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第 1 章 

序章 

 

1.1 研究背景  

 現代社会においてエネルギーは欠かせないものとなっている。一方でエネルギー

消費量は世界的な経済成長や人口増加に伴い年々増大しており，今後も中国やイン

ドを中心としたアジア新興国の経済成長が加速していくことでさらに増加してい

くが見込まれている(1)。これにより，近年ではエネルギー資源の枯渇問題が顕在化

している。さらに，2016 年において未だ世界のエネルギー源の約 85.5％は石油，石

炭，天然ガスの化石燃料に依存しており，それらを燃やして発電する際に排出され

る大量の二酸化酸素（CO2）を中心とした温室効果ガスによる地球温暖化も，エネ

ルギー資源の枯渇化と同様に，地球規模で解決すべき環境問題として取り上げられ

ている(2)。そのため，化石燃料といった有限のエネルギー資源に替わる太陽光，水

力，風力，バイオマス等の新エネルギー（再生可能エネルギー）の利用拡大，また

省エネルギー（省エネ）の推進が急務とされている。 

温室効果ガスの排出を抑制し持続可能な社会を形成する上で省エネ化の追求は

様々な分野において共通の認識となっており，その省エネ化を支えるコアテクノロ

ジーとなるのがパワーエレクトロニクスである。パワーエレクトロニクスはパワー

半導体を用いて電気を所望の状態に効率的に変換するための電力工学，電気工学，

制御工学の融合技術であり，その技術はパワー半導体デバイスの発展に伴い，身近

な家電機器をはじめ，情報・通信機器，電気自動車や新幹線といった輸送機器，さ

らには太陽光発電や風力発電といった新エネルギー発電機器まで電気を取り扱う

幅広い分野で応用されている(3)-(5)。パワーエレクトロニクス技術が用いられる電力

変換器は大きく分けて，直流を交流に変換する DC-AC インバータ，直流を別の直
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流に変換する DC-DC コンバータ，交流を直流に変換する AC-DC コンバータ，交

流を別の交流に変換する AC-AC コンバータがあり，用途に応じて必要とされる電

圧や周波数に変換するために利用される。環境問題への本格的な対応が重視される

社会情勢の中で，今後パワーエレクトロニクス市場は着実に拡大していくことが予

想される。そして同時にパワーエレクトロニクス技術を発展させ，電力変換器の一

層の小型化，高効率化，高信頼性等，高度な技術要求をクリアしていく必要がある。 

温暖化対策のための国際的な枠組みとして，2015 年にフランスのパリで開催さ

れた第 21 回気候変動枠組条約締約国会議（COP21）において，全 196 ヶ国が参加

するパリ協定が採択された。これにより各国が定めた温室効果ガス排出削減目標を

達成するために国内で積極的に対策を講じることが義務付けられた。主要排出国の

一つである日本では 2030 年度までに温室効果ガス排出量を 2013 年度比で 26%削

減することを目標として掲げており，この目標値は他の主要排出国と比較しても高

い目標値である(6)。 

日本の CO2 排出量を部門別で表したものを図 1.1 に示す(7)。2015 年において，

国内の CO2 総排出量の内約 17%を運輸部門が占めている。運輸部門には自動車，

鉄道，航空機，船舶が含まれるが，その大部分を自動車が占める。そのため，CO2

排出量削減に向けて自動車の燃費規制が厳しさを増しており，環境性能に優れたハ

イブリット自動車（HEV: Hybrid Electric Vehicle），プラグインハイブリッド自動車

（PHEV: Plug-in Hybrid Electric Vehicle），走行時に排気ガスを出さないゼロエミッ

ション車（ZEV: Zero Emission Vehicle）の電気自動車（EV: Electric Vehicle）や燃料

電池自動車（FCV: Fuel Cell Vehicle）といった次世代自動車へ多様なニーズが強く

なってきている(8),(9)。 

パリ協定の締結を境に各国政府や各自動車メーカの自動車の電動化シフトの動

きがさらに加速している。2016 年 10 月にドイツの連邦議会が 2030 年までにガソ

リン車及びディーゼル車の販売を禁止する決議案を可決した。ただし，この議決案

には法的拘束力はないものの自動車大国であるドイツの今後の政策に大きな影響

を与えることが予想される。そして，これに続く形で 2017 年 7 月にはフランスと
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イギリスが 2040 年までにガソリン車及びディーゼル車の国内販売を禁止する方針

を発表している(10)。一方で世界の各自動車メーカでも様々な動きがみられる。自動

車メーカ大手のフォルクスワーゲンは 2025 年までに合計 50 車種の EV を発売し，

年間の世界販売を最大 300 万台へと引き上げることを宣言している(10)。日本国内

自動車メーカにおいても本田技研工業が 2030 年を目途に世界販売数の 3 分の 2 を

電動車にする目標を明言しており，最近ではトヨタ自動車も今後の電動化戦略を明

らかにし，2030 年に世界販売台数における電動車を 550 万台以上，EV 及び FCV

については 100 万台以上を目指すとしている(11),(12)。これら電動車の普及させるた

めにはパワーエレクトロニクス技術の発展が重要となる。 

トヨタ自動車は各種エコカー開発に必要な要素技術を含み，様々な燃料と組み合

わせることができるハイブリッド技術を「21 世紀の環境コア技術」と位置付け，エ

コカーのさらなるラインナップの拡充に努め，環境への貢献を進めていくとしてい

る(13)。HEV は電気モータと内燃機関の双方の長所を組み合わせたような自動車で

ある。しかしながら，HEV には内燃機関が搭載されているため，EV とは違い走行

時の CO2 の発生を防ぐことは出来ない。そのため，CO2 の排出量削減に対しては，

燃費を向上させることで対応していくことになる。図 1.2 に HEV の電気駆動シス

テムを示す(14)-(16)。基本的にはメインのバッテリからインバータを介して AC モー

タを駆動させる。一方で，走行性能を上げるためのモータの高出力化の要望に対し，

図 1.1 のようにインバータの前段にバッテリ電圧を昇圧するためのコンバータ（昇

圧コンバータ）を用いてモータの印加電圧を高電圧化させたシステムの採用事例が

増えきている。特に，新たに加えられた昇圧コンバータは居住スペースと燃費性能

の観点から小型化，高効率化，低コスト化が強く求められる。 

電力変換器の小型化，高効率化を達成する有効な手法の一つとしてマルチフェー

ズ（多相）技術の導入が挙げられる。マルチフェーズ技術では共通の負荷に対して

同じ回路を複数並列に接続された構成になっており，その相数を n とした場合，各

回路のスイッチング信号の位相を 360° /n シフトさせて駆動させる(17)-(20)。なお，マ

ルチフェーズ方式は時に同等の意味合いとしてインターリーブ方式と呼ばれるこ
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ともある。マルチフェーズ技術は複数の利点を有する。まず，多相並列構造により

電流が均等に分流されるため，各回路の素子に流れる電流が n 分の 1 となり，従来

のシングルの回路と比較して素子の発熱ストレスを大幅に抑制することができる。

加えて，各相スイッチの位相シフト動作により，入出力キャパシタにおいてスイッ

チング周波数を上げることなく，より高いスイッチング周波数での回路動作と同等

の効果を得ることができる。その結果，入出力キャパシタに流れ込む電流のリプル

変動が小さくなるため，このキャパシタの容量を小さく設計でき小型化が可能とな

る。 このような特長からマルチフェーズ技術は特に大電流アプリケーションに有

用であり，小型・高効率化技術として認識されている。その応用範囲も広く，車載

用電力変換器，パワーコンディショナ，POL (Point Of Load) 電源等で使用されてい

る(21)-(27)。 

マルチフェーズ技術は入出力キャパシタの小型化には有効であることは上述の

通りであるが，電力変換器の全体の体積からみると，フィルタ用インダクタについ

ては相数に応じて必要とされる個数が増加するため，電流分流化を考慮しても十分

な小型化効果を得ることができない。この課題に対する解決策として，磁気結合イ

ンダクタの適用が考えられる。磁気結合インダクタの相互誘導作用により，インダ

クタに流れる電流リプルの周波数を等価的に高周波化でき磁性体の小型化が可能

になる。そのため，マルチフェーズ技術との組み合わせ技術として注目されており

様々な研究が行われている(28)-(32)。 

当然のことながら想定するアプリケーションによって求められる仕様も多種多

様である。一方，磁気結合インダクタに関しては，その磁気構造によって小型化性

能が大きく左右される。そのため，磁気結合インダクタを適用し，マルチフェーズ

コンバータの更なる小型・高効率化を実現するためにはアプリケーションの仕様に

対して適切な方式を選択する必要がある。この技術的課題を解決することで，パワ

ーエレクトロニクス技術の向上寄与し，電力変換器の省エネ化に貢献できる。 
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図 1.1 日本の CO2 排出量（部門別）(7) 

 

 

 

 

図 1.2 HEV の電気駆動システム 
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1.2 研究目的 

本研究の目的は，磁気結合インダクタを応用したマルチフェーズコンバータにお

いて，さらなる高電力密度化を実現するための理論的評価モデルの構築及び小型化

性能指標の明確化である。 

高電力密度コンバータを実現するための一つの手法として，すでに様々なところ

で採用されているマルチフェーズ技術に磁気結合インダクタを応用するアプロー

チがある。これまで磁気結合インダクタの応用技術や性能向上技術等に関して，広

く研究が行われてきた。現在，広く普及している 2 相マルチフェーズコンバータに

対しては，主に，下記の 3 つの磁気結合インダクタ方式が提案されている。 

・疎結合インダクタ（LCI: Loose Coupled Inductors）方式(33)-(35) 

・密結合インダクタ（CCI: Close Coupled Inductors）方式(36)-(37) 

・統合巻線結合インダクタ（IWCI: Integrated Winding Coupled Inductors）方式(38)-(39) 

これらの磁気結合インダクタ方式はそれぞれ異なる磁気構造を持つため，特長や性

能も異なってくる。これらを特定のアプリケーションに応用する場合，電力変換器

のさらなる高電力密度化を達成するためには，その仕様に対して小型化性能の高い

適切なトポロジーを選択し設計する必要がある。従来の方法では一つのトポロジー

ごとにシミュレーションを用いて設計を行い実機にて評価していたため，複数のト

ポロジーと比較する際にはそのトポロジーの数だけ同様の設計プロセスが必要と

なり最終的にそれらの中から小型化性能の高いトポロジーを判断し選択するまで

に多くの作業と時間を要してしまう問題があった。特に磁気結合インダクタは従来

の独立したインダクタと比較して設計方法が複雑化してしまうため，比較・検討に

要する手間がより大きくなる。つまり，これら 3 つの磁気結合インダクタ方式に対

して，設計パラメータと関連付けて小型化性能を同時に評価できる方法が必要であ

る。そこで，本論文では，3 つの磁気結合インダクタ方式の小型化性能を同時に評

価できる手法として 2 種類の評価法を提案し，同時に小型化性能指標も提示する。 
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1.3 本論文の概要 

本論文は全 6 章で構成されており，各章の内容は以下の通りである。 

第 1 章では，省エネルギーや温室効果ガス削減が求められる社会情勢に対しての

パワーエレクトロニクス技術の重要性について述べ，電力変換器の高電力密度化の

必要性を示した。また，電力変換器の高電力密度化の手法としてマルチフェーズ技

術に磁気結合インダクタを適用する方法を取り上げ，本研究の目的について述べて

いる。 

第 2 章では，電力変換器の体積に占める回路構成部品について述べ，それらを小

型化するためのアプローチを 3 つ挙げている。そして，それらの技術動向も交えな

がらそれぞれ説明している。 

第 3 章では，本研究の対象となる 2 相マルチフェーズ昇圧コンバータにおける 3

の磁気結合（LCI 方式，CCI 方式，IWCI 方式）を取り上げ，回路動作からそれぞれ

の磁気構造やその特徴について説明している。さらに特徴を理解するためにそれら

の電磁気特性について解析を行っている。 

第 4 章では，最大許容電力の観点から小型化性能を評価する数式モデルを提案す

る。前章での解析結果を基づき，それぞれの数式モデルを構築し比較検討を行い，

実験によりそのモデルの妥当性について検証している。また PFC 等に適用する場

合を考え，動作モードに対する小型化性能指標を示している。 

第 5 章では，前章とは別のアプローチで，コアモデルを用いた小型化性能評価方

法を提案している。また実験及び電磁界シミュレータによりそれぞれのコアモデル

の妥当性の確認を行った後，デューティ比に対する小型化性能指標を示している。

またコアモデルを用いて体積比較を行い，実際に作製したプロトタイプにて効率比

較を通して有効性ついて議論している。 

第 6 章では本研究の総括及び今後の展望について述べる。 
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第 2 章 

電力変換器の高電力密度化手法 

 

