
 

 

磁界解析の高精度化と高速化に向けた 

巻線界磁形同期機の 

電気的・磁気的モデル化手法に関する研究 

 

 

 

 

 

 

 

竹内 活徳 

  



 

 

 

 

 

 



i 

 

 

目次 

第 1章 序論 ................................................................................................................. 1 

1.1 研究対象とする巻線界磁形同期機の一般的な構造と用途 ............................ 1 

1.2 同期機の開発における磁界解析の重要性と課題 ........................................... 5 

1.3 磁界解析の高精度化と高速化に対する研究事例と課題 ................................ 7 

1.3.1 回転機に共通の解析における研究事例 ..................................................... 7 

1.3.2 同期機に特有の解析における課題 ............................................................. 8 

1.4 本研究の目的と目標 ........................................................................................ 13 

1.5 本論文の構成 .................................................................................................. 14 

1.6 検討対象とした同期機の諸元と測定システムの構成 .................................... 15 

1.6.1 検討対象とした同期機の諸元 ..................................................................... 15 

1.6.2 測定システムの構成 .................................................................................... 17 

1.6.3 等価回路と巻数比の定義 ............................................................................ 19 

第 2章 無負荷飽和曲線の解析を高精度化するためのモデル化手法[2.1] .......... 29 

2.1 2章の検討内容 ............................................................................................... 29 

2.2 誤差要因を考慮しない場合の計算精度 ........................................................ 30 

2.3 インダクタンスに対する磁気回路の影響度と誤差発生個所の分析 .............. 35 

2.3.1 インダクタンスに対する磁気回路の影響度分布 ........................................ 35 

2.3.2 影響度分布による誤差発生個所の分析 .................................................... 37 

2.3.3 影響度分布と等価回路の関係 ................................................................... 42 

2.4 各領域における誤差要因の考察 .................................................................... 46 

2.4.1 高電圧領域（領域 A）における誤差要因 ................................................... 46 

2.4.2 中電圧領域（領域 B）における誤差要因 ................................................... 49 

2.4.3 低電圧領域（領域 C）における誤差要因 ................................................... 51 

2.5 最適化を用いたモデル化定数の同定 ............................................................ 52 

2.5.1 山登り法による最適化 ................................................................................. 52 

2.5.2 モデル化定数の同定結果についての考察 ............................................... 56 

2.6 実際の設計・製造現場における活用方法 ...................................................... 64 

2.7 2章のまとめ ..................................................................................................... 65 



ii 

 

第 3章 端部磁束のモデル化手法と二次元解析の補正法[3.1] ............................. 69 

3.1 3章の検討内容 ............................................................................................... 69 

3.2 端部磁束を正確に表現するための境界条件 ................................................. 70 

3.3 部分三次元解析による端部インダクタンスの計算 ......................................... 72 

3.3.1 端部インダクタンスの計算手順 ................................................................... 72 

3.3.2 境界条件が異なる解析を用いた端部インダクタンスの分解 ..................... 73 

3.4 二次元解析を高精度化するための補正法 .................................................... 76 

3.4.1 端部インダクタンスの補正 ........................................................................... 76 

3.4.2 端板に分流する磁束の補正 ....................................................................... 78 

3.5 補正を考慮した二次元解析の計算精度 ........................................................ 80 

3.5.1 負荷状態における鎖交磁束の測定と解析 ................................................ 80 

3.5.2 測定値と解析値の比較 ............................................................................... 82 

3.6 磁気飽和が端部インダクタンスに与える影響の考察 ..................................... 84 

3.7 3章のまとめ ..................................................................................................... 87 

第 4章 提案したモデル化手法を適用した磁界解析の計算精度と計算時間 ....... 91 

4.1 4章の検討内容 ............................................................................................... 91 

4.2 測定と解析の手順 ............................................................................................ 91 

4.2.1 測定手順 ..................................................................................................... 91 

4.2.2 解析手順 ..................................................................................................... 94 

4.3 計算精度と計算時間の評価 .......................................................................... 103 

4.3.1 三次元解析における計算精度 ................................................................. 103 

4.3.2 二次元解析における計算精度 .................................................................. 110 

4.3.3 二次元解析による計算時間の短縮効果 ................................................... 113 

4.4 4章のまとめ .................................................................................................... 115 

第 5章 インダクタンスを用いない同期機のモデル化手法[5.1] ............................. 117 

5.1 5章の検討内容 .............................................................................................. 117 

5.2 飽和関数を適用した電流条件同定法の提案 ............................................... 118 

5.2.1 インダクタンスによって同期機をモデル化する場合の問題点 ................. 118 

5.2.2 飽和関数を適用することによるメリット ....................................................... 120 

5.3 飽和関数を含んだ連立方程式を解くために適した計算方法の提案 ......... 122 

5.3.1 合成d軸励磁電流の導入 ......................................................................... 122 

5.3.2 飽和関数の連続化における線形補間の導入 ......................................... 123 



iii 

 

5.3.3 Newton-Raphson法の導入 ....................................................................... 126 

5.4 電流条件の計算精度に関する考察 ............................................................. 127 

5.4.1 飽和関数の算出における計算条件 ......................................................... 127 

5.4.2 解析点の分割数と計算精度の関係 ......................................................... 129 

5.4.3 線形補間の誤差と適切な分割数の決定方法 ......................................... 135 

5.5 磁気飽和が電流条件に与える影響の考察 .................................................. 137 

5.5.1 飽和関数に対する影響............................................................................. 137 

5.5.2 電流条件の同定結果に対する影響 ......................................................... 140 

5.6 5章のまとめ ................................................................................................... 144 

第 6章 結論 ................................................................................................................ 147 

謝辞 .............................................................................................................................. 151 

付録 A .......................................................................................................................... 153 

A.1 巻数比が磁気飽和によって変化する理由の定性的な説明 .......................... 153 

A.2 Schwarz-Christoffel変換を用いたインダクタンスの計算 ............................... 157 

A.3 巻数や鉄心長を変更した場合の飽和関数 .................................................... 162 

A.4 最大出力動作点における電流条件の同定 .................................................... 163 

 

  



iv 

 

 

  



1 

 

第 1章 序論 

1.1 研究対象とする巻線界磁形同期機の一般的な構造と用途 

現在実用化されている回転機は，図 1.1のようにまとめられる。様々な観点で分類で

きるが，その中の一つとして，駆動時の電流波形があり，これらは大きく，正弦波電流，

非正弦波電流（矩形波など），直流電流に分けられる。以下では，それぞれの回転機

について，その用途や特徴などを述べる。 

非正弦波電流で駆動される回転機の代表例として，ステッピングモータやスイッチト

リラクタンスモータがある。前者は，回転角の制御性に優れており，高精度な位置決め

が要求されるサーボモータとして広く用いられている。後者は，回転子が堅牢で機械

強度を高められることから，10000 min-1以上の高速回転が実現できる。このため，掃除

機のファンモータなどに用いられているほか，電気自動車の主機モータとしての適用

も期待されている[1.1], [1.2]。これらは，特殊な電流波形で駆動されることから，一般的

な三相インバータではなく，専用のインバータで駆動されることが多く，上記に述べた

特定の用途に特化した回転機と言える。 

直流電流で駆動する回転機としては，整流子機（直流機）が挙げられる。最大の特

徴は，電機子電圧の大きさによって回転数が容易に制御できることであり，この特徴を

生かして，模型用モータなどの小容量から，鉄道車両用や鉄鋼圧延用の主機という大

容量まで，広く用いられてきた。しかし近年では，半導体技術の進歩により，後述する

同期機や誘導機の可変速駆動が容易になったことから，特に中・大容量機において

は，整流子機の利用は少なくなってきている[1.3], [1.4]。なお，整流子機は正弦波電

流でも駆動できるが，その用途は限定的であるため，ここでは，直流機としての説明に

留める。 

現在，最も多く普及しているのが，正弦波電流（高調波を含む）で駆動される回転機

である。これらは，図 1.1 に示したように，巻線界磁形同期機，永久磁石形同期機，同

期リラクタンスモータ，誘導機に分けられる。経済産業省生産動態統計（2019 年度）に

よれば，交流発電機（主に，巻線界磁形同期機と考えられる）の生産量は，出力ベー

スで 19 GVA，PM モータ（主に，永久磁石形同期機と考えられる）は 71 GW，誘導機

は 11 GW となっている1。直流機の 0.4 GW と比べて，回転機の大部分を占めているこ

                                                 
1 経済産業省生産動態統計における回転機の分類と，本論文における分類（図 1.1）は異なるため，これらの数字は，各回転

機における厳密な生産量ではなく，あくまで参考値と考えるべきである。例えば，交流発電機には，永久磁石形同期機や
誘導機も含まれる。また，容量ベースの調査がなされていない小形電動機（70 W未満）には，直流機などが含まれる。 
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とは容易に想像できる。永久磁石形同期機は，永久磁石によって界磁磁束を得る回

転機であり，特に，希土類系磁石の実用化に伴って，急速に普及が進んでいる回転

機である。先に参照した統計データより明らかなように，電気自動車やハイブリッド自

動車などの移動体における主機として用いられており，その生産量は 66 GW と非常に

多い。小形化や軽量化が容易であることから，移動体の性能向上に無くてはならない

回転機であり，現在もさらなる高性能化が研究されている[1.5]。一方で，誘導機は，巻

線界磁形同期機と並んで古くから利用されている回転機であり，家電製品から鉄道車

両の主機，また産業用機器など，多様な用途で使用されている。自己始動ができると

いう特徴から，特に，商用電源で駆動されるポンプ，コンプレッサ，ブロアなどの産業

用機器での利用が多く，国内における産業用電力量の 75%程度が誘導機で消費され

ているという試算もある[1.6]。同期リラクタンスモータは，回転子の磁気的な突極性に

よって得られるリラクタンストルクによって駆動する回転機である。近年では省エネルギ

ー化だけでなく，省資源化も求められていることから，永久磁石が不要で，二次銅損も

発生しないという特徴を活かして，誘導機に代わる高効率な産業用モータとして実用

化が進められている[1.7], [1.8]。これらは，正弦波電流で駆動される代表的な回転機

と言えるが，力率が制御できないという共通の欠点がある。この問題を解決できるのが，

本研究において検討対象とする巻線界磁形同期機（Wound-field synchronous 

machine）である。以降では，その特徴や用途について詳細に説明する。なお，混同の

恐れがない場面では，単に同期機と略す。 

図1.2は，同期機の一般的な構造を模式的に表したものである。固定子鉄心には電

機子巻線，回転子鉄心には界磁巻線と制動巻線が設けられている。多くの場合，電

機子巻線は三相となっており，電力系統やインバータから三相正弦波電圧（インバー

タの場合は高調波を含む）が印加される。界磁巻線は，回転子の軸端部に設けられた

スリップリングに接続されており，サイリスタ整流器などによって構成された可変電圧直

流電源から電力が供給される。 

同期機の最大の特徴は，界磁電流が自由に調整できることであり，他の回転機に

比べて電気的な自由度が一つ多い。すなわち，永久磁石形同期機や誘導機の場合

は，電機子巻線（誘導機の場合は固定子巻線）に印加される三相交流の線間電圧実

効値𝑉a，電気的または機械的な出力𝑃，機械的な角速度𝜔mを決めると，無効電力𝑄は

従属的に決まってしまうが，同期機においては，それぞれを独立に制御できる。このた

め，同期機を用いたシステムにおいては，単に要求された機械出力や電気出力を得

るだけでなく，力率も自由に制御できる。このため，例えば，回転機を力率 1 で運転す
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ることにより，インバータや変圧器などの電源設備の皮相電力容量が小さくなる[1.9]た

め，特に，電力容量が大きい設備においては，システム全体のコスト削減や無効電力

量に起因したランニングコスト（電力料金）の削減が期待できる。このため，鉄鋼プラン

トにおける圧延機駆動用途[1.4], [1.10]など，MW 級以上の電動機が必要となる場合

に，同期機が採用されている。また，火力・水力・原子力などの大容量の発電設備に

おいては，無効電力の調整機能が求められるため，必然的に同期機が採用されてい

る。一方で，スリップリングという摺動部品があるため，他の回転機と比べて，比較的短

い期間での点検や部品交換が必要となる。このため，力率改善や無効電力の調整が

求められない中・小容量の回転機においては，同期機の採用は少ない。励磁系にそ

れほど早い応答速度が求められない大容量の電動機や発電機においては，回転軸

上に励磁用の小形発電機と整流器を設置し，界磁巻線に非接触で電力を供給するブ

ラシレス励磁方式[1.11]-[1.14]を採用することで，メンテナンス性の問題を解決してい

る。 

以上のように，本研究で対象とする巻線界磁形同期機は，主に大容量の電動機や

発電機として用いられており，我々の生活を支えている各種インフラ設備の稼働に欠

かすことができない回転機である。特に近年では，再生可能エネルギーの大量投入を

背景に，系統の安定性に対する同期機の貢献度が注目される[1.15]など，これまでと

は別の視点でも，同期機の重要性が見直されている。したがって，これからの社会をよ

り一層豊かにしていくために，同期機のさらなる高性能化が期待されており，技術開発

を加速させる必要がある。 
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図 1.1 回転機の分類 

 

 

 

図 1.2 同期機の固定子と回転子の一般的な構造 
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1.2 同期機の開発における磁界解析の重要性と課題 

近年では，回転機のみならず，さまざまな電気機器において，モデルベース開発

（Model based development: MBD）という考え方が定着しつつある[1.16]-[1.17]。用途

や対象とする製品によって，MBD の細かな定義は異なるが，大枠の考え方は共通で，

「試作機などの実物を用いる場面をできる限り少なくし，数値解析やシミュレーションを

用いて効率的に開発すること」と言える。 

図 1.3(a)は，回転機の開発における従来の作業フローを示している。「設計」，「試

作」，「評価」の三種類に分けることができ，これらを繰り返すことによって，要求仕様を

満たす製品を開発している。「試作」では，設計した回転機が所望の性能を満たしてい

るかを評価するための回転機を製作する。正確に評価するためには，実機相当の試

作機が必要となり，開発費や開発期間が増大する要因となる。特に，MW 級クラスの

同期機においては，実機相当を試作することは容易ではなく，ミニモデルであっても相

当の費用と期間を要する。「評価」では，試作機を対象として各種試験を実施するが，

ここでも，大容量であることが問題となる。例えば，数 MW の試作機を評価するために

は，同等容量の負荷機や電源などの電気設備が必要となる。また，MW 級の同期機

は重量も大きく，これを安定して設置するためには，大規模な機械設備も用意しなけ

ればならない。このように，大容量ゆえに試作や評価が容易に実施できないということ

が，同期機の開発における大きな課題である。比較的容易に実施できる無負荷試験

や短絡試験の結果を用いて負荷特性を推定し，試験の作業工数を削減する[1.18]と

いう試みはなされているが，本質的な解決には，実機評価に頼らない開発工程の適

用が望ましい。 

MBDにおいては，図 1.3(b)のように，「試作」を「モデル化」，「評価」を「シミュレーシ

ョン」に置き換える。実機評価に頼らない開発工程となるため，特に大容量の同期機に

おいては，開発費の削減や開発期間の短縮が期待できる。また，システム全体を俯瞰

した開発が比較的容易に実施できるというメリットもある。例えば，インバータで駆動さ

れる回転機の場合，時間高調波の含まれた電圧が印加されるため，正弦波駆動時に

比べて各種損失が増加する[1.19]。高調波の大きさは，回転機とインバータの組み合

わせによって決まるため，従来はそれぞれを試作し，組み合わせ試験を実施する必要

があった。MBD においては，各モデルを連成したシミュレーションによって，高調波の

割合や損失増加量が評価できるため，シミュレーションの結果を見ながら，早期の段

階で個々の設計が修正できる。 
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図 1.3では，単に設計と記載したが，実際には，電気，構造，熱，制御などに分類で

きる。これらの中で，本研究では電気設計を対象とする。電気設計とは，仕様（電圧，

周波数，出力など）を満たすように，各巻線の巻数や配置，鉄心の形状や大きさなど，

電磁気的な要素を決定することである。電気設計におけるシミュレーションツールとし

ては，有限要素法を用いた磁界解析が広く普及している。以降では，有限要素法を用

いた磁界解析のことを，単に FEA（Finite Element Analysis）と表記する。MBD におけ

る同期機の電気設計では，試作機を用いた評価の代わりに FEAの結果を参照するた

め，その計算精度が極めて重要となる。 

例えば，同期機に関する規格（JEC-2130）[1.20]においては，裕度（試験結果と保証

値の差の許容範囲）が規定されている。例えば，脱出トルクについては-10%以内，同

期リアクタンスは+15%以内，定格負荷時の界磁電流は+15%以内などである。保証値

は，設計値から決められるものであり，裕度の規定値は，FEA に要求される計算精度

の目安と言える。当然ながら，裕度を満たすためには，計算誤差が裕度の規定値を下

回っている必要がある。また，実際には，各製造者が，より厳しい自主規定を設けてい

ることが多く，実用上は，誤差数%という高いレベルが求められる。計算精度を向上さ

せる最も単純な方法は，解析モデルの精密化（二次元ではなく三次元の解析を適用

する，など）であるが，計算時間の増大を伴う。このため，精密化だけで要求精度を得

ようとすると，MBD のメリットが損なわれるだけでなく，むしろ，実機ベースの従来フロ

ーよりも開発効率が悪化してしまう懸念さえある。特に，時間的制約の厳しい設計業務

においては，計算精度と計算時間の背反関係が障壁となり，現状では，FEA の活用

が十分に進んでいるとは言えない。 

また，同期機の開発において，電気設計は最上流の工程であり，構造，熱，制御な

ど，他の設計に大きく影響することからも，高精度化が強く求められている。例えば，同

期機をインバータで駆動する場合，制御装置内では，磁束演算器によって推定された

機内の磁束量を用いて，制御対象（電流）の指令値を生成している。磁束演算器にお

いては，等価回路によって同期機がモデル化されており，その定数（例えば，上述の

同期リアクタンスなど）は電気設計から与えられる。もし，その値に大きな誤差があった

場合，電圧やトルクが想定通りに制御できず，場合によっては，機器の動作に支障を

きたす可能性がある。文献[1.21]で示された測定結果においては，磁束演算器の誤差

に起因して，最大で約 15%のずれが電圧に生じており，この影響を考慮した電圧裕度

をインバータに持たせる必要があると指摘されている。上記文献では，この誤差を制御

系で吸収する方法を提案しているが，本質的には，磁束演算器の推定精度を改善す
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べきであることは明らかである。この問題を解決するため，FEA の結果を磁束演算に

活用する方法[1.22]-[1.24]が検討されており，これも，MBD の一環と考えることができ

る。文献[1.21]で指摘されている誤差（約 15%）を考えれば，制御設計側からも，FEA

に高い計算精度が求められていることは容易に想像できる。当然ながら，磁束演算用

データの作成が電気設計作業に与える影響は最小限とする必要があり，FEA の高速

化は欠かせない。 

上記のように，同期機設計の様々な観点から，FEA の高精度化や高速化が求めら

れている。これらにおいては，明確な目標値は定められていないが，上述の設計裕度

や制御性能における実情を考慮して，本研究では，計算精度の目標を誤差 5%以下と

する。一方，計算時間については，解析の目的や内容によって大きく異なるため，一

意の目標値を定義することは難しい。そこで，本研究では，誤差 5%以下を二次元解

析によって実現することを目指す。二次元解析は，三次元解析と比べて計算時間が

大幅に短いだけでなく，メッシュ生成などのプリ・ポスト処理についても簡易化されるた

め，FEAの活用を推進する上での支障にはならないと考えられる。 

 

 

(a) 実機ベースの開発         (b) Model Based Development 

図 1.3 回転機の開発における作業フロー 

1.3 磁界解析の高精度化と高速化に対する研究事例と課題 

1.3.1 回転機に共通の解析における研究事例 

巻線界磁形同期機も，固定子の構造については，他の回転機（永久磁石形同期機，

誘導機など）と同じである。したがって，電気設計において評価しなければならない特

性は，他の回転機と共通であるものが多い。代表的なものに，固定子において発生す

る銅損や鉄損がある。これらに対する FEAの高精度化や高速化を目的とした研究は，

以下のように盛んに実施されている。 

設計

試作評価

周辺機器
の設計

モデル化シミュレーション

設計

モデル化

・開発費が高い
・開発期間が長い

・開発費が安い
・開発期間が短い
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銅損を構成する要素の一つとして，電機子巻線において並列接続された素線間に

生じる循環電流による損失が挙げられる。文献[1.25]や[1.26]では，巻線界磁形同期

機を対象として，循環電流損の解析を簡易化する方法の検討や，鉄心の温度上昇ま

で含めた計算精度が検証されている。一方で，文献[1.27]や[1.28]では，永久磁石形

同期機を対象として循環電流損を解析し，測定値と比較している。このように，回転子

の構造は異なっても，同じ問題を対象とした研究が実施されている。 

鉄損解析の高精度化については，鉄板を加工した際に生じる磁気特性の劣化

[1.29]-[1.32]を考慮する方法が研究されている。文献[1.33]では，構造解析によって，

フレームの焼嵌めや鉄板の打ち抜きによって生じる残留応力を算出し，鉄損の応力依

存性を考慮した FEAを実施している。応力の影響を考慮すると鉄損は増加し，解析値

が測定値とよく一致することが報告されている。文献[1.34]でも，同様の検討がなされ

ている。巻線界磁形同期機の固定子も，他の回転機と同様に，プレス機によって打ち

抜いた電磁鋼板を用いて製作されており，また，製造過程においては焼き嵌めやボル

トの締め付けなどの影響がある。したがって，これらによって生じた残留応力の影響が

あるため，FEAによって鉄損を評価する際には，同期機でも注意する必要がある。 

以上では，固定子で発生する銅損や鉄損に着目したが，回転子に設けられた短絡

巻線（同期機においては制動巻線，誘導機においては二次巻線と呼ばれる）で発生

する渦電流損の解析精度[1.35]-[1.37]についても盛んに研究されており，文献[1.38]

では，これらの損失評価技術が総合的に論じられている。また，回転子に設けられた

スキューについても，解析精度に及ぼす影響や，二次元モデルを用いた近似解析に

よる計算負荷軽減など，多数の研究結果が報告されている[1.39]-[1.42]。同期機にお

いては，スキューは固定子側に設けることが一般的であるが，原理は同一であるため，

これらの研究成果が活用できる。以上のように，回転機に共通の構造に起因した特性

に対する FEAの高精度化と高速化については，すでに様々な研究が行われている。 

1.3.2 同期機に特有の解析における課題 

回転機に共通の解析とは対照的に，同期機に特有の構造や特性に関連した解析

においては，検討の余地が残されている。特に，高精度化と高速化の観点から，いく

つかのモデル化手法について検討が必要であり，以下では，これらを説明する。 

(a) 無負荷飽和曲線の解析 

1.1 節で述べたように，電気的に独立した巻線を回転子に有しており，界磁起磁力

を任意に変えられるという点が，他の回転機にはない大きな特徴である。これによって，
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多くのメリットを有する一方，巻線界磁形同期機に特有の解析が必要となる。その一つ

