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第 1 章

緒論

1.1 研究背景

1.1.1 次世代パワー半導体デバイスによる電力変換回路の高性能化

近年，低 ON抵抗，高速スイッチングなどの優れた特性をもつ次世代パワー半導体

デバイス (SiC:Silicon Carbide, GaN:Gallium Nitride)の普及が進み，高効率で小型

·軽量な電力変換回路の実現が可能となった。表 1.1は，従来パワーデバイスの Siと

次世代パワーデバイスの SiC, GaNの物性定数を示している [1]。次世代パワーデバイ

スである SiC, GaNは従来パワーデバイスの Siに比べて絶縁破壊電界が大きいため，

同じ定格電圧のパワーデバイスを実現する上ではチップサイズの小型化が可能であり

低 ON抵抗化が実現可能である。また，飽和電子速度が大きいことから高速スイッチ

ングが可能であるため，低スイッチング損失が実現可能である。このように，従来デ

バイスに比べて導通 ·スイッチング損失の低減が可能なため Siデバイスでは実現でき

なかった大容量，または，高周波の領域において高効率な電力変換回路が実現可能と

なった。

図 1.1は，次世代パワー半導体デバイスの適用周波数 ·出力容量と期待されるアプ

リケーションを示している [2] [3]。図 1.1に示すように，SiCデバイスは，kHz帯の

大容量の領域において応用が期待されており，その用途は，電気自動車 ·鉄道等のモ

ビリティやモビリティ向けのワイヤレス電力伝送システムが構想されている。また，

GaNデバイスはMHz帯の小容量の領域において応用が期待されており，その用途と

して，スマートフォン等モバイル機器向けのWPTシステムが検討されている。上記

の通り，次世代パワー半導体デバイスの普及により，kHz帯の大容量やMHz帯の小

容量の領域において新たなアプリケーションの開発が行われている。
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表 1.1 半導体の物性定数 [1]

従来 次世代

材料 Si SiC GaN

バンドギャップ [eV] 1.1 3.3 3.4

絶縁破壊電界 [MV/cm] 0.3 3.0 3.3

飽和電子速度 [cm/s] 1.0× 107 2.0× 107 2.5× 107

O
u
tp
u
t
ca
p
a
ci
ty

[V
A
]

1

100

10k

1M

100M

Frequency [Hz]

10 100 1k 10k 100k 1M 10M

図 1.1 次世代パワー半導体デバイスの適用周波数・出力容量と期待されるアプリケー

ション [2] [3].

1.1.2 ワイヤレス電力伝送システム

特に，物理的な接点を持たずに給電が可能で利便性の高いワイヤレス電力伝送

(WPT : Wireless Power Transfer)が着目されている。WPTシステムは，物理的な

金属接点やコネクタを介さずに磁界や電界の結合を利用，または，電磁波エネルギー

を介在させて非接触で電気エネルギーを伝送するシステムであり，その利便性から多

分野での応用が検討されている。表 1.2は，WPTシステムの分類と概要を示す [4]。

電磁誘導方式，磁界共振方式，電界結合方式による WPT システムは，Non-Beam

WPT システムと呼ばれ，マイクロ波空間伝送方式による WPT システムは Beam

WPTシステムと呼ばれている。現在普及しているWPTシステムの多くは電磁誘導

方式が採用されており，電気シェーバーや電動歯ブラシへ応用されている [5]。また，

Wireless Power Consortiumが策定したWPTシステムの国際標準規格である Qi規
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格においてもこの方式を採用しており，現在では，15 W以下の低電力向け規格が策定

されている [6]。また，非接触型の ICカードのために開発された Felicaもまたその技

術応用の一例である [7]。以上の電磁誘導方式は，その電源回路構成より数 mm∼ 数

10mmの極短距離でのみ利用が可能であるが高い電力伝送効率をもつ。現在は，小容

量の領域で広く普及している方式であるが，今後は鉄道用のWPTシステム等の大容

量の領域においての応用も期待されている方式である。磁界共振方式は，2007年に，

マサチューセッツ工科大学による論文発表をきっかけとして着目されている方式であ

る [8]。本方式は，1次側と 2次側の両者に Q値 (Quality Factor)の高い共振回路を

用いることにより，送受電距離が大きい，もしくは，送受電コイルの位置ずれが生じる

場合にも十分な電力伝送が可能である。そのため，電磁誘導方式のような極短距離で

の利用が難しいことや，充電時の位置ずれの可能性の高いことが想定される電気自動

車 (EV : Electrical vehicle)や，スマートフォン等のモバイル機器の充電方式として

の応用が検討されている [9]- [14]。電界結合方式は，コンデンサのような平行平板を

用いて電界を介して電力伝送を行う方式である。本方式は，軽量，安価，位置合わせ

が容易であるという利点が挙げられる一方で，伝送距離が短いことが課題である。こ

のように，伝送距離が短いが位置合わせの自由度が高いことから，オフィスデスクな

どに搭載され PCへの充電が検討されている [15]- [17]。マイクロ波空間伝送方式は，

アンテナを用いて数百 kHz∼数 10 MHzと高い周波数での電力伝送方式であり，数m

以上の距離において複数媒体に同時に電力伝送が可能であることが特長である。その

ため，ドローンへの遠隔送電，工場における複数センサへの同時給電などの広い屋内

空間のどこに置かれた受信機に対しての給電が期待されている [18]- [21]。
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Beam WPTシステムは，2017年に，京都大学，三菱重工業株式会社により，電動

アシスト自転車向けの空間伝送型電力伝送システムの実証実験が行われ，2.45 GHzの

マイクロ波を送電装置より 100 W送電して，約 30 Wの充電を行うといった実証実験

が行われている [22] [23]。また 2019年 4月 ∼6月には，京都大学，パナソニック株式

会社により，高速電力伝送通信技術を宅内機器 (配線器具や家電)に搭載するための実

証実験が行われた [22] [24]。

一方で，Non-Beam WPTシステムでは，特に磁界誘導方式や，磁界共振方式を用い

て様々なアプリケーションへの応用が期待されている。図 1.2は，開発されたWPT

システム，また，報告されているWPTシステムの論文における周波数 ·電力の一例

をまとめたものを示している [25]- [46]。大電力用途では鉄道向けWPTシステムが検

討されており，電磁誘導方式による数 kHz や 10 kHz において 300 kW のWPT シ

ステムの検討について報告されている [25]- [29]。また，数 10 kWクラスの大容量向

けWPT システムとしては電動バス向けが検討されており，44 kW のWPT システ

ム開発が報告されている [30]。さらに，EV向けのWPTシステムについては制度化

が急速に行われており，CISPR規格にてノイズ耐量の標準化が示されており，国内で

は 2016年 3月に，総務省令第 15号により，利用周波数帯は 79 kHz∼90 kHz(85 kHz

帯)，出力電力 7.7 kW以下とされた [47] [48]。そのため，3.3 kW級，7.7 kW級を中

心に研究開発が行われている [31]- [37]。2013年には，トヨタ自動車によって入力電

圧 AC200 V, 周波数 85 kHz，充電電力 2 kWの実証実験が行われており，2016年に

は，IHIにより 3.3 kWの充電電力におけるWPTシステムの実証実験が報告されて

いる [35] [36]。また，EV向けWPTシステムでは，据え置き型のみでなく走行中充

電についての論文発表も確認されている [37]。

以上に示すように，大容量のWPTシステムは主にモビリティ向けへの導入が期待

されており，駐車場や道路などの生活圏内でより強度な電磁界が放射されることが想

定される。

小電力用途では，スマートフォンやタブレット端末等の小型電子機器向けのWPT

システム等が検討されている [39]。現状，EV向けWPTシステムと同様に総務省令

第 15 号により，利用周波数帯は 6.765 MHz∼6.795 MHz(6.78 MHz 帯)，定格電力
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図 1.2 報告されているWPTシステム，または，WPTシステムを対象とした電力変

換回路の出力電力，周波数 [25]- [46].

100 W以下とされた。また，新たな ISMバンド帯として 13.56 MHz帯が検討されて

おり，13.56 MHz 帯を用いたWPT システムの開発も積極的に行われている。実際

に，電動アシスト自転車を対象としたWPTシステムの開発が報告されている。

1.1.3 磁界を利用したシステムによる電磁環境の評価

WPT システムのように，磁界を利用した機器はすでに幅広い分野に活用され

ており，家庭用誘導加熱 (IH:Induction Heating) 調理器，RFID(Radio Frequency

IDentifier)，通信機器等が挙げられる [49]。一方で，上記の機器が発生する磁界が望ま

しくない影響を与える要因となるため，電磁環境の研究が進められている [50]- [73]。

図 1.3は，電磁波を利用したシステムによる電磁環境の例を示しており，機器が発

生する磁界による機器同士の電磁干渉や，磁界のばく露による生体への影響が懸念さ

れている [74]。そのため，表 1.3に示すように，機器の電磁干渉を防ぐために機器が

発生する磁界を対象としたエミッション規格，機器が外部から受けた際の動作試験を

示したイミュニティ規格，磁界のばく露による生体への影響の防護を目的としたばく

露制限に関するガイドライン等が設けられている [47] [75] [76]。機器のエミッショ

ンは，機器による不要放射磁界の測定が行われ，対象となる機器を DUTとしてその
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図 1.3 電磁波を利用したシステムによる電磁環境 [74].

表 1.3 磁界による電磁環境の評価例.

評価項目 評価内容 評価試験構成

エミッション　 機器による不要放射磁界の測定　 DUT(機器等) + 測定系

イミュニティ　 磁界環境下での動作試験　 磁界発生装置 + DUT(電子機器等)

生体影響　 磁界のばく露による生体影響評価　 磁界発生装置 + DUT(生体等)

図 1.4 放射ループ法によるイミュニティ

試験構成 [75].
図 1.5 放射ループ [77].

他測定系を用いて行われる [47]。イミュニティの評価では，磁界環境下での動作試験

が行われ，その試験構成は，外部磁界を模擬するための磁界発生装置と電子機器等の

DUT(Device Under Test)で構成される [75]。磁界による生体影響評価では，磁界の

ばく露による生体影響評価が検討され，その試験構成は，外部磁界を模擬するための

磁界発生装置と生体等の DUTで構成される。

イミュニティ規格の一例として，ISO11452-8では，車両システムにおける磁界に対

するイミュニティ試験法が示されている。図 1.4は，図 1.5に示す放射ループを用い

たイミュニティ試験構成を示している [75] [77]。試験構成は，信号発生器と増幅器を
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図 1.6 ヘルムホルツコイル法によるイ

ミュニティ試験構成 [75]. 図 1.7 ヘルムホルツコイル [78].

用いた電源と磁界発生用の放射ループで構成されている。本試験法では，小型の放射

ループを DUTの表面から 50 mmの距離において磁界を印加する。標準的には，直径

120 mm，巻数 20の円形の放射ループが用いられ本試験法は大きな DUTにも適用可

能であるが，磁界の影響を評価したい部分が DUTの内側にある場合，意図する磁界

に曝せない可能性がある。

図 1.6は，図 1.7に示すヘルムホルツコイルを用いたイミュニティ試験構成を示し

ている [75] [78]。本試験法では，コイルの半径と 2つのコイル間距離が等しいヘルム

ホルツコイルの内部に DUTを置くことで DUT全体に磁界を印加することが可能で

ある。ただし，本試験法では，DUT全体をコイル内に入れることが必要となるため，

大きな DUTの試験では大きなヘルムホルツコイルが必要となる。本試験における磁

界発生装置においても，信号発生器と増幅器を用いて対象とする正弦波電流をコイル

に流すことでコイル内に磁界を発生している。

図 1.8 は，ISO11452-8 で示されている試験レベル (磁界強度) を示している [75]。

EV 向けWPT システムの周波数帯 (85 kHz) における試験レベルは，最大 12.6 µT

とされている。

一方で，磁界のばく露による生体の防護を目的として ICNIRPガイドラインが設け

られている [76]。図 1.9は，ICNIRPガイドラインにて定められている磁界によって

誘起される体内誘導電界量の基本制限を示している。ここで，職業ばく露は，既知の

条件下で通常の業務活動を行うことにより 1 Hz∼10 MHzの時間変化する電界及び磁

界にばく露される成人を指している。一方で，一般公衆ばく露は，あらゆる年齢層の
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図 1.8 ISO11452-8に示されている試験レベル [75].

個人や，個人の感受性のばらつきを大きくする可能性のある様々な健康状態の個人を

指している。そのため，これらを考慮して，一般公衆ばく露は職業ばく露に対してよ

り厳しいばく露制限が採用されている。EV向けWPTシステムの周波数帯 (85 kHz)

における職業ばく露の制限値は 23.0 V/mである。

磁界による生体影響評価のためには，コイルが発生する磁界によってマウスに誘導

される体内誘導電界量の推定が必要となる。磁界によって誘起される体内誘導電界

量の推定は，マウスモデルを用いた電磁界解析を用いた評価が報告されている [79]。

図 1.10は，電磁界解析に用いられたマウスモデルを示している。また，図 1.11は，本

文献で生体に入射した磁界によって生じる誘導電界を算出する方法として用いられて

いる 3 次元インピーダンス法の概略図を示している [80] [81]。インピーダンス法は，

微小セルで構成される生体モデルにおいて，それぞれのセルでのインピーダンス Z を

決定する。また，セルの一面を貫く磁束密度によって発生する誘導起電力 V とイン

ピーダンス Z からループ電流 I を計算し，各セルに誘導される電界 E の計算が行わ

れている。表 1.4は，1Tの一様磁界にばく露されたマウスにおける体内誘導電界量の

解析結果を示している [79]。本文献の解析結果より，1Tの一様磁界によって誘起され

る全身平均体内誘導電界量は最大で 3.3×103 V/mであり，ICNIRPガイドラインの

周波数 85 kHzにおける職業ばく露の基本制限値である 23.0 V/mを発生させるため

には 6.97 mTの磁界が必要となる。以上より，生体影響の評価を行うための磁界発生
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図 1.9 ICNIRPガイドラインに示されている体内誘導電界量の基本制限値 [76].

図 1.10 マウスモデル [79].

図 1.11 インピーダンス法の概略図 [80] [81].

装置は，イミュニティ試験で用いられる磁界発生装置に比べて約 1000 倍の大きな磁

束密度を発生させることが要求される。
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表 1.4 電磁界解析結果 [79]

磁界方向 全身平均体内誘導電界量

x軸　 3.0 × 103 V/m

y軸　 3.3 × 103 V/m

z軸　 2.5 × 103 V/m

1.1.4 高出力磁界発生装置の開発の要求

図 1.12 は，報告されている EV 向け WPT システムの開発における回路構成，

図 1.13は，電力伝送用コイルを示している [82]。1次側の回路構成は LCL負荷を用

いた共振インバータを採用している。本回路構成は，パワーデバイスの導通損失が少

なく，高い効率を達成可能である。本論文における電力伝送用コイルは，送受電コイ

ルの両者に同一のコイルが採用されており，巻線の位置するコイル内径は 168 mm，

コイル外径は 542 mm，電力伝送用コイル全体の外径は 812 mmである。また，コイ

ル間距離 246 mm とした時の実験検証によってコイル電流 35.4 A において 5.0 kW

の電力伝送が確認されている。

図 1.14は，報告されている EV向けWPTシステムの開発における電力伝送コイル

内の磁束密度分布の計算箇所を示しており，電力伝送コイルは，コイル距離 246 mm，

コイル電流 35.4 Aとして計算を行う。図 1.15は，電力伝送用コイル内の磁束密度分

布の計算結果を示している。図 1.15より，コイル中心において約 1.5 mTの磁束密度

であることが確認でき，前述した ICNIRPガイドラインに示されている体内誘導電界

量を発生させるために必要な 6.97 mTを達成しないことが確認できる。そのため，実

際のシステムを生体影響評価用磁界発生装置として利用することは磁束密度の観点か

ら難しく，生体影響評価のためには専用の磁界発生装置の開発が必要である [83]。ま

た，すでに多くの磁界発生装置の開発が報告されている [84]- [89]

図 1.16は，電力変換回路を用いた磁界発生装置の構成概要を示している。電力変換

回路を用いた磁界発生装置は，磁界発生用コイルに対象とする周波数の正弦波電流を

流すことによって，磁界発生用コイルの周辺に磁界を発生させることを目的としてい

る。ここで，電力変換回路は，磁界を発生させるための電流を生成することを目的と
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図 1.12 WPTシステムの回路構成.

図 1.13 電力伝送用コイル.

図 1.14 磁束密度分布の計算範囲.

図 1.15 磁束密度分布計算結果.

している。また，磁界発生用コイルは，電力変換回路内のインダクタとしての役割を

果たしており，かつ目標の磁束密度を発生させるために利用される。そのため，磁界

発生装置の開発では，パワーデバイスやその他コンポーネントの定格電圧 ·定格電流

等の電力変換回路の制約と，要求される磁束密度 ·磁束密度領域を同時に満たすため

にシステム全体を考慮した設計が必要である。
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図 1.16 磁界発生装置の構成概要.