2.1 緒言 

第 1 章では，近年の環境問題への懸念から，省エネルギー化や温室効果ガス削減

に向けた世界の動きを紹介した。その上でパワーエレクトロニクス技術による電力

変換器の小型・高効率化の重要性を示し，本研究の目的について述べた。 

本章では，電力変換器の全体体積において大部分を占める回路部品について触れ，

それに対して一般的な電力変換器の高電力密度化手法について述べる。それぞれの

手法の特徴について技術動向を踏まえながら説明する。そして，最後に本研究対象

としている磁気結合インダクタ方式マルチフェーズコンバータの優位性について

述べる。 

 

2.2 電力変換器の高電力密度化のためのアプローチ 

電力変換器は主にパワー半導体デバイス，インダクタやキャパシタといった受動

素子等で構成されており，特に電力変換器全体の体積に対して，インダクタとキャ

パシタの占める割合は大きい。そのため，これらを小型化することで電力変換器の

高電力密度化につなげることができる。電力変換器の高電力密度化のための基本的

なアプローチとして大別すると以下の 3 つになる。 

・スイッチング周波数の高周波化 

・高性能受動素子の適用 

・回路トポロジーの工夫（マルチフェーズ技術） 
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2.3 スイッチング周波数の高周波化 

スイッチング周波数の高周波化によってインダクタやキャパシタといった受動

素子の 1 周期当たりで扱う必要エネルギー量を減少させることができる。これらの

エネルギー蓄積能力を表すインダクタンス L やキャパシタンス C はその素子自体

のサイズと大きく関わってくる。そのため，スイッチング周波数を高周波化させる

ことで，インダクタやキャパシタの体積を小型化できる。 

しかしながら，弊害としてスイッチング周波数の高周波化は，パワー半導体デバ

イスのスイッチング損失の増加を招くため，回路効率の低下が懸念される。スイッ

チング周波数の高周波化はスイッチング損失の増加とトレードオフの関係にあり，

総合的に見てメリットとデメリットの割合が釣り合う所で頭打ちすることになる。 

また，スイッチング周波数の高周波化による弊害はスイッチング損失の増加だけ

でなく，スイッチングの過渡遷移期間の時間の電流変化率 di/dt や電圧変化率 dv/dt

が大きくなることで発生する高周波ノイズによって他の機器に誤動作を引き起こ

す等の問題が深刻化している。ノイズ問題には電磁妨害（EMI: Electro Magnetic 

Interference）と電磁感受性（EMS: Electro Magnetic Susceptibility）がある。そのため，

ノイズの発生を防ぎ，また侵入を防ぐ電磁両立性（EMC: Electro Magnetic 

Compatibility）が求められている。これらの問題を解決する方法として，L や C の

共振現象を巧みに利用したソフトスイッチング技術の適用が考えられる。このソフ

トスイッチング技術により，従来のハードスイッチングよりも di/dt や dv/dt を緩や

かにすることができるため，EMI ノイズの大幅な低減が期待できる。同時に，電圧

がゼロの状態でスイッチングさせる ZVS（Zero Voltage Switching）や電流がゼロの

状態でスイッチングさせる ZCS（Zero Current Switching）によって，スイッチング

損失の低減も可能となる。一方で，共振現象によるスイッチの電圧や電流の増加が

招く新たな損失の発生やソフトスイッチング可能領域が出力容量によって制限さ

れること，またインダクタやキャパシタを付加することによる電力変換器体積の増

大などの問題から，ソフトスイッチング技術も限界がある。 
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2.4 高性能受動素子の適用 

電力変換器の高電力密度化を図るためには，高性能なパワー半導体デバイスの適

用だけではない。近年ではインダクタやトランスなどの磁気デバイスやキャパシタ

といった受動素子の研究開発の進展によって，多種多様の高性能な受動素子も登場

しているため，これらを用いることで電力変換器の小型化効果の向上にも期待でき

る。ここでは，高性能キャパシタや高性能磁気デバイスを適用した変換器の高電力

密度化の可能性について述べる。 

 

2.4.1 インダクタ 

図 2.1 にインダクタの基本的な構造を示す。インダクタの構成する要素は，基本

的には巻線と磁性体コアの二つである。インダクタサイズについて考える場合には，

この二つの要素のサイズが問題となる。一つ目の要素である巻線のサイズは太さと

長さで決まる。太さは巻線に流れる電流の大きさと，巻線の許容電流密度で決まる。

また，巻線の長さに関しては，主に巻きつけるコアの脚の外周の長さと巻線の巻数

に依存する。これらは，巻線の抵抗値を左右するので，巻線電流によって生じる電

力損失である銅損や，巻線の温度上昇を決定する要素となる。二つ目の要素である

コアのサイズは，巻線がすべて巻ききれるだけの窓面積と，コア内に生じる磁束の

磁束密度が，コアに用いられている磁性材料の飽和磁束密度を超えないだけの断面

積によって決定される。また，コアの磁化が変化する際に生じる電力損失である鉄

損は，磁束密度の変化量とコア体積に依存することから鉄損や，コアの温度上昇を

決定する要素になり得る。これら二つの要素を考慮してインダクタサイズを決定す

る手法の一つとしてエリアプロダクト法(40),(41)がある。エリアプロダクト法とは，

巻線の断面積とコアの断面積の積 AP によって，インダクタやトランスのサイズを

決定する方法で，AP の値はインダクタやトランスが扱うエネルギーの大きさに比

例して決まることに基づく。次式にインダクタの場合の AP の決定式を示す。 
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maxmaxW

2

L_max

windingcore
jBK

IL
AAAP




  ····················································· (2.1) 

ここで，Acoreはコアの断面積，Awindingは巻線の断面積，L はインダクタの自己イン

ダクタンス，IL_maxはインダクタ電流の最大値，Bmaxはコア内の磁束密度の最大値，

Jmax は巻線の電流密度の最大値，Kw はコアの窓面積中の巻線の胴体占有率や巻線

の表皮効果，近接効果などを考慮した補正係数である。式(2.1)からも，コアの磁束

密度の最大値と Bmax と巻線の電流密度の最大値 Jmax さえ決まればインダクタのサ

イズが決まることが分かる。 

一方で，現在世の中で作られているコアの材質には様々な種類があり，それらの

特性もコア材によって大きく異なる。また一方で，万能なコア材も存在しない。そ

のため，アプリケーションに応じて最適な性能のコア材を選択し，適切な設計・製

作を行うことで，電力変換器の高性能化，小型化にもつながる。 

図 2.2 に各コア材の比透磁率と飽和磁束密度の関係(42)-(46)を示す。縦軸にとる比

透磁率は，高いほど少ない巻数で大きなインダクタンスを得ることができる。また，

横軸にとる飽和磁束密度に関しては，磁気飽和の大きな要因の一つであるが，高い

飽和磁束密度のコア材ほど少ない巻数で大きな磁束を許容できることから，磁気部

品の大幅な小型化が期待できる。 

アプリケーションに応じたコア材の適用の一例を挙げると，例えば大電力容量昇

圧コンバータにおけるチョーク・コイルに対して，パーマロイの粉末を加圧形成し

熱処理を施した圧粉コアや高い飽和磁束密度を持ち低損失なアモルファスコアを

採用し，磁気部品の小型化や電力変換器の高効率化を達成している事例が報告され

ている(47)-(49)。また，近年のコア材に関する技術動向としては，アモルファス金属

が開発した金属ガラスコア“リカロイ”(50)や日立金属（株）が開発した名の結晶軟

磁性材料の“FINEMET”(51)等，より高性能な新たなコア材も登場している。 
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図 2.1 基本的なインダクタの構造 

 

 

 

図 2.2 各コア材の比透磁率と飽和磁束密度の関係(40)-(44) 
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2.4.2 キャパシタ 

キャパシタは受動部品の中でも種類が多く，アプリケーションに応じで適切に使

い分けることが重要であると言える。 

キャパシタの性能を表す要素は主に静電容量，インピーダンス特性，耐電圧，許

容リプル電流の 4 つである。基本的なキャパシタの構造を図 2.3 に示す。静電容量

（キャパシタンス）は電荷を蓄えることのできる能力を示し，この構造のキャパシ

タの静電容量（キャパシタンス）C は次式から求めることができる。 

 
d

A
C


 r0 

 ············································································· (2.2) 

ここで，ε0は真空中の誘電率(8.854×10-12 F/m)，εrは誘電体の材料によって決まる比

誘電率，A は金属平板電極の表面積，d は金属平板電極間の距離である。式(2.2)よ

り，キャパシタの静電容量を大きくするための方法として，「金属平板電極間の距

離を小さくする」，「比誘電率の高い誘電体を採用する」，「金属平板電極の表面積を

大きくする」の 3 つの方法があることが分かる。 

表 2.1 にキャパシタの種類と特性の比較表(52),(53)を示す。キャパシタの種類とし

ては，アルミ電界コンデンサ，タンタル電界コンデンサ，フィルムコンデンサ，積

層セラミックコンデンサなどが挙げられる。 

電界コンデンサは体積あたりの静電容量が大きく大容量が実現できる，他にも耐

圧が高いことが挙げられ，平滑用途として多く使われているが，ESR が大きいため

寿命が短い。フィルムコンデンサは比較的低 ESR で，かつ耐圧が高いことである。

そのため，信頼性の求められる電気自動車(EV)やハイブリッド車(HEV)に搭載され

るインバータの平滑用コンデンサとして使われている。最後に，積層セラミックコ

ンデンサは極めて薄いセラミック材料と金属電極を何層にも積み重ねた構造を有

している。こうすることで，サイズは小さいながらも極めて大きな静電容量を得る

ことを可能にしている。また，最近では積層セラミックコンデンサの革新的な技術

発展により，高温動作が可能になり，実現できる静電容量範囲がさらに急拡大して
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きている。事実として，大容量の車載用 DC-DC コンバータに対して，MLCC を適

用することでコンバータの大幅な高電力密度化を実現している例もある(54)。しか

しながら，MLCC は特有の直流バイアス特性があるため，アプリケーションの仕様

では実効的な静電容量がどの程度なのかを把握しておく必要がある。 
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図 2.3 基本的なキャパシタの構造 

 

 

表 2.1 キャパシタの種類と特性（文献(31), (32)より引用） 

 電界コンデンサ 
フィルム 

コンデンサ 

積層セラミック

コンデンサ 

極性 あり なし なし 

静電容量 ◎ △ ○ 

サイズ ○ △ ◎ 

耐電圧 ○ ◎ ◎ 

周波数特性 △ ◎ ◎ 

温度特性 △ ◎ △ 

直流バイアス特性 ◎ ◎ △ 

許容リプル電流性

能 
△ ◎ ◎ 

寿命・信頼性 △ ◎ ◎ 
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2.5 回路トポロジーの工夫（マルチフェーズ技術） 

前述したように，電力変換器の高電力密度化には回路の構成部品の中で大きな体

積を占めるインダクタやキャパシタといった受動素子の小型化が有効である。一般

的にインダクタやキャパシタはスイッチング周波数を増加させることで，小型化す

ることができる。しかし，2.2 節でも述べたが，スイッチング周波数の増加は半導

体パワーデバイスに発生するスイッチング損失の増大を招くため，放熱フィンの大

型化が問題となる。そのため，スイッチング周波数の増加には限界がある。そこで，

電力変換器において，半導体パワーデバイスのスイッチング周波数を高周波化せず

に，変換器の小型化を達成する方法としてマルチフェーズ技術が広く知られている。

マルチフェーズ技術では，同一回路を複数並列に接続させ，その相数 n に対し，各

相の半導体スイッチのスイッチング位相を n/360°ずらして駆動させる。こうする

ことで，入力側及び出力側のキャパシタに流れ込む電流リプルを等価的に高周波化

させることができるため，入出力キャパシタの小型化が達成される。この原理につ

いて昇圧チョッパ回路を例に簡単に説明する。図 2.4 にマルチフェーズ技術による

入出力キャパシタのリプル電流波形の違いを示す。この時の動作波形はデューティ

比が 50%の場合のものである。図 2.4(a)において，従来の昇圧チョッパ回路におけ

る入出力キャパシタ Cin，Cout では単一のメインスイッチ S の一周期の ON と OFF

のスイッチング状態に沿って電荷の充放電が行われる。特に，出力キャパシタには

ダイオードを介して不連続の電流リプルが流れてくるため，一定の出力電圧を維持

するために必要な静電容量も大きくなり，キャパシタの大型化につながる。一方で，

図 2.4(b)の 2 相のマルチフェーズ昇圧コンバータにおいては，各相のメインスイッ

チ S1と S2で 180 度の逆位相で動作させており，入出力キャパシタ Cin，Coutには各

相に流れる電流の足し合わせで流れるため，入出力キャパシタのリプル電流の周波

数は等価的にスイッチング周波数の 2 倍となる。したがって，従来の昇圧コンバー

タと比較して，小さな静電容量のキャパシタで済むため，入出力キャパシタの小型

化が可能となる。 
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次に，マルチフェーズ技術による入出力キャパシタの小型化の可能性について検

討する。キャパシタの静電容量 C は一般的に電荷量 q とキャパシタ電圧 vc を用い

ると，次式のように計算できる。 

cv

q
C   ······················································································· (2.3) 