が，無負荷飽和曲線の解析である。これは，回転子を一定速度で他力駆動させた場

合の，界磁電流と電機子電圧の関係を表す曲線である[1.20]。同期機における最も基

本的な特性と言えるが，その誤差要因については十分に整理されていない。例えば，

文献[1.43]では，製造公差などに起因したギャップ長の誤差，文献[1.44]では，機械加

工による鉄心の磁気特性の劣化が，無負荷飽和曲線の計算精度に影響すると報告さ

れている。しかし，これらの要因が，無負荷飽和曲線のどの範囲に，どの程度影響す

るのか，また，各誤差要因の関係性や，それらを複合的に考慮した場合の計算精度に

ついて，深く検討した文献は見当たらない。鉄鋼圧延用の主機などに用いられるイン

バータ駆動の同期機は，運転される速度範囲が広く，基底回転数と最高回転数の比

を 3程度[1.45]，またはそれ以上とする場合がある。このような場合，実際に運転される

動作点は，無負荷飽和曲線上のある一点ではなく，広い範囲（励磁範囲）に分布して

いる。すなわち，無負荷飽和曲線の解析では，曲線全体を実機の特性と一致させる必

要がある。文献[1.46]-[1.48]でも，無負荷飽和曲線の測定値と解析値が比較されてい

るが，文献によって誤差の表れ方が異なっており（[1.46]では，曲線の折れ曲がり点に

おいて誤差が大きくなっているのに対して，[1.47]と[1.48]では，電圧が高い領域ほど

誤差が大きくなっている。），曲線全体が一致する結果は得られていない。無負荷飽

和曲線全体を高精度に計算するために，どのような誤差要因を考慮する必要があるの

かを明らかにし，それらを FEA上で正しく表現するためには，どのようにモデル化すべ

きか検討する必要がある。 

(b) 負荷特性の解析 

負荷特性の解析においても，次のような同期機特有の課題があり，モデル化手法を

検討する必要がある。 

(b-1) 負荷界磁電流の算出における力率や無効電力の計算精度向上 

同期機の負荷状態における重要な特性として，負荷界磁電流がある。これは，ある

電源条件（電機子電圧の振幅と周波数）を与えた場合に，所望の出力と力率を得るた

めに必要な界磁電流である。負荷界磁電流の大きさによって，界磁電源やスリップリン

グの電流容量を決定するため，電気設計において正確に予測することが重要である。

負荷界磁電流の解析においては力率を制約条件とするため，電機子巻線で発生する

漏れ磁束を正しくモデル化し，無効電力を正確に計算する必要がある。 

ところで，FEA における未知変数は，モデル規模（節点数や辺要素数）に比例する
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ため，大規模なモデルになるほど，計算時間が急激に長くなる。この問題を解決する

ため，マルチコアの CPUや GPUを用いた多並列計算によって，計算時間を削減する

取り組み[1.49]がなされている。しかし，これらの高速化技術を用いたとしても，時間的

制約の厳しい設計業務においては，製品毎に三次元解析を実施することは現実的で

なく，二次元解析を使用せざるを得ない。しかし，二次元解析においては，同期機の

断面内のみを模擬しているため，端部領域（巻線の端部やその周囲の空間から構成

される鉄心以外の領域）において生じる磁束（端部磁束）が考慮できない。したがって，

二次元解析においては，電機子巻線のインダクタンスを補正しなければならない

[1.50], [1.51]-[1.54]ことが知られており，力率を正確に計算するという観点でも，この補

正が重要となる。 

二次元解析を補正するためには，まず，端部磁束に起因した端部インダクタンスを

求める必要がある。文献[1.55]-[1.57]は，三次元解析より得た磁束から，二次元解析よ

り得た磁束を差し引くことにより，端部磁束を計算する方法を提案しているが，同期機

全体を模擬した三次元解析の実行が必要であることから，計算時間の問題は解決で

きない。計算時間を短縮するためには，端部領域だけを模擬した部分的な三次元解

析の適用が有効であるが，解析モデルにおいて考慮されていない鉄心部の影響をど

のように考慮するか，モデル化手法を検討する必要がある。また，得られた端部インダ

クタンスの影響を二次元解析の結果に正しく反映させるためのモデル化手法も必要と

なる。 

(b-2) 多数の動作点を対象とした負荷界磁電流の算出 

二次元解析における端部インダクタンスの問題が解決できたとしても，計算時間の

観点では，次のような課題もある。負荷界磁電流の算定では，指定された動作点（電

機子電圧，回転数，出力，力率）を満足する条件で，界磁電流を計算する必要がある。

しかし，図 1.4のように，一般的な FEAの入力変数は電流であり，動作点そのものを解

析条件として与えることはできない。電気回路モデル（回路方程式），制御系モデル，

機械系モデル（運動方程式）を FEA と連成すれば，動作点を解析条件として与えるこ

とはできるが，定常状態へ収束するまでに多大な時間ステップが必要となり，計算時

間が増大してしまう。すなわち，複数の動作点に対応する負荷界磁電流を効率よく求

める方法が必要である。 

これは，負荷界磁電流の算定だけの問題ではない。例えば，損失（銅損，鉄損，漂

遊負荷損など）やトルクリップル，鉄心に働く電磁力などの特性を計算する場合，指定

された動作点となるような条件で FEA を実行する必要がある。しかし，上述の通り，動
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作点を解析条件として与えることはできないため，事前に，動作点に対応する電流条

件（電機子電流の振幅と位相，および界磁電流）を求めておき，これらを FEA に入力

する必要がある。すなわち，負荷界磁電流の算定を一般化したものとして，動作点に

対応する電流条件の同定という問題が定義でき，これの高速化が必要である。 

この問題を解決するため，文献[1.58]では，図 1.5 に示すフローチャートに基づいた

界磁電流算定法が提案されている。当該文献の主目的は界磁電流の算定であるが，

最終的には電流条件すべてが同定される。この方法は，(i)非線形 FEA による透磁率

分布の算出，(ii)透磁率固定 FEAによるインダクタンスの同定，(iii)電圧方程式を解い

て電流条件を算出，という 3 ステップの処理を反復することで構成されており，少数の

動作点に対して電流条件を同定する場合には大変有力である。その一方で，原理上，

一点の電流条件を同定するたびに複数回の FEAが必要となるため，多数の動作点を

対象とする場合には，計算時間が長くなる可能性がある。近年では，回転数と出力を

変数とした二次元面内に分布した多数の動作点に対して，界磁電流やその他の詳細

な特性の提出を求められる場合がある。このため，多数の動作点に対しても，短時間

で電流条件が同定できる方法を構築する必要がある。 

文献[1.58]の手法においては，FEA の結果から，同期機を 3 次のインダクタンス行

列の形でモデル化し，それを係数とした電圧方程式を解くことによって電流条件を算

出している。その際，インダクタンスを同定するプロセスにおいて，FEA の反復実行が

必要となっている。したがって，インダクタンスを介さず，FEA の結果から直接的に同

期機を表現するモデル化手法が構築できれば，FEA の反復実行が不要となり，多数

の動作点に対しても，電流条件の同定が高速化できると考えられる。以上から，インダ

クタンスを用いることなく同期機が表現できるモデル化手法を検討する必要がある。 
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図 1.4 一般的な FEAにおける入力と出力の関係 

 

 

 

図 1.5 文献[1.58]で提案された負荷界磁電流の算定法 
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1.4 本研究の目的と目標 

本研究では，巻線界磁形同期機の FEA（無負荷解析と負荷解析）において，高精

度化と高速化の両立を目指す。具体的には，「二次元解析によって誤差 5%以下の計

算精度が得られること」と，「多数の動作点を対象とした場合でも計算時間が増大しな

いこと」を目標とする。これらを実現することにより，同期機の電気設計においてFEAの

活用を促進させることが，本研究の最終目的である。 

これを達成するためには，1.3.2項で説明したように，以下の 3つのモデル化手法に

ついて検討が必要である。 

(a) 無負荷飽和曲線を高精度に計算するためのモデル化手法 

(b-1) 部分的な三次元解析を用いて端部インダクタンスを正確に計算するためのモ

デル化手法と二次元解析を補正するためのモデル化手法 

(b-2) 多数の動作点に対する電流条件を高精度かつ短時間で同定するためのイン

ダクタンスを用いない同期機のモデル化手法 

本研究においては，これらをまとめて，電気的・磁気的モデル化手法と称する。 

ところで，1.3 節では，(a)は無負荷解析, (b-1)と(b-2)は負荷解析という異なる視点か

ら，モデル化手法に関する技術課題を導き出したため，一見，それぞれは独立である

かのように思われる。しかし，実際には，各モデル化手法は密接に関係しており，最終

的には，これらを総合的に考慮することが必要となる。 

表 1.1 は，各モデル化手法と解析目的の関係をまとめたものである。例えば，(a)が

不十分である場合，無負荷飽和曲線の解析に誤差が生じるだけでなく，当然ながら，

負荷特性の解析にも誤差が生じる。また，(b-2)は，多数の動作点に対して負荷特性を

高速に計算するという目的に対する検討事項であるが，これは，(a)と(b-1)によって，

FEA 自体がすでに高精度化，高速化されていることが前提となる。このように，本研究

で取り上げる電気的・磁気的モデル化手法の構築は，特定の解析目的においてのみ

要求されているのではなく，FEA の高精度化と高速化という課題に対して，普遍的な

検討事項である。 
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表 1.1 各モデル化手法と解析目的の関係 

Modeling method 

Objective of analysis 

No-load analysis Load analysis 
Load analysis for 
multiple operating 

points 

(a) Required Required Required 

(b-1) - Required Required 

(b-2) - - Required 

1.5 本論文の構成 

本論文の構成は以下のとおりである。 

2 章では，1.4 節で説明した(a)について検討する。まず，三次元解析を用いて無負

荷飽和曲線を計算し，電圧の変化に対して誤差がどのような傾向を示すかを調査する。

次に，磁気回路とインダクタンスの関係を定量化する方法を用いて，磁気回路におい

て誤差要因となっていると考えられる領域を特定する。特定した誤差発生領域ごとに，

いくつかの誤差要因を取り上げ，それぞれのモデル化手法について説明する。最後

に，これらのモデル化定数を最適化によって同定し，無負荷飽和曲線の計算精度が

改善できることを示す。 

次に 3 章では，(b-1)について検討する。はじめに，二次元解析における計算精度

に関する課題と，その原因となる端部インダクタンスについて説明する。次に，部分的

な三次元解析によって端部インダクタンスを正確に計算するために，強磁性体で構成

された部品（鉄心など）の影響を自然境界条件によってモデル化する方法を提案する。

これを用いることで，部分的な三次元解析おいて，端部インダクタンスの全成分が考

慮でき，かつ，これらを各成分に分解できることを示す。また，得られた端部インダクタ

ンスを用いて，二次元解析を補正する方法を提案する。最後に，補正した二次元解析

より得られた電流と鎖交磁束の特性が，測定値や三次元解析の結果とよく一致するこ

とを示す。 

4 章では，2 章と 3 章で検討したモデル化手法を適用することにより，電流，トルク，

力率など，実際の電気設計において評価すべき物理量の計算精度が向上することを

示す。(a)と(b-1)は密接にかかわっており，どちらも欠かすことができないことを説明す

る。また，二次元解析でも，三次元解析と同等の計算精度が得られること，それにより，

計算精度を維持しつつ，計算時間が大幅に短縮できることを確認する。 



15 

 

5章では，(b-2)を検討する。まず，飽和関数（電流を変数とした鎖交磁束のデータテ

ーブル）を用いて同期機を直接的にモデル化する方法を提案し，インダクタンスを用

いた従来のモデル化手法において必要となっていたインダクタンスの同定作業（FEA

の反復実行）が不要になることを説明する。また，電流条件の同定が，非線形の三元

連立方程式を解く，という単純な数学問題に帰着できることを示す。提案手法を用い

た電流条件の同定例を示し，その精度と計算時間について考察する。また，所望の精

度を得るために必要なデータテーブルの分割数を簡易に決定する方法の検討や，電

流条件の同定結果に対する磁気飽和の影響についての考察を行い，提案手法の汎

用性や重要性を示す。 

6章では，本論文の総括を述べる。 

1.6 検討対象とした同期機の諸元と測定システムの構成 

1.6.1 検討対象とした同期機の諸元 

本研究においては，6極，定格出力 2kW，定格電圧 145 V，基底回転数 400 min-1，

最大回転数 1200 min-1 の巻線界磁形同期機を検討対象とする。設計諸元を表 1.2，

回転子を図 1.6 に示す。反負荷側のベアリングブラケットには，界磁巻線に電力を供

給するためのスリップリングが設けられている。本同期機の構造を図 1.7 に示す。固定

子鉄心は，厚さ 0.5 mmの電磁鋼板を積層して構成されており，三相同心巻の電機子

巻線が設けられている。回転子鉄心は突極形で，厚さ 0.5 mm の鉄板（SPCC）を積層

して構成されており，界磁巻線と制動巻線が設けられている。また，回転子鉄心の端

部には，厚さ 5 mmの端板（SS400）が設けられている。したがって，回転子の実効的な

鉄心長は，積層した鉄板の厚み（120 mm）と端板の厚み（5 mm×2）を加えた 135 mm

となり，固定子鉄心に対してオーバーハングしている。固定子，回転子ともに，スキュ

ーは施されていない。 
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表 1.2 検討対象とした同期機の設計諸元 

Parameter Value 

Center height 132 mm 

Stack length 125 mm 

Number of slot 54 

Thickness of end-plate 5 mm 

Number of poles 6 

Rated voltage 145 V 

Rated current 9 A 

Rated power 2 kW 

Base speed / frequency 400 min-1 / 20 Hz 

Top speed / frequency 1200 min-1 / 60 Hz 

 

 

図 1.6 検討対象とした巻線界磁形同期機の回転子 

 

 

(a) 電機子巻線と界磁巻線      (b) 鉄心および端板 

図 1.7 検討対象とした巻線界磁形同期機の構造 
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1.6.2 測定システムの構成 

測定システムの構成を図 1.8に示す。各種試験において，同期機は負荷機（永久磁

石形同期機）と直結されている。負荷機はインバータで駆動されており，一定速度で

回転させる速度制御モードと，トルクを指令値として与えるトルク制御モードが選択で

きる。同期機の電機子巻線には三相正弦波電圧源（AMETEK 製：RS90-3Pi），界磁

巻線には直流電圧源（KIKUSUI 製：PAS40-27）が接続されている。また，同期機と負

荷機の軸直結間には，トルクメータと回転子位置を検出するエンコーダ（HBM 製：

T12-500 Nm）が取り付けられている。同期機には熱電対が取り付けられており，電機

子巻線の端部と界磁巻線（図 1.9）の温度が計測できる。 

同期機の電機子電圧と界磁電圧は，データ収集システム（HBM製：eDrive GEN3i）

に直接入力されている。電機子電流は CT（Danisence 製：DS200UB-10V）を介して，

界磁電流も CT（Danisence 製：DS50UB-10V）を介して，データ収集システムに入力さ

れている。同様に，トルクや回転角（回転速度），各部の温度もデータ収集システムに

入力されており，すべての物理量の瞬時値が同時計測できる統合型測定システムとな

っている。各計測器の確度（真値に対する誤差）を表 1.3 にまとめる。測定システムの

総合確度は，測定時の周囲環境（温度，湿度，ノイズなど）にも影響されるため，厳密

な値を算出することは容易ではない。しかし，誤差の最大値については，個々の確度

を足し合わせたもの（今回の場合は 0.1%程度）を目安と考えることができる。1.2 節で

述べたように，本研究では，誤差 5%以下を目標値として議論を進めていくが，本測定

システムの総合確度は，それを十分上回っていると考えられ，測定結果が真値である

と考えて検討することに問題はないと考えられる。 
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図 1.8 測定システムの構成 

 

 

  

図 1.9 界磁巻線に埋め込んだ熱電対 
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表 1.3 使用した計測器の確度 

Measuring 
instrument 

Model Manufacturer Specification 

Data acquisition 
system 

eDrive GEN3i HBM 
Power accuracy 

0.02% reading+0.05% range 
(53 Hz) 

Torque transducer 
(with encorder) 

T12-500 Nm HBM 
Accuracy class 

0.03% 

Current transducer 
(armature current) 

DS200UB-10V Danisense Amplitude error 0.01% 
Phase error 0.30 deg.  

(10 Hz-30 kHz) 
Linearity error 0.005% 

Current transducer 
(field current) 

DS50UB-10V Danisense 

 

1.6.3 等価回路と巻数比の定義 

本研究においては，電機子電圧や電機子電流といった三相の物理量はdq変換し，

二軸量として各種評価を行う。dq変換においては，内積（エネルギーや電力）が保存

されるUnitary変換となるように係数を決めた。例えば，電機子電流𝑖u, 𝑖v, 𝑖wは，(1.1)式

によってd軸電流𝑖dとq軸電流𝑖qに変換される。 

(
𝑖d
𝑖q
)  √

2

3
(
cos 𝜃e cos (𝜃e −

2𝜋

3
) cos (𝜃e +

2𝜋

3
)

− sin 𝜃e −sin (𝜃e −
2𝜋

3
) − sin (𝜃e +

2𝜋

3
)

)(
𝑖u
𝑖v
𝑖w

)             (1.1) 

𝜃eは，回転子の位置を電気角に換算したものである。また，図 1.7(b)に示したように，

界磁巻線の起磁力方向（突極方向）をd軸，極間をq軸と定義する。電機子電圧

𝑣u, 𝑣v, 𝑣wも，(1.1)式と同様にd軸電圧𝑣dとq軸電圧𝑣qに変換できる。 

dq変換後の諸量に対する等価回路は，図 1.10 のように書ける[1.11]。𝑅aは電機子

抵抗，𝐿ad, 𝐿aqはd軸とq軸の電機子反作用インダクタンス，𝐿ld, 𝐿lqはd軸とq軸の電機

子漏れインダクタンス，𝑅fd, 𝐿fdは電機子側に換算した界磁抵抗と界磁漏れインダクタ

ンスである。また，𝑣d, 𝑣qはd軸とq軸の電機子電圧，𝑖d, 𝑖qはd軸とq軸の電機子電流，

Φd, Φqはd軸とq軸の電機子鎖交磁束，𝑣fd, 𝑖fdは電機子側に換算した界磁電圧と界磁

電流である。なお，これは最も基本的な等価回路であり，実際の特性を忠実に表現す

るためには，いくつかの修正が必要である。例えば，図 1.10においては鉄損の影響が

考慮されておらず，必要に応じて鉄損抵抗を付与する必要がある（これについては，4
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章で詳しく述べる）。また，鉄心に流れる渦電流や磁気飽和が制動巻線に及ぼす影響

を考慮するためには，制動巻線の並列回路数を増やす必要があることも知られている

[1.59], [1.60]。このため，本論文においては，基本的な等価回路としては図 1.10 を参

照するが，検討の目的と内容によって，適宜，修正した等価回路を用いることとする。 

(1.1)式のdq変換においては，(1.2)式の関係がある。 

{
  
 

  
 𝑉a  √𝑣d

2 + 𝑣q
2

 a  √(𝑖d
2 + 𝑖q

2)/3

𝑣fd  √2/3𝑣f/𝑘

𝑖fd  √3/2𝑘𝑖f

                                       (1.2) 

𝑉aは電機子電圧（線間）の実効値， aは電機子電流の実効値，𝑣fは界磁電圧，𝑖fは界

磁電流，𝑘は電機子巻線を基準とした界磁巻線の巻数比である。 

ところで，巻数比𝑘は，漏れ磁束をどのように定義するかによって任意性があり，また，

磁気飽和によって値も変化することが知られている[1.50], [1.61]。その一つの例として，

巻数比が磁気飽和によって変化する理由の定性的な説明を，付録 A.1 に示した。本

研究においては，各巻線の電圧や電流，インダクタンスなどについて，測定値と解析

値の比較を実施する。この時，各物理量の絶対値は，巻数比の定義によって変化す

るが，その比較結果（測定値と解析値が一致するかどうか）は，巻数比に依らない。し

たがって，本研究においては，電機子巻線の巻数𝑁aと界磁巻線の巻数𝑁fから決まる，

以下の古典的な巻数比を用いた。 

𝑘  
2𝑝𝐶a𝑁f
𝑁s𝑁a

                                                         (1.3) 

ここで，𝐶aは電機子巻線の並列回路数，𝑁sは固定子のスロット数である。検討対象とし

た同期機においては，𝑘  1.8となる。 
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(a) d軸 

 

(a) q軸 

図 1.10 同期機の等価回路 

𝑅aは電機子抵抗，𝐿ad, 𝐿aqはd軸とq軸の電機子反作用インダクタンス 

𝐿ld, 𝐿lqはd軸とq軸の電機子漏れインダクタンス 

𝑅fd, 𝐿fdは電機子側に換算した界磁抵抗と界磁漏れインダクタンス 

𝑣d, 𝑣qはd軸とq軸の電機子電圧，𝑖d, 𝑖qはd軸とq軸の電機子電流 

Φd, Φqはd軸とq軸の電機子鎖交磁束 

𝑣fd, 𝑖fdは電機子側に換算した界磁電圧と界磁電流である。 
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第 2章 無負荷飽和曲線の解析を高精度化するた

めのモデル化手法[2.1]2 

2.1 2章の検討内容 

2 章では，1.4 節で説明したモデル化手法のうち，(a)について検討する。無負荷飽

和曲線は，界磁電流と電機子巻線に生じる誘起電圧の関係を表すもので，同期機に

おいて最も基本的な特性である。無負荷飽和曲線の計算結果に誤差があるということ

は，磁気回路内の起磁力（∝界磁電流）と，磁束（∝電機子巻線の誘起電圧）の関係，

すなわち，同期機内の磁気抵抗が，FEA において正しく表現できていないことを意味

している。本章では，無負荷飽和曲線における誤差が，電機子電圧の変化に対して，

どのような傾向を有しているかという分析を実施し，その結果に基づいて，以下の 4 項

目を主要な誤差要因と考える。 

(i) 高磁界領域における鉄心磁気特性のモデル化[2.6], [2.7] 

(ii) 占積率のモデル化[2.10] 

(iii) 機械加工による鉄心磁気特性の劣化に対するモデル化[1.44] 

(iv) ギャップ長さの製造誤差に対するモデル化[1.43] 

これらについては，既に先行研究において，FEA の誤差要因となりうることが指摘され

ており，特に，(ii)～(iv)については，無負荷飽和曲線を具体的な評価対象として，誤

差への影響度が分析されている。しかし，これらの検討では，要因ごとの影響度を個

別に評価するにとどまっており，これらを複合的に考慮した場合の計算精度は評価さ

れていない。そこで本章では，これら 4 項目を複合的に考慮することにより，実用上，

運転されうるすべての電圧範囲で，無負荷飽和曲線における高精度な解析の実現を

目指す。また，(i)と(iii)については，設計者が容易に使えるように，利便性の高いモデ

ル化手法を検討する。最後に，最適化を用いて各モデル化定数を同定し，計算誤差

を評価するとともに，その妥当性について議論する。 

                                                 
2 ©2021 IEEE. Reprinted, with permission, from K. Takeuchi, M. Matsushita, H. Makino, Y. Tsuboi, and N. Amemiya, “A 

Novel Modeling Method for No-Load Saturation Characteristics of Synchronous Machines Using Finite Element Analysis,” 

IEEE Trans. Magn., vol. 57, no. 2, Feb. 2021. 
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2.2 誤差要因を考慮しない場合の計算精度 