1.1.5 報告されている磁界発生装置の仕様

図 1.17 は，商用周波数帯を対象とした磁界発生装置の開発例における回路構成

を示している [84]。商用周波数等の低周波数帯を対象とした磁界発生装置の多くは，

図 1.17に示すように発振器と増幅器を用いて正弦波電圧を磁界発生用コイルに印加す

ることで，磁界発生用コイルに正弦波電流を流すことを可能としている。本回路構成

における出力周波数は，増幅器の周波数特性が支配的となる。また，本回路方式は，周

波数に比例してインピーダンスが増加するため，商用周波数等の低周波数帯を対象と

した磁界発生装置において利用される。図 1.18は，文献 [84]で製作された磁界発生

用コイルを示している。コイル内にばく露対象であるラットを挿入することが想定さ

れており，コイル内径は 350 mm，コイル高さは 900 mmである。図 1.19は，図 1.18

に示すコイルの中心軸を含む断面における磁束密度分布を示している。ラットの位置

する 200 mm∼700 mmの間の均一度は ±2.0%であり，磁束密度 500 µTにてばく露

実験が行われている。

図 1.20は，家庭用 IH調理器で利用される 20 kHz帯を対象とした磁界発生装置に

おける回路構成を示している [86]。本装置における回路構成は，ハーフブリッジイン

バータに LC直列共振回路を接続した回路構成である。本回路方式は，スイッチング

周波数を LC直列共振回路の共振周波数に設定し Duty比 50%でスイッチングを行う

ことで，0 [V]-Vin [V]の矩形波電圧を LC直列共振回路に印加する。LC直列共振回
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図 1.17 50 Hzを対象とした生体影響評価用磁界発生装置における回路構成.

図 1.18 製作された磁界発生用コイル.

図 1.19 コイル内磁束密度分布.

路のバンドパス特性によって矩形波電圧の高調波成分は除去されるため，出力電流は

スイッチング周波数の基本波成分の正弦波電流となる。図 1.21は，文献 [86]で製作

された細胞ばく露を対象とした磁界発生用コイルとばく露対象のシャーレホルダーを

示している。本文献で示されている磁界発生用コイルは，細胞培養シャーレを 4つ同

時にばく露することを目的としコイル設計が行われている。そのため，コイル内径は

300 mm，コイル高さは 180 mmである。図 1.22は，2時間の連続運転におけるコイ

ルの磁束密度の測定結果である。本装置では 2時間の連続運転において 533±5 µTの

出力が確認されている。

また，家庭用 IH調理器で利用される 20 kHz帯を対象とし，妊娠ラットの腹部への
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図 1.20 20 kHzを対象とした細胞ばく露用磁界発生装置における回路構成.

(a) (b)

図 1.21 (a) 製作された磁界発生用コイル, (b) コイル内部に挿入するばく露対象の

シャーレホルダー.

図 1.22 磁束密度測定結果.

局所ばく露を目的とした磁界発生装置の開発が報告されている [88]。図 1.23 は，文

献 [88]で示されている局所ばく露を目的とした磁界発生装置における回路構成を示し

ている。回路構成は，電圧形インバータに変圧器を含む LC直列共振回路を接続した

回路構成である。フルブリッジインバータを 180◦ 導通駆動することで出力電圧 vINV
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図 1.23 20 kHz を対象とした妊娠ラット局所ばく露用磁界発生装置における回路

構成.

図 1.24 製作された磁界発生用コイル ·共振用コンデンサ ·変圧器.

表 1.5 回路パラメータ

Parameter Value

Coil inductance　 3.16 µH

Coil current 　 100 A

Switching frequency　 20.8 kHz

Resonant voltage 　 263.1 V

Magnetic flux density　 11.4 mT

は矩形波電圧となる。文献 [86]と同様に，スイッチング周波数を共振周波数と合わせ

ることで正弦波出力電流を得る。図 1.24は，製作された変圧器，共振用コンデンサ，

磁界発生用コイルを示している。磁界発生用コイルは，妊娠ラットの腹部への局所ば

く露を目的としているためコイルサイズは小さく，コイル内径 22.0 mm，コイル外径

64.5 mm，総巻線数は 10巻である。そのため，表 1.5に示すように，コイルインダク

タンスは 3.16 µHと他文献に比べても小さい。一方で，巻線数の少ないコイルにおい

て高磁束密度を確保するために変圧器を用いることでコイル電流 100 Aを達成してい

る。以上の開発された磁界発生装置では，コイル電流 100 Aの時ばく露中心点におい
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図 1.25 報告されている生体影響評価用磁界発生装置の対象周波数とコイル中心磁束

密度.

て磁束密度 11.4 mTの出力が達成されている。

図 1.25，図 1.26は，報告されている生体影響評価用磁界発生装置の仕様を示してお

り，図 1.25 は，対象周波数と磁界発生用コイルの中心点における磁束密度，図 1.26

は，磁界発生用コイルの中心点における磁束密度と磁束密度領域の関係を示してい

る [84]- [89]。本論文では，磁界発生装置の仕様を比較するために中心磁束密度の 95%

以上の空間を磁束密度領域と定義する。図 1.25より，これまでに生体影響評価用磁界

発生装置の開発に関する文献の多くは商用周波数や家庭用 IH 調理器を対象とされて

いる。今後のWPT システムの普及により，新たに 85 kHz 帯，6.78 MHz や 13.56

MHz帯の磁界による生体影響についての検討が必要とされており，磁界発生装置は高

周波化が要求される。また，生体影響評価として必要とされる磁束密度は，ICNIRP

ガイドラインに示される体内誘導電界量の制限値以上のばく露によって磁界による生

体影響の知見を得ることや，生体影響の生じる閾値の同定のため高磁束密度が必要で

ある。

図 1.26より，磁界発生装置の設計において，磁束密度と磁束密度領域はトレードオ

フの関係となることが確認できる。生体影響評価の信頼性の確保のためには十分なば

く露母体数を確保することが望ましく，そのため，磁束密度領域の広範囲化による複

数母体の同時ばく露が実現はその一助になる。
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図 1.26 報告されている生体影響評価用磁界発生装置のコイル中心磁束密度と磁束密

度領域.

1.2 研究目的

次世代パワー半導体デバイスの登場と電磁共振方式によるWPT技術の論文発表が

相まって，EV向けWPTシステムや小型電子機器向けのWPTシステムの普及に向

けた動きが活発化している。一方で，これらのWPTシステムから発生する磁界によ

る電磁環境が懸念されており，電子機器同士の電磁干渉や磁界のばく露による生体影

響が懸念されている。特に，磁界による生体影響評価を行うための磁界発生装置では

高磁束密度の生成が要求され，このような高磁束密度を発生させるためには専用の装

置開発が求められる。EV向けWPTシステムや小型電子機器機器向けWPTシステ

ムで扱われる高周波数 (85 kHz帯，MHz帯)を対象とした磁界発生装置は，電力変換

回路側の制約条件が顕著になるため装置開発において電力変換回路と磁界発生用コイ

ルの両者を相互的に考慮した装置開発が求められる。

そこで本研究は，高周波磁界発生装置における磁界発生用コイルの設計指針の確立

を目的とし，さらに，発生する磁束密度の高出力化 ·広範囲化を目的とした電力変換

回路の要素技術を提案する。また，設計指針の有用性を示すために，EV 向けWPT

システムで利用される 85 kHz帯を対象とし，マウスの全身ばく露が可能な磁界発生

装置の設計例を示す。

設計例によって，1台の電圧形インバータと 1つのコイルを用いた磁界発生装置で
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は，電力変換回路の制約条件によって設計可能な磁束密度や磁束密度領域に上限があ

り，目標とする磁束密度と磁束密度領域を同時に達成することが困難であることが確

認できる。そこで，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化を実現するため，2

つのコイルによる磁界の強め合いを目的とした磁界発生装置を提案する。本研究では，

2 つのコイルを直列接続した方式と並列接続した方式のそれぞれについて議論する。

さらに，コイルを 2並列接続した方式における磁界発生装置においてインバータ駆動

周波数について議論し，インピーダンスのばらつきによって駆動周波数の制約が生じ

ること示す。また，確立したコイル設計指針をもとに，EV向けWPTシステムで利

用される 85 kHz帯を対象とし，マウスの全身ばく露が可能な磁界発生装置の設計を

示し，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化に貢献できることを示す。

また，生体影響評価における対照ばく露実験を目的とした磁界発生装置の開発につ

いて示す。対照ばく露実験では，磁界以外の環境をばく露群の環境と同じにすること

が要求される。そこで，本研究では，磁界を限りなくゼロとしながらもばく露実験中

のコイル温度変化を模擬した対照ばく露用磁界発生装置の開発を行う。対照ばく露用

磁界発生装置では，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化を目的とした磁界

発生装置を応用し，2つのコイルに同周波数 ·逆位相の正弦波電流を流すことでコイル

内部の磁界をキャンセルする。ここでは，対照ばく露用磁界発生装置の開発の基礎検

討として，同一の磁界発生用コイルを用いて磁界ばく露と対照ばく露の 2方式を実現

可能とした磁界発生装置の設計を示す。

磁界発生装置の定格電流を向上させることは，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域

の広範囲化に寄与できる。磁界発生装置の定格電流はパワーデバイスの定格電流に依

存するため，パワーデバイスの並列接続による装置の定格電流の向上を実現できる。

しかしながら，パワーデバイスの並列接続は，回路中の寄生インピーダンスによって

並列接続したデバイスに流れる電流がアンバランスすることが報告されている。上記

の電流アンバランスは，熱設計の複雑化やデバイスの熱破壊の原因となるため電流バ

ランス手法の検討が必要である。特に，磁界発生装置の駆動条件では回路中に出力電

流の最大電流が流れている状態でスイッチングが行われることから，寄生インピーダ

ンスの保持電流を考慮した電流バランス手法についての検討が必要となる。そこで，

– 19 –



本研究では，磁界発生装置の駆動条件である寄生インピーダンスの保持電流を考慮し

た回路解析に基づいて電流バランス条件を解明し，電力変換回路の物理的構造に着目

した受動素子を用いた電流バランス手法を提案する。その結果，パワーデバイス 2並

列接続した回路において電流アンバランスの改善が可能であることを示す。

1.3 論文構成

本論文は，6章によって構成されており，各章の概要は以下の通りである。

第 1章では，研究背景，研究目的および本論文の構成を示す。

第 2章では，本研究で提案する高周波磁界発生装置の設計指針や磁束密度の高出力

化 ·広範囲化を目的とした電力変換回路の要素技術の有用性を示すための設計の一例

となる，EV向けWPTシステムを対象とした磁界発生装置の設計における設計目標

を示す。また，パワーデバイスの仕様等による電力変換回路の設計条件を示す。磁界

発生装置における各種回路方式，コイル構造についてまとめ，高周波磁界発生装置に

適する回路方式 ·磁界発生用コイルのコイル構造の選定を行う。さらに，高周波磁界

発生装置における電力変換回路の課題となるパラメータを示し，本研究内容との関連

性を示す。

第 3章では，高周波磁界発生装置における電力変換回路の制約条件を考慮した磁界

発生用コイルの設計指針の確立について論じる。磁界発生装置の高周波化に伴い注視

して設計すべき電力変換回路のパラメータとして共振電圧，コイル内巻線間電圧，パ

ワーデバイス定格電流が挙げられる。本章では，これらの電力変換回路の設計におけ

る制約を考慮し，磁束密度が最大となる磁界発生用コイルの巻線構造，電力変換回路

の動作条件を同定する設計指針を提案する。また，一例として，EV向けWPTシス

テムで利用される 85kHz帯を対象としマウスの全身ばく露を想定した磁界発生用コイ

ルの設計を示し，設計指針の有用性を示す。一方で，1台の電圧形インバータと 1つ

の磁界発生用コイルに基づく磁界発生装置では，高周波化に伴う電力変換回路の制約

により発生可能な磁束密度や確保できる磁束密度領域には上限があり，磁束密度の高

出力化，磁束密度領域の広範囲化のためには電力変換回路の技術の検討が必要となる

ことを示す。

– 20 –



第 4章では，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化を目的とした，ギャッ

プ付きソレノイドコイルに基づく磁界発生装置について論じる。ギャップ付きソレノ

イドコイルは磁界結合した 2つのソレノイドコイルで構成され，2つのコイルを直列

接続した 2直列ギャップ付きソレノイドコイルと，並列接続した 2並列ギャップ付き

ソレノイドコイルのそれぞれに適した磁界発生装置の回路方式について示す。とりわ

け，2並列ギャップ付きソレノイドコイルを用いた回路方式においては，回路パラメー

タのばらつきによってインバータの動作周波数が制約されることをインピーダンス解

析によって明らかとする。また，第 3章で示すコイル設計指針をギャップ付きソレノ

イドコイル応用し，同設計条件下におけるコイル設計を示す。設計結果より，2 並列

ギャップ付きソレノイドコイルを用いた磁界発生装置では，従来の単一インバータと

単一コイルで構成される磁界発生装置と比較して磁束密度の高出力化，または，磁束

密度領域の広範囲化が達成できることを示す。さらに，2 並列ギャップ付きソレノイ

ドコイルを用いた回路方式を応用した対照ばく露実験用磁界発生装置の開発について

示す。2つのインバータを同周波数 ·同位相で駆動することにより磁界ばく露環境を，

同周波数 ·逆位相で駆動することにより対照ばく露環境を同一コイル構造を用いて実

現可能であることを示す。

第 5章では，磁束密度の高出力化のための電力変換回路の要素技術として，パワー

デバイス並列接続時の電流バランス手法を論じる。磁界発生装置におけるスイッチン

グは出力電流が最大の時に行われるため，スイッチング時の寄生インピーダンスの保

持電流が電流分担に影響することが想定される。そこで，スイッチング時の寄生イン

ピーダンスの保持電流を考慮した回路解析を行い電流バランス条件を明らかとする。

また，解析結果に基づき受動素子による電流バランス手法を提案し，入力電圧 320V，

出力電流 60 Aの実験により提案手法の有用性を示す。

第 6章では，第 3章から第 5章で得られた成果についてまとめるとともに，今後の

展望を示す。

– 21 –



– 22 –



第 2 章

高周波磁界発生装置の設計課題と研究
目標

本章では，高周波磁界発生装置の開発に向けて電力変換回路の回路方式，設計指針

の確立のために磁界発生用コイルのコイル構造について議論する。また，高周波磁界

発生装置の設計課題についてまとめ，本研究内容との関連について述べる。

2.1 高周波磁界発生装置の開発目標 ·設計条件

本研究は，高周波磁界発生装置における磁界発生用コイルの設計指針の確立を目指

し，設計指針の有用性を示すために 85 kHz帯を対象とし，マウスの全身ばく露が可能

な磁界発生装置の設計例を示す。以下に磁界発生装置の開発目標を示す。

• 磁界発生装置の開発目標

– 磁束密度 : 20 mT以上

∗ 6.97 mT の一様磁束密度において ICNIRP ガイドラインの基本制限

値 23.0 V/mを満たす [76] [79]

∗ ICNIRPガイドラインの約 3倍のばく露を目標

– 磁束密度領域 : 磁束密度 20 mT以上の連続した領域を 1.0×10−3 m3

– 連続運転可能

ICNIRPガイドラインに示されている制限値以上の磁界ばく露は，磁界のばく露によ

る生体影響の閾値の同定に必要であると考えられる。そこで，本研究では ICNIRPガ

イドラインの約 3倍の 20 mTを磁束密度の目標値とする。また，生体影響評価では信

頼性の高い実験検証が求められる [69]。そのため，多くのばく露母体数を確保するこ
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とが求められる。本研究では，磁束密度 20 mT以上の連続した領域を 1.0×10−3 m3

を目標とする。動作時間については，報告されている生体影響評価の論文では数時間

に及ぶ磁界ばく露実験が実施されていることを考慮し連続運転可能であることを前提

とする。

また，以下に高周波磁界発生装置の開発における電力変換回路の設計条件を示す。

• 電力変換回路の条件

– ドレイン-ソース間電圧 : 600 V以下

– デバイス電流 : 100 A以下

電力変換回路は，85 kHz 帯の高磁束密度を発生させるために，磁界発生用コイルに

85 kHz帯の正弦波大電流を流すことが要求される。大電流を伴う 85 kHz帯のスイッ

チングでは，スイッチング損失の影響を考慮する必要がある。

図 2.1 は，富士電機社製，定格電圧 1200 V，定格電流 150 A の Si-

IGBT(2MBI150XAA120-50) におけるスイッチング損失を示している [90]。

図 2.1より，コレクタ電流 100 Aにおいてターンオン損失，ターンオフ損失，また，

リカバリー損失はそれぞれ約 6 mJ，約 5 mJ，約 3 mJである。スイッチング周波数

を 85 kHzとするとスイッチング損失 Psw は 1190 Wとなる。同デバイスのジャンク

ション-ケース間の熱抵抗は 0.22 K/W であることからスイッチング損失による温度

上昇は 261.8 K となる。以上より，スイッチング周波数 85 kHz，コレクタ電流 100

Aの条件において Si-IGBTの使用は困難であることが確認できる。

一方で，定格電圧 1200 V，定格電流 120 AのCREE社製 SiC-MOSFET(CAS120N1

2BM2)ではドレイン-ソース間電圧 600 V，ドレイン電流 120 Aにおいてターンオン

時のスイッチング電力量は 1.7 mJ，ターンオフ時のスイッチング電力量は 0.4 mJで

ある [91]。スイッチング周波数を 85 kHzとするとスイッチング損失 Psw は 179 Wと

なる。また，同デバイスのジャンクション-ケース間の熱抵抗は 0.125 K/Wであるこ

とからスイッチング損失による温度上昇は 21.5 Kとなる。そのため，85 kHz帯を対

象とした磁界発生装置の開発では，SiC-MOSFETデバイスの使用が考えられる。以上

より，使用するパワーデバイスは定格電圧 1200 V，定格電流 120 Aの SiC-MOSFET
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図 2.1 Si-IGBTのスイッチング損失 [90].