この式から静電容量 C と電荷量 q は比例にあるため，キャパシタの小型化につ

いてはキャパシタに蓄積される電荷量で判断する。図 2.5 に入出力キャパシタの電

荷量特性の相対比較を示す。2 相のマルチフェーズ昇圧チョッパ回路では，デュー

ティ比が 0.5 に近い領域で，3 相にすると，デューティ比が 0.33 と 0.66 に近い領域

で，入力側と出力側のキャパシタの電荷量が共に最も低減できることが分かる。さ

らに，マルチフェーズ技術を用いることで従来に比べ，入出力キャパシタの大幅な

小型化が期待できることも分かる。 

 マルチフェーズ技術によるメリットは入出力キャパシタの小型化だけではない。

各相に電流が分流させることで，パワー半導体デバイスの電気的あるいは熱的なス

トレスを抑えることができ，パワー半導体デバイスのコスト削減と放熱フィンの小

型化，さらにはノイズレベルの低減(55)も可能となる。車載用電力変換器等の大容量

のアプリケーションにおいてはこれらのメリットの価値は非常に高いと考えられ

る。加えて，回路を並列接続し多相化させてマルチフェーズ技術を適用した方式は，

昇圧チョッパ回路に限らず絶縁型のフォワードコンバータやフライバックコンバ

ータに対しても適用事例(56),(57)があり，本技術の応用範囲は非常に広いことも魅力

的である。このように回路トポロジーの工夫によっても，電力変換器の高電力密度

化は可能であると言える。 
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(a) 昇圧チョッパ回路   (b) 2 相マルチフェーズ昇圧チョッパ回路 

図 2.4 マルチフェーズ技術による入出力キャパシタのリプル電流波形の違い 
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(a) 入力のキャパシタ 

 

(b) 出力キャパシタ 

図 2.5 入出力キャパシタの電荷量特性の相対比較 
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2.6 結言 

本章では，電力変換器の全体体積において大部分を占めるインダクタ及びキャパ

シタを小型化するための一般的な手法を 3 つ挙げ，それらの特徴や技術動向につい

て言及した。そして，マルチフェーズ技術の適用を考えた時の回路の小型化の観点

から課題となるインダクタ体積の大型化を解決する磁気結合インダクタの有用性

について述べた。 
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第 3 章 

磁気結合インダクタ方式マルチフェーズコンバータ 
 

3.1 緒言 

本章では，2 相マルチフェーズコンバータにおいて，インダクタの小型化を図る

ために磁気結合インダクタを利用した回路方式の紹介，さらにそれらの電磁気的な

特性を明らかにし，その結果に基づく形で各磁気結合インダクタの設計方法につい

て述べる。 

磁気結合インダクタの大きな特徴や利点としては，以下の 3 つが挙げられる。 

I. 自己誘導（インダクタ）と相互誘導（トランス）をおこなう 

II. 相互誘導の効果により，各相に流れる電流リプルの動作周波数の高周波化が

実現できる 

III. 複数のコイルを逆結合となるように接続し一体化することで，直流磁束を互

いに打ち消し合うため，コア内の最大磁束が低減でき，小型化が可能となる 

 磁気結合インダクタは，インダクタ動作の自己誘導だけでなく，トランス動作の

相互誘導もおこなっている。これにより，少ない巻数で大きなインダクタンス値を

得ることができ，銅損の低減が可能となる。 

 磁気結合インダクタの有する相互誘導作用により，他相の巻線に流れるリプル電

流の影響を受けるため，相数 n の場合には等価的に従来の n 倍の動作周波数を持つ

リプル電流が流れることになり，電流の高周波化が実現する。これにより，電流実

効値が低減できるため，パワー半導体デバイスでの導通損失を抑えることができる。

相互誘導は各相の巻線同士の結合係数が高いほど強くなり，各相の巻線に流れるリ

プル電流の動作周波数は n 倍に近づく。しかし反対に，その結合係数が低くなると

リプル電流の動作周波数は低くなり，メインスイッチのスイッチング周波数と等し

くなる。 
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インダクタのサイズを決定する要因の一つであるコアの断面積 Acore は，次の磁

束量と磁束密度 B の関係によって決定される。 

  coreAB   ············································································· (3.1) 

この式から，コアの断面積は比例関係にあることが分かる。磁気結合インダクタの

構造では，逆極性で巻線が巻かれているため，各相の巻線に電流が流れることで発

生する磁束は互いに打ち消し合う。これにより，コア内の磁束量を大幅に低減でき，

インダクタの小型化が可能となる。 

 以上のことから，磁気結合インダクタは，コンバータの高電力密度化・高性能

化に対して有効であることが分かる。磁気結合インダクタを適用した 2 相マルチフ

ェーズ昇圧チョッパコンバータにおけるインダクタ構造として，これまでに疎結合

インダクタ(LCI: Loose-coupled inductors)，密結合インダクタ(CCI: Close-coupled 

inductors)，統合巻線結合インダクタ(IWCI: Integrated winding coupled inductors)の 3

つの方式が提案されている。 

 

3.2 回路構成とインダクタ構造 

 図 3.1に磁気結合インダクタを適用したマルチフェーズ昇圧チョッパコンバー

タを示す。ここで，Vin，Voutは入力電圧と出力電圧，iinは入力電流，iLph1と iLph2は

各相の巻線に流れる電流を表す。また，S1，S2 は各相のメインスイッチ，D1 と D2

は各相の整流ダイオード，Cin，Coutは入力及び出力キャパシタを表している。さら

に，S1 と S2 のスイッチング位相はそれぞれ 180 度シフトさせている。このマルチ

フェーズ技術により，Cin と Cout には単相昇圧チョッパコンバータと比較して 2 倍

の周波数を持つリプル電流が流れる。結果として，それらのキャパシタサイズを低

減することができる。さらに，磁気結合インダクタを適用することで，コンバータ

の大幅な高電力密度化を実現でき，同時にインダクタの体積の低減によりコスト削

減も可能となる。 
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図 3.1 磁気結合インダクタを適用したマルチフェーズ昇圧チョッパコンバータ 
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3.2.1 疎結合インダクタ方式 (LCI converter) 

 図 3.2 に疎結合インダクタ方式の等価回路モデルを，図 3.3 に疎結合インダクタ

方式の構造をそれぞれ示す。疎結合インダクタは外脚に 2 つの巻線 N2 が逆極性に

巻かれ，E-E または E-I の単一コアで構成されている。各相インダクタ電流 iLph1，

iLph2は巻線 N2に流れる。ここで，L2は巻線 N2の自己インダクタンス，M2は 2 つの

巻線 N2 の間の相互インダクタンスである。また，エアギャップはより高い結合係

数 k (=M2/L2) を得るために，中脚に設けている。中脚に設けられたエアギャップの

長さを調整することで，容易に必要な結合係数 k を得ることができる。しかしなが

ら，この構造は比較的高い漏れインダクタンスL2-M2を持つことから疎結合となる。 

近年では，疎結合インダクタのインダクタ構造に関する研究が盛んに行われてい

る。3.1 節でも述べたように，インダクタは巻線と巻線の間に浮遊容量 C ができる。

この浮遊容量 C は回路上で，インダクタと並列にキャパシタが付加されるような

形となり，サージ電流の原因となる。そのため文献(58)では，分割巻線構造にするこ

とで，浮遊容量を低減させるような試みが行われている。他にも，さらに多相化さ

せた時のインダクタ構造(59)や，より高い結合度を得るために E-I-E コアを採用した

新たなインダクタ構造(60)，POL 電源用チップタイプのインダクタ構造(61)等も提案

されている。 
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図 3.2 疎結合インダクタ方式の等価回路モデル 

 

 

 

 

図 3.3 疎結合インダクタの構造 
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3.2.2 密結合インダクタ方式 (CCI converter) 

 図 3.4 に密結合インダクタ方式の等価回路モデルを，図 3.5 に密結合インダクタ

方式の構造をそれぞれ示す。密結合インダクタ方式は，前段に自己誘導をおこなう

補助インダクタと後段には相互誘導をおこなう密結合インダクタの 2 つの磁気部

品で構成されている。入力電流 iinは補助インダクタの巻線 N1に流れ，各相インダ

クタ電流 iLph1，iLph2 は逆極性で巻かれた密結合インダクタの巻線 N2 に流れる。こ

こで，L1は補助インダクタの巻線 N1の自己インダクタンス，M2は密結合インダク

タの巻線 N2 同士の相互インダクタンスである。密結合インダクタ方式の利点とし

ては，インダクタとしての振る舞いをする補助インダクタとトランスとしての振る

舞いをする密結合インダクタに対して，それぞれの特性に合った別のコア材を採用

することができることである(36),(37),(62)。例えば，高い飽和磁束密度と良好な直流重

畳特性を持つダストコアを補助インダクタに適しており，一方でフェライトコアは

補助インダクタに適している。一般的にフェライトコアの飽和磁束密度は低いが，

密結合インダクタでは高い結合係数で，かつ逆極性に巻かれた巻線構造により，直

流磁束は互いに打ち消されるため発生しない。加えて，非常にシンプルな構造でイ

ンダクタ設計も比較的容易である。 
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図 3.4 密結合インダクタの等価回路モデル 

 

 

 

(a) 補助インダクタ       (b) 密結合インダクタ 

図 3.5 密結合インダクタの構造 
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3.2.3 統合巻線結合インダクタ方式 (IWCI converter) 

 図 3.6 に統合巻線結合インダクタ方式の等価回路モデルを，図 3.7 に統合巻線結

合インダクタ方式の構造をそれぞれ示す。統合巻線結合インダクタは疎結合インダ

クタの構造に対して，中脚に新たに巻線を付加した構造をとっている。入力電流 iin

は中脚の巻線 N1 に流れ，各相インダクタ電流 iLph1，iLph2 は外脚に巻かれた巻線 N2

に流れる。ここで，L1 と L2 はそれぞれ巻線 N1 と巻線 N2 の自己インダクタンス，

M1は同極性に接続された巻線 N1と巻線 N2の間の相互インダクタンス，M2は逆極

性の関係にある巻線 N2 同士の相互インダクタンスを表している。エアギャップは

疎結合インダクタ方式と同様に中脚のみに設ける。また本方式の特徴としては疎結

合インダクタの構造に対して，新たに中脚に巻線 N1を付加させることで，巻線 N1

からみて等価的にインダクタの機能として寄与する磁束に関与する巻線巻数が増

える状態となるため，ファラデーの法則に基づくと，交流磁束を低減できる。 
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図 3.6 統合巻線結合インダクタの等価回路モデル 

 

 

 

図 3.7 統合巻線結合インダクタの構造 
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3.3 電気的特性 

本節では，磁気結合インダクタを適用したマルチフェーズ昇圧コンバータの電気

的特性について議論する。 

磁気結合インダクタは従来の独立したインダクタ方式とは異なり，各相のリプル

電流の動作周波数を高周波化できるといった利点がある。この利点を最大限に生か

した設計をするためには，各相に流れるリプル電流とインダクタンスとの関係性を

明確にする必要がある。また，先に述べた通り，磁気結合インダクタは自己誘導と

相互誘導の双方の作用をおこなうといった特徴がある。つまり，自己誘導からなる

インダクタ要素と相互誘導からなるトランス要素に分類できることを意味する。こ

れは，3.1 節で示した各方式の等価回路モデルを見ても明らかである。各要素に分

類して考えることで，より簡単にかつ詳細に上記で述べたような電気的特性を理解

することができる。 

まず，マルチフェーズ昇圧コンバータの動作モードについて説明する。図 3.8 に

スイッチングパターンと回路の動作モードを示す。ここで，vLph1 及び vLph2 はそれ

ぞれ 1 相目と 2 相目のインダクタ全体にかかる電圧を表している。2 相マルチフェ

ーズ方式では，2 つのメインスイッチ S1，S2に対して，4 つの動作モードが存在す

る。Stage 1 は S1が ON で S2が OFF の状態，Stage 2 は S1が OFF，S2が ON の状態

であり，Stage 3 は S1 と S2 が共に OFF，Stage 4 は S1 と S2 が共に ON の状態とな

る。また，マルチフェーズ昇圧コンバータでは，スイッチング位相を半周期ずらし

て（180°位相シフト）動作させているため，回路動作時のモードサイクルは，デュ

ーティ比 0.5 を境に変化し，デューティ比が 0.5 より小さい場合は Stage 1→3→2→3

のパターンを繰り返し，0.5 より大きくなる場合は Stage 4→1→4→2 の動作サイク

ルを繰り返す。図 3.9に各動作モードにおける各相巻線の電流及び電圧波形を示す。 
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(1) 動作モード ( Duty < 50% ) 

Stage 1 (S1: ON, S2: OFF) 

1 相目のスイッチ S1が ON の状態であるから vLph1=Vin，また，2 相目のスイッチ S2

は OFF の状態なので vLph2=Vin－Voutとなる。 

Stage 3 (S1: OFF, S2: OFF) 

1 相目のスイッチ S1と 2 相目のスイッチ S2が共に OFF の状態なので，各相の巻線

の印加電圧は等しくなり，vLph1=vLph2=Vin－Voutとなる。 

Stage 2 (S1: ON, S2: OFF) 