1.6.2 節において説明した測定システム（図 1.8）において，電機子巻線を開放し（三

相正弦波電圧源を切り離し），負荷機を速度制御モードで運転して基底速度（400 

min-1）で回転させた。界磁電流𝑖fを徐々に増加させて，u, v, w各相の電機子電圧

𝑣u, 𝑣v, 𝑣wを測定し，回転角を用いてdq軸の電圧𝑣d, 𝑣qに変換した。本同期機における

回転子の鉄心材料は SPCC，端板の材料は SS400 であり，電磁鋼板に比べて磁気ヒ

ステリシスが大きい。従って，一般的な同期機と同様に，界磁電流を増加させた場合

（上昇曲線）と減少させた場合（下降曲線）で，異なる曲線となる[1.20]。一方，FEA に

おいては，各磁性材料に初磁化特性が設定されているため，得られる結果は上昇曲

線に対応する。このため，測定においては，𝑖fは増加方向のみに変化させて，上昇曲

線を測定した。測定結果を図 2.1 に示す。機内には𝑖fによって作られたd軸磁束Φdの

みが存在するため，誘起電圧は𝑣qだけとなっている。無負荷飽和曲線から，d軸の電

機子反作用インダクタンス𝐿adが，次のように計算できる。 

𝐿ad  √
2

3

𝑣q

𝑘𝜔e𝑖f
                                             (2.1) 

𝑘は電機子巻線に対する界磁巻線の巻数比（定義は(1.3)式），𝜔eは電気的な角速度

である。測定値から得られた𝐿adを図 2.2に示す。𝑣qが増加すると磁気飽和が強くなり，

𝐿adが低下している。 

株式会社 JSOLの磁界解析ソフトウェア JMAG®-Designer ver. 18.1を用いて三次元

解析を実施し，無負荷飽和曲線を計算した。解析モデルのメッシュを図 2.3に示す。ま

た，解析において各材料に設定した磁気特性（磁界解析ソフトウェアのデータベース

を参照した）を図 2.4 に示す。一般に，磁気特性の測定においては，電源容量などの

制約により，測定可能な磁束密度に上限値が存在する。本検討の場合は，概ね2 T程

度が上限値であった。FEAにおいては，まず，図 2.4に示した磁気特性を加工せずに

そのまま与えた。すなわち，磁気特性のモデル化における誤差要因を全く考慮してい

ない解析となっている。 

図 2.5 は，無負荷飽和曲線の測定値と解析値を比較したものである。曲線の傾きが

大きく変化する点（曲線の折れ曲がり点）や，高電圧領域において誤差が見られる。図

2.6 は，図 2.5 のデータから(2.1)式を用いて計算した𝐿adを𝑣qに対してプロットしたもの

である。無負荷飽和曲線よりも，誤差が視覚的に分かり易く表れている。このため，以
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降においては，無負荷飽和曲線と等価な𝑣q − 𝐿ad曲線を対象として，解析精度を検証

していく。誤差の傾向によって，図 2.6に示した 4種類の電圧範囲に分けられる。 

領域 A: 184 ≤ 𝑣q (V)   解析値 < 測定値 

領域 B: 8 ≤ 𝑣q < 184 (V)  解析値 > 測定値 

領域 C: 3 ≤ 𝑣q < 8  (V)   解析値 ≈ 測定値 

領域 D: 𝑣q < 3  (V)   解析値 > 測定値 

定格電圧（145 V）が含まれる領域 B において，特に大きな誤差が生じている。これは，

実際の運転条件を対象とした解析に，大きな影響があることを意味している。𝐿adの誤

差は，トルク，電流，力率など，無負荷飽和曲線以外の様々な特性の解析結果に影

響すると考えられるため，この誤差を解消することは重要である。 

図 2.7は，各電圧領域における代表的な動作点の磁束密度分布である。領域 Aで

は，固定子のティースや回転子の磁極において，磁束密度が 2 T を超えており，鉄心

は大きく飽和している。領域 B では，鉄心の磁束密度が 1～1.5 T 程度となっており，

飽和と不飽和の中間状態にあると考えられる。領域 Cでは，鉄心の磁束密度は 0.5 T

程度であり，不飽和状態とみなせる。領域 D では，領域 C よりさらに磁束密度が小さ

い。以降では，領域 A, B, Cにおいて，それぞれの誤差要因を分析し，モデル化手法

を検討する。なお，一般に，同期機を領域 D のような低い電圧（小さい磁束量）で駆

動することはないため，本研究においては，検討対象としない。 

 

 

図 2.1 無負荷飽和曲線（上昇曲線）の測定結果 
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図 2.2 q軸電圧に対する電機子反作用インダクタンスの変化 

 

 

図 2.3 三次元解析モデルのメッシュ 

要素数：363,817，節点数：179,357 
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図 2.4 磁性材料の磁気特性 

 

 

 

図 2.5 測定値と解析値の比較（無負荷飽和曲線） 
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図 2.6 電機子電圧に対する電機子反作用インダクタンスの特性における測定値と解

析値の比較 

 

 

          

(a) 𝑣q  186 V (領域 A)        (b) 𝑣q  144 V (領域 B) 

          

(c) 𝑣q  58 V (領域 C)         (d) 𝑣q  11 V (領域 D) 

図 2.7 各電圧範囲における代表的な動作点の磁束密度分布 
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2.3 インダクタンスに対する磁気回路の影響度と誤差発生個所
の分析 

2.3.1 インダクタンスに対する磁気回路の影響度分布 

𝐿 𝑑の解析値における誤差の傾向から，図 2.6 に示したように，4 種類の電圧領域

（領域 A～D）が定義できた。各電圧領域において，具体的にどのような誤差要因を

検討すべきかを考えるには，インダクタンスの誤差が，磁気回路のどの部分に起因し

ているのかを特定する必要がある。そこで，磁気回路の各領域とインダクタンスの関係

を表す指標（インダクタンスに対する磁気回路の影響度分布）を考える。 

図 2.8は，無負荷運転時における機内の励磁状態を模式的に表したものである。無

負荷運転時は界磁電流𝑖fのみで励磁されていることから，機内に蓄えられている磁気

エネルギー𝑈は次のようになる。 

𝑈  ∫ 𝑖f

Φf

0

dΦf                                                      (2.2) 

Φfは界磁巻線の鎖交磁束Φfである。さらに，𝑈と双対な量である磁気随伴エネルギー

を𝑈†考える。 

𝑈†  ∫ Φf

𝑖f

0

d𝑖f                                                      (2.3) 

ところで，𝑈と𝑈†は，機内における磁界の大きさを ，磁束密度の大きさを とすれば，

次の積分で計算できる。 

{
 
 

 
  𝑈  ∫ (∫  

𝐵

0

d )
𝑉

d𝑣

𝑈†  ∫ (∫  
𝐻

0

d )
𝑉

d𝑣

                                            (2.4) 

ここで，𝑉は同期機の内部およびその周囲を含む領域を表している。(2.2)式と(2.3)式

は，それぞれ(2.4)式の𝑈および𝑈†と等価であることから，これらの和に対して，次の関

係式が導かれる。 

𝑈 + 𝑈†  ∫ (Φfd𝑖f + 𝑖fdΦf)
𝑖f,Φf

0

 ∫ {∫ ( d +  d )
𝐻,𝐵

0

}
𝑉

d𝑣               (2.5) 



36 

 

(2.5)式の第二項の積分と，第三項の内側にある積分は容易に実行できて，次のように

なる。 

Φf𝑖f  ∫  
𝑉

d𝑣                                                     (2.6) 

ここで，積分定数は 0 とした。 

ところで，2.2 節では，電機子反作用インダクタンス𝐿adを(2.1)式で定義した。これは，

インダクタンスを鎖交磁束（𝑣q/𝜔e）と電流（𝑖f）の比として定義していることを意味する。

非線形の磁気特性を有する磁気回路においては，電流の変化量に対する鎖交磁束

の変化量の比（微分）によってインダクタンスを定義することもできるが，本論文ではこ

れを微分インダクタンスと呼び，上記のように鎖交磁束と電流の比によって定義したイ

ンダクタンスと区別して考える。 

(2.6)式においては，インダクタンスが𝐿f(𝑖f)  Φf/𝑖fと計算できる。ここで，非線形磁

気特性により，𝑖fの大きさによってインダクタンスが変化することを明示的に表すため，

𝐿f(𝑖f)とした。これを(2.6)式に代入すれば，次式が得られる。 

𝐿f(𝑖f)  
1

𝑖f
2∫  
𝑉

d𝑣  ∫ (
  

𝑖f
2 )

𝑉

d𝑣  ∫𝜆f
𝑉

d𝑣                            (2.7) 

ここで，𝜆f    /𝑖f
2であり，これは，𝐿fに対する磁気回路の影響度分布とみなすことが

できる。すなわち，FEAの結果から得られた や の分布から𝜆fを計算すれば，磁気回

路上のどの部分が，全体のインダクタンスにどの程度影響しているのかを定量的に分

析できる。導出過程で説明した通り，これは，系が非線形磁気特性を有する場合にも

成り立つ関係である。なお，無負荷飽和曲線の計算精度として着目しているのは，電

機子反作用インダクタンス𝐿adにおける誤差であるが，次項で説明するように，𝐿fとほぼ

等しい特性を有する。 
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図 2.8 無負荷運転時の励磁状態を表す模式図 

 

2.3.2 影響度分布による誤差発生個所の分析 

まず，(2.7)式が同期機の無負荷解析において成立しているかを確認する。FEA の

結果において，各要素の磁束密度ベクトル𝑩と磁界ベクトル𝑯の内積を𝑖f
2で割って𝜆f

を計算し，解析領域全体で体積積分した。これによって得られた𝐿fが図 2.9 の実線で

ある。一方，FEA においては，ベクトルポテンシャル𝑨を電流素片に沿って線積分する

ことにより，界磁巻線の鎖交磁束Φfを得ることができる。これを𝑖fで割ることによって得ら

れた𝐿fが，図 2.9 に正方形でプロットした点である。両者は一致しており，無負荷飽和

曲線の解析においても，𝜆fの積分からインダクタンスを計算できることが確認できた。 

次に，無負荷飽和曲線において着目している𝐿adと，界磁インダクタンス𝐿fの関係を

考える。巻数比𝑘を用いれば，𝐿fを電機子側に換算したインダクタンス𝐿f′が，次のよう

に計算できる。 

𝐿f′  
2

3𝑘2
𝐿f  

2

3𝑘2
∫ (

  

𝑖f
2 )

𝑉

d𝑣  ∫ (
  

𝑖fd
2)

𝑉

d𝑣                           (2.8) 

ここで，(1.2)の関係式を用いた。一般に，同期機においては，電機子側に換算した回

路定数や等価回路を用いて議論することが多い。このため，以降では，電機子側に換

算した界磁電流𝑖fdと影響度𝜆f′    /𝑖fd
2を用いることにする。 

無負荷運転時においては，𝑖fdによって励磁されており，発生する磁束は，電機子巻

線に鎖交する成分Φadと電機子巻線に鎖交しない漏れ成分Φfdに分けられる。図

2.10(a)は，これらを模式的に表したものである。これを，電機子側に換算した等価回路

で表すと図 2.10(b)のようになる。これは，図 1.10(a)のd軸等価回路において，各抵抗

𝑖f𝐿f  
Φf
𝑖f

 ,  

Φf
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と制動巻線回路を省略したものとなっている。𝐿fdは界磁漏れインダクタンスであり，

𝐿fd𝑖fdがΦfd，𝐿ad𝑖fdがΦadに対応している。すなわち，(2.8)式の界磁巻線のインダクタ

ンス𝐿f′は𝐿ad + 𝐿fdに等しい。図 2.11 は，𝐿f′と𝐿adを𝑖fdに対してプロットしたものである。

𝐿adよりも𝐿f′の方がわずかに大きくなっており，この差が𝐿fdである。図 2.10(a)から分か

るように，Φfdが通過する磁路には，磁極間の大きな空隙が含まれており，磁気抵抗が

大きい。このため，𝐿fdは小さく，また，磁気飽和の影響を受けにくい。したがって，𝜆f′を

用いて𝐿f′に対する磁気回路の影響度を分析すれば，その傾向は𝐿adにも当てはめる

ことができる。 

解析領域全体を 3 つの領域（ギャップ領域，固定子領域，回転子領域）に分け，そ

れぞれの領域において影響度分布𝜆f′を体積積分した。固定子領域には，固定子鉄

心と電機子巻線，回転子領域には，回転子鉄心，端板，シャフト，界磁巻線，制動巻

線が含まれている。ギャップ領域は，固定子領域と回転子領域を除く空気領域すべて

を含んでいる。図 2.12 は，各領域での積分値を𝑣qに対してプロットしたものである。𝑣q

が小さい（界磁電流が小さい）領域においては，ギャップ領域が𝐿adの変化に対して支

配的であることが分かる。これは，鉄心部分の磁気抵抗が十分小さいことを意味してい

る。しかし，𝑣qが増加するにつれて，各領域の影響度は変化し，𝑣q  187 V（解析上

の最大値）においては，回転子領域の方が，ギャップ領域の影響度よりも大きい。回転

子鉄心が磁気飽和することによって，回転子鉄心や端板の磁気抵抗が，ギャップ領域

の磁気抵抗より大きくなっているためである。全領域での積分結果を 100 とした時の，

各領域における𝜆f′の積分値が占める割合を図 2.13 に示す。𝑣qが小さい領域では，ギ

ャップ領域が約 80%を占めているが，𝑣qが大きい領域では，全体の約 50%を回転子

領域が占めている。図 2.14 は，図 2.7(a)～(d)の 4 動作点において，軸方向の中心に

おける断面内での𝜆f′の分布を表している。(c)や(d)では，𝜆f′はギャップ領域に集中し

ており，インダクタンスがギャップの磁気抵抗によって決まっていることが理解できる。

一方，(a)や(b)では，回転子の磁極において𝜆f′が大きくなっており，これらの磁気抵抗

が正しく考慮されているかが，計算精度に影響することが分かる。 

以上の結果より，領域 A のように𝑣qが小さい領域においては，ギャップ領域のモデ

ル化に誤差要因があると推測される。一方で，領域 C のように𝑣qが大きい領域では，

固定子領域や回転子領域のモデル化に誤差要因があると推測できる。領域 B にお

いては，両者の影響を複合的に考える必要があると言える。 
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図 2.9 二種類の計算方法から得た界磁インダクタンス𝐿fの比較 

 

 

(a) 磁束の流れ               (b) 等価回路 

図 2.10 同期機におけるd軸の磁束と等価回路 

 

 

図 2.11 電機子側に換算した界磁インダクタンス𝐿f′と電機子反作用インダクタンス𝐿ad

の比較 
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図 2.12 影響度分布𝜆f′の積分結果 

 

 

 

図 2.13 各領域が全インダクタンスに与える影響の割合 
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(a) 𝑣q  186 V (領域 A) 

 

(b) 𝑣q  144 V (領域 B) 

 

(c) 𝑣q  58 V (領域 C)   

 

(d) 𝑣q  11 V (領域 D) 

図 2.14 各電圧範囲における𝜆f′の分布 

 

500 H/m30 H/m3
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2.3.3 影響度分布と等価回路の関係 

2.3.2では，固定子領域，ギャップ領域，回転子領域のそれぞれで𝜆f′を積分し，それ

らの割合によって，インダクタンスに対する磁気回路の影響度を議論した。ここでは，

本筋の議論からは少し離れるが，同期機の等価回路における各インダクタンスと𝜆f′の

関係について考察し，𝜆f′の物理的な意味をもう少し詳しく整理しておく。 

前述のように，領域 A や領域 B においては，ギャップやスロットなどの空隙に生じる

磁気抵抗だけでなく，鉄心の磁気抵抗の影響も大きい。そこで，固定子ティースの先

端部分と回転子磁極の先端部分が磁気飽和し，磁気抵抗が発生すると仮定した図

2.15 の状態を考える。ℛ ee hとℛ  leは磁気飽和によって生じる鉄心部分の磁気抵抗

である。ℛs  sl  , ℛga , ℛ   sl  は，それぞれ，固定子スロットや回転子の磁極間，ギャッ

プなど，空隙に生じる磁気抵抗である。磁気抵抗が発生する領域における𝜆f′の積分

値を，それぞれ𝐿s  sl  , 𝐿 ee h, 𝐿ga , 𝐿  le, 𝐿   sl  とすれば，次のようになる。 

𝐿ad + 𝐿fd  𝐿f′  ∫𝜆f′
𝑉

d𝑣

 ∫ 𝜆f′
s  sl  

d𝑣 + ∫ 𝜆f′
 ee h

d𝑣 + ∫ 𝜆f′
ga 

d𝑣 + ∫ 𝜆f′
  le

d𝑣 + ∫ 𝜆f′
   sl  

d𝑣

 𝐿s  sl  + 𝐿 eeh + 𝐿ga + 𝐿  le + 𝐿   sl                        (2.9) 

(2.9)式を見ると，界磁巻線から見たインダクタンス𝐿ad + 𝐿fdが，形式的には各領域の

インダクタンスに分けられたように見える。しかし，これらは実際のインダクタンスとは異

なるため注意が必要である。すなわち，𝜆f′を積分して得られた𝐿s  sl  , 𝐿 ee h, 𝐿ga , 

𝐿  le, 𝐿   sl  を用いて，同期機の等価回路を構成することはできない。以下では，その

理由を説明する。 

図 2.15における磁束の流れは，図 2.16(a)の磁気回路によって表すことができる。さ

らに，磁気回路と電気回路の双対性[2.2]を利用すれば，図 2.16(a)の磁気回路は，図

2.16(b)の電気回路に変換できる。すなわち，起磁力源に対して並列／直列に接続さ

れた磁気抵抗は，電流源に対して直列／並列に接続されたインダクタンスで表現でき

る。得られた電気回路において，インダクタンス𝐿 ee h, 𝐿ga , 𝐿  leは並列に接続されて

おり，界磁側から見た合成インダクタンス𝐿f′は次のようになる。 

𝐿f′  𝐿fd + (
1

𝐿 ee h
+
1

𝐿ga 
+

1

𝐿  le
)

−1

                                  (2.10) 
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ここで，無負荷運転においては𝑖d   であるため，回路の左端は開放とみなせることを

用いた。このように，等価回路においては，単純なインダクタンスの和ではなく，逆数の

和となっている。一方で，(2.9)式においては単純な和となっており，両者が対応してい

ないことは明らかである。 

ここまでの検討では，インダクタンスに対する磁気回路の影響度を議論するため，

  を𝑖fd
2で割って得られた𝜆f′を用いた。しかし，物理的な意味を考えるためには，より

基本的な(2.6)式に着目すべきである。図 2.16(b)の電気回路において，各インダクタン

ス𝐿 ee h, 𝐿ga , 𝐿  le, 𝐿   sl  に鎖交する磁束をΦ ee h, Φga , Φ  le, Φ   sl  とすれば，界

磁巻線の鎖交磁束Φf′（電機子側に換算）と𝑖fdの積は次のように展開できる。 

Φf′𝑖fd  (Φga +Φ   sl  )𝑖fd  Φga 𝑖fd +Φ   sl  𝑖fd                      (2.11) 

ここで，並列接続されたインダクタンスの鎖交磁束は等しいことから，Φ ee h  Φga  

Φ  leとなることを用いた。また，𝐿 ee h, 𝐿ga , 𝐿  leに流れる電流を𝑖 ee h, 𝑖ga , 𝑖  leとす

れば，𝑖fd  𝑖 ee h + 𝑖ga + 𝑖  leとなる。これを(2.11)式に代入すると，次のように変形で

きる。 

Φf′𝑖fd  Φga (𝑖 ee h + 𝑖ga + 𝑖  le) + Φ   sl  𝑖fd

 Φ ee h𝑖 ee h +Φga 𝑖ga +Φ  le𝑖  le +Φ   sl  𝑖fd                  (2.12) 

(2.6)式と(2.12)式を比較すると，(2.9)式の各積分項は，次のように対応していると考え

ることができる。 

{
 
 
 
 

 
 
 
  ∫   

 ee h

d𝑣  Φ ee h𝑖 ee h  𝐿 ee h𝑖 ee h
2

∫   
ga 

d𝑣  Φga 𝑖ga  𝐿ga 𝑖ga 
2

∫   
  le

d𝑣  Φ  le𝑖  le  𝐿  le𝑖  le
2

∫   
s  sl  

d𝑣  Φ   sl  𝑖fd  𝐿   sl  𝑖fd
2

                             (2.13) 

これは，次のように説明できる。図 2.17 のように，完全磁気壁に挟まれた磁気的な平

行板コンデンサを考える。例えば，固定子スロットの一部分は，このような構造とみなす

ことができる。磁気壁に鎖交する磁束Φは次のようになる。 
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Φ   𝑆                                                          (2.14) 

 は磁束密度，𝑆は磁気壁の断面積である。また，Ampere の法則より，起磁力𝑖と磁界

 の間には，次の関係がある。 

𝑖                                                               (2.15) 

 は磁気壁間の距離である。したがって，(2.18)式と(2.19)式から，次のようになる。 

Φ𝑖  ( 𝑆)(  )  ∫  d𝑣                                          (2.16) 

このように， と の積をある領域において体積積分すれば，その領域に流れる磁束と

電流（起磁力）の積に等しいことが分かる。したがって，(2.13)式のように対応しているこ

とが確認できた。以上の考察より，影響度𝜆f′は，等価回路における各インダクタンスと

次の関係にあることが分かる。 

{
 
 
 
 

 
 
 
  ∫ 𝜆f′

 ee h

d𝑣  𝐿 ee h (
𝑖 ee h
𝑖fd
)
2

∫ 𝜆f′
ga 

d𝑣  𝐿ga (
𝑖ga 

𝑖fd
)
2

∫ 𝜆f′
  le

d𝑣  𝐿  le (
𝑖  le

𝑖fd
)
2

∫ 𝜆f′
s  sl  

d𝑣  𝐿   sl  

                                       (2.17) 

このように，𝜆f′の体積積分は，単純にその部分のインダクタンスを表しているのではな

く，電流の二乗比を乗じたものである。本検討のように，全インダクタンスへの影響度を

調査するという観点では，𝜆′をそのまま用いることに問題はないが，各領域の磁気回路

を表すインダクタンスに分解する際は，電流の二乗比で換算しなければならないことに

注意が必要である。 
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図 2.15 d軸磁束の流れと磁気飽和発生個所の一例 

 

 

 

(a) 等価磁気回路 

 

(b) 等価電気回路 

図 2.16 同期機のd軸を表す等価回路 

 

ℛs  sl  ℛ ee h

ℛga ℛ  le

ℛ   sl  

𝑖d   ℛs  sl  𝑖fd

ℛ ee h ℛga ℛ  le

ℛ   sl  

𝑖d   𝑖fd

𝐿s  sl  𝐿   sl  

𝐿 ee h 𝐿ga 𝐿  le
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図 2.17 完全磁気壁に挟まれた領域 