とし，ドレイン-ソース間電圧は 600 V以下，ドレイン電流 100 A以下を回路条件と

する。

2.2 回路方式

2.2.1 コンデンサ放電方式

図 2.2 は，コンデンサ放電方式による磁界発生装置の回路構成を示す。本方式は，

SW1 を ON することで，あらかじめコンデンサ Cin を充電する。その後，SW1 を

OFF し，SW2 を ON することで充電されているコンデンサ C とインダクタ L の

共振による，図 2.3 に示すような減衰する正弦波電流を生成可能である。この時，

R2 < 4L/C である必要がある。(2.1)式は，出力電流 io を，また，(2.2)式は，出力

電流 io の共振周波数を示している。

io = Vin

√
C

L
e−

R
2L t sin

t√
LC

(2.1)

fr =
1

2π
√
LC

(2.2)

(2.1)式，(2.2)式に示すように，コンデンサの放電によって出力電流は共振周波数 fr

の正弦波電流となり，減衰定数 R
2L で減衰する。そのため，本回路方式では，連続動

作は困難である。本方式では，コンデンサのキャパシタンスを大きくすることにより，

出力電流を大きくすることができる。一方で，共振周波数は小さくなるため 50/60 Hz
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Vin Cin

io

L

RSW1 SW2

図 2.2 コンデンサ放電方式の回路構成.

io

Envelope

T = 1/fr

図 2.3 コンデンサ放電方式における電流波形.

や，100 Hz程度のパルス磁界の生成に用いられている。

2.2.2 PWMインバータ方式

図 2.4は，PWMインバータ方式における回路図を示す。PWMインバータ方式は，

電圧形インバータに RL直列接続回路が接続された回路構成である。ここで，インダ

クタ Lは磁界発生用コイルを示しており，磁界発生装置として高磁束密度を発生させ

るためには，インダクタンス Lと出力電流 Io を大きくすることが要求される。図 2.5

は，PWM インバータ方式における搬送波 vcar，変調波 vmodA, vmodB，ゲート信号

vsigA, vsigB を示している。搬送波の正弦波電圧が変調波の三角波より大きいときゲー

ト信号は ONとなる。図 2.6は，図 2.4における出力電圧 vo，出力電流 io 波形を示

す。本方式は，変調波の周波数 ·振幅によって出力電流の周波数 ·振幅を制御可能であ
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vsigA

vsigA

vsigB

vsigB

図 2.4 PWMインバータ方式における回路構成.

る点が特長である。(2.3)式は，PWM方式における出力電流 Io を示している。

Io =
mVin√

R2 + (ωL)2
(2.3)

ここで，mは変調率を表している。本設計条件下では，ドレイン-ソース間電圧 600 V

以下の制約より入力電圧 Vin は 600 V以下となる。また，ドレイン電流 100 A以下の

制約より出力電流 Io は最大で 100 Aとなる。この時，(2.3)式よりインダクタンスは

簡易的に下記で計算することができる。

L ≤ mVin

ωI
=

0.8× 600

2π × 85000× 100×
√
2
= 6.37µH

以上より，本設計条件ではパワーデバイスの仕様によりインダクタンス Lを 6.37 µH

以下で設計が必要であることがわかる。しかしながら，6.37 µH以下のインダクタン

スでは目標磁束密度 20 mTを達成することは困難である。

また，本方式は，歪み率の小さい正弦波電流を出力するために出力電流の周波数に

対してスイッチング周波数を 100倍以上に設定する必要がある。そのため，パワーデ

バイスには 60 kVA(=600 V×100 A)において 10 MHz相当のスイッチング性能が要

求される。

2.2.3 共振インバータ方式

図 2.7は，共振インバータ方式における回路構成を示している。図 2.7に示すよう

に，その回路構成は電圧形インバータと RLC直列共振回路によって構成されている。

ここで，インダクタ Lは磁界発生用コイルを示しており，磁界発生装置のとして高磁
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図 2.5 PWM波形.

図 2.6 PWMインバータにおける出力電

圧，出力電流波形.

vsig

vsig

vsig

vsig

図 2.7 共振インバータ方式における回路構成.

束密度を得るためには，インダクタンス L，出力電流 Io を大きくすることが要求され

る。また，抵抗 Rは，インダクタ Lと共振用コンデンサ C の寄生抵抗を示している。

図 2.8は，共振インバータ方式における出力波形を示している。共振方式では，180◦

導通駆動することにより Duty比 50%の矩形波出力電圧を得る。図 2.9は，RLC直

列共振回路のインピーダンス周波数特性を示している。RLC直列共振回路のインピー

ダンス周波数特性は，(2.4)式に示す共振周波数 fr としたバンドパス特性を持つ。

f =
1

2π
√
LC

(2.4)
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ここで，出力電圧の矩形波をフーリエ級数展開すると (2.5)式で表すことができる。

vo =
4Vin

π

{
sin 2πfst+

1

3
sin 2π(3fs)t+

1

5
sin 2π(5fs)t · ··

}
(2.5)

出力電圧の各周波数成分の電圧に対して図 2.9に示すようインピーダンスが異なるた

め，出力電流 io は (2.6)式で表すことができる。

io =
4Vin

π

{
1

Zfs

sin 2πfst+
1

3Z3fs

sin 2π(3fs)t+
1

5Z5fs

sin 2π(5fs)t · ··
}

(2.6)

図 2.9に示すように，スイッチング周波数 fs を共振周波数 fr 付近に設計した時，出

力電流の高調波成分は無視できるほど小さくなる。そのため，出力電流 Io はスイッチ

ング周波数の基本波成分 (ω = 2πfs)のみで表すことができ (2.7)式となる。

Io =
4

π

Vin√
R2 +

(
ωL−

1

ωC

)2
(2.7)

(2.7)式を式変形すると (2.8)式で表すことができる。

ωL− 1

ωC
≤ 4

π

Vin

Io
(2.8)

本設計条件では，ドレイン-ソース間電圧 600 V以下の制約より入力電圧 Vin600 V以

下，また，ドレイン電流 100 A以下の制約より出力電流 Io は最大で 100 Aと制約さ

れる。一方で，(2.8)式より，共振用コンデンサのキャパシタンス C を調整すること

でインダクタンス Lを大きくすることができるため，共振インバータ方式ではパワー

デバイスの制約によってインダクタンス Lは制約されない。そのため，高インダクタ

ンスと大電流の両立が可能である。

また，本方式は正弦波電流を出力するためにスイッチング周波数は出力電流の周波

数と等しくする必要がある。そのため，パワーデバイスには 60 kVA(=600 V×100 A)

において 85 kHzのスイッチング性能が要求される。

以上 3 つの回路方式について示した。コンデンサ放電方式は，連続した運転がで

きないことから本研究が対象とする磁界発生装置の回路方式として適さない。また，

PWMインバータ方式は，パワーデバイスの定格電圧 ·定格電流の制約によって高磁

束密度を生成するための要件である高インダクタンス ·大電流を同時に満たすことが
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図 2.8 共振インバータにおける出力波形.

図 2.9 RLC直列共振回路のインピーダンス周波数特性.

困難である。さらに，数十 kVAにおいて 10 MHz相当のスイッチング性能は現状入

手可能である次世代パワー半導体デバイスにおいても困難である。そのため，PWM

インバータ方式も本研究が対象とする磁界発生装置の回路方式として適さないと言え

る。共振インバータ方式では，共振周波数の設計のために追加のコンポーネントとし

て共振用コンデンサを要することや，一度設計した LC直列共振回路においてスイッ

チング周波数を変更することができないことがデメリットとして挙げられる。一方で，

高磁束密度を生成するための要件である高インダクタンス ·大電流を同時に実現可能

であることや，数 10kVAにおいて 85 kHzのスイッチング性能は次世代パワー半導体

デバイスで十分に実現可能である。そのため，本研究では共振インバータ方式を採用

する。
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図 2.10 ソレノイドコイル.

2.3 コイル構造

本節では，磁界発生用コイルに用いられている一般的なコイル形状について紹介し，

それぞれのコイル構造の特徴をまとめる。ここで，磁界発生用コイルとは，特定の領

域に磁界を発生することを目的として利用されるコイルを表している。また，本研究

では，生体に磁界をばく露するために広範囲な領域への磁界の発生を目的とするため

空芯コイルを前提とする。

2.3.1 ソレノイドコイル

図 2.10は，ソレノイドコイルの構造を示している。ソレノイドコイルは，すべての

巻線の中心が同軸上に位置し，らせん状の巻線構造が特徴である。ソレノイドコイル

のような円柱密巻きのコイル構造は，コイルのインダクタンスの計算や，コイル内の

磁界を計算することが容易であることがメリットとして挙げられる。一方で，同心円

状の巻線数が増加するとコイルの冷却効率が下がることが課題となる。また，ソレノ

イドコイルが発生する磁界はコイル内の磁界が強くなることから，ばく露対象をコイ

ル内部に挿入することで磁界のばく露を達成可能である。一方で，ソレノイドコイル

内部の磁界分布は後に記述するヘルムホルツコイルのような均一性はない。
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図 2.11 スパイラルコイル.

2.3.2 スパイラルコイル

図 2.11はスパイラルコイルの構造を示している。スパイラルコイルは，ソレノイド

コイルにおいてコイルの高さ方向の巻線数が 1巻線であるという条件が加わった構造

である。そのため，すべての巻線の中心点が等しい同心円状に広がりをもつコイル構

造である。本構造は，コイルの高さが小さいことが特徴であり，WPTシステムの電

力伝送用コイルとしての利用も検討されている [92]。スパイラルコイルにおける磁界

は，コイル上部や下部の磁界について議論されることが多く，スパイラルコイルを用

いたWPTシステムの検討を行われている。また，空芯のスパイラルコイルはインダ

クタンスが小さくなる傾向にあるため，MHz 帯の小型電子機器向けWPT システム

への採用について検討されている [93]。

2.3.3 ヘルムホルツコイル

図 2.12は，ヘルムホルツコイルの構造を示している。ヘルムホルツコイルは，同一

の 2つのコイルを同一の中心軸を持つように配置され，かつ，2コイル間距離とコイ

ル半径と同じであるコイル構造である。2つのコイルに流れる電流の向き，大きさが

等しい時，コイル中心付近の空間に一様な磁界が発生することが特徴である。コイル

半径，2コイル間距離が R の時，ヘルムホルツコイルの中心磁束密度は (2.9)式で表

すことができる。

Bz(R) = 0.716× µ0I

R
(2.9)
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z

図 2.12 ヘルムホルツコイル.

図 2.13 3軸ヘルムホルツコイル.

3軸ヘルムホルツコイル

図 2.13は，図 2.12に示すヘルムホルツコイルを 3軸に応用した 3軸合成磁界発生

ヘルムホルツコイルを示している。3軸合成磁界発生ヘルムホルツコイルは，3組のヘ

ルムホルツコイルに流す電流を制御することによって合成磁界の方向を変化させるこ

とが可能である。製品，機器の磁界による影響の検査や，プローブやセンサの校正等

に用いることが可能であり受注製造されている [94]。 ヘルムホルツコイルの磁界の一

様性を活かして，地磁気測定 ·校正に利用されている報告もある。
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図 2.14 Merrittコイル.

2.3.4 Merrittコイル

図 2.14 は，ヘルムホルツコイルより均一磁界の生成に優れていると報告されてい

る Merritt コイルを示す [95]。Merrit 4 コイルは，一辺の長さが等しい 4 台の方形

コイルから構成される。方形コイルの一辺の長さを a とすると，コイルの中心から

内側コイルまでの距離は 0.1281a，外側コイルまでの距離は 0.5055aとする必要があ

る。また，内側コイルに対する外側コイルの最適電流比は，2.3612であり，最適値に

対して誤差 0.1%以内とするためには，コイルに流す電流を等しいとすると巻線比は

26:11:11:26となる。

以上，空芯コイルの構造について示した。本研究では，高磁束密度を確保できるこ

と，また，設計指針の確立のために基本的な構造であるソレノイドコイルを採用する。

2.4 高周波磁界発生装置の開発における課題

図 2.15は，本研究で採用した回路構成，図 2.16は，磁界発生用コイルのコイル構

造に採用したソレノイドコイルを示している。磁界発生装置において高磁束密度 (本

研究では 20 mTを目標)を発生するためには，磁界発生用コイルの巻線数 (インダク
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図 2.15 高周波磁界発生装置における回路構成.

図 2.16 磁界発生用コイル構造.

タンス L)，大電流 Io が求められる。しかしながら，インダクタンス L，出力電流 Io

に加えてスイッチング周波数 fs が高くなることによる高共振電圧 VL が課題となる。

共振電圧 VL は，共振用コンデンサにも同電圧が印加されるため，共振用コンデンサの

定格電圧を考慮した設計が必要となる。さらに，高共振電圧に伴いコイル内の巻線間

電圧も増大することで巻線間絶縁破壊が懸念される。そのため，巻線間絶縁耐量を考

慮したコイル設計が望まれる。また，前述したように，パワーデバイスの定格電流に

より出力電流が制約される。以上示したように，磁界発生装置の高周波化に伴い電力

変換回路側の制約が顕著となる。そのため，磁界発生用コイルの設計では，磁束密度

の視点に加えて電力変換回路の視点からの設計が必要となる。

また，これらの電力変換回路の制約より磁束密度や磁束密度領域には上限が生じる。

そのため，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化のためには，複数のコイル

による磁界の強め合いが考えられる。複数のコイルを並列して駆動させる場合，その

電源設計やコイルの結合を含めたコイル設計指針の確立が必要となる。

同様に，磁界発生装置の出力電流を増加させることが磁束密度の高出力化 ·磁束密
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度領域の広範囲化に寄与する。磁界発生装置の出力電流の増加のためには，パワーデ

バイスの並列接続技術が必要となる。しかしながら，パワーデバイス並列接続時には，

パワーデバイスの個体差や，配線の寄生インピーダンスによる電流アンバランスが課

題となる。特に，磁界発生装置のスイッチングは出力電流が最大の時に行われるため，

寄生インピーダンスの保持電流を考慮した電流バランス手法の検討が必要となる。

2.5 目的に対する本研究のアプローチ

本研究は，高周波磁界発生装置における磁界発生用コイルの設計指針の確立を目的

とする。また，高周波磁界発生装置における磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広

範囲化技術の提案を目的とする。

図 2.17は，本研究における検討 ·提案事項，および各章の関係をまとめたものを示

す。第 3章では，高周波磁界発生装置の設計において顕著となる電力変換回路の制約

を考慮した磁界発生用コイルの設計指針の確立を目的とする。そのため，磁界発生装

置の高周波化による電力変換回路側の制約をまとめ，実現可能な電力変換回路の条件

において磁束密度が最大となるコイル巻線構造を決定する設計指針を提案する。さら

に，EV向けWPTシステムを対象とした 85 kHz における生体影響評価を目的とし

た磁界発生装置の設計を行い，本稿で提案する設計指針の有用性を確認する。

第 4章では，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化を目的としたギャップ

付きソレノイドコイルに基づく磁界発生装置について議論する。ギャップ付きソレノ

イドコイルは 2つのソレノイドコイルを近接配置した構造であり，2つのコイルに流

す電流を同周波数 · 同位相にすることで発生する磁界を強め合うことを目標とする。

ギャップ付きソレノイドコイルを用いた際の磁界発生装置の回路方式を検討し，特に，

回路中のインピーダンスのばらつきによる磁界発生装置の動作周波数の制約を明瞭と

する。第 3 章で示したコイルの設計指針を応用しギャップ付きコイルの設計を行い，

磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化に有用であることを実験検証により示

す。さらに，提案する回路方式を応用し，対照ばく露実験向け磁界発生装置の設計が

可能であることを示す。

第 5章では，スイッチングデバイス並列接続時の電流バランス法について議論する。
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図 2.17 本研究目的と各章の関係.

スイッチングデバイス並列接続時の電流バランス手法は，経験則に基づいてインダク

タンスを統一する手法がとられてきた。しかしながら，磁界発生装置の動作条件にお

いてパワーデバイスのスイッチング時には，回路中には出力電流の最大電流が流れて

いるため，寄生インピーダンスの保持電流に着目した電流アンバランス現象について

議論する。さらに，得られた解析結果を踏まえて受動素子を用いた電流バランス手法

を提案し，実証実験により有用性を検証する。

2.6 本章のまとめ

本章では，本研究で提案する高周波磁界発生装置の設計指針や磁束密度の高出力化 ·

広範囲化を目的とした電力変換回路の要素技術の有用性を示すための設計の一例とな

る，EV向けWPTシステムを対象とした磁界発生装置の設計における設計目標を示

した。また，パワーデバイスの仕様等電力変換回路の設計条件を示した。磁界発生装

置における各種回路方式，コイル構造についてまとめ，高周波磁界発生装置に適する

回路方式 ·磁界発生用コイルのコイル構造の選定を行った。さらに，高周波磁界発生

装置における電力変換回路の課題となるパラメータを示し，本研究内容との関連性を

示した。
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第 3 章

電力変換回路の制約を考慮した磁界発生
コイルの設計指針の確立

本章では，高周波磁界発生装置の設計において顕著となる電力変換回路の制約を考

慮した磁界発生用コイルの設計指針の確立を目的とする。はじめに，実現可能な電力

変換回路の条件を考慮することで，中心磁束密度が最大となるコイルの巻線構造を決

定可能とする設計指針を提案する。巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造に

おいて，EV向けWPTシステムを対象とした 85 kHz における生体影響評価を目的

とした磁界発生装置の設計を行い，提案する設計指針の有用性を確認する。また，試

作したコイルを用いた巻線間最大電圧の測定，また，入力電圧 380 V，出力電流 100

Aの実験検証を示す。

3.1 高周波磁界発生装置における電力変換回路の課題

図 3.1は，高周波磁界発生装置における回路図を示している。図 3.2は，磁界発生

用コイルにおけるソレノイドコイル構造を示している。生体影響評価に必要な高磁束

密度 (本研究で示す設計例では 20 mT)を発生させるために，磁界発生用コイルの巻線

数 (インダクタンス L)，大電流 Io が求められる。一方で，インダクタンス L，出力電

流 Io に加えて，高周波化によるスイッチング周波数 fs の増加により高共振電圧 VL,

VC が課題となる。共振電圧は，電力変換回路における共振用コンデンサにも同電圧が

印加されるため，共振用コンデンサの定格電圧を考慮した設計が必要となる。さらに，

共振電圧が増加することによりコイルの隣り合う巻線間の電圧も増加する。過大な巻

線間電圧は巻線間絶縁破壊を引き起こす可能性があるため巻線間絶縁耐量によって制

約される。また，出力電流はパワーデバイスの定格電流によって制約される。
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図 3.1 高周波磁界発生装置における回路構成.