Stage 1 と反対の状態にあるため，vLph1=Vin， vLph2=Vin－Voutとなる。 

 

(2) 動作モード ( Duty ≥ 50% ) 

Stage 4 (S1: ON, S2: ON) 

1相目のスイッチ S1と 2相目のスイッチ S2が共にOFFの状態なので，vLph1=vLph2=Vin

となる。 

Stage 1 (S1: OFF, S2: OFF) 

1 相目のスイッチ S1が ON の状態であるから vLph1=Vin，また，2 相目のスイッチ S2

は OFF の状態なので vLph2=Vin－Voutとなる。 

Stage 2 (S1: ON, S2: OFF) 

Stage 1 と反対の状態にあるため，vLph1=Vin， vLph2=Vin－Voutとなる。 
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(a) Stage 1 

 
(b) Stage 2 

 
(c) Stage 3 

 
(d) Stage 4 

図 3.8 回路動作モード 
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(a) D < 0.5              (b) D ≥ 0.5 

図 3.9 各動作モードにおける各相巻線の電流及び電圧波形 
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3.3.1 電気特性 

3.3.1.1 疎結合インダクタ方式 

 疎結合インダクタ方式における各相の巻線に流れるリプル電流とインダクタン

スとの関係を明らかにする。リプル電流はインダクタやトランスといった磁気部品

に電圧が印加されることによって生じる。そのため，インダクタ要素とトランス要

素に印加される電圧を分離させれば，その電圧を誘起するための電流も各要素に応

じて分離することができる。ここで，電流及び電圧は図 3.10 のように定義する。 

各相の巻線の印加電圧 vLph1，vLph2はファラデーの電磁誘導の法則より，次式のよ

うに求めることができる。 
















dt

di
M

dt

di
Lv

dt

di
M

dt

di
Lv

1Lph

2

2Lph

22Lph

2Lph

2

1Lph

21Lph

 ··························································· (3.1) 

式(3.1)と前節で解いた各 Stage での電圧関係式から導出した各 Stage における各相

のリプル電流の傾き diLph1/dt，diLph2/dt を以下に示す。 

・Stage 1 (S1: ON, S2: OFF) 
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 ·································· (3.2) 

・Stage 2 (S1: ON, S2: OFF) 
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・Stage 3 (S1: OFF, S2: OFF) 

 outin

22

3_stage2Lph3_stage1Lph 1
VV

MLdt

di

dt

di



  ········································ (3.4) 

・Stage4 (S1: ON, S2: ON) 

in

22

4_stage2Lph4_stage1Lph 1
V

MLdt

di

dt

di



  ················································· (3.5) 

以上の diLph1/dt，diLph1/dt の解析結果より， iLph1，iLph1 は図 3.11 のように入力側

から各相に分流して共通に流れる電流成分（以下，共通電流 icomと呼ぶ）と各相の

巻線間を還流する電流成分（以下，還流電流 irと呼ぶ）に分けることができる。ま

た，それらの関係は次式で表される。 
















dt

di

dt

di

dt

di

dt

di

dt

di

dt

di

mcom2Lph

mcom1Lph

 ······································································ (3.6) 

また，icomと irのリプル電流の傾きは式(4.7)で表すことができる。 

 

 






























2

1

2

1

out
21

22

r

out
21in

22

com

V
slsl

MLdt

di

V
slslV

MLdt

di

 ··············································· (3.7) 

ここで，sl1 と sl2 は各相スイッチ S1，S2 のスイッチング状態を表す論理関数であ

り，次のように定義する。 

   

   







OFF:S1,ON:S0

OFF:S1,ON:S0

2222

1111

slsl

slsl
 ··················································· (3.8) 

式(3.7)から共通電流 icomに対しては，漏れインダクタンス L2-M2が関わり，還流

電流 ir に対しては，自己インダクタンスと相互インダクタンスの和 L2+M2 が関係

することがわかる。また，これらの挙動を模式的に示すと，図 3.11 のようになる。

共通電流はインダクタ要素の自己誘導にのみに起因して発生し，直流電流が重畳し

た電流成分になる。そのため，出力に電力を供給する電流であると言える。一方，

還流電流 ir はトランス要素に電圧を誘起させるための電流成分で，各相スイッチ
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S1，S2のスイッチング状態が異なる時に，各相の巻線に印加される電圧の差によっ

て，各相の巻線間を還流する。スイッチング状態の変化に伴って電流方向が反転す

るため交流電流である。 
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図 3.10 疎結合インダクタ方式の電流及び電圧の定義 

 

 

 

図 3.11 疎結合インダクタ方式における電流分離の概念 
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3.3.1.2 密結合インダクタ方式 

 同様に，密結合インダクタ方式についても，電気的特性のモデリングをおこなう。

電流及び電圧は図 3.12 のように定義する。各相の巻線の印加電圧 vLph1，vLph1 は，

次式から求めることができる。 

 

 





















dt

di
L

dt

di
M

dt

iid
Lv

dt

di
M

dt

di
L

dt

iid
Lv

2Lph

2

1Lph

2

2Lph1Lph

12Lph

2Lph

2

1Lph

2

2Lph1Lph

11Lph

 ··································· (3.9) 

式(3.9)と各 Stage での電圧関係式から， Stage ごとに各相リプル電流の傾きの

diLph1/dt，diLph2/dt について解析していくと，疎結合インダクタ方式と同様に密結合

インダクタ方式でも，図 3.13 に示すように共通電流 icomと還流電流 irに分類するこ

とができる。この時各 Stage での icomと ir のリプル電流の傾きは式(3.8)の論理関数

を用いると，次式で表される。 

 

 






























2

1

22

1

out
21

22

r

out
21in

221

com

V
slsl

MLdt

di

V
slslV

MLLdt

di

 ········································ (3.10) 

密結合インダクタは相互誘導のみをおこなうことを目的としているため，理想的

には直流磁束を発生させないように漏れインダクタンス L2-M2が存在しない。よっ

て，結合係数 k (=M2/L2)を，k=1 として仮定すると式(3.10)はより簡単になり，次の

ように変換できる。 

 

 
























22

1

22

1

out
21

2

r
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21in

1

com

V
slsl

Ldt

di

V
slslV

Ldt

di

 ····················································· (3.11) 

式(3.11)から共通電流 icomに対しては，補助インダクタの自己インダクタンス 2L1

が関わり，一方で還流電流 irに対しては，密結合インダクタの自己インダクタンス

2L2が関係することがわかる。 
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図 3.12 密結合インダクタ方式の電流及び電圧の定義 

 

 

 

図 3.13 密結合インダクタ方式における電流分離の概念 
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3.3.1.3 統合巻線結合インダクタ方式 

統合巻線結合インダクタ方式についても，電気的特性のモデリングをおこなう。

電流及び電圧は図 3.14 のように定義すると，各相の巻線の印加電圧 vLph1，vLph1は，

次式で表わすことができる。 

   

   












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L
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M

dt
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2
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2

2Lph1Lph

1

2Lph1Lph

12Lph

2Lph

2

1Lph

2

2Lph1Lph

1

2Lph1Lph

11Lph

2

2

 ········· (3.12) 

式(3.12)と各 Stage での電圧関係式から， Stage ごとに各相リプル電流の傾きの

diLph1/dt，diLph2/dt について解析していくと，統合巻線結合インダクタ方式は図 3.15

に示すように共通電流 icom と還流電流 irが流れ，各 Stage での icomと irのリプル電

流の傾きは式(4.8)の論理関数を用いると，次式のようになる。 

 

 





























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1
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1

out
21

22

r
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com

V
slsl

MLdt

di

V
slslV

MMLLdt

di

 ································ (3.13) 

式(3.13)から共通電流 icom に対しては，インダクタンス，2L1+L2+4M1-M2 が関わ

り，一方で還流電流 irに対しては，密結合インダクタの自己インダクタンス L2+M2

が関わっていることが理解できる。 
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図 3.14 統合巻線結合インダクタ方式の電流及び電圧の定義 

 

 

 

図 3.15 統合巻線結合インダクタ方式における電流分離の概念 
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3.3.2 リプル電流のモデリング 

 前節の式(3.7)，式(3.11)，式(3.13)のモデルより，共通電流 icom と還流電流 ir の各

電流要素に分離したときに，各磁気結合インダクタ方式で icomと irに関わってくる

インダクタンス成分 Lcomと Lrは，表 3.1 のようにまとめることができる。 

また，Lcomと Lrを用いると，各磁気結合インダクタ方式における icomと irのリ

プル電流の傾き dicom/dt，dir/dt は，次式で統一できる。 

 

 















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
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1
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21
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r
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com

V
slsl

Ldt

di

V
slslV

Ldt

di

 ···················································· (3.14) 

式(3.14)に対し，図 3.16 の各 Stage の微小時間 dt を代入することで，Stage ごとの

電流リプルを求めることが可能である。各 Stage の微小時間 dt を以下に示す。ここ

で，D はデューティ比，Tsはスイッチング周期を表す。 
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表 3.1  icomと irに関係するインダクタンス成分 

 LCI converter CCI converter IWCI converter 

Inductance Lcom 

associated with icom 
L2-M2 

2L1 

(in case of k =1) 
2L1+4M1+L2-M2 

Inductance Lr 

associated with ir 
L2+M2 

2L2 

(in case of k =1) 
L2+M2 

 

 

 

 

(a) D < 0.5              (a) D ≥ 0.5 

図 3.16 各 Stage の微少時間 dt 
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3.3.2.1 各相リプル電流 

 本節では，各磁気結合インダクタ方式の各相のリプル電流を導出する。各相のリ

プル電流の傾き diLph1/dt，diLph2/dt は式(3.6)でも示した通り，共通電流 icomと還流電

流 irの傾き dicom/dt，dir/dt の加減算で表現でき，式(3.16)から次式のようになる。 

   

   


































2

1

2

1

2

1

2

1

out
21

r

out
21in

com

rcom2Lph

out
21

r

out
21in

com

rcom1Lph

V
slsl

L

V
slslV

Ldt
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dt
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dt

di

V
slsl

L

V
slslV

Ldt

di

dt

di

dt

di

 ········· (3.15) 

式(3.15)の関係式に図 3.16 で示した各 Stage の微少時間 dt を与えることで，各 Stage

における各相リプル電流 iLphpp1，iLphpp2が算出できる。 

上記の方法で各 Stage の各相リプル電流特性を解析すると，各相の巻線に流れる

電流 iLph1，iLph2の挙動と共通電流 icom及び還流電流 irの挙動は，図 3.16 のようにな

る。icomは，各相の巻線に流れる平均電流が重畳した状態で，リプル電流が各 Stage

で変化し，スイッチング周波数に対して完全に 2 倍の動作周波数を持った電流とな

っており， irはゼロを中心に，各相でスイッチング状態が異なる時にリプル電流が

変化する電流で，動作周波数はスイッチング周波数と同じであることが理解できる。

よって，irと関係のあるインダクタンス Lrを大きくすればするほど，高周波の動作

周波数を持つ icomの影響が支配的になるため，各相の巻線電流 iLph1，iLph2の動作周

波数をより高周波化させることができると言える。 

また，このような特性の icomと irに対し，各相リプル電流 ΔiLph1，ΔiLph2との関係

性を見てみる。1 相目のリプル電流に着目すると，D<0.5 の場合では，共に正のリ

プル変化量持った icomと irが足し合わされるので，Stage 1 の期間においてリプル電

流は最大になる。また，D≥0.5 の場合では，反対に負のリプル変化量持った icomと

irが足し合わされるため，Stage 4 の時にリプル電流が最大となる。 

各磁気結合インダクタ方式において，各相巻線に流れるリプル電流の最大振幅

iLphppを算出し理論的にまとめる。ここで，左右対象構造であるので，各相巻線のリ
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プル電流は等しく，iLph1pp= iLph2pp= iLphppとしている。上記の特性から iLphppと共通電

流の最大振幅 icomppと還流電流の最大振幅 irppには次式のような関係性がある。 

rppcomppLphpp iii   ··········································································· (3.16) 

加えて，出力電圧 Voutを昇圧チョッパコンバータの入出力関係式から，デューテ

ィ比 D と入力電圧 Vinで次のように変換する。 

inout
1

1
V

D
V 


  ············································································· (3.17) 

以上より，疎結合インダクタ方式は式(3.18)，密結合インダクタ方式は式(3.19)，

統合巻線結合インダクタ方式は式(3.20)でそれぞれ表わすことができる。 
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 ······· (3.18) 

＜密結合インダクタ方式＞ 
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＜統合巻線結合インダクタ方式＞ 
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 ····························································································· (3.20) 
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(a) D < 0.5              (b) D ≥ 0.5 

図 3.17 各相の巻線電流 iLph1，iLph2の波形 
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3.3.2.1 入力リプル電流 