2.4 各領域における誤差要因の考察 

2.4.1 高電圧領域（領域 A）における誤差要因 

2.3.2で考察したように，領域 Aにおいては，電圧（磁束量）が大きく，鉄心が顕著に

飽和しているため，固定子鉄心，回転子鉄心，端板など，磁性部品の磁気抵抗が，

𝐿adの変化に対して支配的である。一般に，鉄心材料の磁気特性は，エプスタイン試

験器[2.3]や単板試験器[2.4]を用いて測定できるが，励磁コイルの温度上昇や励磁電

源の容量によって測定限界が決まり，一般に上限は 2 T程度である[2.5]。領域Aにお

いては，図 2.7 に示したように，固定子ティースや回転子磁極の磁束密度が 2 T を上

回っており，FEA に設定した磁気特性のデータ範囲を超えてしまっている。図 2.5 の

結果を得た FEAにおいては，真空の透磁率𝜇0を用いて，データ範囲外の磁気特性を

モデル化している。以降では，これを𝜇0モデルと呼ぶことにする。図 2.18は，𝜇0モデル

によって得られた，高磁界領域における固定子鉄心の磁気特性である。𝜇0モデルは

簡便であることから，様々な解析ソフトウェアにおいて広く採用されているが，一方で，

接続点において滑らかな曲線となっておらず，実際の磁気特性を過小評価していると

考えられる。これは，FEA に設定した磁気特性データの上限値においても，まだ透磁

率が十分に低下しておらず，𝜇0よりも大きいためである。これが，領域 A において，

𝐿adを過小評価してしまった原因と考えられる。 

高磁界領域における磁気特性のモデル化手法は，これまでにもさまざまな方法が

提案されている[2.6]-[2.8]。代表的なものに， が十分に大きい領域において，  

𝜇0 +𝑀s（𝑀sは飽和磁化）となることを利用した方法があり，データ上限値との間をど

のような関数によって接続すべきかについて，さまざまな検討が行われている。文献

[2.7]や[2.8]では，異なる関数を用いてモデル化した結果を比較し，それぞれの違いを

   

𝑆
(Area)

𝜇   
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分析している。𝑀sを用いたモデル化手法は，高磁界領域の磁気特性を高精度に表現

できると考えられるが，磁気特性のデータとは別に，𝑀sの測定が新たに必要となる。

𝑀sの測定においては，数 100 kA/mの外部磁界を加える必要があり，一般に，磁気特

性データの取得とは異なる試験設備が必要となる[2.9]。 

𝑀sを使用せずに高磁界領域の磁気特性を簡易に得るため，図2.19に示したln −

ln(𝜇 − 1)平面上で，磁気特性が線形の特性を有することに着目する。これを利用す

れば，磁気特性は次の一次関数でモデル化できる。 

ln(𝜇 − 1)  𝑎 ln + 𝑏                                              (2.18) 

𝑎は傾き，𝑏は切片である。これを変形すれば，次のように書ける。 

  𝜇0 (1 + 𝑐 
 )                                                (2.19) 

ここで，𝑐  e𝑏である。本検討においては， > 5    (A/m)における最小二乗法に

よって𝑎と𝑏を求めた。得られた定数を表 2.1 に示す。図 2.18 に示したように，この方法

を用いて外挿すると，接続点において滑らかな特性が得られる。最小二乗法によって

簡単に高磁界領域の磁気特性を得られる点が，本手法の特徴である。以降では，こ

れを対数モデルと呼ぶことにする。 

占積率𝜂も，固定子や回転子の磁気抵抗に大きな影響を与える。文献[2.1]によれば，

占積率を考慮した等価的な磁気特性が次のように計算できる。 

𝜇c   ( )  𝜂𝜇  ig( ) + (1 − 𝜂)𝜇0                                   (2.20) 

𝜇  gは𝜂を考慮する前の磁気特性における透磁率である。IEC 規格[2.11]や JIS 規格

[2.12]によれば，厚さ 0.5 mm の鉄板における𝜂の最小値は 0.96 と規定されている。し

かし，𝜂は積層時の圧縮力や打ち抜きによって生じるバリなど影響を受けるため，実際

の値を見つけ出すことは容易ではない。 

対数モデルと𝜂を考慮した解析結果を図 2.20 に示す。なお。固定子鉄心と回転子

鉄心の𝜂は同じとした。対数モデルを用いたことにより，𝑣q − 𝐿ad曲線の解析値は，測

定値とほぼ平行になっている。これは，高磁界領域における磁気特性の過小評価が

修正されたことにより，鉄心や端板の磁気抵抗が実機に近い値となったためである。ま

た，𝜂  1として得られた曲線と𝜂   .95として得られた解析値の間に測定値があるこ

とから，𝜂は 0.95～1の範囲にあると考えられる。 
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図 2.18 𝜇0モデルと対数モデルによって得られた磁気特性 

 

 

図 2.19 両対数グラフに表れる線形特性 

 

表 2.1 最小二乗法によって得られた定数 

 Stator core Rotor core End-plate 

𝑎  − .9 7  − .885  − .884  

𝑐  6.15 × 1 5  5. 9 × 1 5  4.97 × 1 5  
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図 2.20 高磁界領域におけるモデル化手法と占積率を考慮した場合の解析値 

 

2.4.2 中電圧領域（領域 B）における誤差要因 

図 2.13 に示したように，領域 B においては，固定子領域，回転子領域，ギャップ領

域のすべてが，𝐿adの誤差に影響する可能性がある。しかし，ギャップ領域の影響が支

配的と考えられる領域Cでは，図 2.6に示したように，誤差はほとんど発生していない。

すなわち，本解析においては，ギャップ領域のモデル化に大きな問題はないと推測さ

れる。したがって，領域Bにおいても，固定子領域や回転子領域などの鉄心部分にお

ける誤差要因を考える必要がある。領域 A の誤差要因として考えた占積率𝜂について，

もし， .95という厳しい条件を仮定しても，図 2.20 に示したように，解析値の方が測定

値よりも大きい。したがって，領域 B においては，占積率とは異なる誤差要因を考える

必要がある。 

磁束密度が 1 T 近傍の領域（飽和と不飽和の中間領域）における磁気特性は，鉄

板に対するプレス加工による劣化の影響を受け易いことが知られている[2.13]-[2.15]。

劣化の影響を考慮するために，文献[2.16]では，劣化係数𝛾を導入し，打ち抜いたエッ

ジ付近の磁界を1/𝛾倍大きくしている。このモデル化手法は，磁気特性の劣化を表現

する上で効果的であるが，解析領域を劣化領域と健全領域に分割しておく必要があり，

解析モデルの作成に時間を要するという問題がある。文献[2.17]でも，同様のモデル

化手法が検討されている。 

磁気特性の劣化をより簡単にモデル化するために，図 2.21(a)に示すように，鉄板の
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切断面から距離𝑡の範囲を劣化領域と定義した。なお，本検討では，磁路幅が狭く，打

ち抜きによる影響を受け易い固定子ティースだけに，劣化領域があると仮定した。本

検討では，簡易にモデル化するために，劣化領域において，透磁率の最大値が𝜇max

によって制限されると仮定した。また，ティース幅𝑤に対して，劣化領域と健全領域の

比率𝜉  2𝑡/𝑤を定義し，健全状態と劣化状態の平均的な磁気特性が，ティース全体

において一様に与えられる[2.18]と仮定した。この場合の透磁率は，次のようなる。 

𝜇deg  𝜉𝜇max + (1 − 𝜉)𝜇c   ( )                                   (2.21) 

𝜇( )は健全領域における透磁率である。このモデル化手法では，ティースは一様な

磁気特性で表現されるため，解析モデルの領域を分割する必要がない。 

図 2.22に，磁気特性の劣化を考慮した場合としない場合の解析値を示す。[2.15]の

データを参考とし，𝜇max  5  × 𝜇0，𝜉   .25と仮定した。また，𝜂  1とし，対数モデ

ルを適用している。劣化を考慮することによって，領域 B において曲線の変化が緩や

かになり，測定値と近い傾向が得られている。したがって，𝜂と同様に，𝜇mと𝜉が正しく

同定できれば，解析誤差を低減できると考えられる。 

 

 

(a) 劣化領域の定義       (b) 透磁率が𝜇mで制限された磁気特性 

図 2.21 磁気特性の劣化を考慮した解析モデル 

 

 

   𝜇  

  𝜇   
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図 2.22 磁気特性の劣化を考慮した場合の解析値 

 

2.4.3 低電圧領域（領域 C）における誤差要因 

領域 Cにおいては，領域 A とは対照的に，ギャップの磁気抵抗が𝐿adの変化に対し

て支配的となる。2.4.2でも述べたように，本検討の FEAにおいては，領域 Cにおける

誤差はほとんどなく，モデル化に大きな問題はないと考えられる。しかし，解析対象を

変えた場合でも，同様の結果になるとは断定できないため，ギャップ領域のモデル化

が，𝐿adに対してどの程度影響するのか調べておくことは重要である。 

実際のギャップ幅は，製造公差の範囲内で，設計値に対して変動することが考えら

れる。図 2.23は，ギャップ幅の設計値 0.4 mmに対して，± . 3 mmの誤差があると仮

定した場合の解析結果である。ギャップ幅の誤差は，𝐿adの解析値に大きく影響するこ

とが分かる。今回対象とした同期機においては，測定値は図中で塗りつぶした領域の

ほぼ中心にあり，設計通りに製作できていることが分かった。特に，ギャップ幅の狭い

小容量の回転機においては，ギャップ幅の誤差に注意する必要がある。 
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図 2.23 ギャップ幅の誤差を考慮した場合の解析値 

 

2.5 最適化を用いたモデル化定数の同定 

2.5.1 山登り法による最適化 

磁気特性の正確なモデル化に必要な 6個の定数を表 2.2にまとめる。4.3節で述べ

たように，高磁界領域のモデル化に必要な𝑎と𝑐は，最小二乗法によって簡単に同定

できるが，その他の定数は決定することができない。そこで，𝐿adの測定値と解析値の

差の最小化を目的関数とした最適化により，残りのパラメータを同定することを検討し

た。 

最適化アルゴリズムのフローチャートを図 2.24 に示す。最適化においては，図 2.25

に示した，領域 Aから Cに含まれる 8点を評価点として選択し，各点において FEAを

実行する。計算結果から，各反復計算において 8点の誤差を集計し，その値が増加し

ているか減少しているかによって，各変数（𝜂, 𝜇max, 𝜉,  ）の補正量を決定する。 

図 2.26は，反復回数に対する残差の変化である。100回程度の反復計算で収束す

ることが分かった。最適化によって得られたモデル化定数を考慮した解析値は，図

2.27 に示したように，測定値とよく一致している。最適化によって得られたモデル化定

数を表 2.3 に示す。図 2.28 は，各モデル化手法を考慮しない場合の解析値（図 2.6）

と，考慮した場合の解析値（図 2.27）を，誤差として比較したものである。当初，最大で

13%生じていた誤差は，最適化したモデル化定数を適用することによって，3%以下ま
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で低減できる。2.3 節で説明したモデル化手法を用いることにより，広い電圧範囲で誤

差を低減できることが分かった。 

 

表 2.2 モデル化に必要な定数のまとめ 

Voltage range Analyzed values Error factor Parameter 

A: High voltage 

(184 ≤ 𝑣q) 
Underestimated 

Extrapolation for 

magnetic property 
𝑎 and 𝑐 

Stacking factor 𝜂 

B: Middle voltage 

(8 < 𝑣q ≤ 184) 
Overestimated 

Degradation of 

magnetic property 
𝜇m and 𝑡 

C: Low voltage 

(3 < 𝑣q ≤ 8 ) 
Almost agree Gap length   
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図 2.24 最適化アルゴリズムのフローチャート  
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図 2.25 評価点と各反復回数における解析値 

 

 

図 2.26 反復回数に対する残差の変化 

 

表 2.3 最適化によって得られたモデル化定数 

𝜂  𝜇max  𝑡     

0.964 391 × 𝜇0 H/m 0.846 mm 0.391 mm 
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図 2.27 測定値と最適化後の解析値の比較 

 

 

図 2.28 最適化前後における解析誤差の比較 
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る傾きの最終値を用いて外挿する方法（以下では，微分透磁率モデルと呼ぶ）である。

もう一方は，材料の飽和磁化𝑀sを用いる方法（以下では，𝑀sモデルと呼ぶ）であり，本

検討では，文献[2.6]で提案された手法（二次関数によって磁気特性データと飽和領

域を接続する）を用いた。なお，𝑀sの値は，文献[1.49]に記載された推定式によって計

算した。その際，回転子鉄心や端板については，純鉄（ケイ素添加なし）と同じである

とした。図 2.28(a)は固定子鉄心の磁気特性，(b)は回転子鉄心の磁気特性を比較した

ものである。対数モデルにより得られた磁気特性は，𝜇0モデルと微分透磁率モデルか

ら得られた磁気特性の間にある。しかし，最も真値に近いと考えられる𝑀sモデルによる

磁気特性と比べると，過大評価となっている。このように，対数モデルは，真値に対し

ては誤差があると考えられるにもかかわらず，図 2.27に示したように，無負荷飽和曲線

（電機子反作用インダクタンス𝐿 𝑑）の解析値は測定値とよく一致している。以下では，

この理由について考える。 

磁気特性に𝑀sモデルを適用し，それ以外のモデル化定数（𝜂, 𝜇m, 𝑡,  ）については，

最適化によって得られた値（表 2.3）を適用した場合の解析を実施した。その解析値が

図 2.30において「𝑀s, 𝜂   .964」と示されたデータである。電圧が増加するにつれて，

測定値よりも小さくなっており，誤差が拡大している。これは，𝑀sモデルによって得られ

た磁気特性においては，対数モデルによって得られた磁気特性よりも が小さくなるこ

とに対応している。このように，真値に近い磁気特性を用いると，解析値が測定値より

も小さくなり，逆に誤差が増加してしまっている。これには次の理由が考えられる。 

𝜂   .964は，鉄心や端板の磁気特性に対数モデルを適用した解析の誤差が最小

となるように最適化した結果，得られた占積率である。IEC規格[2.11]や JIS規格[2.12]

では，厚さ 0.5 mmの電磁鋼板における𝜂は，0.96以上とされており，0.96は最小値で

ある。すなわち，𝑀sモデルを適用して最適化すると， .964よりも大きな値が算出される

可能性がある。また，回転子鉄心の鉄板は SPCC であり，電磁鋼板のように絶縁被膜

が施されていない。このため，𝜂はさらに大きくなる可能性がある。回転子鉄心の𝜂を

0.99（固定子鉄心の𝜂は 0.964 のままとした）に設定した場合の解析値を，図 2.30 の

「𝑀s, 𝜂   .99」に示す。𝑀sモデルを適用した場合でも，解析値が測定値を上回る結

果となっている。すなわち，対数モデルを用いたことによる磁気特性の過大評価が，𝜂

によって打ち消され，測定値と近い値が得られていた可能性がある。 

一方で，「𝑀s, 𝜂   .99」の場合，電圧の低い領域においては，解析値が測定値より

も大きくなってしまうという新たな問題が生じる。この原因は，磁気特性の劣化に対する

モデル化が不十分であるためと考えられる。本検討では，劣化領域の透磁率が𝜇mに
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制限されるという仮定を設け，図 2.21(b)のように，磁気特性の一部分が一次関数で表

されるとした。しかし，実際の磁気特性は滑らかに変化するため，図 2.31 のように，比

較的高磁界の領域においても，磁気特性の劣化が影響していると考えられる。本節の

後半で，ティース部分の磁気特性を測定した例を示すが，比較的高磁界の領域（ ≈

1     A/m）においても劣化の影響が見られる。このように，比較的高磁界における

磁気特性の劣化も影響して，測定値と解析値に良い一致が見られたと考えられる。 

以上のように，本論文で検討した対数モデルや，最適化によって得られた占積率の

値は，実際の物理現象とは，厳密には異なる可能性がある。しかし，高磁界領域にお

ける磁気特性のモデル化誤差や占積率が，無負荷飽和曲線の高電圧領域（領域 A）

の計算誤差に影響していることは 2 章で説明した通りであり，これらを考慮することで，

巨視的な視点での計算精度（磁気回路全体のインダクタンスにおける誤差）は改善さ

れている。このため，電流，電圧，トルクなどを評価する目的においては，これらの手

法は活用できると考えられる。 
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(a) 固定子鉄心 

 

 

(b) 回転子鉄心 

図 2.29 異なる外挿手法を用いた場合の磁気特性 
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図 2.30 飽和磁化によってモデル化した場合の解析値 

 

 

図 2.31 磁気特性の劣化における実現象とモデルの違い 

 

B. 磁気特性の劣化定数 

劣化係数の同定値（𝜇m  391 × 𝜇0，𝑡   .846 mm）から計算された磁気特性を

図 2.32 に示す。文献[2.15]では，打ち抜きによる残留応力の分布が報告されている。

加工条件にもよるが，切断面から板厚程度の範囲において残留応力が分布している。

この結果から，劣化領域の範囲も板厚（0.5 mm）程度と考えることができ，最適化より得

られた劣化領域の範囲（0.846 mm）は妥当であると考えられる。 

さらに詳細な評価を行うため，図 2.33に示したように，固定子鉄心の一部分をワイヤ

ーカットで切り出して試験片を作成し，磁気特性を測定した。なお，試験片の切り出し

に用いた固定子のティース幅は 5.6 mm となっており，評価した同期機の固定子のティ
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ース幅 4.2 mm とは異なることに注意が必要である。このため，定量的に両者を比較す

ることはできないが，磁気特性の劣化がどの程度生じているのか，定性的な議論は可

能と考えられる。切り出した試験片と圧延方向（RD: Rolling Direction）の関係を図 2.34

に示す。固定子鉄心を 4か所（No. 1～4）に分けて，それぞれからティース部分の試験

片，No. 3 と 4 からはコアバック部分の試験片を作成した。磁気特性の測定結果を図

2.35に示す（TDは RDに対する直角方向を表している）。コアバック部分に比べて，テ

ィース部分の磁気特性は劣化していることが分かる。ティース部分の 4 つのデータ，コ

アバック部分の 2 つのデータを平均化し，解析に用いた磁気特性（図 2.4）と，それに

劣化を考慮した磁気特性を比較したものが図 2.36である。最適化によって得られた劣

化定数を考慮した磁気特性は，ティース部分における試験片の磁気特性と近い傾向

が得られている。前述の通り，試験片は固定子形状が異なること，また，試験片切り出

し時に，さらに歪みが加えられていること，などのため，定量的な評価はできないが，

最適化によって得られた𝜇m  391 × 𝜇0と𝑡   .846 mmについては，概ね妥当であ

ると考えられる。 

本検討では，固定子のティース部分だけが劣化していると仮定した。これは，以下

の理由により，ティース部の劣化が支配的と考えられるためである。まず，固定子のヨ

ーク部（コアバック部）においては，磁路幅が𝑡より十分大きいことから，打ち抜きによる

磁気特性の劣化は小さいと考えられる。固定子鉄心はフレームに焼き嵌められており，

その圧縮応力によっても，ヨーク部の磁気特性は劣化している可能性がある。しかし，

文献[2.19]や[2.20]で示されているデータから，本検討において推定された劣化量と

比べて，焼き嵌めによる磁気特性の劣化量は小さいと想定される。また，回転子鉄心

はワイヤーカットにより製作されており，こちらも文献[2.21]から，劣化の影響は比較的

小さいと考えられる。このように，厳密には，ティース部以外にも磁気特性の劣化が生

じている。本検討では，これらすべての影響がティース部分に集約された FEA となっ

ていることに注意が必要である。 

C. ギャップ幅 

ギャップ幅の同定値は 0.391 mmであり，製造誤差は 9 mm となった。一般的な鉄心

の加工では，公差は数 10 mmであることから，これも妥当な結果と考えられる。 
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図 2.32 最適化によって得られた磁気特性 

 

 

 

図 2.33 固定子鉄心から切り出した試験片 
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図 2.34 試験片の切り出し位置と圧延方向の関係 

 

 

図 2.35 試験片を用いた磁気特性の測定結果 
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図 2.36 磁気特性の比較 

2.6 実際の設計・製造現場における活用方法 

本節では，2 章において検討したモデル化手法が，実際の設計・製造現場におい

てどのように活用できるかを考えてみる。 

ある設計の同期機を，同じ製造設備を用いて複数台製造する場合は，最初の一台，

理想的には数台，において定数を同定しておけば，以降に製造した同期機は同じ定

数を用いて高精度な解析が実現できる。しかし，実際の製造現場においては，設計の

異なる（鉄心の形状や大きさ，鉄心材料の種類などが異なる）さまざまな同期機が扱わ

れていることが一般的である。その一つ一つにおいて，各定数を同定することは現実

的でない。このような場合において，本モデル化手法をどのように適用するかについて

考える。 

まず，鉄心の形状や大きさは異なるが，使用する鉄心材料，製造設備，製造方法が

同一の場合を考える。対数モデルにおける𝑎と𝑐は，材料の磁気特性からすぐに算出

できるため，問題はない。磁気特性の劣化をモデル化する𝜇mと𝑡については，材料と

製造設備が同じであれば，変化しないと考えられる。すなわち，新しい設計において，

ティース幅が𝑤′になったとすれば，健全領域と劣化領域の比率を𝜉′  2𝑡/𝑤′と計算し

直せばよい。また，加工公差も大きくは変わらないと考えられるため，ギャップの誤差

𝛥 に着目して，新しい設計のギャップ幅 ′を推定することができる。このように，鉄心の

形状や大きさは変わっても，鉄心材料，製造設備，製造方法が同じであれば，定数を

流用できると考えられる。 
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一方で，鉄心材料や製造設備が異なる場合は，再度同定し直す必要がある。例え

ば厚みが大きい鉄板を用いた場合，劣化領域はより内部まで広がると推測される。し

たがって，𝜇mは小さく，𝑡は大きくなると考えられる。また，ワイヤーカットなど，加工時に

鉄板に与えるストレスが小さいものであれば，𝜇mは大きく，𝑡は小さくなると考えられる。

このような傾向を数種類取得しておけば，鉄心材料や製造設備が変わった場合も，簡

易的な推定は不可能ではないと考えられる。 

2.7 2章のまとめ 

2 章では，同期機における無負荷飽和曲線（電機子反作用インダクタンス）を対象と

して，測定値と計算値を比較し，誤差要因を明らかにした。また，それらをモデル化す

る方法を検討し，無負荷飽和曲線の解析が高精度化できることを示した。以下に，検

討内容と結論をまとめる。 

(1) 電機子反作用インダクタンスに表れる誤差の傾向によって，四種類の電圧領域

（領域 A, B, C, D）に分けられる。実用性の観点から，領域 A, B, Cを対象として検

討を行った。 

(2) 磁束密度 と磁界 の積を界磁電流𝑖fの二乗で割った量𝜆によって，インダクタン

スに対する磁気回路の影響度が定量的に評価できることを示した。高電圧領域

（領域 A）では鉄心部分，低電圧領域（領域 C）ではギャップ部分のモデル化に誤

差要因があることが分かった。 

(3) 領域 A においては，高磁界領域における磁気特性と，積層鉄心における占積率

を誤差要因として検討した。磁気特性については，両対数グラフ上での透磁率の

線形性に着目し，飽和磁化などの追加データが不要な簡易モデル化手法を検討

した。これらを適切に考慮すれば，計算誤差は縮小することが分かった。 

(4) 領域 B においては，鉄心磁気特性の加工劣化を誤差要因として検討した。加工

劣化によって透磁率が𝜇maxに制限されるというモデル化手法を検討した。簡易な

手法ではあるが，実際の特性を比較的良好にモデル化できることが分かった。 

(5) 領域 C においては，製造公差に起因したギャップ長の変化を誤差要因として検

討した。本検討で解析対象とした同期機においては，誤差の影響はほとんどなか

ったが，わずかな製造公差により，計算誤差に大きく影響することが分かった。 

(6) 各誤差要因に対するモデル化定数を，山登り法による最適化によって同定した。

その結果，最大で 13%あった誤差が，3%以下まで低減できることが分かった。 
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(7) 高磁界領域における磁気特性のモデル化手法について，先行研究[2.6]で提案