(a) Geometry (b) Sectional view

図 3.2 ソレノイドコイル構造.

3.2 電力変換回路の制約を考慮した設計指針

中心磁束密度 B は，内径 D，線径 ϕ，巻線構造 (層数 S，巻数 N)，出力電流 io に

よって決定される。また，電力変換回路に関係するパラメータでは，内径D，線径 ϕ，

巻線構造 (層数 S，巻数 N)によってインダクタンス Lが決定され，加えて出力電流

io，スイッチング周波数 fs によって共振電圧 vL，巻線間最大電圧 vtt が決定される。

巻線構造と出力電流は磁束密度と電力変換回路のパラメータの両者に関与するため，

設計時には両者を考慮した設計が必要である。

図 3.3は，本研究で提案する電力変換回路の制約条件を考慮したコイル設計指針の

概要を示している。提案する設計指針では，はじめに，ある巻線構造のコイルを用い

た場合においての電力変換回路側の動作条件を決定する。この時，高周波磁界発生装

置の課題である共振電圧，巻線間電圧，出力電流等の制約条件を考慮し，実現可能な

電力変換回路の動作条件 (出力電流)の決定を行う。次に，得られた出力電流とコイル
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図 3.3 提案する設計指針の概要.

構造によって磁束密度について検討する。上記の電力変換回路の動作条件の決定，磁

束密度の検討を考えうるすべてのコイル構造において検討した後，磁束密度の計算結

果を比較することで，与えられている電力変換回路の制約条件下で中心磁束密度が最

大となるコイル構造の決定が可能となる。

3.3 巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造と計

算手法

3.3.1 巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造

設計指針の有用性を確認するために，マウス (30.6 mm×29.4 mm× 94.0 mm) の

全身ばく露を目的とした生体影響評価用磁界発生用コイルの設計を行う。図 3.4 は，

巻線間最大電圧の低減を目的とした磁界発生用コイル構造を示している。図 3.4(a),

図 3.4(b)に示すように，検討するコイル構造は 2層ソレノイドコイルをベースとし，

2 層目の中央に位置する巻線を取り除いたコイル構造である。1 層目の巻線数を N1，

2層目の巻線数を N2 と定義し，以下，N1 巻-N2 巻構造と呼ぶ。本構造における巻線

間最大電圧は，コイルの全巻線数の半分以下の巻線数のインダクタンスに比例するた

め巻線間最大電圧を共振電圧の 1/2以下とすることができる。
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(a) Geometry (b) Sectional view

図 3.4 巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造.

図 3.5 導線の内部インダクタンス解析図

3.3.2 インダクタンス

一般に，ソレノイドコイルのインダクタンス Lは，自己インダクタンス Lself と相

互インダクタンスM の和によって求められる。さらに，自己インダクタンス Lself は

内部インダクタンス Lin と外部インダクタンス Lo の和によって求められる。以上よ

り，S 層 N 巻のソレノイドコイルのインダクタンス Lは (3.1)式で表される。

L = Lself +M = Lin + Lo +M (3.1)

以下にそれぞれのインダクタンス計算の式の導出を示す [96]。

内部インダクタンス

図 3.5は，半径 a，導線長 l，透磁率 µの直線導体を示している。インダクタンスは
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一般に (3.2)式で表される磁束と電流の関係より求めることができる。

ϕ = L× I (3.2)

内部インダクタンスは導体内部の電流により発生した磁界が導体と鎖交する磁束と電

流より求めることができる。図 3.5 に表わすような半径 a の直線導体に一様に電流

I が流れているとすると, 中心軸より r の距離の点での磁界はアンペールの法則より

(3.3)式で表される。

H =
I ·

πr2

πa2

2πr
=

Ir

2πa2
(3.3)

半径 r，厚さ dr，長さ lの円筒環の部分を考えるとその部分に鎖交する磁束 dϕは (3.4)

式で表すことができる。

dϕ = BdS = µHdS = µHldr (3.4)

ただし，発生磁界は導体の全体と鎖交せず，鎖交するのは全体の a2−r2

a2 部分と鎖交す

るので N = a2−r2

a2 である。したがってこの部分の鎖交磁束は

dϕi = Ndϕ =
a2 − r2

a2
µHldr =

µlI(a2r − r3)

2πa4
dr (3.5)

よって全鎖交磁束 Φi は (4.18)式で表すことができる。

Φi =

∫
dϕi =

µlI

2πa4

∫ a

0

(a2r − r3)dr =
µlI

8π
(3.6)

よって, 内部インダクタンス Lin は (3.2)式より

Lin =
µl

8π
(3.7)

で表される。以上の解析結果より，内部インダクタンスは配線長に比例することがわ

かる。巻線 w(n,s) が持つ内部インダクタンスを Lin(n,s) とする。

相互インダクタンス

相互インダクタンスは，1ターンのコイル発生させる磁界がほかの 1ターンのコイ

ルに鎖交することにより生じるインダクタンス成分であり，相互インダクタンスは

Newmannの公式より求めることができる。図 3.6に相互インダクタンスの解析に用
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図 3.6 相互インダクタンスの解析図

いたコイル概略図を示す。図 3.6において，Newmannの公式より, 回路 C1, C2 の線

要素 ds1,ds2 間の距離を r, 両要素の方向の間の角を θ = θ1 − θ2 とすると, 両回路の

相互インダクタンスM は (3.8)式で表される。

M =
µ

4π

∮
C1

∮
C2

ds1 · ds2
r

=
µ

4π

∮
C1

∮
C2

cos (θ1 − θ2)ds1ds2
r

(3.8)

図 3.6中の aは巻線 1のコイル半径，bは巻線 2のコイル半径，dは 2コイル間の距

離を表している。以上のパラメータを用いると，相互インダクタンスは (3.9) 式で表

される。

ds1 = adθ1，ds2 = bdθ2　

M = µ0

√
ab

{(
2

k
− k

)
K(k)− 2

k
E(k)

}
(3.9)

K(k) =

∫ π/2

0

1√
1− k2 sin2 ϕ

dϕ

E(k) =

∫ π/2

0

√
1− k2 sin2 ϕ dϕ

このとき, k =
4ab

(a+ b)2 + d2
　

K(k)は第一種完全楕円積分，E(k)は第二種完全楕円積分である。
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外部インダクタンス

同様に外部インダクタンスの解析を示す。図 3.7は，半径 aの導体による半径 Rと

した 1ターンコイルを示している。図 3.7中の導体半径 a,導体中心までの距離 R の

図 3.7 外部インダクタンスの解析図

1ターンコイルを示している。外部磁界は電流 I が導線の中心線 C に集中していると

考えたときと同じである。閉曲線 Cに電流 Iが流れているとき, 環の内側の閉曲線 C’

内に生ずる磁束を Φ とすると 外部インダクタンス Lo は Φ = LoI から求められる。

この Φは Cに電流 I を流すときに環の内側の周 C’ないに生ずる磁束であるから，C

と C’の間の相互インダクタンス Φ = MI より求めることができる。相互インダクタ

ンスは (3.9)式より

M = µ0

√
ab

{(
2

k
− k

)
K(k)− 2

k
E(k)

}
である。半径がほとんど等しく二つの円形コイルがきわめて接近して正対していると

き, a ≈ b, d ≪ a,b このとき k ≈1 であるので K(k), E(k)のそれぞれ k→1の場合の

近似形を求める。第二種完全楕円積分 E(k)は,

E(k) =

∫ π/2

0

√
1− sin2 ϕ dϕ = 1 (3.10)
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図 3.8 ビオ・サバールの法則

となる。しかし, K(k)は ϕ = π/2で被積分関数が∞となるため近似系を求める必要

がある。1− k2 = k′2, k′ ≪ ϵ ≪ 1とおくと,

K(k) =

∫ π/2

0

1√
1− k2 sin2 ϕ

dϕ =

∫ π/2

0

dϕ√
cos2 ϕ− k′2 sin2 ϕ

　

=

∫ π/2−ϵ

0

dϕ√
cos2 ϕ− k′2 sin2 ϕ

+

∫ π/2

π/2−ϵ

dϕ√
cos2 ϕ− k′2 sin2 ϕ

= log
2

ϵ
+ log

2ϵ

k′
= log

4

k′

= log 4

√(
2a

δ

)2

= log
8a

δ
(3.11)

δ2 = (a+ b)2 + d2

よって,

Lo = M = µ0R{(K(k)− 2E(k)} = µ0R

(
log

8a

δ
− 2

)
(3.12)

となる。

3.3.3 中心磁束密度

図 3.8に示すような半径 aの 1ターンのコイルにより発生する磁界はビオサバール

の法則により (3.13)式で表すことができる [97]。

dH =
I

4π

ds× sin θ

r2
(3.13)

– 46 –



ここで，r =
√
a2 + h2, θ = π

2 より，(3.13)式は (3.14)式で表すことができる。

dH =
I

4π

ds

(a2 + h2)
1
2

(3.14)

発生する磁界はコイルの中心軸上ではコイルと平行な成分は互いに打ち消しあうため

z軸方向のみである。よって,

dH2 = 0 (3.15)

一方, z軸方向の磁界は

dH1 =
I

4π

ads

(a2 + h2)
3
2

H1 =

∫
dH1 =

Ia2

2(a2 + h2)
3
2

(3.16)

となる。よって，中心軸上の高さ hにおける磁束密度 Bz は Bz = µ0H1 より

Bz =
µ0Ia

2

2(a2 + h2)
3
2

(3.17)

となる。

3.3.4 巻線間最大電圧

図 3.4に示す巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造の N1 巻-N2 巻構造に

ついて巻線間最大電圧の計算手法について示す。図 3.9に示すように，s層 n巻目に

位置する 1ターンコイルの巻線番号を w(s,n) と定義する。提案構造においてコイル電

流は，入力巻線である w(2,N2) から w(2,N2−1)，w(2,1), w(1,1), w(1,N1), w(2,N1) と流

れ，最後に出力端子である w(2,N1−N2+1) の順に流れる。

図 3.10 は，コイルを構成している各巻線を 1 ターンのコイルとみなし，巻線数分

インダクタが直列接続した等価回路である。一般に，各 1ターンコイルのもつインダ

クタンスは，自己インダクタンス，相互インダクタンスが異なることからばらつきが

あることが想定される。ここで，巻線 w(s,n) のもつ自己インダクタンスと他巻線との

相互インダクタンスの和をインダクタンス L(s,n) と表す。この時，コイル両端電圧は

(3.18)式で表すことができる。
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図 3.9 巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造の断面図.

図 3.10 コイルの巻線間最大電圧を求めるための等価回路.

VL = 2πfs(L(2,N1) + L(2,N1−1) · · ·+L(1,N2) + L(1,1)

· · ·+L(2,N1−N2+2) + L(2,N1−N2+1))Io (3.18)

また，巻線間最大電圧 Vtt は，(3.19)式で表すことができる。

Vtt = 2πfs(L(2,N2) + L(2,N2−1) · · ·+L(1,N2−1) + L(1,N2))Io (3.19)

3.4 マウスのばく露を想定した 85 kHz帯磁界発生用コ

イルの設計

3.4.1 巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造における設計

手順

ここでは，巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造において本稿で提案する

設計指針の有用性を確認するためにマウスのばく露を想定した 85 kHz帯磁界発生用
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コイルの設計を示す。図 3.11は，巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造にお

ける磁界発生用コイルの設計手順を示している。本設計手順では，ばく露対象を考慮

して内径 D が決定され，目標とする周波数によって周波数 fs が決定される。また，

制約条件として，パワーデバイスの定格電流によって最大出力電流 Io−max が決定し，

共振用コンデンサの耐圧により最大共振電圧 VL−max，コイルの巻線間の絶縁耐量に

より最大巻線間電圧 Vtt−max を決定する。以上のパラメータを決定した後，巻線構造

N1, N2 を変数として以降の手順を踏む。はじめに，電力変換回路側の制約条件の考慮

として，巻線構造 N1, N2 におけるインダクタンス Lを計算する。次に，最大共振電

圧 VL−max と最大巻線間電圧 Vtt−max より出力電流 Io の計算を行う。この時，得ら

れた出力電流 Io が最大出力電流 Io−max を超える場合は出力電流 Io を最大出力電流

Io−max へ補正する。以上の手順により，各巻線構造のコイルを用いた場合の電力変換

回路の制約を満たした動作条件が決定可能である。

次に，磁束密度が最大となるコイル構造の検討を行う。本設計手順では，コイルの

巻線構造と出力電流によりビオ ·サバ―ルの法則より中心磁束密度 B の計算を行う。

ここでは，巻線構造 N1-N2 における中心磁束密度を B(N1,N2) とする。2層目の巻線

数 N2 が 1巻の構造の中で磁束密度が最大となる構造を精査し，磁束密度が最大とな

る構造の 1層目の巻線数 Nmax を検討する 1層目の最大巻線数とする。上記の判定条

件により，検討する巻線構造を N1 < Nmax，N2 < Nmax/2とする。すべての構造に

おいて同様の計算を行い，磁束密度の計算結果を比較することで与えられている条件

下において磁束密度が最大となるコイル構造が決定可能である。
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図 3.11 巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造における設計手順.
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3.4.2 コイル設計結果

コイル構造の条件として，コイル内部にばく露対象を挿入し全身ばく露を行うため

に内径 D=110 mmとする。また，EV向けWPTシステムを対象とするためスイッ

チング周波数 fs は 85 kHzとする。定格電流 120 A の SiC-MOSFETを使用するこ

とを想定し，最大出力電流 Io−max は 100 Aとする。共振用コンデンサの耐圧より最

大共振電圧 VL−max は 5000 V，巻線間絶縁耐量より最大巻線間最大電圧 Vtt−max を

2000 Vとする。使用する電線は ϕ7.18 mmとする。

図 3.12 は，上記条件におけるコイルの設計結果を示している。図 3.12(a) に示す

ように，コイルのインダクタンスは巻線数の増加に伴い増加することが確認できる。

図 3.12(b)より，すべての巻線構造における出力電流は最大出力電流の 100 A以下と

なっていることが確認できる。また，インダクタンスの増加とともに出力電流の減少

が確認できる。これは，図 3.12(c), 図 3.12(d)に示す共振電圧，巻線間最大電圧の上

限に収まるように制限されているためである。図 3.12(e)は，各コイルの条件におけ

る中心磁束密度の計算結果を示している。2層目の巻線数 N2 が 1巻の構造において

B(38,1) > B(39,1) であることから，検討するコイル構造は 1 層目巻線数が最大で 38

巻，2層目巻線数が最大で 18巻となる。本条件において，N1=15, N2=6のコイル構

造において，中心磁束密度 20.1 mTの発生が可能であり，目標中心磁束密度 20 mT

を達成可能である。以上設計結果より，電力変換回路の制約条件を考慮し，磁束密度

が最大となるコイル構造が決定可能であるコイル設計指針を確立した。

図 3.13は，15巻-6巻コイルにおける中心軸上の磁束密度の計算結果を示す。縦軸

は，コイル中心点からの中心軸上の距離を示しており，横軸は磁束密度を示している。

図 3.13より，目標磁束密度の 20 mTを達成するコイルの高さは ±7.3 mmであるこ

とが確認できる。よって，磁束密度領域はコイル内径からコイルボビンの厚みを引い

た ϕ100 mm×14.6 mm = 1.15×10−4 m3 となり，目標磁束密度領域である 1.0×10−3

m3 を達成できないことが確認できる。そのため，高周波磁界発生装置の開発のために

は，磁束密度の高出力化や磁束密度領域の広範囲化の検討が必要である。
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(a) (b)

(c) (d)

(e)

図 3.12 コイル設計結果
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図 3.13 15巻-6巻コイルにおける中心軸上の磁束密度計算結果.

3.5 実験結果

3.5.1 巻線間最大電圧の測定

前述した計算手法の妥当性を確認するためにコイルの試作を行った実験検証につい

て示す。図 3.14 は，実験検証のために試作したコイルを示している。試作したコイ

ルは，内径 D=110 mmであり，巻線には 100 Aの電流による発生する熱を冷却する

ためにパイプ内径 ϕin=5.6 mm，パイプ外径 ϕout=7.0 mmの水冷パイプを使用した。

また，巻線間絶縁耐量を確保するために厚み 0.9 mmのガラスチューブを用いた。

図 3.15(a)は，14巻-6巻コイルの巻線の断面図を示している。また，図 3.15(b)は，

14-6巻コイルにおいて各巻線のインダクタンスの計算結果である。図 3.15より，各 1

ターンコイルのもつインダクタンスが異なり，最大で約 1.5倍異なることが確認でき

る。また，インダクタンス Lcoil は，57.8 µH でり，最大巻線間電圧が生じる w(1,6),

w(2,6) 間のインダクタンスは 26.6 µHである。そのため出力電流 100 Aの時，コイル

電圧は最大 4365 V，巻線間最大電圧は最大 1706 Vとなる。

図 3.16 は，試作したコイルにおけるコイル電圧と巻線間最大電圧の測定結果を示

す。実線がコイル電圧を示しており，破線が巻線間最大電圧を示す。本実験では，発

生する磁界による測定器の誤計測を回避するために電源には発振器と増幅器を用いて
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図 3.14 製作した巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル.