本節では，各磁気結合インダクタ方式の入力リプル電流を導出する。入力リプル

電流の傾き diin/dt は各相の巻線リプル電流の傾き diLph1/dt，diLph2/dt の和で表現で

き，式(3.15)より次式で表される。 

 
  in21

com

com2Lph1Lphin

12

1
1

2
2 V

D
slsl

Ldt

di

dt

di
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










  ············· (3.21) 

入力電流は，還流電流 irは無関係で 2 倍の共通電流 icomのみ関わりを持ってくるこ

とが分かる。そのため，入力リプル電流に寄与するのはインダクタンス Lcom であ

る。また，式(3.21)と図 3.16 の各 Stage の微少時間 dt から，入力リプル電流の特性

解析をすると，図 3.18 のような入力電流波形を得る。この図から，入力電流は共

通電流成分しか寄与しないので，常に完全なる 2 倍の動作周波数を持つことが理解

できる。この場合，D<0.5 の場合では Stage1，Stage2 で，d≥0.5 では Stage4 の期間

でリプル振幅が最大となる。従って，リプル電流の最大振幅 iinppとすると iinppには

次式の関係が成り立つ. 

comppLphpp 2 ii   ··············································································· (3.22) 

式(3.22)から各磁気結合インダクタ方式において，それぞれ導出すると，疎結合

インダクタ方式は式(3.23)，密結合インダクタ方式は式(3.24)，統合巻線結合インダ

クタ方式は式(3.25)でそれぞれ表わすことができる。 
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＜密結合インダクタ方式＞ 
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＜統合巻線結合インダクタ方式＞ 
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(a) D < 0.5              (b) D ≥ 0.5 

図 3.18 入力電流 iinの波形 
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3.4 電磁気特性 

 前節では，磁気結合インダクタを適用したマルチフェーズ昇圧チョッパコンバー

タの電気的特性について議論をおこなった。本節では，それらの電磁気的特性につ

いて議論する。 

磁気部品の設計をする上では，コア内に発生する最大磁束量をきちんと把握し，

回路動作の安全性の観点から飽和させないような設計が求められる。また，磁気結

合インダクタについては，本研究のテーマである高電力密度化性能を議論する上に

おいても，磁束の磁気的特性の解析は重要となる。 

磁気的特性も電気的特性と同様にインダクタ要素（共通電流 icom）とトランス要

素（還流電流 ir）に分けて，考えることができる。本節ではこの考え方に基づいた

形で解析をおこなう。 

 

3.4.1 電磁気特性解析 

 コア内に発生する磁束と磁気部品の巻線に流れる電流 i は，ファラデーの電磁

誘導の法則より次式のような関係式が成立する。 

iLN   ··················································································· (3.26) 

 ここで，N は巻線巻数，L はインダクタンスである。この式から分かるように，

磁束とは巻線に流れる電流 i と比例関係にある。 

そこで，各磁気結合インダクタに対して 3.5 節で説明した磁気回路モデルを適用

し，電流と対応させた形で磁気的特性の解析をおこなう。 

 

3.4.1.1 疎結合インダクタ方式 

 3.3.1.1 節の電気的特性の解析結果から，各相の巻線電流 iLph1，iLph2は共通電流 icom

と還流電流 irに分離できることが明らかとなっている。これより，磁気回路モデル

上でも，図 3.19 の磁気回路モデルに示すように各相巻線の起磁力 N2iLph1，N2iLph2を
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N2(icom+ir)と N2(icom-ir)でそれぞれ表現できる。図 3.19 において，o1，o2は外脚に流

れる磁束，c は中脚に流れる磁束，Rmo と Rmc は外脚と中脚の磁気抵抗を表す。こ

の磁気回路モデルについて，キルヒホッフの法則を適用し，各脚の磁束o1，o2，c

を求めると次式となる。 
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この式より，o1，o2 は icom と ir によって発生する 2 つの磁束成分から成り，c は

icomによって発生する磁束成分のみで表されることが分かる。このとき，共通電流

icom によって発生する磁束成分を共通磁束com，還流電流 ir によって発生する磁束

成分を還流磁束r とすると，式(4.27)は式(4.28)で置き換えることができ，com とr

はそれぞれ式(3.29)のように表すことができる。 
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これらの結果より，共通磁束comと還流磁束rの各磁束成分は図 3.20 のようにコ

ア内に流れることが分かる。各相の外脚 N2 の巻線から生じるcom は共通して中脚

に流れ，他方の巻線に交わらないため自己誘導をおこなう漏れ磁束としてみなすこ

とができる。一方，rは中脚には通らずに各相の巻線が巻かれる外脚のみを還流し，

相互誘導をおこなうための励磁磁束とみなせる。 

図 3.19 の磁気回路モデルにおいて，左右対称であると仮定すると，各相の外脚

巻線の自己インダクタンス L2，相互インダクタンス M2，漏れインダクタンス L2- 
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M2はそれぞれ次式で表すことができる。 
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式(3.29)と式(3.30)より，comとrは次式で表すことができる。 
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共通磁束com と還流磁束r のインダクタンスとの関係について言及すると，式

(3.31)より，com には漏れインダクタンス L2- M2 のみが関係し，r には自己インダ

クタンス L2と相互インダクタンス M2が関わりを持つことが分かる。 
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図 3.19 疎結合インダクタの磁気回路モデル 

 

 

 

図 3.20 疎結合インダクタにおける磁束分離の概念 
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3.4.1.2 密結合インダクタ方式 

 同様に，密結合インダクタ方式についても，磁気的特性のモデリングをおこなう。

密結合インダクタ方方式は補助インダクタと密結合インダクタの 2 つの磁気部品

から構成されているため，それぞれについて解析をおこなう。 

3.3.1.2 節の電気的特性の解析結果から，各巻線電流を共通電流 icomと還流電流 irで

分類すると，補助インダクタの巻線電流 iin は 2icom，密結合インダクタの各相の巻

線電流 iLph1，iLph2はそれぞれ icom-irと icom-irで表すことができる。そのため，補助イ

ンダクタの起磁力 N1iin を 2N2icom で，密結合インダクタの起磁力 N2iLph1，N2iLph2 を

N2(icom+ir)と N2(icom-ir)でそれぞれ表現できる。これより，密結合インダクタ方式の

磁気回路モデルは図 3.21 になる。ここで，図 3.21(a)の補助インダクタにおいて，

xはコアに流れる磁束，Rmxは磁気抵抗を示す。また，図 3 .21(b)の密結合インダク

タにおいて，ccはコアに流れる磁束，Rmccは磁気抵抗を示す。それぞれの磁気回路

モデルにおいて，キルヒホッフの法則を適用すると，xとccはそれぞれ式(3.32)と

式(3.33)から求めることができる。 
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これらの式を疎結合インダクタ方式と同様に，共通磁束comと還流磁束rで表すと

次式のように置き換えることができる。 
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また，式(4.34)を変形すると，comとrは次式で表される。 
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以上より，図 3.22 に示すように補助インダクタに発生する磁束xは 2 倍のcomで

表現でき，密結合インダクタに発生する磁束cc は交流磁束のr と同じ特性になる

ことが理解できる。つまり，密結合インダクタでは自己誘導をおこなうインダクタ

としてはたらき，密結合インダクタは相互誘導となるためトランスとしてのはたら

きがあるといえる。 

 図 3.21 の磁気回路モデルにおいて，補助インダクタの自己インダクタンス L1と

結合係数 k (=M2/L2)を，k=1 として仮定した場合の密結合インダクタの自己インダ

クタンス L2は次のように表すことができる。 
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同様に，式(3.35)と式(3.36)からcomとrは次式で表される。 
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共通磁束comと還流磁束rのインダクタンスとの関係性については，式(3.37)より，

com には補助インダクタの自己インダクタンス L1 が関係し，r には密結合インダ

クタの自己インダクタンス L2が関わりを持つことが分かる。 
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(a) 補助インダクタ        (b) 密結合インダクタ 

図 3.21 密結合インダクタ方式の磁気回路モデル 

 

 

図 3.22 密結合インダクタ方式における磁束分離の概念 
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3.4.1.3 統合巻線結合インダクタ方式 

 統合巻線結合インダクタについても，磁気的特性のモデリングをおこなう。

3.3.1.3 節の電気的特性の解析結果から，同様に各巻線電流を共通電流 icomと還流電

流 irで分類すると，中脚の巻線電流 iinは 2icom，外脚の各相巻線電流 iLph1，iLph2はそ

れぞれ icom-irと icom-irで表すことができるため，中脚での起磁力 N1iinを 2N2icomで， 

外脚での起磁力 N2iLph1，N2iLph2 を N2(icom+ir)と N2(icom-ir)でそれぞれ表現できる。こ

のとき，統合巻線結合インダクタの磁気回路モデルは図 3.25 のようになる。ここ

で，o1，o2は外脚に流れる磁束，cは中脚に流れる磁束，Rmoと Rmcは外脚と中脚

の磁気抵抗を表す。この磁気回路モデルについて，キルヒホッフの法則を適用する

ことで，各脚の磁束o1，o2，cは次式のように求めることができる。 
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疎結合インダクタと同様，o1，o2 は共通磁束com と還流磁束r で，c は還流磁

束rのみで表される。また，式(3.38)をcomとrで表すと次式に置き換えることがで

き，また，comとrは式(3.39)のように示される。 
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以上より，共通磁束comと還流磁束rは図 3.26 に示すようにコア内に流れること

が分かる。疎結合インダクタの特性との相違点として，comに関わる巻線巻数の違
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いが挙げられる。疎結合インダクタでは N2 のみであるが，統合巻線結合インダク

タにおいては，2N2+N1が関係してくる。 

図 3.25 の磁気回路モデルにおいて，左右対称であると仮定すると，中脚巻線の

自己インダクタンス L1と相互インダクタンス M1，各相の外脚巻線の自己インダク

タンス L2と相互インダクタンス M2はそれぞれ次のように表すことができる。 
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式(3.40)と式(3.41)より，comとrは次式で表すことができる。 
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共通磁束comと還流磁束rのインダクタンスとしては，式(3.42)より，comには漏

れインダクタンス 2L1- 4M1+ L2- M2が関係し，rには自己インダクタンス L2と相互

インダクタンス M2，漏れインダクタンス L2-M2が関わりを持つことが分かる。 
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図 3.25 統合巻線結合インダクタの磁気回路モデル 

 

 

図 3.26 統合巻線結合インダクタにおける磁束分離の概念 
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3.4.2 最大磁束のモデリング 

 インダクタ設計の際には，磁気飽和を生じさせないために，コア内で発生する磁

束のピーク値とコアの断面積で決定される磁束密度のピーク値に対して，コア材に

よって決まる最大磁束密度を超えないように設計する必要がある。前節の磁気特性

のモデルでは，共通電流 icom に比例する共通磁束con と還流電流 ir に比例する還流

磁束r との関係性を明らかにしながら，関係にある共通磁束con 本節では，磁束の

ピーク値を算出していく。 

 

＜疎結合インダクタ方式＞ 

磁束の挙動を解析する。icom と ir のリプル電流の傾きは式(3.7)で表すことができる

ので，これに図 3.16 で示した各 Stage の微少時間 dt を与えると，各 Stage における

各磁束の挙動を解析することができる。図 3.27 に疎結合インダクタの磁束波形を

示す。この図から，外脚の磁束oは共通磁束conと還流磁束rから構成されており，

conとrが共にピークとなる時にoもピーク値をとっていることが分かる。一方で，

中脚の磁束cについては，構成磁束成分が還流磁束rのみであることから，cはr

がピークになる時にピークとなる。このことから，外脚の磁束のピーク磁束opと

中脚の磁束のピーク値cp は共通磁束のピーク値comp と還流磁束のピーク値rp か

らそれぞれ次式のような関係が成り立つ。 

rpcompop ΦΦΦ   ··········································································· (3.37) 

compcp 2 ΦΦ   ··············································································· (3.38) 

また，式(3.27)からcon とr は icom と ir に依存し，図 3.17 と図 3.21 からもそれぞれ

の挙動は同じことが分かる。つまり，icom と ir がピークとなる時にcomp とrp も同

時にピークとなる。icomのピーク値には直流が重畳するため，各相巻線電流の平均

値 ILphと共通電流の最大振幅 icomppの和で表され，また，irのピーク値は交流のみな

ので還流電流の最大振幅 irpp で表される。よって，comp とrp は次式で求めること

ができる。 
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＜密結合インダクタ方式＞ 

同様に磁束の挙動について解析する。式(3.10)で示される icom と ir のリプル電流

の傾きと各 Stage の微少時間 dt により，各 Stage における各磁束の挙動を解析する

ことができる。図 3.28 に密結合インダクタの磁束波形を示す。この図から，補助

インダクタの磁束のピーク値xp と密結合インダクタの磁束のピーク値ccp は共通

磁束のピーク値compと還流磁束のピーク値rpを用いると式(3.42)と式(3.43)で表さ

れる。また，この時のcompとrpはそれぞれ式(3.44)でとなる。 

compxp 2 ΦΦ   ··············································································· (3.42) 

rpccp ΦΦ   ···················································································· (3.43) 
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ここで，icomppと irppは式(3.16)と式(3.19)の対応関係で示されているので，それらを