されている飽和磁化を用いたモデル化手法と比較した。その結果，本検討で用い

た対数モデルは，磁気特性を過大評価する傾向にあることが分かった。一方で，

固定子鉄心（絶縁被膜のある電磁鋼板を積層）と回転子鉄心（絶縁被膜のない一

般鋼板を積層）の占積率を同一と仮定しているため，実際には，回転子鉄心の占

積率が過小評価された可能性がある。高電圧領域（領域 A）においては，これら

の影響が相殺されたことにより，測定値と整合する結果になったと考えられる。 

(8) 検討したモデル化手法においては，(7)の課題はあるが，各部の磁束密度などの

局所量ではなく，トルクや磁束などの積分量を評価する電気設計においては大き

な支障はないと考えられる。本モデル化手法は合理的であり，実用的な観点では

十分な計算精度を得られることが分かった。 
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第 3章 端部磁束のモデル化手法と二次元解析の

補正法[3.1]3 

3.1 3章の検討内容 

本章では，1.4節で説明したモデル化手法のうち，(b-1)について検討する。 

同期機内に発生する磁束は，図 3.1に示したように，以下の 5種類の成分に分けら

れる[3.2]。 

(i) 鉄心断面内のスロット漏れ磁束：Φsl   2D 

(ii) 鉄心断面内の主磁束（電機子反作用磁束）：Φga  2D 

(iii) 巻線の端部のみに鎖交する漏れ磁束：Φc il end 

(iv) 鉄心の端部でスロットを横断する漏れ磁束：Φsl   end 

(v) 鉄心の端部でギャップを横断する主磁束（電機子反作用磁束）：Φga  end 

(iv)や(v)の磁束は，一般に Fringing flux と呼ばれている。二次元解析では，(i)と(ii)は

考慮されているが，(iii)～(v)は考慮されていない。このため，単に二次元解析を実行

すると，電機子巻線のインダクタンスを過小評価してしまい，解析誤差の原因となる。

以降では，巻線の端部やその周囲の空間から構成される鉄心以外の領域を「端部領

域」，そこに発生する磁束Φc il end, Φsl   end, Φga  endを「端部磁束」と呼ぶことにする。

また，端部磁束に起因したインダクタンスを「端部インダクタンス」と呼ぶ。二次元解析

の計算精度を改善するためには，まず，端部インダクタンスを正確に計算することが重

要である。 

端部インダクタンスは，1.3.2 でも述べたように，三次元解析と二次元解析のそれぞ

れによって得られた磁束の差から計算できる[1.55]-[1.57]。しかし，この場合，鉄心から

端部領域まで，同期機全体をモデル化した三次元解析が必要となり，二次元解析に

よる計算時間の短縮効果が薄れてしまう。端部インダクタンスの計算を高速化するた

めに，Neumann 積分を用いた計算手法が検討されている[3.2], [3.3]。しかし，この方

法においては，鉄心形状の影響を計算結果へ正確に反映することが難しく，特にその

影響を受け易いΦsl   endとΦga  endについては，精度良く算出することが難しい。文

                                                 
3  ©2021 IEEE. Reprinted, with permission, from K. Takeuchi, M. Matsushita, H. Makino, Y. Tsuboi, and N. Amemiya, “Finite 

Element Analysis for Magnetic Flux in End Region of Synchronous Machine Using End-Winding Model,” IEEE Trans. Magn., 

vol. 57, no. 2, Feb. 2021. 
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献[3.2]は，鉄心形状の影響を考慮した計算式を提案しているが，依然として誤差は大

きい。 

端部インダクタンスの計算において，高精度化と高速化を両立するために，端部領

域だけを模擬した部分的な三次元解析（以降では部分三次元解析と呼ぶ）の適用を

考える。部分三次元解析の適用は，これまでにも検討されているが，従来のモデル化

手法（境界条件の与え方）では，鉄心の影響が考慮されておらず，Φc il endに起因し

たインダクタンスしか計算されないため，端部インダクタンスが過小評価されてしまうと

いう問題があった[1.55]。そこで，本章では，境界条件の与え方に着目し，部分的な三

次元解析において，すべての端部磁束を考慮するためのモデル化手法を提案する。

また，得られた端部インダクタンスを用いて二次元解析を補正する方法を提案し，測

定値と解析値の比較によって，その妥当性を評価する。 

 

(a) 断面内磁束             (b) 端部磁束 

図 3.1 磁束の分類 

3.2 端部磁束を正確に表現するための境界条件 

図 3.2 は，同期機の端部を横（径方向の外側）から見た模式図である。本章の冒頭

で説明したように，図 3.2 において点線で囲んだ領域（電機子巻線と界磁巻線の端部，

およびその周りの空気領域）が端部領域である。また，端部領域だけを模擬した解析

を部分三次元解析と呼ぶ。ここで，端板は端部領域に含まれないことに注意が必要で

ある。すなわち，解析モデルは，鉄心側から見ると凹んでいる。 

これまでに報告されている部分三次元解析においては，図 3.3(a)に示すように，電

機子巻線の端部（1 極分）をモデル化し，回転軸を挟む 2 面には周期境界条件

（Periodic boundary condition），それ以外の面には対称境界条件（Drirchlet boundary 
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condition）が設定されていた。対称境界面は，磁気シールドとして機能するため，境界

面を通過しようとする磁束は遮断される。すなわち，端部領域内で閉ループを構成す

る磁束しか計算されない。これは，上記のモデル化手法では，鉄心や端板に鎖交しな

いΦc il endに起因した端部インダクタンスしか計算できないことを意味している。 

本検討では，部分三次元解析においてΦsl   endやΦga  endを考慮するために，図

3.3(b)に示すように，強磁性体で構成された部品（鉄心や端板）と接触する面に，自然

境界条件（Neumann boundary condition）を設定した。自然境界面は，磁気抵抗がな

い理想的な鉄心（完全磁気壁）に接触していることと等価であり，接触面を通って鉄心

や端板に流れ込むΦsl   endやΦga  endを表現することができる。このモデル化手法を

用いることにより，すべての端部磁束の寄与を考慮した端部インダクタンスが部分三次

元解析で計算できる。 

部分三次元解析に用いたモデルの要素数（194,559）は，三次元解析（鉄心部分も

模擬したフルモデル）の要素数（383,617）に対して半分程度となる。さらに，鉄心の影

響が考慮されているにもかかわらず，解析領域は線形材料だけで構成されているため，

通常の三次元解析に比べて，計算時間を大幅に短縮できるという特徴がある。 

 

        

 

図 3.2 同期機の端部を径方向の外側から見た図 
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(a) 従来の部分三次元解析      (b) 提案する部分三次元解析 

図 3.3 部分三次元解析において設定した境界条件 

 

3.3 部分三次元解析による端部インダクタンスの計算 

3.3.1 端部インダクタンスの計算手順 

図 3.4 は，端部領域における磁束密度ベクトルの分布である。図 3.4(a)は従来のモ

デル化手法，(b)は提案するモデル化手法のそれぞれによって得られた分布である。

磁束密度ベクトルの分布は，解析領域のほとんどの部分で同じであるが，自然境界条

件を与えた面の近傍においては，大きく異なる。すなわち，図 3.4(a)においては，境界

面に対して磁束が平行であるのに対して，図 3.4(b)においては垂直になっている。こ

の垂直成分が，端部領域を通って端板から固定子鉄心に流れるΦga  endを表してい

る。図 3.4(b)においては，Φsl   endも同様に考慮されている。 

部分三次元解析から得られた電機子巻線（u, v, w 相）の端部に鎖交する磁束を

Φu end，Φv end，Φw endとすれば，(1.1)式と同様のdq変換により，端部磁束のd軸成

分Φd endとq軸成分Φq endが次のように計算できる。 

(
Φd end
Φq end

)  √
2

3
(
cos 𝜃e cos (𝜃e −
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3
) cos (𝜃e +
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Φu end
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Φd endをd軸の電機子電流𝑖dで割れば，d軸の端部インダクタンスが得られる。q軸に

ついても同様である。部分三次元解析に提案するモデル化を適用した場合，Φd end/

𝑖dやΦq end/𝑖qは，Φc il end，Φsl   end，Φga  endのそれぞれに対応した端部インダク

タンスの和𝐿c il end + 𝐿sl   end + 𝐿ga  endとなる。このように，提案するモデル化手法

を適用した部分三次元解析から，端部インダクタンスの合計値は容易に得られる。 

3.3.2 境界条件が異なる解析を用いた端部インダクタンスの分解 

ところで，実応用上は，成分ごとの値（𝐿c il end, 𝐿sl   end, 𝐿ga  end）に分解できること

が望ましい。特に，漏れインダクタンス𝐿c il end, 𝐿sl   endと電機子反作用インダクタンス

𝐿ga  endは，同期機の特性に対する寄与が異なり，等価回路上でも本質的に異なるイ

ンダクタンスとして考える必要があることから，各成分に分解する方法が必要である。そ

こで，以下に示す三種類の部分三次元解析を実行した。 

(i) 自然境界条件を用いない解析（従来のモデル化手法） 

(ii) 強磁性体部品（各鉄心や端板）との接触面すべてに自然境界条件を用いた解

析（提案するモデル化手法） 

(iii) 固定子鉄心との接触面だけに自然境界条件を用いた解析 

(i)は図 3.3(a)に対応し，(ii)は図 3.3(b)に対応する。図 3.3(a)に示したように，解析(i)に

はΦc il endしか考慮されておらず，それから得られた磁束を用いて端部インダクタンス

を計算すると𝐿c il endが得られる。解析(ii)からは，上述のとおり𝐿c il end + 𝐿sl   end +

𝐿ga  endが得られる。解析(iii)では，図 3.5 に示したように，固定子鉄心との接触面の

みに自然境界条件が設定されている。この解析においては，Φga  endは，端板に設定

された対称境界面によって遮断されるため，得られるインダクタンスは𝐿c il end +

𝐿sl   endとなる。したがって，解析(ii)と(iii)の差から𝐿ga  end，解析(iii)と(i)の差から

𝐿sl   endが得られることになり，インダクタンスの値を個別に算出できる。なお，異なる

境界条件を課した解析の差分が物理的な意味を持つのは，部分三次元解析が線形

性を有しているためであることに注意が必要である。すなわち，例えば，三次元解析と

二次元解析の差分から端部インダクタンスを計算するという従来法においては，もし鉄

心に非線形の磁気特性を考慮していた場合，得られたインダクタンスは，厳密には物

理的な意味を持たない。 

表 3.1 は，解析によって得られたインダクタンスをまとめたものである。𝐿sl   endと

𝐿ga  endは𝐿c il endに対して同等の大きさとなっており，自然境界を用いなければ，端
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部インダクタンスは正確に計算できないことは明らかである。𝐿sl   endと𝐿c il endにおい

て，d軸とq軸の値がほぼ同じとなっているのは，これらの漏れインダクタンス成分は回

転子の突極性に依存しないためである。一方で，𝐿ga  endは突極性に依存するため，

d軸の値は，q軸の値に対して倍以上大きい。 

二次元解析を用いてΦsl   2DとΦga  2Dに対応する𝐿sl   2Dと𝐿ga  2Dも計算した。端

部インダクタンスの漏れ成分𝐿c il end + 𝐿sl   endは，全漏れインダクタンス𝐿c il end +

𝐿sl   end + 𝐿sl   2Dの約半分を占めており，解析精度に対して大きな影響があると考え

られる。それとは対照的に，電機子反作用成分𝐿ga  endは，𝐿ga  2Dと比較して小さい。

これは，図 3.6 に示したように，Φga  endは鉄心や端板の角部に局在しているが，

Φga  2Dはギャップ全体に広く分布しているためである。 

ところで，古くから電気設計においては，様々な磁気回路のインダクタンスを計算す

る際に，Schwarz-Christoffel 変換に基づいた理論式[3.4]が用いられている。図 3.6 に

おけるインダクタンスの比率𝛾  𝐿ga  end/𝐿ga  2Dについても，次の理論式によって近

似的に計算できる。なお，導出過程は付録 A.2に示した。 

𝛾  
4 

𝜋 
ln {
(1 + √1 + 𝛼)

√𝛼
}                                             (3.2) 

ただし， は鉄心長，𝛼は次の方程式の解である。 

ln(√1 + 𝛼 − √𝛼) − √𝛼(1 + 𝛼) +
π 

2𝑡
                                  (3.3) 

𝑡は端板の厚さである。なお，この理論式においては，図 3.6 において点線で示した，

固定子鉄心の上面から端板の上面に流れる成分は考慮されていない。しかし，実際

の同期機においては，この成分は十分小さく，無視しても問題ない。検討対象としてい

る同期機において計算すると，𝛾   . 141となり，これは，表 3.1 のd軸成分における

𝐿ga  endと𝐿ga  2Dから計算した値 0.0140 と概ね一致している。この結果より，部分三次

元解析の妥当性が示された。 
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(a) 従来の部分三次元解析        (b) 提案する部分三次元解析 

図 3.4 磁束密度ベクトルの分布 

 

 

図 3.5 端部インダクタンスの分解のために実施した解析(iii) 

 

表 3.1 解析から得られたインダクタンス 

Inductance d-axis q-axis Calculation procedure 

 𝐿c il end 0.83 mH 0.83 mH Analysis (1) 

 𝐿sl   end 0.67 mH 0.73 mH Analysis (3) – Analysis (1) 

 𝐿ga  end 1.79 mH 0.84 mH Analysis (2) – Analysis (3) 

 𝐿sl   2D 1.98 mH 1.99 mH 
Calculated by 2D FEA 

 𝐿ga  2D 127.45 mH 48.03 mH 
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図 3.6 電機子反作用磁束の流れを示す模式図 

 

3.4 二次元解析を高精度化するための補正法 

3.4.1 端部インダクタンスの補正 

ここでは，3.3節で得られた端部インダクタンスの影響を二次元解析において考慮す

る方法（補正法）について考える。 

まず，同期機のd軸における等価回路を一例として，二次元解析と三次元解析の違

いを考えてみる。三次元解析においては，磁気回路の三次元形状が完全に模擬され

ており，図 3.1 に示したすべての磁束が考慮されている。すなわち，漏れ磁束は

Φsl   2D, Φsl   end, Φc il endから構成されており，電機子反作用磁束はΦga  2D, 

Φga  endから構成されている。これらを等価回路で表すと図 3.7(a)のようになる。一方

で，二次元解析の場合は，端部インダクタンスが考慮されていないため，等価回路は

図 3.7(b)のようになる。 

図 3.7の(a)と(b)を比較すると，端部磁束による漏れインダクタンス𝐿c il endと𝐿sl   end

は，二次元解析の電機子巻線に外部リアクトルを直列に接続すれば考慮できることが

分かる。すなわち，図 3.8 に示したように，有限要素モデル（二次元）と電気回路モデ

ルを連成すればよい[1.50], [1.51]-[1.54]。一方で，端部磁束に起因した電機子反作

用インダクタンス𝐿ga  endは相互インダクタンスであり，電機子電流𝑖dと（界磁電流𝑖fを

電機子側に換算した）界磁電流𝑖fdの合成電流が流れるため，単純に外部リアクトルの

形で表現することはできない。 

𝐿ga  endによる電機子反作用インダクタンスの増加は，図 3.6 に示したように，ギャッ

プにおける磁路断面積の拡大による磁気抵抗の減少とみなすことができる。その拡大

率は，インダクタンスの比率𝛾  𝐿ga  end/𝐿ga  2Dを用いて，1 + 𝛾と表される。したがっ
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て，鉄心長を1 + 𝛾倍に設定した二次元解析を用いれば，𝐿ga  endの影響が表現でき

る。しかしこの場合，鉄心部分も長くなったことになり，誤差が生じてしまう。そこで，磁

路断面積の拡大による磁気抵抗の減少を，磁路長の減少として等価的に考えることに

より，𝐿ga  endを考慮することを提案する。すなわち，ギャップ幅を1/(1 + 𝛾)倍に狭め

た仮想的なモデルを用いることで，電機子反作用インダクタンスが𝐿ga  end + 𝐿ga  2D

に増加し，端部インダクタンスの影響が二次元解析に考慮される。 

以上をまとめると，端部インダクタンスを補正した二次元解析の等価回路は図 3.7(c)

のようになる。なお，d軸とq軸の𝛾は，それぞれ 0.0140 と 0.0175 と異なるため，ギャップ

を修正する際は，これらの平均値（( . 14 +  . 175)/2   . 158）を参照した。 

 

 

(a) 三次元解析                (b) 二次元解析 

 

(c) 端部インダクタンスを補正した二次元解析 

図 3.7 三次元解析と二次元解析の等価回路 
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図 3.8 有限要素モデルと電気回路モデルの連成 

3.4.2 端板に分流する磁束の補正 

二次元解析においては，固定子と回転子の鉄心長が等しいことを前提としている。

しかし，図 1.7 に示したように，検討対象としている同期機の回転子には端板（強磁性

体）が設けられており，図 2.7 のコンター図から明らかなように，鉄心部分だけでなく，

端板にも磁束は流れる。すなわち，端板の影響を考慮した回転子の実効的な鉄心長

は，固定子の鉄心長よりも大きいため，単に断面形状をモデル化しただけの二次元解

析では，無負荷特性や負荷特性が正確に計算できない。ここでは，端板に流れる磁

束を分流磁束と呼び，この影響を補正する方法を考える。 

図 3.9 は，回転軸に平行な面内における磁束密度ベクトルの分布を表しており，(a)

は全体図，(b)はギャップ付近の拡大図である。ギャップの近傍では，鉄心や端板の内

部において，回転軸（図中の 軸）方向の磁束密度が生じているが，それ以外の大部

分では，回転軸に対して垂直に磁束が流れている。2.4 節では，占積率の補正方法と

して，文献[2.1]の手法を用いたが，これも，回転軸に対して垂直に磁束が流れている

という仮定のもと導かれている。そこで，分流磁束に対しても，占積率と同様の考え方

によって補正することを考える。図 3.10 は，回転子鉄心と端板に発生する磁界と磁束

密度を模式的に表している。一般に，回転子鉄心と端板の磁束密度は  c ≠  e であ

るが，磁界については，回転軸に平行な成分（図中の z1,  z2）が無いとすれば，

Ampere の法則より  c   e となる。ここでは，  c   e   とおき，二次元解析に

おける回転子鉄心には，本来の磁束に加えて，分流磁束も流れていると考えれば，回

転子鉄心の透磁率が次のように補正できる。 

𝜇 c 2D( )  𝜇 c( ) + (2𝑡/ )𝜇e ( )                                    (3.4) 

ここで，𝜇 c( )と𝜇e ( )は，それぞれ，回転子鉄心と端板を構成する材料の磁気特性

から計算した透磁率である。修正された回転子鉄心の透磁率𝜇 c 2D( )は，もとの透

磁率𝜇 c( )よりも大きい。これにより，二次元解析において分流磁束の影響を近似的

Circuit model
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に考慮できる。図 3.11 は，回転子鉄心の磁気特性について，補正前と補正後を示し

ている。補正後の磁気特性においては，磁束密度が大きくなっており，実際の鉄心材

料と比べて，より多くの磁束を流すことができる仮想的な材料となる。図 3.12 は，二次

元解析を用いて計算した無負荷運転時のd軸の電機子反作用インダクタンス𝐿ad

（(2.1)式）を，測定値と比較したものである。解析値は二種類あり，端板への分流磁束

の補正有無のみが異なる。すなわち，補正を考慮しない解析においては，回転子鉄

心に図 3.11 の”original”特性が設定されており，補正を考慮した解析において

は，”modified”の特性が設定されている。補正なしの場合は，𝐿adは過小評価されてい

るが，補正を考慮すれば，測定値とよく一致する結果が得られている。なお，本解析に

おいては，3.4.1で説明した端部インダクタンスの補正と，2章において同定したモデル

化定数（表 2.3）が反映されている。 

 

 

            (a) 全体図                     (b) 拡大図 

図 3.9 回転軸に平行な面内における磁束の流れ 

 

 

図 3.10 回転子鉄心と端板に発生する磁界と磁束密度 
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図 3.11 端板への分流を考慮した磁気特性 

 

図 3.12 二次元解析による電機子反作用インダクタンスの計算結果 

 

3.5 補正を考慮した二次元解析の計算精度 

本節では，同期機を負荷運転した時の電流と鎖交磁束の関係に着目し，測定値と

解析値を比較することによって，提案手法の妥当性を評価する。 

3.5.1 負荷状態における鎖交磁束の測定と解析 

1.6.2において説明した測定システム（図 1.8）を用いて試験を実施した。同期機の電

機子巻線には三相正弦波電圧源，界磁巻線には直流電圧源を接続し，回転軸はトル
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クメータを介して負荷機に直結した。以下の手順(i)～(iv)に沿って同期機を負荷運転

し，電機子巻線の電圧と電流を測定した。 

(i) 同期機の始動 

正弦波三相電圧源によって，電機子電圧𝑉a  145 V，周波数  2  Hzを印加し，

制動巻線に生じる誘導トルクによって同期機を始動（同期引き入れ）させる。 

(ii) 界磁電流の供給 

同期引き入れ完了後，界磁巻線を開放して界磁電流を供給しない状態（𝑖f    A），

または，直流電圧源を接続して𝑖f  12 Aを供給した状態とする。 

(iii) 負荷トルクの印加 

負荷機をトルク制御モードで起動し，同期機が脱調しないように，少しずつ負荷トル

クを増加させた。なお，同期機は突極形であるため，𝑖f    Aの場合でも，リラクタ

ンストルクによって負荷運転することが可能である。 

(iv) 電圧と電流の測定 

上記(iii)において，負荷を徐々（約 200 秒）に増加させた時のd軸とq軸の電機子電

圧𝑣d, 𝑣q，d軸とq軸の電機子電流𝑖d, 𝑖qを測定する。 

以上によって測定した𝑣d, 𝑣q, 𝑖d, 𝑖qから，以下のように電機子巻線の鎖交磁束Φd, Φqを

計算した。 

{
 

 Φd  
𝑣q − 𝑅a𝑖q

𝜔e

Φq  −
𝑣d − 𝑅a𝑖d
𝜔e

                                                  (3.5) 

𝑅aは電機子巻線の抵抗，𝜔e  2𝜋 である。測定中は，電機子巻線の温度が変化する

ため，𝑅aも変化する。これを補正するため，(3.5)式の計算においては，熱電対で測定

した電機子巻線の温度によって補正した𝑅aを用いた。 

解析値と測定値の比較においては，𝑣dと𝑣qを基準とした。すなわち，三相正弦波電

流を電機子巻線に対する入力条件とし，その振幅と位相を変化させた場合の FEA を

実行して，𝑣dと𝑣qを算出する。これが，測定値の𝑣dや𝑣qと一致するように，振幅と位相

に対してパラメータサーベイを実施する。その結果得られた𝑖d, 𝑖qやΦd, Φqを測定値と

比較することにより，計算精度を評価した。なお，試験においては，200 秒程度をかけ

てゆっくりと負荷トルクを増加させているため，負荷角の時間変化（滑り）は十分小さく，

定常状態とみなせる。このため，本解析においては，制動巻線の影響は考慮しない。

なお，空間高調波によって制動巻線には渦電流損が発生するが，比較対象とする
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𝑖d, 𝑖qやΦd, Φqには影響を与えないため，本検討では無視することができる。一方で，