(a)Sectional view of
coil structure

(b)Calculation result

図 3.15 14巻-6巻コイルにおける各巻線のインダクタンスの計算結果.

低電流で測定を行っている。出力電流が 820 mAの時，コイル電圧 36.2 V，巻線間最

大電圧 15.9 Vである。出力電流 100 Aの場合では，コイル電圧 4414 V，巻線間最大

電圧 1939 Vとなる。前述した計算値との誤差は，コイル電圧において 1.1%，巻線間

最大電圧 13.6%となり，あらかじめ設計に余裕を持たせておくことによって十分対応

可能な範囲であることが確認できる。

3.5.2 100 Aにおける実験検証

図 3.17は，入力電圧 Vin=380 V，スイッチング周波数 fs=82 kHzの時の出力電圧

·出力電流波形を示している。コイルインダクタンス Lは 58.5 µH，共振用コンデン
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図 3.16 コイル電圧 ·巻線間最大電圧の測定結果.

図 3.17 実験波形.

サのキャパシタンス C は 70 nF，インバータと LC直列共振回路を接続するための配

線インダクタンス Lwire は 3.0 µH である。この時，共振周波数 fr は 76.7 kHz とな

り，スイッチング周波数 fs= 82 kHzにおいてインピーダンス Z は，3.99 Ωとなる。

出力電圧波形より，Duty比 50%の矩形波電圧が確認できる。また，出力電流波形よ

り 82 kHzの正弦波電流を確認することができる。本条件において，1時間の連続運転

動作が確認された。
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3.6 本章のまとめ

本章では，高周波磁界発生装置における電力変換回路の制約を考慮した磁界発生用

コイルの設計指針を示した。磁界発生装置の高周波化により電力変換回路側の設計条

件は厳しくなり，特に，共振電圧，コイル内巻線間電圧の増加や，パワーデバイスの定

格電流による出力電流の制約が課題となる。そこで本稿提案する設計指針では，はじ

めに，各巻線構造において制約条件内で実現可能な電力変換回路の動作条件を同定し

た後，コイル内磁束密度を検討することで磁束密度が最大となるコイル設計を可能と

した。また，マウスの全身ばく露を想定した磁界発生用コイルの設計を行い，周波数

85 kHz，出力電流 100 A，最大共振電圧 5000 V，巻線間最大電圧 2000 Vの条件下に

おいて，目標中心磁束密度 20 mTを達成した。一方で，磁束密度領域は 1.15×10−4

m3 であり，目標の磁束密度領域 1.0×10−3 m3 を達成できず磁束密度の高出力化 ·広

域化の検討が必要であることを示した。
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第 4 章

ギャップ付きソレノイドコイルに基づく
磁界発生装置

本章では，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化を目的としたギャップ付

きソレノイドコイルに基づく磁界発生装置について議論する。ギャップ付きソレノイ

ドコイルは 2つのソレノイドコイルを近接配置した構造であり，2つのコイルに流す

電流を同周波数 ·同位相にすることで発生する磁界を強め合うことを目標としている。

ギャップ付きソレノイドコイルを用いた際の磁界発生装置の回路方式を検討し，磁界

発生装置に適した動作条件を明瞭とする。第 3章で示したコイルの設計指針を応用し

コイル設計を行い，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化に有用であること

を実験検証により示す。さらに，提案する回路方式を応用し，対照ばく露実験向け磁

界発生装置の設計が可能であることを示す。

4.1 ギャップ付きソレノイドコイル構造

磁束密度の高出力化 · 磁束密度領域の広範囲化を達成するためには，2 つのコイル

から発生する磁界を合成する方法が考えられる。その 2つコイルのコイル構造や配置

方法は様々な方法が考えられる。本研究では，その一例として，図 4.1に示すような

ギャップ付きソレノイドコイルを検討する。ギャップ付きソレノイドコイルは，同一

のボビンに同じ巻線構造のソレノイドコイルをコイル間距離 dで配置したコイル構造

である。本構造では，コイル構造を対称とすることによって磁界分布の対称性を確保

している。また，2つのソレノイドコイルの持つインダクタンスが等しくなることに

より後に示す回路動作にメリットをもたらすことから 2つのソレノイドコイルは同一

の巻線構造としている。
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Port 1
Port 2
Port 4

Port 3
O

Distance d

Diameter D

Thickness th

r

z

(a) (b)

図 4.1 ギャップ付きソレノイドコイル (a)コイル構造, (b)コイル断面図.

図 4.2 ギャップ付きソレノイドコイルにおける中心軸上磁束密度のイメージ図.

図 4.2は，2つのソレノイドコイルに同周波数 ·同位相の電流が流れている場合のコ

イル中心軸上の磁束密度のイメージ図を示している。図 4.2内の破線はそれぞれ上側

のソレノイドコイルと下側のソレノイドコイルが発生する磁束密度を示している。同

周波数 ·同位相の電流が流れている場合，2つのコイルが発生する磁束密度はコイル内

部においては常に強め合うことが可能である。そのため，図 4.2の実線で示すように

単一のコイルが発生する磁束密度より大きな磁束密度を発生することが期待できる。

本構造は，2 つのソレノイドコイルの接続方法を変更することで直並列接続の切り

替えが可能である。図 4.3は，ギャップ付きソレノイドコイルの回路図を示している。

図 4.1(b)に示すコイル断面図における Port 2と Port 4を接続し，Port 1と Port 3

を入出力端子とする場合，ギャップ付きソレノイドコイルは，2つのソレノイドコイル
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(a)2直列ギャップ付き
ソレノイドコイル

(b)2並列ギャップ付き
ソレノイドコイル

図 4.3 ギャップ付きソレノイドコイルの接続方式と回路図.

の直列接続とみなすことができる。そのため，図 4.3(a)に示すように，2つの結合し

たインダクタの直列接続として表記できる。一方で，各端子を独立しているとみなす

と図 4.3(b) に示すように，2 つの結合したインダクタの並列接続として表記できる。

以上 2つの接続方式における磁界発生装置の回路方式について検討する。

4.2 2直列ギャップ付きコイルを用いた磁界発生装置

本節では，2 直列ギャップ付きコイルを用いた磁界発生装置の回路方式について示

す。図 4.4は，2直列ギャップ付きコイルを用いた磁界発生装置の回路構成を示して

いる。2 直列ギャップ付きコイルを用いた磁界発生装置は，一般的な電圧形インバー

タと RLC直列共振回路で構成される。図 4.4における 2つの結合したインダクタが

ギャップ付きソレノイドコイルを示している。また，図 4.4中に示す抵抗 Rは，イン

ダクタと共振用コンデンサの合成寄生抵抗を示しており，抵抗器は挿入していない。

本回路方式は，第 3章に示した回路方式と同様に，電圧形インバータは Duty比 50%

で駆動し，スイッチング周波数 fs を RLC 直列共振回路の共振周波数 fr に設定する

ことで正弦波出力電流を得る。(4.1)式は，RLC直列共振回路の共振周波数 fr−2S を

示す。

fr−2S =
1

2π
√
(L1 + L2 + 2M)C

(4.1)

磁界発生用コイルの設計により，自己インダクタンス L1，L2 や相互インダクタンス

M が決定されるため，共振周波数 fr は，共振用コンデンサのキャパシタンス C に

よって調整する。
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図 4.4 2 直列ギャップ付きソレノイドコイルを用いた磁界発生装置における回路

構成.

本回路において出力電流 io を大きくすること，また，インダクタンス Lを大きくす

ることが磁束密度の高出力化，磁束密度領域の広範囲化の実現に寄与する。しかしな

がら，出力電流はパワーデバイスの定格電流や，共振用コンデンサの定格電圧によって

制約される。本回路構成における共振電圧 VLは，出力正弦波電流を io = I sin (2πfst)

とすると (4.2)式で表すことができる。

VL = 2πfs(L1 + L2 + 2M)I (4.2)

そのため，共振電圧の上限値を VL−max，スイッチング周波数 fs とすると，出力電流

Io は (4.3)式で計算することができる。

Io ≤ VL−max

2πfs(L1 + L2 + 2M)
(4.3)

また，第 3章で示した巻線間最大電圧 Vtt によって同様に出力電流の制約が生じるた

め，実現可能な電力変換回路の動作条件を考慮する際は留意する必要がある。

4.3 2並列ギャップ付きソレノイドコイルを用いた磁界発

生装置

本節では，図 4.1に示すコイル構造において，各端子を独立とした 2並列ギャップ

付きソレノイドコイルを用いた場合の磁界発生装置の設計を示す。

– 60 –



Vin

vo1

io1

vo2

io2

Q1

Q2

Q3

Q4

Q5

Q6

Q7

Q8

vL1

vL2

L1

R1

C1

L2

R2

C2

M=

k
√
L1L2

図 4.5 2並列ギャップ付きソレノイドコイルを用いた磁界発生装置における回路構成

4.3.1 回路構成

図 4.5は，2並列ギャップ付きソレノイドコイルに基づく磁界発生装置の回路図を

示している。本回路は 2台の電圧形インバータを並列駆動し，各インバータの交流出

力側に RLC直列共振回路を接続した構成である。ここで抵抗 Rは，磁界発生用イン

ダクタと共振用コンデンサ C の合成抵抗を示している。また，オレンジ色で囲われて

いる部分が 2並列ギャップ付きソレノイドコイルを示している。本回路は共振型デュ

アルアクティブブリッジコンバータと同じ回路構成である [98] [99]。しかしながら，

本提案回路は 2並列ギャップ付きソレノイドコイル内部の磁界を強め合うことを目的

とするため，各インバータの出力電流は同周波数 ·同位相の正弦波電流である必要が

ある。そのため，2つの電圧形インバータは同じ信号によって 180◦ 導通駆動し，RLC

直列共振回路のインピーダンス周波数特性を等しくする必要がある。
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図 4.6 対称回路のインピーダンス解析に用いた等価回路.

4.3.2 インピーダンス解析

提案回路は，DABコンバータと同様の回路構成であるが，その駆動方式は異なるた

め本回路の駆動条件を明らかとするためにインピーダンスの解析を行う。

対称回路の場合

始めに，回路中の RLC 直列共振回路の各パラメータ (R1 と R2, L1 と L2, C1 と

C2)が等しい場合 (以後，対称回路と呼ぶ)について検討する。図 4.6は，対称回路の

インピーダンス解析に用いた等価回路を示している。回路中の各パラメータは等しい

とするため，自己インダクタンス L1, L2 は L，キャパシタンス C1, C2 は C，抵抗

R1, R2 は Rとして置き換える。インバータの出力電圧は同周波数 ·同位相 ·同振幅の

矩形波電圧となるが，回路インピーダンスの周波数特性によって出力電流の高調波成

分は無視することができると仮定し，等価回路では解析の簡素化のために正弦波電圧

源とした。ここでは，各インバータからみたインピーダンスは共通として Zsym と定

義し，V /I で計算する。(4.4)式は，インバータから見たインピーダンス Zsym を示し

ている。

Zsym = R+ j{(ω(L+M)− 1/ωC)} (4.4)

対称回路の場合，反対側の電源に流れ込む電流はなく各出力電流 io は相互インダクタ

ンスを通るループのみ形成される。(4.5)式は，(4.4)式に示したインピーダンスより

算出した直列共振周波数 fr−sym を示す。

fr−sym =
1

2π
√

(L+M)C
(4.5)
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図 4.7 非対称回路のインピーダンス解析に用いた等価回路.

スイッチング周波数 fs を共振周波数 fr−sym に設定することで，スイッチング周波数

成分の正弦波電流が各インバータの出力電流として得られる。

非対称回路の場合

前項では，対称回路におけるインピーダンス解析を示した。しかしながら，インバー

タと LC直列共振回路を接続するための配線の影響や，ギャップ付きソレノイドコイ

ルの製作過程により自己インダクタンスが異なる可能性がある。また，共振用コンデ

ンサのキャパシタンスも同様に，コンデンサの個体差によってキャパシタンスに差異

が生じる。このような実装上の理由より，回路中のインダクタンスとキャパシタンス

にばらつきがある場合のインピーダンスの解析が必要である。そこで本項では，自己

インダクタンスやキャパシタンスの異なる場合 (以下，非対称回路と呼ぶ。)の回路解

析を示す。

図 4.7は，非対称回路のインピーダンス解析に用いた等価回路図を示している。対

称回路と同様に，出力電圧は高調波成分が無視できると仮定し正弦波電圧源とする。

ここでは，図 4.7に示す等価回路を用いて各インバータからみたインピーダンス Z1，

Z2 は，Vo1/Io1，Vo2/Io2 で計算し，回路解析には重ね合わせの理を用いる。

(4.6)式，(4.7)式はそれぞれ 1次側インバータ，2次側インバータから見たインピー

ダンス Z1, Z2 を示す。

Z1 =
{R1 + j(ωL1 − 1/ωC1)}{R2 + j(ωL2 − 1/ωC2)}+ ω2M2

R2 + j{(ω(L2 −M)− 1/ωC2)}
(4.6)

Z2 =
{R1 + j(ωL1 − 1/ωC1)}{R2 + j(ωL2 − 1/ωC2)}+ ω2M2

R1 + j{ω(L1 −M)− 1/ωC1)}
(4.7)

(4.6)式，(4.7)式より，Z1, Z2 の分子は等しいため直列共振周波数 fsr は共通となり，
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fpr1
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図 4.8 インピーダンス周波数特性.

(4.8)式で表すことができる。

fsr =
1

2π

√
L1C1 + L2C2 −

√
(L1C1 − L2C2)2 + 4C1C2M2

2(L1L2 −M2)C1C2
(4.8)

また，各インピーダンスの分母より，1次側インバータ，2次側インバータの並列共振

周波数 fpr1, fpr2 はそれぞれ (4.9)式，(4.10)式で表すことができる。

fpr1 =
1

2π
√

(L1 −M)C1

(4.9)

fpr2 =
1

2π
√

(L2 −M)C2

(4.10)

以上のインピーダンス解析結果より，各インバータから見たインピーダンスは共通の

1つの直列共振周波数と各インピーダンス個別の 1つの並列共振周波数をもつことが

確認できる。

図 4.8は，表 4.1に示す回路パラメータにおけるインピーダンスの周波数特性を示

している。回路パラメータは，1 次側の自己インダクタンス L1 に対して 2 次側の自

己インダクタンス L2 は +1.7%であり，1次側のキャパシタンス C1 に対して 2次側

のキャパシタンス C2 は-1.5% である。図 4.8 より，本条件においてインピーダンス

周波数特性は A∼Dの 4つに分類することが可能である。直列共振周波数 fsr 以下の
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表 4.1 図 4.8における回路パラメータ.

Parameter Value

Self inductance L1 57.6 µH

Self inductance L2 58.6 µH

Mutual inductance M 10.6 µH

Capacitance C1 68.9 nF

Capacitance C2 67.9 nF

Resistance R1 270 mΩ

Resistance R2 271 mΩ

領域 Aは，インピーダンス Z1，Z2 の位相は-90◦ であることからインバータからみた

LC 直列共振回路は容量性負荷となる。直列共振周波数 fsr 以上並列共振周波数 fpr1

以下の領域 Bは，インバータから見た LC直列共振回路は誘導性負荷として見える。

また，この領域においては低インピーダンスの実現が可能であることから低入力電圧

においても大きな出力電流を得ることが可能である。さらに，2 つのインピーダンス

のばらつきがないため 2つのコイルに同じ振幅の電流を得ることができる。並列共振

周波数 fpr1 以上並列共振周波数 fpr2 以下の領域 Cは，一方のインピーダンスは誘導

性負荷として見え，もう一方のインピーダンスは容量性負荷として見える。並列共振

周波数 fpr2 以上の領域 Dは，2つのインバータから見たインピーダンスはともに誘導

性負荷として見える。一方で，領域 Bと比較すると高インピーダンスであることやイ

ンピーダンスにばらつきが生じることが確認できる。

磁界発生装置として適切に動作するためには，電圧形インバータの負荷として使用

することから 2つのインピーダンスは誘導性負荷である必要がある。また，ギャップ

付きコイルの 2つのソレノイドコイルには，同周波数 ·同位相 ·同振幅の正弦波電流を

流すことが望ましい。さらに，パワーデバイスの定格電圧によって入力電圧の制約が

生じるため，大電流を実現するためには低インピーダンスが望ましい。以上条件より，

領域 Aは 2つのインピータンスは容量性負荷となることから磁界発生装置の動作周波

数としては不適切である。領域 Bは，2つのインピータンスは誘導性負荷となること，

また，位相特性にばらつきがないため 2つの電圧形インバータが同位相の矩形波電圧

を出力することで同位相の正弦波電流を得ることが可能である。さらに，低インピー

ダンスの実現が可能であるため本領域は磁界発生装置の動作周波数としては適切であ
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(a) (b)

図 4.9 巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造を適用したギャップ付きコイ

ル (a)構造図 (b)断面図.