式(3.36)より変換し，式(3.44)に代入することで，式(3.42) 及び式(3.43)はそれぞれ次

式で示される。 
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＜統合巻線結合インダクタ方式＞ 

同様に磁束の挙動について解析する。式(3.13)の icom と ir のリプル電流の傾きと

各 Stage の微少時間 dt から，各 Stage における各磁束の挙動を解析すると図 4.28 の

ようになる。この図から，疎結合インダクタ方式と同様に外脚の磁束のピーク値op

と中脚の磁束のピーク値cp を共通磁束のピーク値comp と還流磁束のピーク値rp

で示すとそれぞれ式(4.47)と式(4.48)で示される。このとき，compとrpは式(3.49)で

となる。 

rpcompop ΦΦΦ   ··········································································· (3.47) 

compcp 2 ΦΦ   ··············································································· (3.48) 
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また，icomppと irppは式(3.16)と式(3.20)の対応関係で示されているので，それらを式

(3.36)より変換し，式(3.41)に代入することで，式(3.47) 及び式(3.48)はそれぞれ次式

で示される。 

 

 

 

 





















































s

2

in

mcmo

Lph2

5.0op_

s

2

in

mcmo

Lph2

0.5op_

1
212

1

2

21

1
1

212

1

2

21

TD
DN

V

RR

IN
Φ

TD
DN

V

RR

IN
Φ

D

D













 ················ (3.50) 

 

 

 

 
 













































s

2

in

mcmo

Lph2

5.0cp_

s

2

in

mcmo

Lph2

0.5cp_

1
1

12

212

1

2

212

1

21

212

1

2

212

TD
D

D

N

V

RR

IN
Φ

TD
D

D

N

V

RR

IN
Φ

D

D









 ············ (3.51) 

ここで，β は中脚巻線 N1と外脚巻線 N2の巻数比(N1/N2)を表している。 
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(a) D < 0.5              (b) D ≥ 0.5 

図 3.27 疎結合インダクタ方式の磁束波形 
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(a) D < 0.5              (b) D ≥ 0.5 

図 3.28 密結合インダクタ方式の磁束波形 
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(a) D < 0.5              (b) D ≥ 0.5 

図 3.29 統合巻線結合インダクタ方式の磁束波形 
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3.5 結言 

本章では，本研究で対象となる 2 相マルチフェーズ昇圧コンバータにおいて, 3

つの磁気結合インダクタ方式（結合インダクタ方式，密結合インダクタ方式，統合

巻線結合インダクタ方式）の回路構成と磁気構造について述べた。さらに設計する

上で必要となる電磁気特性解析を行った。本解析でインダクタに流れる電流を各相

共通の電流成分と還流する電流成分に分離させることができた。これにより，それ

ぞれの磁気結合インダクタ方式において各相インダクタリプル電流及び入力リプ

ル電流を定性的に把握し設計できることはもちろんのこと，電気回路上でのインダ

クタンスの関係から，磁気結合インダクタ特有の電流高周波化を実現するインダク

タンスとの関わりをモデル化することができた。加えて，電流と磁束との関わりも

共通成分と還流成分に分離した考え方に基づき明らかにした。 
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第 4 章 

数式モデルを用いた小型化性能評価 

 

4.1 緒言 

磁気結合インダクタ方式の応用を考える時，そのアプリケーションに対する適切

な方式の選択が最終的な小型化性能を左右する。本章では，アプリケーションを

PFC（Power Factor Correction：力率改善）回路とした場合のそれぞれの磁気結合イ

ンダクタ方式の小型化性能について検討する。そのために，最大許容電力の観点か

ら小型化性能を評価できる数式モデルを提案する。具体的には前章での解析結果を

基づき，それぞれの数式モデルを構築し比較検討を行い，実験によりそれらの数式

モデルの妥当性について検証を行う。そして，動作モード（リプル電流）に対する

小型化性能指標を提示する。ここで，許容最大電力の定義としては，所望のリプル

電流（インダクタンス値）を維持し，磁気飽和を生じさせずに安定的に動作する条

件下において，そのコンバータが許容できる最大出力電力とする。 

 

4.2 最大許容電力に関する数式モデルの導出 

＜疎結合インダクタ方式＞ 

 図 3.2 及び図 3.3 に示した疎結合インダクタ方式の許容電力を算出する。まず，

リプル電流の最大振幅 iLphppを求める。3.3.2.1 節の各相リプル電流の解析結果より，

各磁気結合インダクタ方式は，D<0.5 の場合は Stage 1 の期間において，D≥0.5 の

場合は Stage 4 の期間にそれぞれリプル電流が最大となることが分かっている。そ

して，疎結合インダクタにおいて各相リプル電流の最大振幅は電気的に表すと式

(3.18)で示される。この式に対して，式(3.29)と式(3.31)の関係式によって磁気的なパ

ラメータの式に変換することができ，各相の巻数 N2と各脚の磁気抵抗 Rmo，Rmcを
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用いると次式のようになる。 
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一方，コア内の磁束のピーク値については，3.3.2 節の解析結果より，外脚の磁束

のピーク値opは式(3.40)，中脚の磁束のピーク値cpは式(3.41)でそれぞれ表すこと

ができる。しかし，インダクタの設計をおこなう際には中脚と外脚のどちらの脚部

で先に磁気飽和する可能性があるのかを調査する必要がある。疎結合インダクタに

おいて，これに焦点を当てた解析結果は文献(33)で詳しく述べられているため，こ

こでの詳しい解析過程は省略することにする。 

各相巻線に流れる平均電流 ILph とリプル電流 iLphpp との比を表した各相のリプル

電流率 iLphpp/ILphを 0.3 と固定した際の各磁束のピーク値の特性は図 4.1 のようにな

る。この図では縦軸に外脚と中脚の磁束ピーク値の比(cp/op)，横軸にデューティ

比 D をとっている。また，α は各磁気抵抗の比 Rmc /Rmoを示したものである。この

図から，中脚の磁束のピーク値cp はどのデューティ比領域においても外脚の磁束

のピーク値opの 2 倍より小さくなることが分かる。また，疎結合インダクタに用

いる汎用の 3 脚コアの中脚断面積は外脚断面積の 2 倍程度あることから，外脚部で

先に飽和することがなければ，中脚部でも磁気飽和が生じないと言える。よって，

疎結合インダクタは，外脚の磁束のピーク値opがコア材によって決定される最大

磁束omaxを超えないという次の条件式が得られる。 

omaxop ΦΦ   ·················································································· (4.2) 

以上の結果から，磁気飽和が発生せずに所望のリプル電流の許容最大電力の算出が

可能となる。出力電力Poutはコンバータの電力変換効率を 100%と仮定すると，100%

と仮定すると入力電流 Iinと入力電圧 Vinを用いて次式から求められる。 

ininoutoutout VIVIP   ····································································· (4.3) 

従って，疎結合インダクタ方式の許容電力Poutmax_LCIは式(4.2)の条件下で式(3.40)，
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式(4.1)，式(4.3)を用いることで式(4.4)のように与えられる。 

 

 
 





































































































s

Lph

Lphpp

2

Lphpp

Lph

maxo
2

mo
0.5_outmax_LCI

s

Lph

Lphpp

2

Lphpp

Lph

maxo
2

mo
0.5_outmax_LCI

1

1

12
1

1

4

1

21

1

21

1

12
1

2

1

21
1

1

4

1

21

1

21

1

21
1

2

TD

D

DI

iD

D

i

I

ΦR
P

TD

D

DI

iD

D

i

I

ΦR
P

D

D











 ···································································································· (4.4) 

 

＜密結合インダクタ方式＞ 

疎結合インダクタ方式と同様に，図 3.4 及び図 3.5 に示した密結合インダクタ方

式の許容電力容量を算出する。まず，3.2.2.1 節の各相リプル電流の解析結果より密

結合インダクタの各相リプル電流の最大振幅 iLphppは電気的に式(3.18)で表される。

リプル電流の最大振幅を求める。そして，この式に対して，式(3.35)と式(3.37)の関

係式によって磁気的なパラメータの式に変換し，補助インダクタの巻数 N1，密結

合インダクタの各相巻数 N2及びそれぞれの磁気抵抗 Rmx，Rmccで表すと次式のよう

になる。 
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 また，各インダクタの磁束ピーク値に関してだが，3.3.2 節の解析結果より，補助

インダクタの磁束のピーク値xp は式(3.45)，密結合インダクタの磁束のピーク値

ccpは式(3.46)でそれぞれ与えられる。式(3.45)より補助インダクタは各相巻線に流

れる平均電流 ILph に起因して発生する直流磁束が存在するのに対し，式(3.46)より

密結合インダクタでは，各相の巻線に流れる平均電流は等しく，逆結合で構成され
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ているため，互いの巻線から発生する直流磁束は打ち消され巻線に電圧が印加され

ることで発生する交流磁束のみで表現されていることが分かる。したがって，補助

インダクタに関しては，流すことができる電流値に制限があるため，電力容量を算

出するにあたっては補助インダクタに注意する必要がある。このことから，昇圧イ

ンダクタにおいての許容最大磁束xmax を定義すると，コア内に発生する磁束のピ

ーク値xpがそれを超えないような条件から次式の関係が成り立つ。 

xmaxxp ΦΦ   ·················································································· (4.6) 

以上より，密結合インダクタ方式の許容電力 Poutmax_CCI は式(4.2)の条件下で式

(3.45)，式(3.46)，式(4.5)，式(4.6)をそれぞれ用いることで式(4.7)のように導出でき

る。ただし，式(4.7)において，A 及び B は式(4.8)で定義している。 
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＜統合巻線結合インダクタ＞ 

図 3.6 及び図 3.7 の統合巻線結合インダクタ方式の許容電力を算出する。同様に，

3.2.2.1 節の各相リプル電流の解析結果より，統合巻線結合インダクタの各相リプル

電流の最大振幅 iLphpp は電気的に式(3.20)で表される。この式に対して，式(3.40)と
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式(3.42)の関係式によって磁気的なパラメータの式に変換し，各相の巻数 N2と各脚

の磁気抵抗 Rmo，Rmcで表すと次式のようになる。 
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一方，コア内の磁束のピーク値については，3.3.2 節の解析結果より，外脚の磁束

のピーク値opは式(3.50)，中脚の磁束のピーク値cpは式(3.51)でそれぞれ表すこと

ができる。しかし，疎結合インダクタと同様に統合巻線結合インダクタはコア内に

特性の異なる 2 つの磁束op，cpが発生することから，中脚と外脚のどちらの脚部

で先に磁気飽和する可能性があるのかを調査する必要がある。統合巻線結合インダ

クタにおける磁束の解析は，文献(41)で詳しく述べられているため，ここでの詳し

い解析過程は省略することにする。 

各相のリプル電流率 iLphpp/ILphを 0.3と固定した際の各磁束ピーク値の比の特性を

図 4.2 に示す。統合巻線結合インダクタでは，磁気抵抗比 α (=Rmc /Rmo)と巻数比 β 

(=N1/N2)の 2 つの可変パラメータが存在する。そのため，この 2 つのパラメータそ

れぞれに焦点をあてた特性について検討する。図 4.2(a)に β=1 として固定し α を変

化させた場合，図 4.2(b)に α=10 として固定し β を変化させた場合の特性をそれぞ

れ示す。また，これらの図では縦軸に外脚と中脚の磁束ピーク値の比(cp/op)，横

軸にデューティ比 D をとっている。いずれの場合も，疎結合インダクタと同様に

中脚の磁束のピーク値cp はどのデューティ比領域においても外脚の磁束のピーク

値opの 2 倍より小さくなっていることから，外脚部で先に飽和することがなけれ

ば，中脚部でも磁気飽和が生じないことが分かる。よって，統合巻線結合インダク

タでも，外脚の磁束のピーク値opがコア材によって決定される最大磁束omaxを超

えないという式(5.2)で示される条件式が得られる。 

従って，統合巻線結合インダクタ方式の許容電力容量 Poutmax_IWCIは式(4.2)の条件

下で式(3.50)，式(4.2)，式(4.9)を用いることで式(4.10)のように与えられる。ただし，
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式(4.10)において，A1 ，A2 ，B1，B2はそれぞれ式(4.11)で定義している。 
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図 4.1 疎結合インダクタのデューティ比と各脚磁束のピーク比の特性 
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(a) β=1 として固定，α を変化させた場合 

 

 

(b) α=10 として固定，β を変化させた場合 

図 4.2 統合巻線結合インダクタのデューティ比と各脚磁束のピーク比の特性 
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4.3 実機検証 