この損失はトルクには影響を与えるため，より詳細な考察については，別途，4 章を参

照されたい。本章で実施する FEA は，以下の 3 種類に分けられる。いずれの解析に

おいても，2章で同定したモデル化定数（表 2.3）が考慮されている。また，二次元解析

においては，3.4.2 で述べた，端板への分流磁束が考慮されている。一方で，端部イン

ダクタンスの補正については，考慮した場合と考慮しない場合の二種類を実施し，そ

の違いを評価した。 

三次元解析 モデル化定数（表 2.3）を考慮 

二次元解析 モデル化定数（表 2.3）と分流磁束を考慮 

補正した二次元解析 モデル化定数（表 2.3），分流磁束，端部インダクタンスを考慮 

3.5.2 測定値と解析値の比較 

図 3.13(a)は，𝑖f    Aとした時の𝑖d −Φd特性と𝑖q −Φq特性の測定値と解析値であ

る。三次元解析（3-D FEA）より得られた各特性は，測定値とよく一致しているが，二次

元解析（2-D FEA）には誤差が見られており，より多くの電流を供給しなければ，測定

値と等しい磁束を発生させることができない。この差が，端部インダクタンスに起因した

誤差であり，縦軸方向の差は，端部磁束Φc il end +Φsl   end +Φga  endに相当する。

一方で，補正した二次元解析（Corrected 2-D FEA）では，測定値とよく一致する特性

が得られている。 

図 3.13(b)に示したように，界磁電流を通電（𝑖f  12 A）した場合も，𝑖q −Φq特性に

は同様の傾向が見られる。一方で，𝑖d −Φd特性においては，端部インダクタンスに起

因した差異は小さくなっているが，これは次のように説明できる。 

𝑖f    Aの場合，図 3.14(a)に示したように，𝑖dのみによってd軸の磁気回路が励磁さ

れている。端部インダクタンスが考慮されていない場合，𝐿ldと𝐿adは本来の値より小さく

なる。このため，同じ磁束Φdを発生させるために，より大きな𝑖dが必要となり，𝑖d −Φd

特性に大きな誤差が生じる。一方，界磁電流を通電（𝑖f  12 A）して負荷運転してい

る場合，界磁起磁力を弱めるように，𝑖d <  の電流が流れる。これは，図 3.14(b)に示し

たように，界磁電流の一部を電機子側に取り出しているような動作である。この時，Φd

は漏れ磁束成分𝐿ld𝑖dと電機子反作用成分𝐿ad(𝑖d + 𝑖fd)から構成されており，前者は

負値，後者は正値となる。端部インダクタンスにも，漏れ成分𝐿c il end, 𝐿sl   endと電機

子反作用成分𝐿ga  endがあることはこれまでに述べたとおりであるが，これらに乗じられ

る𝑖dと𝑖d + 𝑖fdの符号が異なるため，互いの影響を打ち消す効果がある。このため，端
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部インダクタンス考慮有無の差が電流や磁束に表れにくく，𝑖d −Φd特性においては

差異が小さくなったように見えたと考えられる。 

以上の結果から，提案したモデル化手法を用いた部分三次元解析によって，端部

領域の磁束が正確に計算できていること，また，補正した二次元解析を適用すること

によって，計算精度を改善できることが分かった。なお，二次元解析を適用したことに

よる計算時間の削減効果については，4章で詳しく述べる。 

 

 

 

(a) 𝑖f     A 

 

 

(b) 𝑖f   12 A 

図 3.13 測定値と解析値の比較 
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          (a) 𝑖f     A            (b) 𝑖f   12 A 

図 3.14 運転状態とd軸電機子電流の通電方向の関係 

 

3.6 磁気飽和が端部インダクタンスに与える影響の考察 

部分三次元解析においては，強磁性体で構成された部品（固定子鉄心，回転子鉄

心，端板，シャフト）には磁気抵抗がないと仮定されている。この仮定は，強磁性体部

品における透磁率が十分大きいとみなせる場合にのみ有効である。本節では，この仮

定を同期機の解析に適用することの妥当性について検証する。 

鉄心や端板の透磁率と端部インダクタンスの関係を調べるため，部分三次元解析

ではなく，図 3.15(a)に示した三次元解析と，図 3.15(b)に示した二次元解析を実行し，

それらの差から端部インダクタンスを計算した。これらは線形解析であり，鉄心や端板

には，磁束密度に依存しない一定値の比透磁率𝜇 が与えられている。図中に記載し

たとおり，三次元解析の結果から，𝜇 の影響を考慮した断面内インダクタンス

（𝐿sl   2D, 𝐿ga  2D）と端部インダクタンス（𝐿c il end, 𝐿sl   end, 𝐿ga  end）が得られる。一方

で，二次元解析の結果からは，𝜇 の影響を考慮した断面内インダクタンスのみが得ら

れるため，これらの差から端部インダクタンスが算出できるという考え方である。なお，

三次元解析においては，回転子鉄心と端板の接触面や，ギャップの上端部に対称境

界条件が設定されている。これは，次の理由による。実際の同期機においては，回転

子鉄心と端板の間は，磁束が自由に通過でき，例えば，固定子鉄心から回転子鉄心

に流れ込んだΦsl   2Dの一部は，端板を流れる。この場合，回転子鉄心だけを流れる

場合よりも，磁路の断面積が広くなるため，磁気抵抗は下がり，結果として𝐿sl   2Dは少

し大きくなる。一方で，二次元解析の場合は，図 3.15(b)に示したように，回転子鉄心の

みで磁気回路が構成されている。したがって，両者の差から端部インダクタンスを計算

した場合，𝐿sl   2Dが整合しないため，算出される端部インダクタンスに誤差が生じてし

𝑖d

𝐿ad

𝐿ld

𝑖d 𝑖fd

𝑖d + 𝑖fd
Φd  𝐿ld𝑖d + 𝐿ad 𝑖d + 𝑖fdΦd  𝐿ld + 𝐿ad 𝑖d

Positive Negative Positive
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まう。これを回避するため，モデル内部に対称境界条件を設定し，𝐿sl   2Dに不整合が

発生しないようにした。 

図 3.16 は，鉄心や端板に設定した比透磁率𝜇 に対する端部インダクタンスの変化

を表している。なお，ここでは，図 3.15(a)と(b)に加えて，図 3.15(c)の三次元解析を実

施した。この解析においては，端板全体に対称境界条件が設定されており，Φga  end

が存在しない。したがって，二次元解析との差分を計算すれば，端部インダクタンスの

漏れ成分𝐿sl   3D + 𝐿c il 3Dだけを算出することができる。この方法を用いて，端部イン

ダクタンスを，漏れ成分𝐿sl   3D + 𝐿c il 3Dと電機子反作用成分𝐿ga  3Dに分離した。 

図 3.16の漏れ成分に着目すると，電機子反作用成分に比べて，𝜇 に対する変化が

小さいことが分かる。これは，次の二つの理由によって説明できる。 

(a) 図 3.17(a)に示したように，Φc il 3Dは巻線端部周辺の空気領域のみを流れるた

め，𝐿c il 3Dは鉄心や端板における𝜇 の影響を受けない。 

(b) 図 3.17(b)に示したように，Φsl   3Dは固定子スロットの上部にある大きな空隙を

通過するため，固定子鉄心の磁気抵抗に比べて，空隙の磁気抵抗の方が大き

い。このため，𝐿c il 3Dは𝜇 の影響を受けにくい。 

したがって，𝜇 が 1000 を超えるような状態で同期機が運転されている場合は，強磁性

体部品の磁気抵抗は無視できると考えられる。図 3.18(a)と(b)は，定格負荷で運転して

いる場合の磁束密度分布と比透磁率分布を示している。これらの分布は，図 3.11の磁

気特性を考慮した非線形解析から得られたものである。磁束が集中する固定子のティ

ースや回転子のポールヘッドにおいて，比透磁率が低下している。しかしながら，

𝐿c il 3Dに影響を与える固定子ティースでは，比透磁率の体積平均が 1608 となってお

り，1000 より十分大きい。このため，仮定は成立しており，部分三次元解析を適用する

ことができる。 

漏れ成分とは対照的に，電機子反作用成分は，𝜇 に対する依存性が強い。これは，

図3.17(c)に示したように，ギャップは磁路長が短く，磁気抵抗が比較的小さいため，鉄

心や端板の磁気抵抗が全磁気抵抗に占める割合が相対的に大きいためである。した

がって，𝐿ga  3Dを正確に計算するためには，鉄心や端板の磁気抵抗を反映させる必

要がある。3.4.1 で提案した補正法では，空隙を狭くする効果として，𝐿ga  3Dを電機子

反応インダクタンスに組み込まれている。したがって，鉄心や端板の磁気抵抗に起因

した𝐿ga  3Dの低下は、自然に計算結果に反映される。このため、補正された二次元解
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析では，鉄心や端板の磁気飽和が進行して，𝐿ga  3Dが大きく変化しても，この現象を

考慮した計算結果を得ることができる。 

 

 

(a) 三次元解析                 (b) 二次元解析 

 

(c) 漏れ成分だけを求めるための三次元解析 

図 3.15 透磁率の影響を考慮した端部インダクタンスを求めるための解析 

 

 

図 3.16 透磁率に対する端部インダクタンスの変化 
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(a) Φc il end            (b) Φsl   end            (c) Φga  end 

図 3.17 端部磁束の経路 

 

 

(a) 磁束密度      (b) 透磁率分布 

図 3.18 負荷運転時の磁束密度と透磁率の分布 

3.7 3章のまとめ 

3 章では，部分三次元解析によって端部インダクタンスを計算する方法と，得られた

端部インダクタンスを用いて，二次元解析を補正する方法を検討した。これにより，三

次元解析と同等の解析精度を維持しつつ，計算時間が短縮できる。以下に，検討内

容と結論をまとめる。 

(1) 端部インダクタンスは，電機子巻線の端部のみに鎖交する磁束による成分

𝐿c il end，スロットを横断する磁束による成分𝐿sl   end，ギャップを横断する磁束に

よる成分𝐿ga  endに分けられる。 

Φc il end

Stator

Rotor

Stator

Rotor

Φsl   end

Stator

Rotor

Φga  end
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(2) 部分三次元解析（電機子巻線と界磁巻線の端部，およびその周りの空気領域の

みを模擬）において端部インダクタンスを正確に計算するためには，𝐿sl   endと

𝐿ga  endを考慮する必要がある。このため，対称境界条件によって解析モデル内

部への磁束の出入りを遮蔽するのではなく，強磁性体に接する面に自然境界条

件を設定し，磁束が境界面を自由に出入りできるようにモデル化する方法を提案

した。 

(3) 境界条件を使い分けることにより，端部インダクタンスの合計値（𝐿c il end +

𝐿sl   end + 𝐿ga  end）を求めるだけでなく，3 種類の成分に分解できることを示した。 

(4) 端部インダクタンスの合計値に占める𝐿sl   end + 𝐿ga  endの割合は，d軸では

75%，q軸でも 65%となり，端部インダクタンスを高精度に計算するためには，自然

境界条件を用いて𝐿sl   endと𝐿ga  endを考慮することが必須である。 

(5) 漏れ磁束を表す端部インダクタンス（𝐿c il endと𝐿sl   end）については，FEA と電気

回路を連成することによって，二次元解析においては外部リアクトルとして考慮し

た[1.50], [1.51]-[1.54]。一方で，電機子反作用磁束を表す𝐿ga  endについては，

外部リアクトルとして考慮することはできない。そこで，ギャップ幅を𝛾  𝐿ga  end/

𝐿ga  2D（𝐿ga  2Dは二次元解析における電機子反作用インダクタンス）の比率分だ

け小さくした仮想的な解析モデルを用いる補正方法を考えた。 

(6) 電機子巻線の電流と鎖交磁束の関係を解析し，測定値と比較した。補正前の二

次元解析を用いた場合，解析値には誤差が生じていたが，部分三次元解析から

得られた端部インダクタンスによって補正した二次元解析を用いると，誤差は解

消されることが確認できた。 

(7) 自然境界条件を用いた部分三次元解析においては，磁性部品の磁気抵抗が考

慮されていない。しかし，実際の運転状態における飽和レベルであれば，磁性部

品の磁気抵抗を無視したことによる誤差は十分小さく，実用的には問題ないこと

が分かった。 
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第 4章 提案したモデル化手法を適用した磁界解

析の計算精度と計算時間 

4.1 4章の検討内容 

2 章では，表 2.2 に示した 6 個のモデル化定数を考慮することによって，無負荷飽

和曲線が三次元解析によって正確に計算できることを示した。これは，(2.1)式の電機

子反作用インダクタンスの計算精度を確かめたことになる。また，3 章では，端部インダ

クタンスを考慮することにより，負荷運転時の電機子巻線の電流（𝑖d, 𝑖q）と鎖交磁束

（Φd, Φq）の関係が，二次元解析でも正確に計算できることを示した。これも，インダク

タンスに相当する量の計算精度を確かめたことになる。しかし，同期機の性能を最終

的に評価する物理量は，多くの場合，インダクタンスではなく，電機子電流やトルク，

力率である。すなわち，ある電圧を加えた時に，どの程度の電機子電流が流れて，ど

の程度のトルクが発生し，力率がどうなるのかということが，正確に解析できているか確

認する必要がある。 

本章では，2 章と 3 章で述べたモデル化手法の適用有無が，電機子電流やトルク，

力率の計算精度にどのような影響を与えるかを調べる。また，二次元解析を用いること

によって，三次元解析を用いた場合と比較して，どの程度の計算時間短縮効果が得ら

れるのかを検証する。 

4.2 測定と解析の手順 

4.2.1 測定手順 

3.5.1 節と同様の方法で同期機を負荷運転し，その時のd軸とq軸の電機子電圧

𝑣d, 𝑣q，d軸とq軸の電機子電流𝑖d, 𝑖q，トルク を測定した。測定条件は，電機子電圧

𝑉a  145 V，周波数  2  Hz，界磁電流𝑖f    Aまたは14 Aである。また，各測定

値は，電気角 5 周期の範囲で平均化した。測定した𝑣d, 𝑣q, 𝑖d, 𝑖qから，次式によって力

率cos 휀（휀は力率角）を算出した。 

cos 휀  
𝑣d𝑖d + 𝑣q𝑖q

√(𝑣d
2 + 𝑣q

2)(𝑖d
2 + 𝑖q

2)

                                       (4.1) 
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また，(1.2)の第二式から電機子電流の実効値 aを計算し，(3.5)式から得られた鎖交磁

束Φd, Φqを用いて，次式によって負荷角𝛿を計算した。 

𝛿  atan (
Φq

Φd
)                                                      (4.2) 

図 4.1(a)は，𝛿に対する aの特性，(b)は の特性，(c)はcos 휀の特性の測定値を示し

ている。𝛿が増加するにつれて， aが増加し， も増加する。𝛿の増加に対する の変化

が減少に転じると脱調するため， が最大となる点が測定限界となる。𝑖f    Aは，回

転子の突極性のみでトルクを得ている（同期リラクタンスモータとして駆動している）状

態であり，cos 휀が低い。一方で，𝑖f  14 Aを供給した場合は，cos 휀  1となる動作点

が表れている。以降では，これらの特性について，解析値と測定値を比較し，計算精

度を評価する。 
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(a) 電機子電流実効値の特性 

 

(b) トルクの特性 

 

(c) 力率の特性 

図 4.1 負荷運転時の測定結果 
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4.2.2 解析手順 

試験を模擬した解析の構成を図 4.2 に示す。電機子巻線には回路モデルが連成さ

れており，測定した電機子電圧（𝑣dと𝑣q）を解析条件として与えた。また，界磁巻線に

は𝑖f    Aまたは14 Aを与え，回転数は𝑁  4   min
−1に設定した。電圧源を用い

た解析であるため，計算の初期においては電気的な過渡状態が生じる。このため，定

常状態に達するまで電気角 2 周期分の計算を実行しており，以降に示す解析結果は，

最後の半周期の値を用いたものである。電気角 1 周期あたりの時間方向の分割数は

288 である。また，できるだけ短い時間で定常解が得られるよう，時間周期有限要素法

を用いた。 

ところで，同期機運転時には，機内で様々な損失が生じる。これらは， a,  , cos 휀の

それぞれに影響を及ぼすため，解析においても考慮する必要がある。本解析におい

て考慮された損失を表 4.1 にまとめる。以下では，それぞれの損失の計算方法につい

て説明する。 

(i) 電機子巻線の銅損 

電機子抵抗𝑅aを用いて，𝑅a(𝑖d
2 + 𝑖q

2)によって計算した。測定した電機子巻線の

温度を用いて，抵抗値の温度依存性を考慮した。 

(ii) 固定子鉄心のヒステリシス損と渦電流損 

端板磁気測定器によって測定した鉄損特性（図 4.3(a)）を用いて，解析終了後のポ

スト処理によって計算した。 

(iii) 固定子鉄心の面内渦電流損 

鉄心の面内方向に抵抗率（3.8 × 1 −7 Ωm）を与えることによって計算した[4.1]。

ただし，二次元解析においては考慮されていない。 

(iv) 制動巻線の高調波銅損 

制動巻線に抵抗率（1.72 × 1 −7 Ωm）を与えることによって計算した。制動巻線の

温度は電機子巻線の温度に等しいと仮定して，抵抗率の温度依存性を考慮した。 

(v) 界磁巻線の銅損 

界磁抵抗𝑅fを用いて，𝑅f𝑖f
2によって計算した。測定した界磁巻線の温度を用いて，

抵抗値の温度依存性を考慮した。 

(vi) 回転子鉄心のヒステリシス損と渦電流損 

端板磁気測定器によって測定した鉄損特性（図 4.3(b)）を用いて，解析終了後のポ

スト処理によって計算した。 

(vii) 回転子鉄心の面内渦電流損 
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(iii)と同様に，鉄心の面内方向に抵抗率（1.21 × 1 −7 Ωm）を与えることによって

計算した。二次元解析では考慮されていない。 

(viii) 端板の渦電流損 

端板に抵抗率（2. 7 × 1 −7 Ωm）を与えることによって計算した。これも，二次元解

析には考慮されていない。 

図 4.4 は，損失の測定値（入力電力と機械出力の差）と解析値（三次元解析）を比較し

たものである。図 4.4(a)は𝑖f  14 A，𝛿  6 deg.，  23 Nmで駆動している場合，

(b)は𝑖f  14 A，𝛿  53 deg.，  88 Nmで駆動している場合である。どちらの動作

点においても，測定値と解析値は概ね一致しており，電機子巻線の銅損と制動巻線

の高調波二次銅損が支配的であることが分かる。電機子巻線の温度は，巻線端部の

表面にて計測している。このため，巻線（素線束）の内部に対して誤差が生じている可

能性があり，(b)において誤差が少し大きくなっている主要因と考えられる。また，(iii), 

(vii), (viii)の損失が全体に占める割合は小さいため，これらの損失が考慮されていな

い二次元解析においても，電流，トルク，力率の精度が大きく悪化することはないと考

えられる。 

ところで，(i)電機子巻線の銅損と(v)界磁巻線の銅損は，各巻線の抵抗で消費され

る電力であり，FEA はこれらの抵抗を含めた電気回路と連成されている。このため，(i)

と(v)の影響は，FEA 内の電力収支に含まれており，その結果，電機子電流，トルク，

力率に対する影響も解析値に反映されている。また，(iii), (iv), (vii), (viii)についても，

制動巻線や鉄心，端板に抵抗率を与え，FEA 内で渦電流損を考慮しているため，こ

れらの影響は解析値に反映されている。一方で，(ii)固定子鉄損と(vi)回転子鉄損に

ついては，ポスト処理によって計算しているため，解析値に含まれておらず，電力収支

に反映されていない。文献[4.2]では，プレイモデルによって磁気特性を表現すること

で，ヒステリシス損を電力収支に含めた FEA を実施している。この場合，ヒステリシス損

が電流や機械出力（トルク）に影響することが指摘されており，渦電流損についても同

様である。しかし，これらの損失を考慮した FEAにおいては，計算時間やメモリ消費量

の増大という課題があり，計算負荷が大幅に増大してしまう。これに対して，文献[4.4]

では，ポスト処理によって得られた損失を用いて，解析値を補正する方法が提案され

ている。本検討では，文献[4.4]の考え方を参考として，以下に説明する方法によって

解析値を補正した。 
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A. ポスト処理による鉄損の計算方法 

本検討において用いたポスト処理[4.3]においては，鉄損特性（図 4.3）を二周波法

によって渦電流損とヒステリシス損に分離する。すなわち，磁束密度 と周波数 に対

する鉄損特性𝑊( ,  )を次のように表す。 

𝑊( ,  )  𝛼( ) +  ( ,  ) 2                                         (4.3) 

𝛼( )はヒステリシス損失係数， ( ,  )は渦電流損失係数である。(4.3)式によって，鉄

損特性が𝛼( )と ( ,  )のデータテーブルに変換される。各要素における磁束密度の

時間波形をフーリエ級数展開し，各次数𝑛の振幅 𝑛と周波数 𝑛に対応する係数の値を

テーブルから読み取れば，(4.4)式のように鉄損𝑊FEAが計算できる。 

𝑊FEA  ∑ ∑ {𝛼( 𝑛) 𝑛 +  ( 𝑛,  𝑛) 𝑛
2}

𝑛elemen 
                          (4.4) 

(4.4)式より，𝑊FEAは，𝑛  1の基本波成分𝑊FEA fと，𝑛 > 1の高調波成分𝑊FEA hに分

けられる。以降では，それぞれの影響を補正する方法について説明する。 

B. 基本波成分𝑊FEA fの補正方法 

𝑊FEA fは，磁束密度の基本波成分（この試験においては 20 Hz）によって引き起こさ

れる鉄損である。回転子は同期速度で運動しており，基本波成分は印加されないため，

𝑊FEA fの発生領域は，図 4.5 に示したように，固定子鉄心に分布している。ここでは，

議論の簡単化のため，鉄損の基本波成分のうち，渦電流損に着目して考えてみる。渦

電流損は，積層した鉄板の断面内に交番磁束が鎖交することによって起電力が発生

し，それによって誘導された電流によるジュール損失である。これを巨視的な視点で考

えると，鉄心に短絡巻線が巻かれており，そこで発生するジュール損としてモデル化で

きる。図 4.5 より，渦電流損を発生させる磁束，すなわち，短絡巻線に鎖交する磁束は，

ギャップを流れる電機子反作用磁束と，固定子スロットを横断する漏れ磁束から構成さ

れていることを考慮すれば，短絡巻線に流れる電流𝑖eddyの起磁力を考慮した磁気回

路は，図 4.7(a)のようになる。これを双対な電気回路に変換すれば，図 4.7(b)のように

なる。𝑅eddyは，渦電流損を表す鉄損抵抗である。また，各磁気抵抗ℛs  sl   , ℛga  , 

ℛ   sl  に対応するインダクタンスを𝐿ld , 𝐿ad , 𝐿fdとし，図 1.10 に示した同期機の基本

等価回路に対応する表記とした。 
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ところで，等価回路上における鉄損抵抗の位置については，様々な議論がなされて