るといえる。領域 Cは，位相特性が異なることやインピーダンスにばらつきが生じる

ことから磁界発生装置の動作周波数としては不適切である。領域 Dは，誘導性負荷と

なる点は条件として満たすが，高インピーダンスであることやインピーダンスのばら

つきがによる電流振幅のずれが課題となる。以上より，磁界発生装置として 2つのコ

イルに同周波数・同位相の電流を流すためには，インバータの動作周波数は直列共振

周波数 fsr 以上，並列共振周波数 fpr1 未満の領域 Bに設定する必要があるといえる。

4.4 磁束密度領域の広範囲化を目的としたギャップ付き

ソレノイドコイル設計

4.4.1 巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造を適用した

ギャップ付きコイル

図 4.9は，第 3章で示した巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造をギャッ

プ付きコイルに適用したコイル構造を示しており，本構造においても第 3章と同様に

2層構造を前提としている。本構造では，内径 D，線径 ϕは定数とし，1層目の巻線

数N1，2層目の巻線数N2，2コイル間距離 dを変数とする。2つのコイルはコイル内

磁束密度分布を対称とすること，また，自己インダクタンスを統一することを目的と

して同じ巻線構造であるとする。
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4.4.2 設計手順

図 4.10 は，第 3 章で示した巻線間最大電圧の低減を目的としたコイル構造をを

ギャップ付きソレノイドコイルに応用し，磁束密度領域の広範囲化を目的とした設計

手順を示している。ギャップ付きソレノイドコイルの設計においても，始めに，コイ

ル内径D，巻線径 ϕ，周波数 fs を決定する。また，パワーデバイスの定格電流によっ

て最大出力電流 Io−max を，共振用コンデンサの定格電圧より最大共振電圧 VL−max

を，巻線間絶縁耐量より巻線間最大電圧 Vtt−max を電力変換回路側の制約条件として

決定する。2つのソレノイドコイル間 dが 0 mmの時の各巻線構造におけるインダク

タンスの計算を行う。その後，共振電圧，巻線間電圧の制約条件をもとに出力電流 Io

の計算を行う。ここで，得られて出力電流 Io が最大出力電流 Io−max を超える場合，

出力電流 Io を最大出力電流 Io−max に補正する。以上の設計手順により，制約条件の

範囲内で実現可能な電力変換回路の動作条件を決定できる。

次に，巻線構造と出力電流より，コイル内の磁束密度分布を計算する。磁束密度領

域を決定するために，本設計手順では，(4.11)式，(4.12)式によってそれぞれコイル

の動径方向の磁束密度 Br，コイルの高さ方向の磁束密度 Bz を計算する [100]。

Br(r, z) =
µIz

r
√

(R+ r)2 + z2

[
−K +

a2 + r2 + z2

(a− r)2 + z2
E

]
(4.11)

Bz(r, z) =
µI√

(R+ r)2 + z2

[
K − a2 − r2 − z2

(a− r)2 + z2
E

]
(4.12)

ここで，K は第 1種完全楕円積分，E は第 2種完全楕円積分を示している。すなわち，

K =

∫ π/2

0

dθ√
1− k2 sin2 θ

(4.13)

E =

∫ π/2

0

√
1− k2 sin2 θ dθ (4.14)

である。磁束密度領域が最大となるコイル構造の同定のために，2層目の巻線数N2 が

1巻の中で磁束密度領域が最大となるコイル構造を同定することで，検討する巻線構

造を選定する。同様手順をあらかじめ設定した最大コイル間距離 dmax まで行うこと

で考えうるすべての巻線構造，コイル間距離における磁束密度領域を計算する。最後
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図 4.10 磁束密度領域の広範囲化を目的としたギャップ付きソレノイドコイルにおけ

る設計手順.
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にすべての計算結果を比較することで，与えられている条件の範囲内で磁束密度領域

が最大となるコイル構造の決定が可能である。

4.4.3 巻線間電圧の低減を目的としたコイル構造を適用したギャップ

付きコイルの設計

本項では，提案するギャップ付きソレノイドコイルの有用性を評価するために，第 3

章で示した設計条件と同じ条件下においてギャップ付きソレノイドコイルの設計を行

う。コイル構造条件として，コイル内径 D=110 mm，線径 ϕ=7.18 mm とする。ま

た，最大出力電流 Io−max=100 A，最大共振電圧 VL−max=5000 V，最大巻線間最大

電圧 Vtt−max=2000 Vとする。

図 4.11 は，2 直列ギャップ付きコイルにおけるコイル中心磁束密度とコイルの端

(r, z)=(50 mm, 0 mm)における磁束密度の計算結果を示している。横軸は，インダ

クタ間距離 d，縦軸は磁束密度を示している。図 4.11より，コイル間距離が 0 mmの

時，中心磁束密度，コイル端の磁束密度ともに最大となり，コイル間距離が大きくな

るにつれて磁束密度が減少することが確認できる。また，設計結果より，2直列ギャッ

プ付きコイルでは，中心磁束密度が目標磁束密度 20 mTを下回ることが確認できる。

図 4.12 は，2 並列ギャップ付きコイルにおけるコイル中心磁束密度とコイルの端

(r, z)=(50 mm, 0 mm)における磁束密度の計算結果を示している。横軸は，インダ

クタ間距離 d，縦軸は磁束密度を示している。図 4.12より，2並列ギャップ付きコイ

ルにおいてもコイル間距離が 0 mmの時に中心磁束密度，コイル端の磁束密度ともに

最大となり，コイル間距離が大きくなるにつれて減少することが確認できる。2 並列

ギャップ付きコイルでは，17-6 巻構造おいて中心磁束密度 26.2 mT が生成可能であ

りの 1.30倍となることを確認した。

図 4.13は，2並列ギャップ付きコイルにおける磁束密度領域を示している。本稿で

は磁束密度領域は，20 mT以上かつ連続した領域を磁束密度領域と定義する。図 4.13

より，2並列ギャップ付きコイルはコイル間距離 14 mmのときに磁束密度領域が最大

となり，18-5巻構造により 1.51×10−3 m−3 となることが確認できる。また，それ以

上のコイル間距離において磁界磁束密度領域の高さが急激に減少することが確認でき
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図 4.11 2直列ギャップ付きソレノイドコイルにおける磁束密度の計算結果.

図 4.12 2並列ギャップ付きソレノイドコイルにおける磁束密度の計算結果.

る。これは，コイル間距離が大きくなるにつれてコイルの巻線の位置しない点では磁

束密度が減少し，連続した磁束密度領域が確保できなくなるためである。2並列ギャッ

プ付きコイルでは，共振電圧に影響するインダクタンス成分は，片側の自己インダク

タンスと相互インダクタンスのみとなり制約が緩和されることから磁束密度領域の広

範囲化に貢献したと考えられる。

図 4.14は，磁束密度領域が最大となる 18巻-5巻，コイル間距離 14 mmのコイル

構造における磁束密度分布を示している。横軸はコイル中心からの動径方向の距離，

縦軸はコイル中心からの高さ方向の距離を示している。本計算結果より，連続した 20

mT以上の磁束密度の領域を ±96 mm確保できていることが確認できる。また，巻線

の位置しない (r, z)=(50 mm, 0 mm)の位置における磁束密度が中心磁束密度より小
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図 4.13 2並列ギャップ付きコイルにおける磁束密度領域の計算結果.

図 4.14 18巻-5巻，コイル間距離 14 mmのコイル構造における磁束密度分布.

さくなるため，さらにコイル間距離を大きくした場合 (r, z)=(50 mm, 0 mm)におけ

る磁束密度が 20 mTを満たさないことがわかる。

以上設計結果より，本研究で提案する 2並列ギャップ付きコイルを用いた磁界発生

装置は磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化に貢献できることを確認した。
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図 4.15 インピーダンス周波数特性の測定結果.

4.5 実験検証

4.5.1 インピーダンス測定

本項では，提案するギャップ付きソレノイドコイルを用いた磁界発生装置の妥当性を

検証するための実験検証について述べる。製作したギャップ付きコイルにおける自己

インダクタンスはそれぞれ 55.7 µH，56.7 µHであり，自己インダクタンスには 1.8%の

差が生じた。また，各共振用コンデンサは同一型番の EPCOS社:B32654A2683K000

を用いて，測定したキャパシタンス C1, C2 はそれぞれ 68.9 nF，67.9 nFである。

図 4.15は，製作したギャップ付きソレノイドコイルと共振用コンデンサにおけるイ

ンピーダンスの周波数特性を示している。図 4.15中の実線はインピーダンス解析で示

した (4.6)式, (4.7)式による計算結果を示しており，プロットされた点は測定結果を

示している。インピーダンス解析と同様に測定結果においても自己インダクタンスや

共振用コンデンサの差異によって直列共振と並列共振が生じることが確認できる。ま

た，実線で示す計算値と実測値の傾向が等しいことから解析の妥当性が確認できる。

4.5.2 動作検証

図 4.16 は，製作したインバータを示す。パワーデバイスは，1200 V-120 A

定格である Rohm: BSM120D12P2C005 を用い，ゲートドライバは，日本パル

ス工業: SDM1210 を用いた。電界コンデンサは，500V-3300µF の KEMET 社:
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図 4.16 製作したインバータ.

ALS30A332QP500を用いた。

図 4.17は，2並列ギャップ付きソレノイドコイルを用いた磁界発生装置における実

験波形を示す。本実験検証では，動作検証を目的とするため入力電圧 100 V，出力電

流 10 A で行う。また，スイッチング周波数は，図 4.8 より，領域 B に位置する 85

kHzで実験を行う。図 4.17より，2つのインバータの同じ信号を入力することで，イ

ンバータの出力電圧は周波数 85 kHz，同位相の矩形波電圧が出力されていることが確

認できる。また，出力電流は周波数 85 kHz，同位相，同振幅の正弦波電流となってい

ることが確認できる。以上の実験検証によって，スイッチング周波数を直列共振周波

数と並列共振周波数の間に設定することによって，磁界発生装置として望ましい動作

が実現可能であることを確認した。
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図 4.17 実験結果.

4.6 対照ばく露用磁界発生装置

対照ばく露とは，磁界ばく露群と生体影響の結果を比較することで磁界によって現

れる生体影響であるかを確かめるために行われる実験であり，その実験環境は，温度

変化等磁界以外の環境を等しくする必要がある。そのため，磁界ばく露と対照ばく露

を同一のコイル構造で行い，コイルに流す電流実効値を等しくすることで，実験中の

コイル温度変化を再現することを目的とする。

4.6.1 回路構成

図 4.18は，対照ばく露用磁界発生装置における回路構成を示す。対照ばく露用磁界

発生装置の回路構成は，2並列ギャップ付きソレノイドコイルを用いた磁界発生装置

を応用した回路構成で，2台の電圧形インバータの交流出力側に磁界発生用コイルと

外付けインダクタの 2つのインダクタを含む LC直列共振回路を接続した構成である。
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図 4.18 対照ばく露用磁界発生装置の回路図.

抵抗 Rは，磁界発生用コイル，外付けインダクタ，共振用コンデンサの寄生抵抗の合

成抵抗を示す。本装置の目的は，2 つの磁界発生用コイルに逆位相の電流を流すこと

によってコイル内の磁界を打ち消し合うことを目的としている。そのため，磁界発生

用インダクタは磁器結合したインダクタとして表すことができる。また，本回路では

後述する磁界ばく露時の対照ばく露時の共振周波数を調整するために外付けインダク

タが磁界発生用コイルに直列に挿入される。

4.6.2 インバータ動作解析

図 4.19は，対照ばく露用磁界発生装置の動作解析のための等価回路を示す。各イン

バータの出力電圧は，高調波成分を無視することができると仮定し正弦波電圧源とす

る。図 4.20(a)は，対照ばく露用磁界発生装置を同相で駆動した際の等価回路図を示

す。図 4.19において Lex = 0とすることにより，ギャップ付きソレノイドコイルに

基づく磁界発生装置における対称回路の等価回路と同じである。そのため，インピー
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図 4.19 解析に用いた等価回路.

ダンス Z は (4.15)式で，共振周波数 fr は (4.16)式で表すことができる。

Z =

√
R2 +

{
ω(L+M)− 1

ωC

}2

(4.15)

fr =
1

2π
√

(L+M)C
(4.16)

図 4.20(b)は，出力電圧が同周波数 ·逆位相であり，自己インダクタンス L1, L2 は

L，キャパシタンス C1, C2 は C，抵抗 R1, R2 は Rとして置き換えた時の等価回路図

を示す。各パラメータが等しく出力電圧が同周波数 ·逆位相である時，電流は相互イ

ンダクタンスに流れずにに 2つの電源をループする。そのため，等価回路は，電圧振

幅が 2倍の電圧源と RLC直列回路に書き換えることが可能である。(4.17)式は，こ

の時のインピーダンス Zcontrol を示す。

Zcontrol =

√
4R2 +

{
2ω(L−M + Lex)−

1

C/2

}2

(4.17)

この時，共振周波数 fr−control は (4.18)式で表すことができる。

fr−control =
1

2π
√
(L−M + Lex)C

(4.18)

共振周波数の設計のために外部インダクタンス Lex によって調整する。

4.7 対照ばく露環境用磁界発生用コイル

4.7.1 対照ばく露用コイル構造

図 4.21は，磁界ばく露，対照ばく露を行うためのコイル構造を示している。提案す

るコイル構造は，2巻線が密に交互に巻かれている構造である。ここでも，中心点から
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図 4.20 簡素化した等価回路.

(a) Geometry
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(b) Sectional view

図 4.21 対照ばく露環境用磁界発生用コイル.(a)コイル構造, (b)断面図

同心円状に連なる巻線数を層数 S と定義し，同内径でコイルの高さ方向に積み上げて

いく巻線数を巻数 N と定義する。図 4.21に示すインダクタ構造は 2層 6巻構造であ

る。2つのコイルに同周波数 ·同位相の電流を流すことにより，コイル内の磁界は強め

合い磁界ばく露が可能であり，2つのコイルに同周波数 ·逆位相の電流を流すことによ

り，コイル内の磁界を打ち消し合うことができる。

4.7.2 対照ばく露用コイル設計

対照ばく露用コイル設計結果

対照ばく露用コイル構造の有用性を確認するために設計を行う。対照ばく露用コ

イルの設計は，共振電圧の制約の観点から同位相条件の設計を基準に検討する。設

計条件は，コイル内径 D=110 mm，巻線径 ϕ7.18 mmとする。また，最大共振電圧

VL−max は 5000 Vとし，最大出力電流 Io−max は 100 A，スイッチング周波数 fs を

85 kHzとする。

図 4.22は，対照ばく露用磁界発生用コイルの設計結果を示す。図 4.22(a),図 4.22(b)
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図 4.22 対照ばく露用コイルの設計結果.(a) 自己インダクタンス, (b) 相互インダク

タンス, (c) 出力電流, (d) 中心磁束密度

はそれぞれ，自己インダクタンスと相互インダクタンスの計算結果を示す。横軸は，

コイル巻数 N を示している。自己インダクタンス ·相互インダクタンスは，巻数 N，

層数 S が増加すると増加することが確認できる。図 4.22(c)は，出力電流の最大値の

計算結果を示している。図 4.22(c)より，インダクタンスが増加するにつれて出力電
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流は減少する傾向が確認できる。また，すべての計算結果において出力電流実効値は

100 A以下となることが確認できる。

図 4.22(d)は，図 4.22(c)に示す電流を用いた際の各コイル巻線構造における中心磁

束密度の計算結果を示す。図 4.22(d)より，3層 6巻構造において中心磁束密度 42.1

mT(実効値 29.8 mT)の発生が可能であることが確認できる。

磁束密度分布

図 4.23 は，同位相電流が流れている時の 3 層 6 巻構造におけるコイル内磁束密度

分布を示す。磁束密度分布は (4.11)式，(4.12)式を用いて計算した。赤色で示す破線

は 20 mTの磁束密度の領域を示している。中心磁束密度である 20 mT以上の領域を

±45 mmまで拡大することができ，インダクタ中心点において 29.8 mT発生するこ

とが確認できる。以上の計算結果より，対照ばく露用磁界発生装置を同位相駆動させ

ることによって従来より 1.48倍の磁束密度が得られ，その他領域においても高出力化

が達成できることが確認できる。

図 4.24 は，前述の 3 層 6 巻構造において逆位相電流を流した時のインダクタ内磁

束密度分布を示す。青色で示される領域は、従来の中心磁束密度の 10%(2 mT)以上

の磁束密度が発生する領域であることを示している。また，黒色の破線で囲われてい

る領域は，従来の中心磁束密度の 5%(1 mT)以下の磁界が発生している領域である。

図 4.24 より，2 つのコイルに逆位相の電流を流すことにより磁界を弱め合うことが

可能であることが確認できる。さらに，中心に近いほど磁束密度は 0 に近づくこと

が確認できる。本設計結果より，中心磁束密度の 5%以下の領域をコイル中心軸上の

±32.7 mmの高さにおいて確保できることが確認できる。

4.7.3 実験検証

前項に示した回路解析の妥当性を検証するための実験検証について示す。表 4.2は，

製作した素子の回路パラメータを示す。製作した対照ばく露用磁界発生用コイルにお

ける自己インダクタンスはそれぞれ 33.5 µH，35.7 µHであり，相互インダクタンスM

は 33.4 µHである。各共振用コンデンサは同一型番の EPCOS社:B32654A2683K000
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図 4.23 100 Aの同位相電流が流れている時のコイル内磁束密度分布.
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図 4.24 100 Aの逆位相電流が流れている時のコイル内磁束密度分布.