前節の最大許容電力の数式モデルの妥当性について実験により検証を行う。また，

実機での検証については，密結合インダクタ方式は他の 2 つの方式とは別で行う。 

まず，式(4.7)の密結合インダクタ方式の最大許容電力の数式モデルについて検証

する。回路定数を表 4.1 に示す。また，図 4.3 に密結合インダクタ方式の許容電力

に対するリプル電流率の特性を示す。リプル電流率は各相巻線の平均電流に対する

各相リプル電流の比率を表しており，図 4.3 においてリプル電流率が 2 より小さい

領域(ΔiLph/ILph<2)は電流連続モード(CCM: Continuous Current Mode)を示し，リプル

電流率が 2 と等しい(ΔiLph/ILph=2)の時は(CCM: Critical Current Mode)を表している。 

図 4.3 の許容電力特性の妥当性を確認するために，実機を作製し検証を行う。密

結合インダクタにおいて，高い相互インダクタンスを得るためにエアギャップは設

けない。また，図 4.3 の青線に示す磁気抵抗 Rmccが 0.2A/μWb の場合で検証を行う。

この条件下において理論値と測定値が一致するかどうかを確認する。ここで，許容

電力の実測においては，回路の電力変換効率を 100%と仮定し，入力電力を許容電

力と定めている。実験結果を図 4.4 に示す。理論値と実験での測定値がほぼ一致し

ていることが分かる。また，図 4.5(a)は巻数 Nb が 9 巻の時の実験波形を示してい

る。このとき，許容電力の理論値は ΔiLph/ILph=2 の時の 907W に対して，実機でも

907W の電力を許容しながら ΔiLph/ILph=2 と設計通りのリプル電流を確保できてい

る。また，図4.5(b)に示した巻数Nbが 28巻の時の実験波形からも同様に iLph/ILph=0.83

の時の 461W の理論値に対して，実験からも 461W の電力を許容でしながらリプル

電流率も ΔiLph/ILph=0.81 とほぼ設計値と一致している。また，磁気飽和せずに安定

して動作していることも確認できる。以上のことから，密結合インダクタの許容電

力容量の算出式の妥当性が実証できた。 

次に，式(4.4)及び式(4.10)に示す疎結合インダクタ方式と統合巻線結合インダク

タ方式の最大許容電力の数式モデルの妥当性について検証する。実験の回路定数は

表 4.1 と同じである。実験はリプル電流率が 0.3 と 1 の場合で行い，それぞれの数
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式モデルから算出した許容電力に実験結果が一致するかを検証する。その結果を図

4.6 に示す。また，図 4.7 には ΔiLph/ILph=0.3 とでのそれぞれの動作波形を示してい

る。どちらの方式についても理論値と実験値との最大誤差が 2%以内に収まってお

り，良い結果を得ることができた。従って，それぞれの数式モデルの妥当性を実験

的に証明することができた。 
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表 4.1 回路定数 

Symbol Parameter Value 

Vin Input voltage 141 V 

Vout Output voltage 390 V 

D Duty ratio 0.638 

fs Switching frequency 50 kHz 

 

 

 

 

 

図 4.3 密結合インダクタ方式の許容電力とリプル電流率の特性 
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図 4.4 理論値と実験値の比較（CCI 方式） 

 

 

 

(a)  Nb=9 の時             (b) Nb=28 の時 

図 4.5 動作波形（CCI 方式） 
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図 4.6 理論値と実験値の比較（LCI 方式と IWCI 方式） 

 

 

 

(a) iLphpp/ILph=0.3 の時 

 

(b) iLphpp/ILph=1 の時 

図 4.7 動作波形（LCI 方式と IWCI 方式） 

※左：LCI 方式，右：IWCI 方式 
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4.4 動作モードと小型化性能指標 

本節では，前節で導出した最大許容電力の数式モデルを用いて，各磁気結合イン

ダクタ方式の最大許容電力を同条件下で比較し，その結果から各方式の小型化性能

に関して議論する。 

この許容最大電力の比較においては，許容可能な電力の大きさに大きく影響する

のはコアの断面積，最大磁束密度及びエアギャップ長である。よって，同条件下で

の比較のための前提条件として，各インダクタコアの総体積，最大磁束密度及び総

エアギャップ長を統一している。 

図 4.8 に本比較で想定する各磁気結合インダクタ方式のコアサイズを示す。ただ

し，密結合インダクタ方式は 2 つの磁気部品で構成されていることから，それらの

体積を足し合わせたものが疎結合インダクタ方式や統合巻線結合インダクタ方式

の体積を等しくなるようにする。さらに，コアの材質はフェライトとし，エアギャ

ップの長さも統一する。ただし，密結合インダクタには高い結合度を得るために，

エアギャップ長は設けない。また，今回の電力容量特性では電流リプル率を変化さ

せた場合の特性を示していることから，回路定数は表 4.1 に示すように PFC 回路

でのユニバーサル入力を想定して入力電圧 Vinは 141V，出力電圧 Voutは 390V とし

ている。全ての方式におけるインダクタの最大磁束密度も 200mT，ギャップ長は

1mm で統一して設計を行う。ただし，密結合インダクタはギャップを持たない。 

図 4.9 に各方式の許容電力容量特性の比較結果を示す。図 4.9(a)はリプル電流率

を変化させた場合の特性を，図 4.9(b)は巻線巻数を変化させた場合の特性をそれぞ

れ表している。図 4.9(a)から，駆動方式に着目すると疎結合インダクタ方式と統合

巻線結合インダクタ方式は電流連続モードで大電力を許容でき，密結合インダクタ

方式は電流臨界モードで大電力を許容できることが分かる。また，図 4.9(b)から，

密結合インダクタ方式は疎結合インダクタ方式や統合巻線結合インダクタ方式と

比較して少ない巻数で大電力を許容でき高電力密度化を達成している。 
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(a) 疎結合インダクタ方式及び統合巻線結合インダクタ方式 

 

 

(b) 密結合インダクタ方式（左：補助インダクタ，右：密結合インダクタ） 

図 4.8 各磁気結合インダクタ方式のコアサイズ 
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(a)  各相リプル電流率を変化させた場合 

 

 

(b)  巻線巻数を変化させた場合 

図 4.9 各方式の許容電力特性の比較 
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4.5 結言 

本章では， PFC 回路をアプリケーションとして想定した際のそれぞれの磁気結

合インダクタ方式の小型化性能について検討を行った。まず，前章での解析結果を

基づき，最大許容電力の観点から小型化性能を評価できる数式モデルを構築した。

実験によりそれらの数式モデルの妥当性を確認し，その数式モデルを用いて，各方

式の動作モード（リプル電流率）に対する小型化性能について検討を行った。その

結果，疎結合インダクタ方式と統合巻線結合インダクタ方式は電流連続モード

（CCM）で，密結合インダクタ方式は電流臨界モード（CRM）で小型化性能を示

すことを明らかにした。 
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第 5 章 

コアモデルを用いた小型化性能評価 

 

5.1 緒言 

本章では前章と別のアプローチから小型化性能の評価方法を検討する。具体的に

はエリアプロダクト法に基づいたコアモデルを提案する。これを用いて設計を行う

ことで各方式のインダクタ体積を計算でき小型化性能を比較できる。さらに，この

コアモデルを用いてデューティ比に対する小型化性能指標を提示する。また，モデ

ルの妥当性を実験により検証している。 

 

5.2 磁気部品のサイズの考え方とコアモデルの導入 

インダクタの機能を成す構成要素は，基本的に巻線と磁性体コアの 2 つである。

1 つ目の要素である巻線の体積は太さと長さで決まる。太さは巻線に流れる電流の

大きさと，巻線の許容電流密度で決まる。また，巻線の長さに関しては，主に巻き

つけるコアの脚の外周の長さと巻線の巻数に依存する。一方で 2 つ目の要素である

コアのサイズは，巻線がすべて巻ききれるだけの窓面積と，コアの断面積によって

決定される。したがって，2.4.1 節で説明したエリアプロダクト法に基づいて設計

する。インダクタの体積は図 5.1 に示すコアモデルを用いて試算を行う。ここで，

コアの断面積及び窓面積の形状は計算の便宜上，正方形としている。 
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(a) トロイダルコア 

 

 

(a) 3 脚コア 

図 5.1 コアモデル 
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5.3 各磁気結合インダクタ方式のサイズのモデリング 

磁気部品のサイズの構成要素は窓面積とコアの断面積である。窓面積は巻線の断

面積とその巻数が窓に対してどれだけの割合を占めるかで求めることができる。巻

線断面積 Awinding は巻線に流れる平均電流 ILave と巻線の許容電流密度 J から次式で

与えられる。 

J

I
A Lave

winding   ··············································································· (5.4) 

また，コアの断面積 Acore はコア内の磁束密度のピーク値p がコア材によって決

まる最大磁束密度 Bmax以下におさえるための次の関係式によって決定される。 

B

Φ
A core  ····················································································· (5.4) 

これはインダクタ設計においても重要なことであり，回路の電気的な挙動を決め

るリプル電流に関する式との 2 式を連立させて，両者を設計通りに満足させる必要

がある。各相の巻線に流れるリプル電流の最大振幅と最大磁束に関しては，既に第

3 章で解析をおこなった通りである。これらの式から各磁気結合インダクタ方式に

ついて，条件を満足させるようなインダクタサイズをモデリングしていく。 

 

＜疎結合インダクタ方式＞ 

疎結合インダクタ方式のコアモデルは図 5.1(b)である。まず，窓面積について考

える。図 3.3 に示した疎結合インダクタの構造から，1 つの窓に対しては片方の外

脚に巻かれた各相巻線 N2 の内 1 つが関わってくるような形となっている。このこ

とから，窓面積 Aw は窓に対する巻線が占める割合を示す占積率 sf，各相巻線巻数

N2及び式(5.15)から次式から求めることができる。 

Jsf

IN
A






Lph2

w
 ··············································································· (5.5) 

次に，コアの断面積を算出する。疎結合インダクタは外脚と中脚に流れる磁束の
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特性は異なることから，それぞれの断面積については別々に求める必要がある。外

脚の断面積 Aoは式(3.40)と式(5.4)から次式で求められる。 
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また，中脚の断面積 Acは同様にして式(3.41)と式(5.4)から次式で求められる。 
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ここで，ギャップを設けない外脚の磁気抵抗 Rmoは図 5.1(b)の各寸法を用いること

で式(5.5)から求めることができ，中脚の磁気抵抗 Rmcは式(5.1)を変形して式(5.6)で

与えられる。ただし，µ0，µr はそれぞれ真空中の透磁率とコアの比透磁率である。 
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＜密結合インダクタ方式＞ 

密結合インダクタ方式のコアモデルは図 5.1(a)である。まず，窓面積について考

える。図 3.5 に示した密結合インダクタ方式の構造から，補助インダクタは 1 つの

窓に対して 1 つの巻線 N1 が関わっており，密結合インダクタは 1 つの窓に対して

2 つの各相巻線 N2 が関わってくるような形となっている。このことから，補助イ

ンダクタの窓面積 Awxは式(5.10)，密結合インダクタの窓面積 Awccは式(5.11)からそ

れぞれ求めることができる。 
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次に，同様にコアの断面積を算出する。まず，補助インダクタのコアの断面積 Axは

式(3.45)と式(5.4)から式(5.12)で求められ，磁気抵抗 Rmxは式(4.5)を変形して式(5.13)

で与えられる。 

 


















































s

1

in

mx

Lph1

max

0.5x_

s

1

in

mx

Lph1

max

0.5x_

1
1

12

4

121

1

21

4

121

TD
D

D

N

V

R

IN

B
A

TD
D

D

N

V

R

IN

B
A

D

D

 ························ (5.12) 

 

 
 





























































mcc2

2

2

1

sin

Lphpp

2

1

0.5mx_

mcc2

2

2

1

sin

Lphpp

2

1

0.5mx_

1

4
1

12

1

4
1

21

1

R
N

N

TDV

iN
D

D
R

R
N

N

TDV

iN
D

D

D
R

D

D

 ···························· (5.13) 

次に，密結合インダクタのコアの断面積 Acc は式(3.46)と式(5.1)から式(5.14)で求

められ，ギャップを設けない磁気抵抗 Rmcc は図 5.5(a)の各寸法を用いることで式

(5.15)から求めることができる。 
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＜統合巻線結合インダクタ方式＞ 

窓面積から同様にして考える。図 3.3 に示した統合巻線結合インダクタの構造か
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ら，1 つの窓に対しては片方の外脚に巻かれた各相巻線 N2 の内 1 つに加え，中脚

に巻かれた巻線 N2 が関わってくるような形となっている。このことから，窓面積

Awは窓に対する巻線が占める割合を示す占積率 sf，各相巻線巻数 N2 及び式(5.4)か

ら次式から求めることができる。 
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次に，コアの断面積を算出する。統合巻線結合インダクタは疎結合インダクタと

同様に，外脚の断面積 Aoは式(3.50)と式(5.5)から次式で求められる。 
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また，中脚の断面積 Acは同様にして式(3.51)と式(5.5)から次式で求められる。 
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ここで，ギャップを設けない外脚の磁気抵抗 Rmo は疎結合インダクタと同様に図

5.1(b)の各寸法を用いることで式(5.6)から求めることができ，中脚の磁気抵抗 Rmcは

式(5.6)を変形して式(5.19)で与えられる。ただし，µ0，µrはそれぞれ真空中の透磁率

とコアの比透磁率である。 
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5.4 デューティ比と小型化性能評価 