いるが，多くの場合，𝐿adに対して並列に設けられている[1.11], [4.4]。上記の磁気回路

を用いた議論によれば，この定義は，鉄損の発生要因が電機子反作用磁束（ギャップ

を流れる磁束）のみであるという考え方に基づいている。しかし，実際には図 4.5 に示

したように，スロット漏れ磁束も鉄損に寄与すると考えるのが自然であり，𝐿adに対して

並列に設ける方法は，厳密には正しくない。一方で，電機子巻線の端部に鎖交する

漏れ磁束（3章で検討したΦc il end）は，鉄心部分を流れないため，鉄損には寄与しな

いと考えられる。したがって，図 4.7(b)の等価回路も正確ではなく，厳密には複数の鉄

損抵抗を考える必要がある。ところで，本検討の目的は，厳密な等価回路を求めること

ではなく，ポスト処理によって得られた鉄損を，FEA の結果に反映させることである。ま

た，一般に𝐿adの方が𝐿ldよりも十分大きく，鉄損抵抗の位置が計算結果に及ぼす影響

は小さい。以上より，図 4.7(b)の等価回路を用いて補正方法を検討する。 

上記では，鉄損の基本波成分𝑊FEA fにおける渦電流損を考えた。ヒステリシス損の

発生原理は，渦電流損とは異なるが，次のように，渦電流損と同じように鉄損抵抗でモ

デル化できる。図4.8は，鉄心内の起磁力と磁束の関係を模式的に表したものである。

今，図 4.8 の第一象限に着目し，ヒステリシスの影響が表れる下降曲線上に動作点が

あるとする。本検討の FEA のように，鉄心が初磁化特性によってモデル化されている

場合，電機子電流𝑖dと界磁電流𝑖fdの起磁力によって，P が動作点となるが，実際には，

ヒステリシス（残留磁化）の影響で Q が動作点となる。初磁化特性において，点 Q と磁

束が同じになるのは点Rであり，点 Pとの起磁力差𝑖Hysがヒステリシス損を発生させる。

すなわち，ヒステリシス損の場合も，起磁力𝑖d, 𝑖fdの変化を妨げる反作用起磁力によっ

て発生していると考えることができ，図 4.6(b)の短絡巻線に𝑖Hysが流れていると考えれ

ば，渦電流と同じようにモデル化できる。すなわち，図 4.7(b)の等価回路において，渦

電流損とヒステリシス損を合わせた鉄損抵抗𝑅feを考えればよい。 

以上では，d軸に着目して考えたが，q軸についても同様の等価回路が得られる。こ

れらの等価回路を用いることにより，𝑊FEA fの影響は次のように補正できる。FEA の結

果から得られたΦdとΦqにより，d軸とq軸のそれぞれにおける𝑅feで発生する損失を計

算し，それが𝑊FEA fに等しいと考えると，次のようになる。 

𝑊FEA f  
𝜔e
2(Φd

2 +Φq
2)

𝑅fe
                                            (4.5) 
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すなわち，Φd, Φq,𝑊FEA fから，𝑅feが求められる。FEA の結果から得られた𝑖dと𝑖qに，d

軸とq軸の𝑅feに流れるそれぞれの電流を加えることで，𝑊FEA fの影響を補正したd軸

電流𝑖d2と𝑖q2が得られる。 

{
 
 

 
 𝑖d2  𝑖d −

𝜔eΦq

𝑅fe

𝑖q2  𝑖d +
𝜔eΦq

𝑅fe

                                                   (4.6) 

𝑖dと𝑖qの代わりに𝑖d2と𝑖q2を用いて， aやcos 휀を計算することで，𝑊FEA fの影響を補正し

た解析値が得られる。 

C. 高調波成分𝑊FEA hの補正方法 

次に，𝑊FEA hの補正方法を説明する。これは，磁束密度の高調波成分によって発

生する鉄損であり，発生要因は時間高調波と空間高調波に分けられる。時間高調波

による鉄損は，インバータ駆動時のように，電源の電圧や電流に含まれる高調波によ

って発生する。ここで注意しなければならないのは，電圧か電流のどちらかが正弦波

であれば，時間高調波の損失は発生しないことである。すなわち，本検討において実

施した試験では，同期機を正弦波電圧源に接続して駆動しているため，電流波形は

歪んでいるが，電力の高調波成分は存在せず，時間高調波に起因した鉄損は発生し

ていない。したがって，ここでは，空間高調波に起因した鉄損のみを考える。 

空間高調波の最も大きな発生要因は，固定子スロットや回転子磁極の形状に起因

したパーミアンス分布の高調波である。例えば，本同期機の固定子スロット数は 54 で

あり，これが基本波によって変調されることで，17次や 19次の空間高調波が発生する。

同様に，回転子の磁極数 6によって，3次や 5次の空間高調波が発生する。文献[4.4]

では，これらの空間高調波が，高調波トルク ℎを発生させることが報告されている。 

 h  
𝛿𝑘

1 − 𝛿𝑘

𝑊h
𝜔m

≈ −
𝑊h
𝜔m
                                              (4.7) 

𝑘は空間高調波の次数，𝛿はその回転方向，𝑊hは損失である。また，𝜔mは回転子の

機械的な角速度である。(4.7)式においては，𝑘が十分大きいと仮定して，右辺を得る。

本検討では，すべての空間高調波に対して，この近似が成り立つと考えて，𝑊FEA hの

影響を補正する。すなわち，空間高調波によって発生した損失を補償する電力は，電
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源から供給されるのではなく，負のトルクとなる hの発電作用によって供給される。この

妥当性は， の測定値（図 4.1(b)）に表れている。本来，𝛿    deg.で    Nmとなる

はずであるが，各曲線は原点に近づいておらず，𝛿    deg.で が負となることが分か

る。これが， hを表していると考えられる。なお，解析値に初めから含まれている（補正

の必要がない）損失(iv)も， hの発生要因である。図 4.4 より，高調波損失の大部分を

損失(iv)が占めており， hに対しても(iv)の影響が大きいと考えられる。このため，(4.7)

式における近似の誤差が，最終的なトルクの計算精度に及ぼす影響は十分小さいと

考えられる。 

 

図 4.2 試験を模擬した解析の入力条件 

 

表 4.1 解析において考慮した損失 

発生個所 種類 解析方法 

固定子 

電機子巻線の銅損 直接 

固定子鉄心のヒステリシス損と渦電流損 
（鉄心面内の磁束による鉄損） 

ポスト処理 

固定子鉄心の面内渦電流損 
（積層方向の磁束による渦電流損） 

直接 

回転子 

界磁巻線の銅損 直接 

制動巻線の高調波銅損 
（空間高調波による渦電流損） 

直接 

回転子鉄心のヒステリシス損と渦電流損 
（鉄心面内の磁束による鉄損） 

ポスト処理 

回転子鉄心の面内渦電流損 
（積層方向の磁束による渦電流損） 

直接 

端板の渦電流損 直接 

𝜔m (入力)
𝑣d, 𝑣q
(入力)

𝑖f (入力)

2Dの場合は端部
インダクタンスを考慮
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(a) 固定子鉄心 

 

 

(b) 回転子鉄心 

図 4.3 固定子鉄心と回転子鉄心に用いられた鉄板の鉄損特性 
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(a) 𝛿  6 deg.，  23 Nm       (b) 𝛿  53 deg.，  88 Nm 

図 4.4 損失の測定値と解析値（三次元）の比較 

 

 

図 4.5 鉄損の基本波成分の発生領域 

 

 

(a) 積層鉄心に生じる渦電流損           (b) 等価な短絡巻線 

図 4.6 渦電流損の概念図 
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(a) 等価磁気回路 

 

(b) 等価電気回路 

図 4.7 鉄損の基本波成分のうち，渦電流損を考慮した等価回路 

 

 

図 4.8 鉄心内の起磁力と磁束の関係 
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4.3 計算精度と計算時間の評価 

4.3.1 三次元解析における計算精度 

まず，三次元解析における計算精度を評価する。2 章では，無負荷飽和曲線の解

析において，様々な誤差要因があることを述べた。ここでは，負荷解析においても，こ

れらの考慮が重要であることを示すため，最適化によって得られた表 2.2 のすべての

モデル化定数を考慮した場合と，一例として，磁気特性のみを変更した（対数モデル

ではなく，𝜇0モデルを適用した）場合を比較する。 

図 4.4 は，𝑉a  145 V，𝑖f    Aにおける解析値（三次元）と測定値を比較したもの

である。(a)は同期インダクタンス𝐿d  𝐿ld + 𝐿ad, 𝐿q  𝐿lq + 𝐿aq，(b)は電機子電流 a，

(c)はトルク ，(d)は力率角휀である。(a)～(d)のいずれにおいても，対数モデルを用い

た方が誤差は小さくなっている。以下では，𝜇0モデルを用いた場合に誤差が生じる理

由について，詳しく検討してみる。 

まず，𝐿dと𝐿qについて考える。どちらのインダクタンスも，𝜇0モデルを適用した解析

値は，対数モデルを適用した解析値よりも小さくなっており，測定値に対する誤差が大

きい。これは，𝜇0モデルによって得られた磁気特性が，高磁界領域で過小評価となっ

てしまうことに起因していると考えられる。図 4.10 は，𝑉a  145 V，𝑖f    A で駆動し

た場合の磁束密度分布（対数モデルを用いて解析）である。𝛿が小さい（出力が小さい）

場合は，磁束密度が 2 Tを上回る領域はない。このため，図 4.4(a)のように，対数モデ

ルと𝜇0モデルのどちらを用いても，解析結果にほとんど差がない。しかし，𝛿が増加（出

力が増加）するにつれて，磁極の片端部に磁束が集中し，局所的に 2 T を大きく上回

る磁束密度が発生している。このため，𝛿が大きい領域では，𝜇0モデルを適用した場合

に𝐿dと𝐿qが小さくなり，誤差が拡大したと考えられる。 

磁極片端部における磁気飽和がインダクタンスに及ぼす影響を評価するため，2 章

と同様に，磁気回路の影響度を考えてみる。今回の場合，2 章とは異なり，励磁源は

電機子電流（𝑖dと𝑖q）である。この場合，次の関係式が得られる[4.5]。 

𝐿d𝑖d
2 + 𝐿q𝑖q

2  ∫  
𝑉

d𝑣                                            (4.8) 

(4.8)式から，電機子巻線のインダクタンスに対する磁気回路の影響度𝜆aは次のように

定義できる。 
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𝐿d𝑖d
2 + 𝐿q𝑖q

2

𝑖d
2 + 𝑖q

2  ∫ (
  

𝑖d
2 + 𝑖q

2)
𝑉

d𝑣  ∫𝜆a
𝑉

d𝑣                            (4.9) 

(4.9)式の左辺は，d軸とq軸の平均インダクタンスを表す量と考えることができる。𝐿dと

𝐿qのそれぞれに対する影響として分けることはできないが，d軸とq軸の平均的なイン

ダクタンスに対して，磁気回路がどのように影響しているのかを分析することができる。 

図 4.11(a)～(c)は，𝜆aの分布（対数モデルを用いて解析）である。𝛿が増加するにつ

れて，磁極片端部において𝜆aが増加しており，この領域における磁気飽和が𝐿dや𝐿q

に影響していることが分かる。図 4.12 は，ギャップ領域，固定子領域，回転子領域に

おいて𝜆aを体積積分し，それぞれが全体に占める割合を示したものである，(a)は対数

モデルを用いた FEA，(b)は𝜇0モデルを用いた FEA から得た結果である。𝛿が小さい

領域では，どちらのモデルを用いても比率は変わらないが，𝛿が大きい領域では，𝜇0モ

デルを用いた FEAにおいて，回転子領域における積分値が占める割合が増加してい

る。この結果からも，𝜇0モデルによる磁気特性の過小評価が原因で，磁極片端部の磁

気抵抗が増加し，𝐿dと𝐿qの値が小さくなっていることが分かる。 

次に， a,  , 휀について考えてみる。図 1.10 の等価回路において，電機子抵抗が無

視できるとすれば， a,  , 휀は次のように計算できる。 

 a  
1

√3𝜔e
√(
𝑉a cos 𝛿 − 𝜔e𝐿ad𝑖fd

𝐿d
)
2

+ (
𝑉a sin 𝛿

𝐿q
)

2

                         (4.10) 

  
𝑝

2
{
𝐿ad
𝐿d

𝑉a𝑖fd sin 𝛿

𝜔e
+
𝑉a
2

2𝜔e
2
(
1

𝐿q
−
1

𝐿d
) sin 2𝛿}                          (4.11) 

휀  atan(
sin 𝛿

cos 𝛿 −
𝜔e𝐿ad𝑖fd
𝑉a

𝐿d
𝐿q
) − 𝛿 −

𝜋

2
                                (4.12) 

図 4.4 の運転条件では界磁電流は流していないため，(4.10)式と(4.11)式において

𝑖fd   となる。(4.10)式と(4.11)式より， aと には，𝐿dや𝐿qに対して反比例の性質があ

る。このため，𝜇0モデルを用いた場合は𝐿dと𝐿qが小さくなり， aや の解析値が，測定

値よりも大きくなったと考えられる。휀については，逆正接関数が単調増加であるため，

突極比𝜉  𝐿d/𝐿qが大きいほど휀も大きくなる。図 4.13 は，𝛿に対する𝜉の変化を表した
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ものである。𝜇0モデルを用いた解析の方が，対数モデルを用いた解析より𝜉が大きくな

っている。𝜇0モデルを用いたことにより𝐿dと𝐿qは減少するが，減少する比率が𝐿qの方が

大きいためである。このため，𝜇0モデルを用いた方が，휀が大きく（力率が高く）なったと

考えられる。以上のように，𝜇0モデルを用いた解析において生じる誤差の要因は，磁

気特性のモデル化精度であり，対数モデルの適用によって誤差が解消されることは，

合理的な結果である。 

図 4.14 は，𝑉a  145 V，𝑖f  14 Aにおける解析値（三次元）と測定値を比較したも

のである。𝑖f ≠   Aの場合，𝐿dの計算には，d軸の漏れインダクタンス𝐿ldと巻数比𝑘が

大きく影響するが，1.6.3 で述べたように，これらは物理的に意味のある値を求めること

が難しい。したがって，図 4.14(a)では，同期インダクタンスではなく，d, q軸の電機子電

流を表示している。𝑖f    Aの場合と同様に，𝜇0モデルを用いた解析では誤差は大き

いが，対数モデルを用いた解析からは，測定値とよく一致する結果が得られている。

各特性に生じる誤差についても，(4.10)～(4.12)式によって，定性的に説明できる。な

お， については，(4.11)式より，界磁トルクとリラクタンスの両方が働く。リラクタンストル

クはインダクタンスに反比例するが，界磁トルクは𝐿ad/𝐿dに比例している。𝜇0モデルに

よる誤差は𝐿adと𝐿d  𝐿ad + 𝐿ldの両方に表れるため，相殺されてしまう。このため，界

磁トルクにはモデル化誤差の影響に対してロバストであり，𝑖f    Aの場合と比べて，

 における誤差は小さい。 

これらの結果から，無負荷飽和曲線の解析を高精度化するためのモデル化手法は，

負荷解析においても有効であることが確認できた。 
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(a) 同期インダクタンス𝐿d, 𝐿q               (b) 電機子電流 a 

 

  

(c) トルク                      (d) 力率角휀 

図 4.9 𝑉a  145 V，𝑖f    Aにおける解析値（三次元解析）と測定値の比較 
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(a) 𝛿  3 deg.                   (b) 𝛿  13 deg. 

 

  

(c) 𝛿  3  deg. 

図 4.10 𝑉a  145 V，𝑖f    Aにおける磁束密度分布 
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(a) 𝛿  3 deg. 

 

(b) 𝛿  13 deg. 

 

(c) 𝛿  3  deg. 

図 4.11 𝑉a  145 V，𝑖f    Aにおける𝜆aの分布 
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(a) 対数モデルを用いて解析した場合 

 

(b) 𝜇0モデルを用いて解析した場合 

図 4.12 各領域における𝜆aの積分値が総量に占める割合 

 

図 4.13 𝑉a  145 V，𝑖f    Aにおける突極比の解析値（三次元解析）と測定値 
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(a) d, q軸電機子電流𝑖d, 𝑖q                 (b) 電機子電流 a 

 

  

(c) トルク                           (d) 力率角휀 

図 4.14 𝑉a  145 V，𝑖f  14 Aにおける解析値（三次元解析）と測定値の比較 

 

4.3.2 二次元解析における計算精度 

次に，二次元解析における計算精度を検証する。3 章では，二次元解析において

以下の考慮を補正する方法を説明した。 

(i) 端部インダクタンスの補正 

(ii) 端板に分流する磁束の補正 

以下では，(i)と(ii)の両方を考慮した場合（fully corrected），(ii)のみを考慮した場合

（only EP corrected），(i)と(ii)の両方を考慮しない場合（not corrected）の 3種類の解析

値を測定値と比較する。なお，これらの解析においては，表 2.2 のすべてのモデル化

定数（磁気特性の対数モデル，占積率，加工劣化，ギャップ）が考慮されている。 
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図 4.15 は，𝑉a  145 V，𝑖f    Aにおける解析値（二次元解析）と測定値を比較し

たものである。(a)は同期インダクタンス𝐿d, 𝐿q，(b)は電機子電流 a，(c)はトルク ，(d)は

力率角휀である。(a)～(d)のいずれにおいても，(i)と(ii)の両方を考慮した解析値は，測

定値とよく一致しており，図 4.9 の三次元解析と同等の結果が得られている。すなわち，

(i)と(ii)の補正を考慮すれば，二次元解析でも，三次元解析と同等の計算精度が得ら

れることが確認できた。端部インダクタンスや端板の分流磁束を考慮しないことによる

誤差の原因については，4.3.1 と同様の考察となる。すなわち，これらを考慮しないこと

は，(4.10)～(4.12)式における𝐿dや𝐿qに過小評価をもたらし，各特性に誤差が生じる。

図 4.16は，𝑉a  145 V，𝑖f  14 Aにおける解析値（二次元解析）と測定値を比較した

ものである。界磁電流を流した場合も，(i)と(ii)の補正を考慮すれば，二次元解析でも

三次元解析と同等の計算精度が得られる。 

商用電源駆動の同期機や発電機においては，脱出トルク（最大トルク）は脱調耐量

を議論する上で重要な指標である。補正を考慮しない二次元解析では，最大トルク近

傍において，𝑖f    Aの場合で 16%の誤差（図 4.15(c)を参照），𝑖f  14 Aでも 2%の

誤差（図 4.16(c)を参照）が生じる。一方で，補正を考慮すれば，誤差は 1%程度に抑

えられる。電流についても同様であり，補正を考慮することで，最大トルク近傍の誤差

は 3%以下となる。これらの結果より，本研究で構築したモデル化手法を用いれば，目

標としていた計算精度（誤差 5%以下）が，二次元解析で達成できることが分かった。 

力率 1（휀    deg.）における負荷角を図 4.16(d)から算出すると，補正を考慮しない

二次元解析では 4 deg.の誤差がある。これに対して，補正を考慮すれば，位相誤差は

1.2 deg.に抑えられる。力率については，明確な目標値を定めていないが，1 deg.程度

の誤差であれば，実用上十分であると考えられる。例えば，インバータ駆動の同期機

においては，制御器内で電機子巻線の鎖交磁束を演算し，それを用いて電圧指令を

生成するため，精密に制御するためには，鎖交磁束を高精度に推定する必要がある

[1.21], [4.6]。これを実現するために，あらかじめ FEA によって負荷角（鎖交磁束の位

相）の特性を計算しておき，データテーブルとして制御器内に格納しておく方法[1.24]

がある。このような場合において，力率 1となる動作点における負荷角を正確に計算す

ることは重要であり，実用性の観点からも，貴重な知見が得られたと考えられる。 
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(a) 同期インダクタンス𝐿d, 𝐿q                (b) 電機子電流 a 

 

  

(c) トルク                         (d) 力率角휀 

図 4.15 𝑉a  145 V，𝑖f    Aにおける解析値（二次元解析）と測定値の比較 
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(a) 電機子電流𝑖d, 𝑖q                  (b) 電機子電流 a 

 

  

(c) トルク                         (d) 力率角휀 

図 4.16 𝑉a  145 V，𝑖f  14 Aにおける解析値（二次元解析）と測定値の比較 

 

4.3.3 二次元解析による計算時間の短縮効果 

4.3.2 では，提案したモデル化手法により，二次元解析が高精度化できることを示し

た。ここでは，三次元解析と二次元解析の計算時間を比較し，高速化の観点での有
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程度を要するが，二次元解析では，並列計算をしなくても，約 3 分で計算結果が得ら

れる。端部インダクタンスを計算するための部分三次元解析に要する計算時間は，約

5 分であり，これを加えたとしても，二次元解析の計算時間は十分短い。また，端部イ

ンダクタンスは一度求めておけば，以降では部分三次元解析は不要であるため，本検

討のように，複数の動作点を解析する場合は，二次元解析がさらに有利になる。対象

とする同期機の形状や極数，また，要素分割数の設定により，計算時間は多少変化

すると考えられるが，二次元化による計算時間短縮効果は非常に大きい。実際の開発

現場において FEAを適用する場合は，2章と 3章で提案したモデル化手法を適用し，

できる限り二次元解析を利用することが望ましい。 

 

 

(a) 二次元モデル（要素数：7918）     (b) 三次元モデル（要素数：374800） 

図 4.17 負荷解析に用いた FEAモデル 

 

表 4.2 負荷解析に要した計算時間 

 Computation time Setup 

3-D FEA Approx. 2 hr. 
Intel® Xeon® Gold 6154 @ 3 GHz 

Using 64 cores in 108 cores 

2-D FEA Approx. 3 min.  Intel® Xeon® Gold 6154 @ 3 GHz 

Using a single core Partial 3-D FEA Approx. 5 min. 
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4.4 4章のまとめ 

4 章では，同期機開発において要求される物理量（電流，トルク，力率）に着目して，

計算精度を検証した。以下に，検討内容と結論をまとめる。 

(1) 2章で検討したモデル化手法は，負荷解析においても考慮する必要がある。一例

として，すべてのモデル化手法を考慮した三次元解析の結果を，高磁界領域の

磁気特性に𝜇0モデルを適用した三次元解析の結果と比較した。その結果，すべ

てのモデル化手法を考慮した解析は，測定値とよく一致するが，𝜇0モデルを適用

した解析では，インダクタンスが過小評価されてしまい，電流，トルク，力率に誤差

が生じることを確認した。 

(2) 二次元解析を用いる際は，3 章で検討した，端部インダクタンスと端板分流磁束

の補正が重要である。これらを考慮しない場合，(1)と同様にインダクタンスを過小

評価してしまい，解析値に大きな誤差が生じることを示した。 

(3) 以上より，無負荷飽和曲線を正確に表現できる三次元解析を用いれば，負荷特

性も高精度に計算できることが分かった。さらに，端部インダクタンスと端板分流

磁束を補正すれば，二次元解析でも同等の解析精度が得られ，目標としていた

計算精度（誤差 5%以下）が達成できた。解析精度は，脱出トルクや力率に大きく

影響するため，これらのモデル化手法は，実用性の観点からも重要である。 

(4) 三次元解析では 2 時間（64 並列）を要した計算が，二次元解析では 3 分（非並

列）で実行でき，大幅な計算時間短縮効果があることを改めて示した。シミュレー

ションをベースとした開発プロセスにおいては，適切な補正を考慮し，可能な限り

二次元解析を利用するという考え方が重要である。 
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第 5章 インダクタンスを用いない同期機のモデル