を用いて，測定したキャパシタンス C1, C2 はそれぞれ 69.2 nF，68.4 nFである。ま

た，外部インダクタンス Lex1, Lex1 はそれぞれ 56.2 µH，57.5 µHである。

図 4.25は，入力電圧 100 V，スイッチング周波数 85 kHz，2台のインバータを同位

相駆動した時の実験結果を示す。出力電圧は，同位相の矩形波電圧であることが確認

できる。また，出力電流においても同位相の正弦波電流となっていることが確認でき

る。図 4.26は，入力電圧 65 V，スイッチング周波数 85 kHzにおける実験結果を示

す。出力電圧は，逆位相の矩形波電圧であることが確認できる。また，出力電流にお

いても逆位相の正弦波電流となっていることが確認できる。上記 2つの実験では，入

力電圧が異なるものの出力電流は 10.0 Aと等しくすることができており，同一磁界発

生用コイルを用いて同位相と逆位相の電流を流れていることが確認できる。以上の実
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表 4.2 実験パラメータ

Value

Factor Exposure Controled

Input voltage Vin [V] 100 65

Self inductance L1, L2 [µH] 35.5, 35.7

Mutual inductance M [µH] 33.4

External inductance Lex1, Lex2 [µH] 0 , 0 56.2, 57.5

Resonant capacitance C1, C2 [nF] 69.2, 68.4

Parasitic resistance R1, R2 [mΩ] 239, 237 551, 563

v o
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,
v o

2
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]
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図 4.25 同位相条件における実験結果.

験結果より，前項で示した解析結果の妥当性が確認できる。

4.8 本章のまとめ

本章では，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化を目的とし，ギャップ付

きソレノイドコイルに基づく磁界発生装置について議論した。2直列ギャップ付きソ

レノイドコイルと 2並列ギャップ付きソレノイドコイルを用いた場合の回路方式を検

討した。とりわけ，2並列ギャップ付きソレノイドコイルと 2つの電圧形インバータ

を並列駆動させた磁界発生装置では，回路中のインピーダンスのばらつきによりイン

バータの動作周波数に制約が生じることを明らかとした。また，実際に試作した回路

によって出力電流 10 A, スイッチング周波数 85 kHzの実験検証により解析の妥当性
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図 4.26 逆位相条件における実験結果.

を確認した。

第 3章で示したコイル設計指針を応用し，ギャップ付きソレノイドコイルにおける

磁束密度領域の広範囲化を目的とした設計を示し，2並列ギャップ付きコイルにおい

て磁束密度領域を 1.51×10−3 m3 と目標である 1.0×10−3 m3 を達成した。

さらに，2 並列ギャップ付きコイルを用いた磁界発生装置を応用した対照ばく露用

磁界発生装置の示した。対照ばく露用インダクタでは，通常ばく露と対照ばく露が同

一のインダクタ構造で行えるインダクタ構造を示した。従来インダクタと同一条件下

で対照ばく露用インダクタの設計を行い，磁界ばく露条件では 20 mT 以上の領域を

±45 mm確保し，対照ばく露では従来の中心磁束密度の 5%以下の範囲をコイル中心

軸上において ±32.7 mmの高さに確保できることを確認した。
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第 5 章

パワーデバイス並列接続時の電流バラン
ス手法

磁束密度の高出力化のためには，磁界発生装置の定格電流の向上が必要である。本

章では，磁界発生装置の定格電流の向上の要素技術である，パワーデバイス並列接続

時の電流バランス手法について議論する。特に，磁界発生装置の駆動条件ではパワー

デバイスのスイッチング時には回路中には出力電流の最大電流が流れているため，寄

生インピーダンスの保持電流に着目した電流アンバランス現象について議論する。さ

らに，得られた解析結果を踏まえて受動素子を用いた電流バランス手法を提案し，実

証実験により有用性を検証する。

5.1 磁界発生装置におけるパワーデバイスの並列接続

図 5.1は，第 3章で示した磁界発生装置の回路図を，図 5.2は，図 5.1においてパ

ワーデバイス 2並列接続した場合の回路図を示している。磁束密度の高出力化のため

には出力電流の向上が求められるが磁界発生装置の定格電流はパワーデバイスの定格

電流によって制約され，3章では，電圧形インバータにおけるパワーデバイスは定格電

流 120 Aのデバイスを使用することを想定し，出力電流 Io は 100 Aとした。一方で，

図 5.2に示すように，パワーデバイスを 2並列接続することで，磁界発生装置の定格

電流は定格電流 120 Aのパワーデバイス 2個分の 240 Aとなり，出力電流 Io を 200

Aとすることが可能である。しかしながら，パワーデバイスを並列接続した回路では，

図 5.2中の赤色で示す回路中の配線等の寄生インピーダンスによって並列されている

デバイスに流れる電流にアンバランスが生じる。上記の電流アンバランスは，一方の

デバイスへ発熱の負担が偏ることによってデバイス破損や熱設計の複雑化を招く。そ
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図 5.1 第 3章で示した磁界発生装置の回路図.

図 5.2 図 5.1においてパワーデバイス 2並列接続を適用した場合の回路図.

のため，パワーデバイスを並列接続した回路においては電流バランス手法について検

討する必要がある。

図 5.3 は，パワーデバイスを並列接続した回路における電流バランス手法の基

本回路構成を示している [101]。一般的には，パワーデバイスを並列接続した際は，

Drain-Source間のインピーダンスについて議論される。この時，Ld−Q1a，Ld−Q1b 等

の対応する寄生インピーダンスを均等にすることが望ましいとされている。しかしな

がら，実際の回路動作を考慮するためには回路全体からの視点で電流アンバランスに

ついて検討する必要がある。

図 5.1，図 5.4 は，図 5.5 に示す磁界発生装置のスイッチング前後の電流経路を示

している。図 5.1に示すスイッチング前は，磁界発生用コイルに流れる電流は，Q4a,

Q4b，直流電源，Q1a, Q1b の経路で流れている。一方で，図 5.4 に示すスイッチン

グ後は，磁界発生用コイルに流れる電流は，Q3a, Q3b，直流電源，Q2a, Q2bの経路
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図 5.3 電流バランスを検討する際に用いられる回路構成 [101].

となる。そのため，回路中の寄生インピーダンスが電流アンバランスに影響を及ぼす

ことが想定される。とりわけ，磁界発生装置のスイッチング時は回路中に出力電流の

最大電流が流れており，寄生インピーダンスの保持電流の検討が必要である。そこで，

本研究では，スイッチング時のインダクタの保持電流を考慮したパワーデバイス並列

接続時の電流バランス手法について議論し，電流バランス条件を明瞭とすることを目

的とする。

5.2 パワーデバイス 2並列接続回路における電流分担

5.2.1 検討する回路構成

磁界発生装置のスイッチング時の回路状態を模擬し回路解析を簡易化するために，

本研究では図 5.6に示す回路構造を検討する。図 5.6は，電解コンデンサと 2並列接

続されている各パワーデバイスまでの距離が異なる回路構造図を示している。図 5.6

に示す回路構造では電解コンデンサ群とパワーモジュール群がバスバーによって接続

されている。図 5.7 は，図 5.6 に示した回路構造の出力にインダクタを接続した回

路図を示している。バスバーのもつ寄生抵抗 · 寄生インダクタンスをそれぞれ Rbus，

Lbus としており，赤色で示している。また，パワーデバイス内部の寄生抵抗，寄生イ

ンダクタンスは青色で示しており，ドレイン側の寄生抵抗，寄生インダクタンスをそ
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(a)

(b)

図 5.4 磁界発生装置における電流経路 (a)スイッチング前，(b)スイッチング後.

図 5.5 磁界発生装置における出力波形.

れぞれ Rd, Ld，ソース側の寄生抵抗，寄生インダクタンスをそれぞれ Rs, Ls として

いる。この時，下側のパワーデバイス Q2a, Q2bが同時にターンオン，ターンオフす

る場合の電流分担について検討する。

表 5.1は，図 5.7に示す回路におけるシミュレーションに用いた回路パラメータを

示す。回路パラメータは，パワーデバイスの寄生のドレイン・ソースインダクタンス，

抵抗はそれぞれ 10 nH, 5 mΩ，また，バスバーの寄生インダクタンス ·抵抗は，それ

ぞれ 30 nH, 10 mΩとした。図 5.8は，表 5.1に示す回路パラメータにおいて，下側
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図 5.6 パワーデバイス 2並列接続時の回路構造.
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図 5.7 図 5.6に示す回路構造における回路図

デバイスの Q2a, Q2bを同時にターンオン，ターンオフした際のシミュレーション結

果を示している。それぞれ，出力電流 io，下側デバイス電流 iQ2a, iQ2b，上側デバイ

ス電流 iQ1a, iQ1b を示している。表 5.8に示す条件において，パワーデバイスのター

ンオフ時に相当する期間 2のスイッチング時や，スイッチングから十分に時間が経過

した後，パワーデバイスのターンオンに相当する期間 3のスイッチング時に電流アン

バランスが確認できる。以上のシミュレーションより，デバイス間に寄生インピーダ

ンスが存在する時には，パワーデバイスのドレインやソース側の寄生インピーダンス

を統一した場合でも電流アンバランスが生じることが確認できる。また，電流アンバ
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表 5.1 図 5.8におけるシミュレーション回路定数

Factor Value

Input voltage Vdc 300 V

Parasitic resistance for bus bar Rbus 10 mΩ

Parasitic inductance for bus bar Lbus 30 nH

Output inductance Lo 50 µH

Parasitic resistance for devices Rd, Rs 5 mΩ

Parasitic inductance for devices Ld, Ls 10 nH

Term T1, T2, T3 10 µs

Term 1 Term 2 Term 3120

0

60

0
60

0

io

iQ2a, iQ2b

iQ1a, iQ1b

Time

0 10 µs(=Toff) 20 µs=(Ton) 30 µs

図 5.8 表 5.1に示す回路定数におけるシミュレーション結果

ランス現象は，スイッチング時とスイッチングから十分に時間が経過した後では異な

ることが確認できる。

5.2.2 パワーデバイス 2並列接続回路における電流解析

本項では，寄生インピーダンスの保持電流を持つ場合の電流バランス条件を明瞭化

するための回路解析を示す。回路動作条件を考慮するために，各動作期間それぞれに

ついて回路条件を考慮して解析を行う。
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iQ2a iQ2b

RA1 RB1

LA1 LB1

io =
Vin

Lo
t

図 5.9 期間 1における等価回路図

期間 1における回路解析

図 5.9は，期間 1における電流解析に用いた等価回路図を示す。等価回路における

出力インダクタは，インダクタンスが寄生インダクタンスよりも十分に大きいことか

ら電流源とみなし，電流が分流する点から合流する点までの寄生インピーダンスを示

している。(5.1)式 ∼(5.4)式は，図 5.9中に示す回路パラメータを示す。

RA1 = RMbus +RdQ2a +RsQ2a (5.1)

RB1
= RdQ2a +RsQ2b +RNbus (5.2)

LA1 = LMbus + LdQ2a + LsQ2a (5.3)

LB1
= LdQ2b + LsQ2b + LNbus (5.4)

RA1
は，期間 1におけるパワーデバイス Q2aを通る経路の合成抵抗を示す。LA1

は，

期間 1におけるパワーデバイス Q2aに流れる経路の合成インダクタンスを示す。同様

に，RB1
，LB1

は，それぞれ期間 1におけるパワーデバイス Q2bを通る経路の合成抵

抗 ·合成インダクタンスを示す。期間 1においては，パワーデバイスの寄生インダク

タンス，バスバーの寄生インダクタンスともにスイッチング時の保持電流がないこと

から単純な和で表すことが可能である。この時の，出力電流と各デバイス電流につい

てキルヒホッフの電流則に基づいて計算を行った。

(5.5)式，(5.6)式は，期間 1におけるデバイス電流 iQ2a，iQ2b の電流式を示す。

iQ2a(t) =
RB1

RA1 +RB1

io(t) +
(RA1

LB1
−RB1

LA1
)

(RA1 +RB1)
2

(
1− e−

t
τ1

t

)
io(t) (5.5)
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iQ1a iQ1b

RA2

RQ1b

LQ1a

LPbus

LMbus

LQ2b

io = Io(Toff)

図 5.10 期間 2における等価回路図

iQ2b(t) =
RA1

RA1 +RB1

io(t)−
(RA1

LB1
−RB1

LA1
)

(RA1 +RB1)
2

(
1− e−

t
τ1

t

)
io(t) (5.6)

τ1 =
LA1 + LB1

RA1
+RB1

(5.7)

(5.5) 式，(5.6) 式で表される電流式より，第 1 項で示される出力電流に比例の項と，

第 2項で示される抵抗とインダクタンスに起因するスイッチングの過渡状態の電流分

担を表す項に分けられることが確認できる。ここで，時定数 τ1 は，(5.7)式で表すこ

とができる。ここで，時定数の中身について考察すると，バスバーやパワーデバイス

の寄生抵抗は数 mΩ∼ 数百 mΩ 程度である [102]。また，バスバーやパワーデバイス

内の寄生インダクタンスは数十 nH∼数μ H程度となる。したがって，時定数 τ1 は，

数 µ程度となる。さらに，期間 1におけるスイッチング時は出力電流が 0であること

から第 2項の成分を無視することができる

そのため，(5.5)式，(5.6)式より，期間 1における電流バランス条件は (5.8)式で表

すことができる。

RMbus +RdQ2a +RsQ2a = RdQ2b +RsQ2b +RNbus (5.8)

期間 2における回路解析

図 5.10は，期間 2における電流解析に用いた等価回路図を示す。期間 2の出力電流

は，時間 Toff における出力電流 Io(Toff)で一定の電流源とし，パワーデバイス Q1aに
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流れる経路とパワーデバイス Q1bに流れる経路に分岐する回路構成である。(5.9)式

∼(5.12)式は，等価回路中の回路パラメータを示す。

RA2
= RMbus +RdQ1a +RsQ1a +RPbus (5.9)

RQ1b = RdQ1b +RsQ1b (5.10)

LQ1a = LdQ1a + LsQ1a (5.11)

LQ1b = LdQ1b + LsQ1b (5.12)

RA2 は期間 2 におけるパワーデバイス Q1a を通る経路における合成抵抗を示してい

る。また，パワーデバイス Q1b を通る経路における合成抵抗はパワーデバイス Q1b

の寄生抵抗成分のみであるため (5.10)式で表すことができる。一方で，パワーデバイ

ス Q1aを含む電流経路には，LMbus, LsQ1, LdQ1, LPbus の 4つのインダクタンスが

存在する。t = Toff の時の各インダクタンスの保持電流は，LMbus は Io/2, LsQ1 と

LdQ1 は 0, LPbus は Io である。そのため，等価回路中のインダクタンスは 3つに分割

し，LMbus, LPbus,また，LsQ1a，LdQ1a の合成インダクタンス LQ1a となる。同様に，

パワーデバイスQ1bを含む電流経路におけるインダクタンスは，パワーデバイスQ1b

の寄生インダクタンスのみであり，(5.12)式で示す LQ1b となる。上記の条件におい

て，出力電流とデバイス電流においてキルヒホッフの電流則を用いて計算を行った。

(5.13)式，(5.14)式は，期間 2におけるデバイス電流 iQ1a，iQ1b の電流式を示す。

iQ1a(t) =
RQ1b

RA2 +RQ1b
io(t)

+
RA2

(LPbus + LQ1b + LMbus/2)−RQ1b(LQ1a + LMbus/2)

(RA2 +RQ1b)(LQ1a + LQ1b + LPbus + LMbus)
io(T1)e

− t
τ2

(5.13)

iQ1b(t) =
RA2

RA2 +RQ1b
io(t)

− RA2
(LPbus + LQ1b + LMbus/2)−RQ1b(LQ1a + LMbus/2)

(RA2
+RQ1b)(LQ1a + LQ1b + LPbus + LMbus)

io(T1)e
− t

τ2

(5.14)

τ2 =
LQ1a + LQ1b + LPbus + LMbus

RA2
+RQ1b

(5.15)

以上の電流式より，期間 2におけるデバイス電流式は，出力電流が抵抗の比によって

分流されることを意味する第 1項とエクスポネンシャルをもつ第 2項に分けられるこ
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iQ2a iQ2b

RA3

RB3

LQ2a

LMbus

LB3

io =
Vin

Lo
(t− Ton) + Io(Ton)

図 5.11 期間 3における等価回路図

とがわかる。第 2項に着目すると，スイッチングからの時間 tが時定数 τ2 より十分に

大きい場合，第 2項はゼロになることがわかる。よって，定常状態における電流バラ

ンス条件は第 1項のみ考慮すればよいので (5.16)式で表すことができる。

RMbus +RdQ1a +RsQ1a +RPbus = RdQ1b +RsQ1b (5.16)

一方で，スイッチング時の電流バランス条件は，(5.16) 式を満たしていると仮定し，

第 2項の係数がゼロになる時なので (5.17)式で表すことができる。

LQ1a = LQ1b + LPbus (5.17)

(5.17)式より，一般的な電流バランス手法である分岐点からのインダクタンスを均等

にするという手法とは異なることがわかる。これは，スイッチング時の寄生インダク

タンスの保持電流を考慮した結果であると考えられる。

期間 3における回路解析

図 5.11 は，期間 3 における電流解析に用いた等価回路図を示す。期間 3 は，期間

1と同様に下側パワーデバイス Q2a, Q2bが ONしている状態である。そのため，出

力電流は線形増加する電流源とする。図 5.11 の回路中の各パラメータは (5.18) 式

∼(5.21)式で表すことができる。

RA3 = RMbus +RdQ2a +RsQ2a (5.18)

RB3
= RdQ2b +RsQ2b +RNbus (5.19)

LQ2a = LdQ2a + LsQ2a (5.20)
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LB3
= LdQ2b + LsQ2b + LNbus (5.21)

各合成抵抗は，期間 1と同様に各電流経路に含まれる抵抗の合成抵抗である。一方で，

インダクタは，期間 2における合成方法と同様に，各インダクタンスの t=Ton におけ

る保持電流を考慮してインダクタ LMbus とその他の合成インダクタの 2つに分けて記

述する。

(5.22)式，(5.23)式は，期間 3における iQ2a, iQ2b の電流式を表す。

iQ2a(t) =
RB3

RA3 +RB3

io(t) +
(RA3

LB3
−RB3

LQ2a)

(RA3 +RB3)
2

(
1− e−

t
τ3

t

)
io(t)

+ Cio(Ton)e
− t

τ3 (5.22)

iQ2b(t) =
RA3

RA3
+RB3

io(t)−
(RA3

LB3
−RB3

LQ2a)

(RA3
+RB3

)2

(
1− e−

t
τ3

t

)
io(t)

− Cio(Ton)e
− t

τ3 (5.23)

C =
(RA3

LB3
−RB3

LQ2a) + (RA3
−RB3

)LM/2

(RA3 +RB3)(LQ2a + LB3)
(5.24)

τ3 =
LQ2a + LQ2b + LNbus + LMbus

RQ2a +RQ2b +RNbus +RMbus
(5.25)

ここで，時定数 τ3 は　回路中の寄生抵抗と寄生インダクタンスによって構成される成

分で一般的な回路定数では数 µとなると想定される。そのため，期間 3においてもス

イッチング時と定常時の電流の挙動は異なることが確認できる。また，各項の係数に

着目すると第 3項はその他の項と比べると十分小さく無視することが確認できる。そ

のため，定常時の電流バランスは第 1項に着目し，スイッチング時の電流バランスは

第 2項に着目することで導出できる。

上記の電流解析を踏まえ，期間 3における電流バランス条件は (5.26)式, (5.27)式

で示される。

LdQ2a + LsQ2a = LdQ2b + LsQ2b + LNbus (5.26)

RMbus +RdQ2a +RsQ2a = RdQ2b +RdQ2b +RNbus (5.27)

期間 3においてもスイッチング時においても，電流経路に含まれる LMbus は電流バラ

ンス条件に影響を与えないことが確認できる。
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図 5.12 電流バランス手法を適用した回路図.