各磁気結合インダクタ方式のサイズと損失の比較をコアモデルを用いておこな

う。回路定数を表 5.1 に示す。出力電力は 1kW である。同一条件下で，リアクトル

体積の比較を行うため下記の前提条件を設けることとする。 

・コア材はフェライトを使用 

・電流密度：5 A/mm2 

・占積率（総巻線断面積／窓面積）：60% 

・最大磁束密度：200 mT 

インダクタのサイズの損失の比較は入力電圧が 50V で固定し，デューティ比を

変化させた際の小型化性能について調べる。図 5.2 にデューティ比とインダクタ体

積の関係を示す。このとき，統合巻線結合インダクタに関しては，巻数比 β を 1 と

している。また，このデータは各インダクタ方式において総窓面積を統一した場合

のデータを示している。図 5.2 から，磁気結合インダクタ方式ではボトムの値を持

ち，従来方式を比較してデューティ比が 0.5 に近い領域で最も小型できていること

が分かる。これはデューティ比が 0.5 に近い時に最も交流磁束が打ち消されること

で，コアの断面積が低減されるためである。加えて，疎結合インダクタ方式はデュ

ーティ比が 0.5 に近い領域で，統合巻線結合インダクタ方式は高いデューティ比領

域においてそれぞれインダクタサイズの低減効果が大きく，小型化性能が高いこと

が明らかとなった。この理由としては，デューティ比の増加に伴いコア内には発生

する交流磁束成分も増加するが，IWCI 方式では LCI 方式と比較して中脚部に巻線

N1 を有しているため，ファラデーの電圧則からも分かる通り，その分だけインダ

クタ要素に関わる交流磁束を抑えることができ，結果として小型化できたものと考

えられる。一方，CCI 方式については，今回 1kW という比較的小さな電力条件下

での検討であったため，直流磁束が重畳する補助インダクタに対しても密結合イン

ダクタと同じフェライトの適用が可能であった。そのため 3.3.2 節でも述べた通り，

本来の CCI 方式が持つ補助インダクタと密結合インダクタに対して，それぞれの
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特性に合った別のコア材を採用することができるという利点を十分に生かせなか

ったと考えられる。よって，より大きな電力での比較においては，補助インダクタ

に直流重畳特性の良いダストといったコア材を適用出来るため CCI 方式の小型化

性能が向上すると示唆される。 
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表 5.1 回路定数 

Symbol Parameter Value 

Vin Input voltage 50 V 

D Duty ratio 0.05 – 0.95 

fs Switching frequency 50 kHz 

Pout Output power 1 kW 

Iin Input current 20 A 

iLphpp/ILph Ratio of ripple current 0.3 

iLphpp Peak-to-peak ripple current 3 A 

J Current density of windings 5 A/mm2 

sf Space factor of window area 0.8 

Bmax Maximum flux density in all inductors 200 mT 
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図 5.2 デューティ比とインダクタ体積の関係 
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5.5 電磁界シミュレーションと実験による検証 

コアモデルの妥当性を電磁界シミュレーション及び実験により検証する。 

回路定数を表 5.2 に示す。出力電力は 1kW である。5.4 節と同様にインダクタの

設計条件は統一している。図 5.3 にコアモデルによる体積計算結果を示す。磁気結

合インダクタ方式は従来の非結合インダクタと比較して大幅な小型化が達成され

ている。また，3 つの磁気結合インダクタ方式の中で比較した場合，LCI 方式が 0.065 

litter と最も小型化できることが分かった。デューティ比は 0.69 であることから，

図 5.2 の大小関係と確かに一致していることが分かる。次に，同等の体積のコアを

用いて実機検証を行う。表 5.3 に各磁気結合インダクタの設計仕様を示す。使用す

るコアは，疎結合インダクタ及び統合巻線結合インダクタは PC40 EC70-Z（TDK

製），密結合インダクタ方式は PC40 EER49-Z（TDK 製）である。作製したインダ

クタの写真を図 5.4 に示す。 

図 5.5 に電磁界シミュレーション COMSOL Multiphysics（COMSOL 社）(63)を使っ

たコア内磁束密度の解析結果を示す。最大磁束密度 200mT 以下での設計に対して，

シミュレーション上でも磁束密度を 200mT 以下で設計できていることが分かる。

また，図 5.6 に各磁気結合インダクタ方式の実験波形を示す。各相のリプル電流振

幅の設計値の 1.5A に対し，これらの波形から実機上でもほぼ一致しており，安定

的な動作が確認できる。したがって，電磁界シミュレーションと実験から各磁気結

合インダクタ方式のインダクタの設計法の妥当性を確認できたことから，コアモデ

ルの妥当性についても実証できた。 

最後に各磁気結合インダクタ方式の効率比較を行う。図 5.6 に各磁気結合リアク

トルを適用した際の回路効率を示す。全ての方式は大きい出力電力領域において

98%以上の高効率を実現している。その中で LCI 方式が 1kW の最大出力時で最高

効率 87.4%を達成している。この時の各磁気結合リアクトル方式での効率の差の原

因を検証するために，1kW 出力時での損失解析を行い，その結果を図 5.7 に示す。

リアクトル部分以外は全て同じ条件で実験しているため，効率の差のほとんどがリ
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アクトルで発生する損失の違いによるものと考えられる。リアクトルの損失は鉄損

と銅損に分けられ，鉄損は IGSE（Improved Generated Steinmetz Equation）(64)により

求め，銅損は直流損に加え，表皮効果損を考慮している。実際に図 5.7 を見てみる

と，MOSFET やダイオードの損失はほとんど差がない。また，出力キャパシタの損

失もその他の損失に比べて十分に小さいため，効率の差はリアクトルの損失のみで

考察できる。電力が大きい領域では電流も大きくなってくるため，必然的に鉄損に

対して銅損の占める割合が大きくなる。そこで表 5.3 の銅損に関係する巻数で比較

すると，LCI 方式よりも CCI 方式の方が少ないため銅損も低減できていることが分

かる。しかしながら，トランス要素を担っている密結合インダクタ部での鉄損が大

きいため，リアクトルの全損失で見ると CCI 方式よりも LCI 方式の方が少なく，

結果として LCI 方式の効率が高くなることが分かる。 

以上より，コアモデルの妥当性を実証でき，1kW の実機モデルでは体積及び効率

の観点から LCI 方式が最も小型化性能が高いことが確認できた。以上のことから，

提案したコアモデルは非常に有効なものである。 
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表 5.2 回路定数 

Symbol Parameter Value 

Vin Input voltage 100 V 

Vout Output voltage 325 V 

D Duty ratio 0.69 

fs Switching frequency 50 kHz 

Pout Output power 1 kW 

Iin Input current 10 A 

iLphpp/ILph Ratio of ripple current 0.3 

iLphpp Peak-to-peak ripple current 1.5 A 

Bmax Maximum flux density in all inductors 200 mT 

J Current density of windings 5 A/mm2 

 

 

  



97 

 

 

 

 

 

図 5.3 各磁気結合インダクタの設計仕様 
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表 5.3 各磁気結合インダクタの設計仕様 

LCI method (Core: PC40 EC70-Z, TDK Co., Ltd) 

Symbol Items Value 

N2 Number of winding turns 58 turns 

L2 Self inductance 8.68 mH 

M2 Mutual inductance 8.41 mH 

lgc Gap length of the central leg 1.6 mm 

CCI method (Core: PC40 EER49-Z, TDK Co., Ltd) 

Symbol Items Value 

N1 Number of winding turns 34 turns 

N2 Number of winding turns of CCI 12 turns 

L1 Self inductance 213 μH 

L2 Self inductance of CCI 860 μH 

M2 Mutual inductance 854 μH 

lg_aux Gap length of the auxiliary inductor 1.5 mm 

 IWCI method (Core: PC40 EC70-Z, TDK Co., Ltd) 

Symbol Items Value 

N1:N2 Ratio of winding turns 30:30 (β=1) 

L1 Self inductance of center winding 69.8 μH 

L2 Self inductance of outer windings 190 μH 

M1 
Mutual inductance between  

center and outer windings 
32.6 μH 

M2 
Mutual inductance between  

outer windings 
185 μH 

lgc Gap length of the central leg 3.4 mm 
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(a) 疎結合インダクタ         (b) 統合巻線結合インダクタ 

 

 

(c) 密結合インダクタ 

図 5.4 電磁界シミュレーションによる磁束密度解析結果 

  

Sliced model 
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(a) 疎結合インダクタ方式 

 
(b) 密結合インダクタ方式 

 
(c) 統合巻線結合インダクタ方式 

図 5.4 作製したインダクタの写真 
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(a) 疎結合インダクタ方式 

 

(b) 密結合インダクタ方式 

 

(c) 統合巻線結合インダクタ方式 

図 5.5 各磁気結合インダクタ方式の実験波形 
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図 5.6 各磁気結合インダクタを適用した際の回路効率 

 

 

 

図 5.7 1kW 出力時での損失解析 
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5.6 結言 

本章では，前章とは別のアプローチで小型化性能を評価するできる新たなコアモ

デルを提案した。まず，エリアプロダクト法に基づいたコアモデルを使用して，磁

気結合インダクタのデューティ比に対する小型化性能について比較検討を行った。

その結果，疎結合インダクタ方式はデューティ比が 0.5 に近い領域で，統合巻線結

合インダクタ方式は高いデューティ比領域においてそれぞれ小型化性能が高いこ

とが明らかとなった。また，コアモデルの妥当性は電磁界シミュレーション結果と

実験結果から実証できた。さらに，1kW 実機モデルで磁気結合インダクタ方式の小

型化性能を検証した結果，体積と効率の観点から，LCI 方式が最も優れていること

を示した。 
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第 6 章 

結論 

 

 本研究の総括 

本研究では，電力変換器の高電力密度化に有効な 3 種類の磁気結合インダクタ方

式マルチフェーズコンバータを対象として，さらなる高電力密度化を実現するため

のこれらの理論的評価モデルの構築及び小型化性能指標の明確化を目的に議論・検

討を行った。 

第 1 章では，本研究の背景となるパワーエレクトロニクス技術の重要性について

述べ，省エネルギーの観点から電力変換器の高電力密度化の重要性を示した。ま

た，電力変換器の高電力密度化の手法として，マルチフェーズ技術に磁気結合イ

ンダクタを適用する方法を取り上げ，本研究の目的を示した。 

第 2 章では，変換器を高電力密度化する手法について述べた。その中でコストを

抑えつつシンプルな回路構成で，変換器の高電力密度化を達成する手法として，回

路を多相化させ，各相の半導体スイッチ信号を位相シフトさせて動作させるマルチ

フェーズ方式の有効性について述べた。この方式を適用することにより，各相実効

値電流分流化によりパワー半導体デバイスの導通損失低減による冷却システムの

小型化および出力平滑キャパシタの電流高周波化によるキャパシタの小型化が可

能となる。しかしながら，回路を並列化させた相数に対してインダクタが増加して

しまうことから体格低減に適していないという問題点を指摘した。 

第 3 章では，昇圧コンバータにおいて，具体的な高電力密度化を達成する磁気結

合を利用した 2 相マルチフェーズコンバータの回路方式について 3 種類の方式（結

合インダクタ方式，密結合インダクタ方式，統合巻線結合インダクタ方式）を取り

上げ，回路構成と磁気構造について述べた。さらにそれらの電磁気特性解析を行っ
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た。解析する際には，インダクタ電流成分を各相に共通の電流成分と還流する電流

成分に分離させることに成功している。これにより，3 種類の回路方式において各

相インダクタ電流リプルおよび入力電流リプルを設計できることはもちろんのこ

と，電気回路上でのインダクタンスの関係から，磁気結合を利用したインダクタ特

有のインダクタ電流高周波化を実現するインダクタンスの関わりをモデル化する

ことができた。加えて，電流と磁束との関わりも共通成分と還流成分に分離した考

え方に基づき明らかにした。 

 第 4 章では，前章での解析結果を基づき，最大許容電力のアプローチから各磁気

結合インダクタ方式の小型化性能について，定量的に比較を行い議論した。その結

果，駆動方法に着目すると最大許容電力の観点から，疎結合インダクタ方式と統合

巻線結合インダクタ方式は電流連続モードで，密結合インダクタ方式は電流臨界モ

ードで高電力密度化を達成できることを明らかにした。 

第 5 章では，更なる小型化性能を評価するために有効なコアモデルを提案し，比

較検討を行った，その結果，疎結合インダクタ方式はデューティ比が 0.5 に近い領

域で，統合巻線結合インダクタ方式は高いデューティ比領域においてそれぞれイン

ダクタサイズの低減効果が大きく，小型化性能が高いことが明らかとなった。コア

モデルの妥当性は実験的に実証できた。 

以上の本研究での成果により，各磁気結合インダクタ方式の小型化性能指標が明

らかになり電力変換器のさらなる高電力密度が実現できることを明らかにしたと

同時に，これを利用することで設計プロセスの大幅な削減が期待できることを証明

できた。 
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