以上の回路解析により，寄生インピーダンスが保持電流を持つ場合の電流バランス

条件を明瞭とした。

5.3 受動素子を用いた電流バランス手法

5.3.1 電流バランス提案回路

本研究では，回路構造を踏まえた電流バランス手法について議論する。前節までに

述べた回路解析を踏まえて受動素子を追加するによる電流バランス法について述べる。

図 5.12 は，受動素子を用いた電流バランス手法を適用した回路構成を示す。理論上

は，各モジュールの上側と下側の片側のデバイスに抵抗やインダクタンスのみを挿入

することによって電流バランス条件を達成することが可能である。しかしながら，寄

生パラメータ程度のインダクタンスや抵抗のみを挿入することは困難であるため本

研究では，すべてのデバイスにバランス用のインダクタンスと抵抗を挿入する。以上
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の手法をとることによって期間 1 から期間 3 までの各電流バランス条件は (5.28) 式

∼(5.32)式で表すことができる。

RMbus +RdQ2a +RsQ2a +RadQ2a = RdQ2b +RsQ2b +RNbus +RadQ2b (5.28)

LsQ1a + LdQ1a + LadQ1a = LdQ1b + LsQ1b + LPbus + LadQ1b (5.29)

RMbus +RdQ1a +RsQ1a +RPbus +RadQ1a = RdQ1b +RsQ1b +RadQ1b (5.30)

LdQ2a + LsQ2a + LadQ2a = LdQ2b + LsQ2b + LNbus + LadQ2b (5.31)

RMbus +RdQ2a +RsQ2a +RadQ2a = RdQ2b + LsQ2b +RNbus +RadQ2b (5.32)

以上のバランス条件を満たす時，スイッチング時，定常時において電流バランスが達

成される。しかしながら，デバイスに直列にインダクタを挿入することによるサージ

電圧の増加や，抵抗が挿入されることによる磁気コアでの損失が増え回路全体の効率

は下がることがトレードオフである。

5.3.2 提案回路構造

図 5.13は，図 5.12に示す回路構成を実現するための回路構造を示す。提案する回

路構造は，デバイスに直列に受動素子を挿入するために，モジュールとバスバーを接

続するねじにトロイダルコアを挿入する。トロイダルコアの AL値が挿入される調整

用インダクタンスに相当し，磁気抵抗が調整用抵抗に相当する。トロイダルコアの形

状は，内径がねじの外形より大きく，外形が端子間距離の 1/2以下のものであれば採

用可能である。

5.4 提案手法による実験検証

本節では，本研究で提案する電流バランス手法の有用性を確認するための実験

検証について示す。図 5.14 は，試作した実験回路を示している。パワーデバイス

は，1200 V-120 A 定格である Cree: CAS120M12BM2 を用い，ゲートドライバは，

Cree: CGD15HB62P1を用いた。電界コンデンサは，500V-3300µFの KEMET社:

ALS30A332QP500を用いた。また，FPGA(Field-Programmable Gate Array)によ
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図 5.13 電流バランス法を適用した回路構造.

り Q2a, Q2bには共通のゲート信号を入力する。一方で，Q1a, Q1bには常に OFF信

号を入力する。また，出力インダクタのインダクタンスは 42 µHとし，寄生インダク

タンスより十分に大きい値を用いた。

図 5.15は，入力電圧 Vin=320 V, 出力電流 Io=60 Aにおける測定結果を示してい

る。図 5.15(a)に示すように，電流バランスの調整を行う前は各期間のスイッチング

時や定常状態において電流アンバランスが確認できる。ただし，期間 1のスイッチン

グ時の電流アンバランスについては，試験前は下側デバイスの寄生容量が入力電圧 Vin

で充電されている状態から，スイッチング直後に上側デバイスの寄生容量に充電する

向きで放電することによるスパイク電流が観測されていると推測できる。そのため，

本研究で示した電流解析には相当しない。図 5.15(b)は，電流バランス調整のためにト

ロイダルコアをモジュールとバスバー間に挿入した時のダブルパルス試験結果を示す。

電流バランス調整用のトロイダルコアは，パワーデバイス Q2aと Q1bにMicrometal

社，T-68シリーズ，公称 AL値 21.0 nHのコアを使用した。使用したコアの磁気抵抗

は，インピーダンスメータにより 1.2 Ωであることを確認した。図 5.15(b)より，各

期間のスイッチング時，定常時の電流アンバランスが改善していることが確認できる。

また，本研究で提案する電流バランス手法はパワーデバイスに直列にインダクタンス

を挿入するため，スイッチング時のサージ電圧の増大が懸念される。しかしながら，

ターンオフするデバイス電流の di/dtを調整することでサージ電圧の課題には対処可

能である。図 5.15 においても，di/dt = 0.5 A/ns，挿入したインダクタンスが 21.0

nHであるため，増加したサージ電圧は 10 V程度であることが確認できる。
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図 5.14 実験環境.

表 5.2 スイッチング時の電流比

Before After

Turn off 60.9% : 39.1% 57.4% : 42.6%

Turn on 66.0% : 34.0% 52.8% : 47.2%

表 5.2は，電流バランス手法適用前と適用後におけるスイッチング時の電流比を示

している。定格電流 120 Aのパワーデバイスを 2並列接続し，出力電流 200 Aを想定

した場合，パワーデバイスの電流比は 60% : 40%以下にすることで定格電流以下でデ

バイスを使用することができる。表 5.2より，電流バランス手法適用前はターンオフ

時，ターンオン時ともに電流比は 60% : 40%を超えるが，本研究で提案する電流バラ

ンス手法を適用することで電流比を 60% : 40%以下に改善できることが確認できる。

以上の実験検証より，本研究で提案する電流バランス手法の有用性が確認できる。
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(a) Before current balancing adjustment.
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(b) After current balancing adjustment.

図 5.15 入力電圧 320 V，出力電流 60 Aにおける実験結果.
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5.5 本章のまとめ

本章では，磁界発生装置の定格電流を増加させることで更なる磁束密度の高出力化

の実現が期待されることから，装置の定格電流を増加させるための技術であるパワー

デバイス並列接続時の電流バランス手法について議論した。特に，磁界発生装置の動

作条件ではスイッチング時に回路中には出力電流の最大電流が流れていることから，

寄生インピーダンスの保持電流を考慮した回路解析により電流バランス条件を明瞭と

した。解析結果を踏まえ，受動素子を用いた電流バランス手法を提案した。提案手法

の有用性を示すために入力電圧 320 V，出力電流 60 Aの条件において実験検証を行

い，提案手法によりスイッチング時のデバイス電流比をパワーデバイスの定格電流以

下で利用可能な範囲まで低減することを確認した。
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第 6 章

総論

6.1 本論文のまとめ

本論文では，電気自動車 (EV:Electrical vehicle) 向けワイヤレス電力伝送

(WPT:Wireless Power Transfer)システムで用いられる 85 kHz帯を対象とした磁界

発生装置の設計手法について議論した。磁界発生装置の高周波化に伴いより厳しさが

増す電力変換回路の制約を考慮した磁界発生用コイルの設計指針の確立が必要である。

また，電力変換回路の制約により単一インバータと単一コイルで構成される磁界発生

装置では，要求される磁束密度 ·磁束密度領域を達成することが困難となる。そのた

め，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化を達成するために 2つのコイルを

用いた磁界の強め合いについて議論する必要がある。さらに，磁束密度の高出力化に

寄与する出力電流の向上のためのパワーデバイス並列接続技術では，寄生インピーダ

ンスの保持電流を考慮した電流バランス手法について議論する必要がある。これらの

背景に基づき，本研究では，大きく以下の 3点について検討を行った。

• 電力変換回路の制約条件を考慮した磁界発生用コイルの設計指針の確立

• ギャップ付きソレノイドコイルに基づく磁界発生装置の開発

• パワーデバイス並列接続時の電流バランス手法

3 章では，高周波磁界発生装置における電力変換回路の制約を考慮した磁界発生用

コイルの設計指針を示した。磁界発生装置の高周波化により電力変換回路側の設計条

件は厳しくなり，特に，共振電圧，コイル内巻線間電圧の増加や，パワーデバイスの定

格電流による出力電流の制約が課題となる。そこで本稿提案する設計指針では，はじ

めに，各巻線構造において制約条件内で実現可能な電力変換回路の動作条件を同定し
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た後，コイル内磁束密度を検討することで磁束密度が最大となるコイル設計を可能と

した。また，マウスの全身ばく露を想定した磁界発生用コイルの設計を行い，周波数

85 kHz，出力電流 100 A，最大共振電圧 5000 V，巻線間最大電圧 2000 Vの条件下に

おいて，目標中心磁束密度 20 mTを達成した。一方で，磁束密度領域は 1.15×10−4

m3 であり，目標の磁束密度領域 1.0×10−3 m3 を達成できず磁束密度の高出力化 ·広

範囲化の検討が必要であることを示した。

4章では，磁束密度の高出力化 ·磁束密度領域の広範囲化を目的とし，ギャップ付き

ソレノイドコイルに基づく磁界発生装置について議論した。2つのソレノイドコイル

から構成されるギャップ付きソレノイドコイルは，その接続方式により 2直列ギャッ

プ付きソレノイドコイルと 2 並列ギャップ付きソレノイドコイルの 2 方式が考えら

れる。そこで，それぞれの接続方式における回路方式を検討した。とりわけ，2 並列

ギャップ付きソレノイドコイルと 2 つの電圧形インバータを並列駆動させた磁界発

生装置では，回路中のインピーダンスのばらつきによりインバータの動作周波数に制

約が生じることを明らかとした。また，実際に試作した回路によって出力電流 10 A,

スイッチング周波数 85 kHzの実験検証により解析の妥当性を確認した。巻線間最大

電圧の低減を目的としたコイル構造をギャップ付きコイルに応用し，第 3 章で示し

たコイル設計指針をもとにコイル設計を示した。2 並列ギャップ付きコイルにより，

第 3 章の設計と同条件下において，磁束密度 20 mT 以上の連続した磁束密度領域を

1.51×10−3 m3 とすることができ，目標の磁束密度領域 1.0×10−3 m3 を達成した。

また，2 並列ギャップ付きコイルを用いた磁界発生装置を応用した対照ばく露用磁

界発生装置の示した。対照ばく露用磁界発生装置では，回路の駆動方式の変更と外付

けインダクタを用いることで通常の磁界ばく露と対照ばく露を同一のコイル構造で行

うことを可能とした。対照ばく露磁界発生装置の設計を行い，磁界ばく露では 20 mT

以上の磁束密度領域を ±45 mm確保し，対照ばく露では従来の磁束密度の 5%(1 mT)

以下の範囲をコイルの中心軸上において ±32.7 mm の高さに確保できることを確認

した。

5 章では，磁界発生装置の定格電流を増加させることで更なる磁束密度の高出力化

の実現が期待されることから，装置の定格電流を増加させるための技術であるパワー
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デバイス並列接続時の電流バランス手法について議論した。特に，磁界発生装置の動

作条件ではスイッチング時に回路中には出力電流の最大電流が流れていることから，

寄生インピーダンスの保持電流を考慮した回路解析により電流バランス条件を明瞭と

した。解析結果を踏まえ，受動素子を用いた電流バランス手法を提案した。提案手法

の有用性を示すために入力電圧 320 V，出力電流 60 Aの条件において実験検証を行

い，提案手法によりスイッチング時のデバイス電流比をパワーデバイスの定格電流以

下で利用可能な範囲まで低減することを確認した。

6.2 今後の展望

本研究で示した磁界発生用コイルの設計指針では，中心磁束密度や 20 mT 以上の

磁束密度を有する磁束密度領域を対象とした。しかしながら，ICNIRPガイドライン

で示されている基本制限値は体内誘導電界が評価対象であることから体内誘導電界量

を最大とするコイル設計が本質となる。現在行われている生体影響評価では電磁界シ

ミュレーションを用いたマウスや人体に誘起する体内誘導電界量の計算手法が確立さ

れており，そこでは，ばく露対象が位置する点における磁束密度，すなわち，ばく露

対象に鎖交する磁束がばく露評価における要素となる。そのため，本稿で提案した設

計指針の手順内である磁束密度の判定では，鎖交磁束を取り入れた設計フローに展開

することが期待される。

第 5章で示したスイッチングデバイス並列接続時の電流解析は，スイッチングデバ

イスの寄生容量や閾値電圧のばらつきを無視し，ゲート駆動回路も等しいと仮定した

下に行われた。しかしながら，ゲート駆動回路や，スイッチングデバイスの寄生容量

のばらつきはスイッチング時の電流アンバランスに影響があると考えられる。今後は，

ゲート駆動回路やスイッチングデバイスのスイッチング時の挙動についても解析し，

主回路構造以外に起因する電流アンバランスについて議論が必要である。

本研究では，提案する設計指針を用いて電気自動車向けWPTシステムで利用され

る 85 kHz帯を対象とした磁界発生装置の設計について議論した。今後，通信端末向

けWPTシステムで利用される 6.78 MHz帯や 13.56 MHz帯への応用が期待される。
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• 　磁界発生用コイルの確保できるインダクタンスは同一条件下ではスイッチン

グ周波数に反比例する。そのため，6.78 MHz 帯の磁界発生用コイルは本論文

で示したコイルの約 1/80 のインダクタンスしか確保できず，出力磁界の減少

は避けられない。第 4章では，2つのコイルから構成されるギャップ付きソレ

ノイドコイルに基づく磁界発生装置を用いた磁束密度の高出力化への応用が期

待される。また，3 つ以上のコイルに基づく磁界発生装置の駆動技術を行うこ

とで更なる磁束密度の高出力化も期待できる。

• MHz帯を対象とした電力変換回路で使用される GaNデバイスのの定格電流は

SiCデバイスより小さい。そのため，本研究の第 4章，第 5章で示した磁束密度

の高出力化のための技術を応用した検討が必要である。特に，第 5章で示した

パワーデバイス並列接続時の電流バランス手法では，パワーデバイスに直列に

インダクタンスを挿入するためスイッチング時のサージ電圧の課題が予測され

る。MHz帯のスイッチングに必要な高速スイッチングと，スイッチングスピー

ド (ドレイン電流の di/dt)を落とすことによってサージ電圧の低減はトレード

オフであることから両者を考慮した回路設計が必要である。

• 磁界発生用コイルにおいては，コイルのインダクタンスと巻線間の寄生容量に

よる自己共振が存在し， コイルを誘導性負荷として用いるためには，スイッチ

ング周波数に対して自己共振周波数を十分に大きく設計する必要がある。MHz

帯を対象としたコイル設計では，自己共振周波数を設計に導入する必要がある。

さらに，高周波化することによる巻線の交流抵抗を考慮する必要がある。コイ

ル温度は，交流抵抗の計算によって検討可能であり，リッツ線を用いることに

よって交流抵抗は低減が可能である。一方で冷却方式は，インダクタ付近に金

属部品は用いることができないため水冷銅パイプによる水冷方式が望ましいと

考える。しかしながら，85 kHz帯の交流抵抗は，表皮効果や近接効果の影響が

見られ始める周波数であり，銅パイプによる抵抗値が上昇する可能性がある。

そのため，詳細な解析を行い熱設計を行う必要がある。

実用化に向けた課題では，生体影響評価用磁界発生用コイルとして利用するために

は，電気回路制約以外に，ばく露環境の制約として，音，振動，電界等，ほかの要素に
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ついても検討が挙げられる。このような，音，振動，電界に関する考察は，パワーエ

レクトロニクス分野とは異なる分野であるため専門家との協議が必要である。
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