化手法[5.1]4 

5.1 5章の検討内容 

本章では，1.4節で説明したモデル化手法のうち，(b-2)について検討する。 

界磁電流の算定は，同期機の代表的な設計問題であり，古くから数多くの検討がな

されている[5.2], [5.3]。1.3.2節で述べたように，文献[1.58]では，FEAを用いて界磁電

流を正確に算定する方法を提案しており，実用性の観点でも優れた方法である。とこ

ろが，近年におけるインバータ駆動の普及により，同期機の動作点は，ある一点では

なく複数となるケースが増えてきており，多数の動作点に対して界磁電流の算定が求

められている。文献[1.58]で提案されている算定法においては，同期機をインダクタン

ス行列によって表現するが，その値を同定するために FEAの反復実行が必要となる。

したがって，多数の動作点に対して界磁電流を算定しなければならない場合には，計

算時間が問題となる可能性がある。 

以降においては，電機子巻線の線間電圧実効値𝑉a，出力𝑃，無効電力𝑄，機械的

な角速度𝜔mの 4 変数を「動作点」，電機子電流の実効値 a，位相 ，電気的な角速度

𝜔eと界磁電流𝑖fの 4 変数を「電流条件」と呼ぶことにする。また，動作点を満たすような

電流条件を算定することを，「電流条件の同定」と定義する。すなわち，電流条件の同

定における一部（𝑖fの算出）が，従来の界磁電流算定に対応しており，より広義な意味

を持つ。実際の同期機設計においては，界磁電流だけでなく，各種損失（銅損，鉄損，

漂遊負荷損など），トルクリップル，電磁力など，様々な特性を FEA によって計算する

必要がある。当然ながら，これらの解析は指定された動作点において実行する必要が

あり，このためには，動作点に対応する電流条件を FEA の入力として与えなければな

らない。以上の理由から，界磁電流だけでなく，電流条件すべての同定を目的とする。 

本章では，まず，磁気飽和による非線形性の影響で，インダクタンスを用いて同期

機をモデル化することは容易ではないことについて説明する。次に，インダクタンスを

用いることなく同期機をモデル化する方法を説明し，それを利用して電流条件を同定

する方法を述べる。最後に，提案する同定手法の計算精度を検証するとともに，磁気

飽和が同定結果に及ぼす影響について考察する。 

                                                 
4 （一社）電気学会より許諾を得て転載。 
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5.2 飽和関数を適用した電流条件同定法の提案 

5.2.1 インダクタンスによって同期機をモデル化する場合の問題点 

固定子に三相の電機子巻線，回転子に界磁巻線を有する一般的な同期機を考え

る。界磁巻線の起磁力方向をd軸，それに対して電気的に直交する方向をq軸と定義

する。dq変換後の等価回路は，1 章で説明したように図 1.10 となる。本節における検

討では，鉄損や漂遊損の影響は無視し，銅損のみを考慮する。また，定常状態（同期

速度での運転）を検討対象としており，制動巻線にはスロットリップルなどに起因した高

調波電流しか流れない。4 章で述べたように，制動巻線などに生じる高調波損失は，

ブレーキトルクとなるため，原理的には同定結果に影響する。しかし，同期機が用いら

れるような大容量の同期機においては，定格トルクに対するブレーキトルクの比率は十

分小さい。すなわち，高調波損失による同定結果への影響は十分小さいと考えられる

ため，本検討においては制動巻線を無視する。 

定常状態においては，機械的な角速度𝜔mと電気的な角速度𝜔eは次の関係を満た

す。 

𝜔e  
𝑝

2
𝜔m                                                         (5.1) 

𝑝は極数である。すなわち，𝜔mと𝜔eは一対一の関係にあり，容易に変換可能である。

したがって，電流条件の同定における実質的な未知変数は， a,  , 𝑖fとなる。 

図 1.10 の等価回路を用いて，指定した動作点𝑉a, 𝑃, 𝑄, 𝜔mから電流条件 a,  , 𝑖fを求

めることを考える。定常状態（𝑖d, 𝑖qが直流）を仮定すると，電圧方程式は次のようになる。 

{
𝑣d  𝑅a𝑖d − 𝜔eΦq
𝑣q  𝑅a𝑖q + 𝜔eΦd

                                                  (5.2) 

(5.1)式と(5.2)式を(1.2)の第一式に代入することで，𝑉aが得られる。回路の入力電力か

ら電機子巻線で生じる銅損を引いたものが出力となるため，次のようになる。 

𝑃  𝑣d𝑖d + 𝑣q𝑖q − 𝑅a(𝑖d
2 + 𝑖q

2)                                       (5.3) 

これに(5.1)式と(5.2)式を代入して，𝑃を得る。無効電力𝑄は，電圧振幅，電流振幅，お

よび電圧と電流の位相差から計算した正弦の積であり，これは各ベクトルの外積に等

しい。 
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𝑄  (
𝑣d
𝑣q
) × (

𝑖d
𝑖q
)  𝑣d𝑖q − 𝑣q𝑖d                                        (5.4) 

これに(5.1)式と(5.2)式を代入して，𝑄を得る。以上をまとめると，𝑉a, 𝑃, 𝑄は次のように与

えられる。 

{
  
 

  
 
𝑉a  √(𝑅a𝑖d −

𝑝

2
𝜔mΦq)

2

+ (𝑅a𝑖q +
𝑝

2
𝜔mΦd)

2

𝑃  
𝑝

2
𝜔m(Φd𝑖q −Φq𝑖d)

𝑄  −
𝑝

2
𝜔m(Φd𝑖d +Φq𝑖q)

                          (5.5) 

電流と鎖交磁束の関係は，インダクタンスを用いて次のように表される。 

{
Φd  𝐿ld𝑖d + 𝐿ad(𝑖d + 𝑖fd)
Φq  𝐿lq𝑖q + 𝐿aq𝑖q

                                            (5.6) 

(5.6)式中の𝑖d, 𝑖q, 𝑖fdは，それぞれ(1.2)式，およびに(5.7)式よって， a,  , 𝑖fに変換できる。 

  tan−1(𝑖q/𝑖d)                                                    (5.7) 

(5.6)式を(5.5)式に代入して連立方程式を解き，得られた𝑖d, 𝑖q, 𝑖fdを(1.2)式と(5.7)式で

 a,  , 𝑖fに変換すれば，電流条件が得られる。例えば，𝑖fを具体的に計算すると，次のよ

うになる。 

𝑖f  √
2

3

2𝑉a
𝑝𝜔m𝑘𝐿ad

1 +
𝐿d
𝐿q
(
𝑝𝜔m𝑃𝐿q
2𝑉a

2 )
2

√1 + (
𝑝𝜔m𝑃𝐿q
2𝑉a2

)
2

                                    (5.8) 

ただし，力率 1（𝑄   ）とし，𝑅aを無視した。また，𝐿d  𝐿ld + 𝐿ad，𝐿q  𝐿lq + 𝐿aqとし

た。 

(5.8)式によって𝑖fを算定するためには，等価回路定数がすべて既知でなければなら

ない。電機子抵抗を一定値と考えることはできるが，インダクタンスは，鉄心の磁気飽

和の影響を受けるため，動作点によって値が大きく変化する。したがって，(5.8)式の計

算に必要となる 4 個のインダクタンス（𝐿ad, 𝐿aq, 𝐿ld, 𝐿lq）は，電流𝑖d, 𝑖q, 𝑖fdに対する 3 変
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数関数として取り扱わなければならない。さらに，巻数比や相互漏れインダクタンスに

任意性がある[1.61], [5.4]という本質的な問題や，磁気飽和によって生じるdq軸間の干

渉もあり，インダクタンスを正しく求めることは容易でない。このため，文献[1.58]で提案

されているように，FEA を反復実行し，各種制約条件を満たすような値を探索しなけれ

ばならない。 

5.2.2 飽和関数を適用することによるメリット 

上記の問題は，同期機を等価回路によってモデル化したこと，より具体的には，電

流と鎖交磁束の関係に，インダクタンスを介在させた(5.6)式を用いたことに起因してい

る。そこで，本研究では，電機子電流と界磁電流の関係をテーブル化することにより得

た飽和関数𝜙d, 𝜙qの導入を検討する。永久磁石形同期機などにおいては，飽和関数

（磁束マップとも呼ばれている）を適用して，電流条件（界磁電流はない）を同定した事

例[5.5], [5.6]は報告されているが，同期機へ適用した例は見当たらない。同期機にお

いて𝜙d, 𝜙qを導入すると，(5.6)式は次のようになる。 

{
Φd  𝜙d(𝑖d

†, 𝑖q, 𝑖fd)

Φq  𝜙q(𝑖d
†, 𝑖q, 𝑖fd)

                                                 (5.9) 

ただし，d軸電流の和𝑖d + 𝑖fdを合成d軸励磁電流𝑖d
†[5.7]と定義した。𝑖d

†を導入した理

由は，5.3.1で説明する。次に，(5.5)式に(5.9)式を代入して，次の連立方程式を得る。 

{
 
 
 

 
 
   {𝑅a(𝑖d

† − 𝑖fd) −
𝑝

2
𝜔m𝜙q}

2

+(𝑅a𝑖q +
𝑝

2
𝜔m𝜙d)

2

− 𝑉a
2   

  
𝑝

2
𝜔m{𝜙d𝑖q − 𝜙q(𝑖d

† − 𝑖fd)} − 𝑃   

  −
𝑝

2
𝜔m{𝜙d(𝑖d

† − 𝑖fd) + 𝜙q𝑖q} − 𝑄   

                            (5.10) 

したがって，指定した動作点に対応した電流条件を同定するという問題は，非線形の

三元連立方程式 (𝑖d
†, 𝑖q, 𝑖fd)   (𝑖d

†, 𝑖q, 𝑖fd)   (𝑖d
†, 𝑖q, 𝑖fd)   を解く問題に帰着

できる。 

提案手法のフローチャートを図 5.1(a)に示す。図 5.1(b)は，文献[1.58]で提案された

算定法のフローチャートである。提案手法には，計算精度や計算時間の観点で，次の

ような特長がある。 
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(i) 磁界解析によって得られた各巻線の鎖交磁束をdq変換するだけで，飽和関数

が得られる。dq軸間干渉など，すべての磁気飽和現象が考慮されており，イン

ダクタンスを計算するための補助的な計算も必要ない。 

(ii) 飽和関数を計算するためだけに磁界解析を実行する。電流条件の算出に要

する時間（連立方程式を解くための計算時間）は，磁界解析に比べて無視でき

るほど短く，計算時間は動作点の数に依らない。 

(iii) 飽和関数を求める磁界解析においては，各解析点が互いに独立である。この

ため，解析は容易に並列化でき，計算時間を短縮できる。 

また，実際の設計作業に本手法を適用した場合，上記(i)～(iii)以外に，以下のような

メリットが得られる。 

(iv) 付録 A.3 に示したように，鉄心断面が同一であれば，各巻線の巻数や鉄心長

を変更した場合でも，同じ飽和関数が流用できる（磁界解析が不要）。このため，

設計変更時の特性評価にも応用できる。 

(v) 付録 A.4 に示したように，(5.10)式の ,  ,  を変更すれば，電圧制限下の最大

出力（脱出トルク）の計算など，様々な状態や特性を表す電流条件の同定法と

して拡張できる。 

飽和関数を用いた手法は，(i)や(ii)の特長から，本研究の目的に適している。また，

飽和関数を算出する際の計算時間が支配的となるが，(iii)の特長により，容易に短縮

できる。さらに，(iv)や(v)で述べたように，応用性や拡張性が高いため，電流条件の同

定だけでなく，同期機の特性評価におけるさまざまな場面において活用できると考え

られる。 
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図 5.1 電流条件の同定におけるフローチャート 

5.3 飽和関数を含んだ連立方程式を解くために適した計算方
法の提案 

5.3.1 合成d軸励磁電流の導入 

図 5.2(a)は，本研究で対象とした同期機において，𝑉a  一定，𝑄    va （力率 1），

𝜔m  一定（42, 84, 126  ad/sの 3 種類）の条件で，𝑃を徐々に増加させたときの電流

条件の軌跡を表している。𝜔m  42  ad/sの場合における具体的な数値は，𝑃  

  kWにおいて 𝑖d    A， 𝑖fd  14 Aであり，𝑃  2.5 kWでは 𝑖d  −31 A， 𝑖fd  

48 Aである。一般に，インバータの最大電圧や系統の電圧に応じて，𝑉aが一定となる

ように弱め界磁制御を実施するため，𝑃の増加とともに，𝑖fd(>  )は増加し，𝑖d(<  )は

減少する。したがって，上記の具体例では，少なくとも−31 ≤ 𝑖d ≤   (A)，14 ≤ 𝑖fd ≤

48 (A)の範囲で飽和関数が必要となり，𝑃が増加すると，定義域はさらに広がってしま

う。 
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合成d軸励磁電流𝑖d
†を導入すれば，𝑃    kWにおいて𝑖d

†   + 14  14 Aであ

るが，𝑃  2.5 kWでも𝑖d
†  −31 + 48  17 Aであり，𝑃に対する変化が小さい。した

がって，図 5.2(b)に示したように，飽和関数を定義すべき領域が𝑖d
†方向で小さくなり，

飽和関数の算出に要する計算コストが削減できる。以上の理由から，𝑖dを𝑖d
†に置き換

えた。 

 

(a) 𝑖d − 𝑖q − 𝑖fd座標 

 

(b) 𝑖d
† − 𝑖q − 𝑖fd座標 

図 5.2 様々な回転数における負荷時の電流軌跡 

 

5.3.2 飽和関数の連続化における線形補間の導入 

まず，飽和関数の定義域を決めるために，同期機の定格電流から，𝑖d
†の最大値

 dm，𝑖qの最大値 qm，𝑖fdの最大値 fdmを決定する。次に，図 5.3 のように，直方体領域

内に(2𝑀d + 1) × (2𝑀q + 1) × (𝑀fd + 1)個の解析点を設定する。 
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{
  
 

  
 𝑖d

†  (
𝑚d
𝑀d
)  dm      (−𝑀d ≤ 𝑚d ≤ 𝑀d)

𝑖q  (
𝑚q

𝑀q
)  qm      (−𝑀q ≤ 𝑚q ≤ 𝑀q)

𝑖fd  (
𝑚fd
𝑀fd
)  fdm    ( ≤ 𝑚fd ≤ 𝑀fd)

                             (5.11) 

𝑚d, 𝑚q, 𝑚fd, 𝑀d, 𝑀q, 𝑀fdは解析点を定義付ける整数である。(5.11)式を変換して得ら

れた a,  , 𝑖fを電流条件として入力し，FEA を実行する。その解析結果から得られた電

機子巻線の鎖交磁束をdq変換すれば，解析点上において定義された，離散化された

飽和関数𝜙d, d, q, fd , 𝜙q, d, q, fdが得られる。なお，スロットリップルや巻線分布の影

響により，電流条件は同一でも，固定子と回転子の相対位置の違いによって鎖交磁束

は脈動する。三相電機子巻線の場合，脈動には電気角π/3の周期性がある。そこで，

図 5.4 に示したように，回転子の位置𝜃mを以下のように変化させた FEA を実行し，そ

れらの平均値を飽和関数とした。 

𝜃m  (
𝑚𝜃
𝑀𝜃
)
2𝜋

3𝑝
   ( ≤ 𝑚𝜃 < 𝑀𝜃)                                     (5.12) 

𝑚𝜃, 𝑀𝜃は整数である。すなわち，（解析点の総数）×𝑀𝜃回の磁界解析によって，飽和

関数が決定される。すべての解析は互いに独立であるため，任意に並列化できる。 

(5.10)式を解くためには，飽和関数を連続化しなければならない。そこで，隣り合う 8

個の解析点で囲まれた直方体の内部において，次のような局所座標𝑥, 𝑦,  を考え，内

部を線形補間した。 

{
𝑥  𝑖d

†𝑀d/ dm −𝑚d
𝑦  𝑖q𝑀q/ qm −𝑚q
  𝑖fd𝑀fd/ fdm −𝑚fd

                                             (5.13) 
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𝜙d  
1

8

(

 
 
 
 
 
 

(1 − 𝑥)(1 − 𝑦)(1 −  )

(1 + 𝑥)(1 − 𝑦)(1 −  )

(1 − 𝑥)(1 + 𝑦)(1 −  )

(1 − 𝑥)(1 − 𝑦)(1 +  )

(1 + 𝑥)(1 + 𝑦)(1 −  )

(1 + 𝑥)(1 − 𝑦)(1 +  )

(1 − 𝑥)(1 + 𝑦)(1 +  )

(1 + 𝑥)(1 + 𝑦)(1 +  ))

 
 
 
 
 
 

(

 
 
 
 
 
 
 

𝜙d, d, q, fd
𝜙d, d+1, q, fd
𝜙d, d, q+1, fd
𝜙d, d, q, fd+1

𝜙d, d+1, q+1, fd
𝜙d, d+1, q, fd+1

𝜙d, d, q+1, fd+1

𝜙d, d+1, q+1, fd+1)

 
 
 
 
 
 
 

                  (5.14) 

𝜙qについても同様である。以上により，FEAの結果から，連続な飽和関数を得ることが

できる。 

 

 

 

 

図 5.3 飽和関数の計算における𝑖d
† − 𝑖q − 𝑖fd座標上の解析点 

 

  

𝑖d
†

𝑖fd

2 dm2 qm

 fdm

𝑖q
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(a) 𝑀𝜃  4,𝑚𝜃               (b) 𝑀𝜃  4,𝑚𝜃  1 

 

(c) 𝑀𝜃  4,𝑚𝜃  2            (d) 𝑀𝜃  4,𝑚𝜃  3 

図 5.4 固定子と回転子の相対位置が異なる場合の磁束分布 

 

5.3.3 Newton-Raphson法の導入 

飽和関数は非線形であるため，(5.10)式を解くためには反復計算が必要である。本

論文では，非線形問題に対する代表的な解法である Newton-Raphson 法を用いた

[5.6], [5.8]。Jacobian 𝐽は次のようになる。 

𝐽  (

𝜕 /𝜕𝑖d
† 𝜕 /𝜕𝑖q 𝜕 /𝜕𝑖fd

𝜕 /𝜕𝑖d
† 𝜕 /𝜕𝑖q 𝜕 /𝜕𝑖fd

𝜕 /𝜕𝑖d
† 𝜕 /𝜕𝑖q 𝜕 /𝜕𝑖fd

)                                   (5.15) 

右辺微分項は， ,  ,  を偏微分することで得られる。具体的に計算すると，次のように

なる。 
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{
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
𝜕 

𝜕𝑖d
†  2𝑅a

2(𝑖d
† − 𝑖fd) + 2𝜔e

2 (𝜙d
𝜕𝜙d

𝜕𝑖d
† + 𝜙q

𝜕𝜙q

𝜕𝑖d
†)

𝜕 

𝜕𝑖q
 2𝑅a

2𝑖q + 2𝜔e
2 (𝜙d

𝜕𝜙d
𝜕𝑖q

+ 𝜙q
𝜕𝜙q

𝜕𝑖q
)

𝜕 

𝜕𝑖fd
 2𝑅a

2(−𝑖d
† + 𝑖fd) + 2𝜔e

2 (𝜙d
𝜕𝜙d
𝜕𝑖fd

+ 𝜙q
𝜕𝜙q

𝜕𝑖fd
)

𝜕 

𝜕𝑖d
†
 𝜔e (𝑖q

𝜕𝜙d

𝜕𝑖d
†
− 𝜙q − 𝑖d

†
𝜕𝜙q

𝜕𝑖d
†
+ 𝑖fd

𝜕𝜙q

𝜕𝑖d
†
)

𝜕 

𝜕𝑖q
 𝜔e (𝜙d + 𝑖q

𝜕𝜙d
𝜕𝑖q

− 𝑖d
†
𝜕𝜙q

𝜕𝑖q
+ 𝑖fd

𝜕𝜙q

𝜕𝑖q
)

𝜕 

𝜕𝑖fd
 𝜔e (𝑖q

𝜕𝜙d
𝜕𝑖fd

− 𝑖d
†
𝜕𝜙q

𝜕𝑖fd
+ 𝜙q + 𝑖fd

𝜕𝜙q

𝜕𝑖fd
)

𝜕 

𝜕𝑖d
†  −𝜔e (𝜙d + 𝑖d

† 𝜕𝜙d

𝜕𝑖d
† − 𝑖fd

𝜕𝜙d

𝜕𝑖d
† + 𝑖q

𝜕𝜙q

𝜕𝑖d
†)

𝜕 

𝜕𝑖q
 −𝜔e (𝑖d

† 𝜕𝜙d
𝜕𝑖q

− 𝑖fd
𝜕𝜙d
𝜕𝑖q

+ 𝜙q + 𝑖q
𝜕𝜙q

𝜕𝑖q
)

𝜕 

𝜕𝑖fd
 −𝜔e (𝑖d

† 𝜕𝜙d
𝜕𝑖fd

− 𝜙d − 𝑖fd
𝜕𝜙d
𝜕𝑖fd

+ 𝑖q
𝜕𝜙q

𝜕𝑖fd
)

                    (5.16) 

飽和関数の偏微分は，(5.13)式と(5.14)式をそれぞれ偏微分すればよい。𝑛回目の反

復計算における解ベクトルを𝒊(𝑛)とすれば，𝑛 + 1回目の解𝒊(𝑛+1)は次のようになる。 

𝒊(𝑛+1)  𝒊(𝑛) − 𝐽−1( (𝒊(𝑛))  (𝒊(𝑛))  (𝒊(𝑛)))
 
                          (5.17) 

(5.17)式の計算を繰り返すことにより，解𝑖d
†, 𝑖q, 𝑖fdを得る。これらを(1.2)式，およびに

(5.7)式に代入して，電流条件が得られる。 

5.4 電流条件の計算精度に関する考察 

5.4.1 飽和関数の算出における計算条件 

対象機の定格電流 9 Aをdq変換すると，15.6 A となる。これに対して，300%の負荷

率を考慮し， dm   qm  46.8 Aとした。 fdmも同様であり，定格負荷時における界磁

電流の 300%から，最大値59.5 Aを得た。 

無負荷飽和曲線の解析結果を図 5.6 に示す。基底回転数において，定格電圧の

1.2 倍における飽和係数𝜎は 1.8 であり，著しく飽和した同期機に分類される[1.20]。一
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方で，最高回転数は不飽和領域にある。本同期機を検討対象とすることで，幅広い範

囲の飽和状態に対して評価が可能である。 

図 5.7は，無負荷時（定格電圧，基底回転数）における，Φdの𝜃 に対する変化を示

している。一周期の平均値 1.1602 Wb（データ点数は 100）に対して，最大で 0.55%の

脈動があり，𝑀𝜃  1として飽和関数を計算した場合の誤差の目安と考えられる。図 5.7

にプロットした 5点の平均値は 1.1601 Wb となり，𝑀𝜃  5とした場合の誤差は 0.008%

で非常に小さい。磁束の脈動に起因した誤差の大きさは，動作点によって変化すると

考えられるが，後述のように，電流の分割数（𝑀d, 𝑀q, 𝑀fd）に起因した誤差の方がオー

ダーとして十分大きい。このため，本検討においては，𝑀𝜃は5に固定した。また，𝑀d  

𝑀q  𝑀fdとし，これらを 3, 5, 10, 20 と変化させた場合における電流条件の計算精度を

調べた。 

 

 

図 5.5 飽和関数の計算に用いた解析モデル 

（本章の検討にはすべて二次元解析を用いている。） 

 

Elements: 6455

Nodes: 8778

Field winding

(Concentrated)

Armature winding

(3-phase distributed)
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図 5.6 無負荷飽和曲線と飽和係数の関係 

 

 

図 5.7 回転角に対する鎖交磁束の変動 

 

5.4.2 解析点の分割数と計算精度の関係 

提案手法を用いて，定格電圧(𝑉a  145.5 V)，力率 1(𝑄    va )，基底回転数

(𝜔m  42  ad/s)において，𝑃を 0 kW（無負荷）から 5 kW（2.5 pu）まで変化させた場

合の電流条件を同定した。図5.8(a)は a，(b)は ，(c)は𝑖fを示している。 aは，分割数に

依らず同じ値となっている。これは，次のように， aは飽和関数に依らず一意に決まる

ためである。(5.10)式を変形すると，電機子電流の実効値 aに関する二次方程式を得

ることができる。 
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𝑅a
2(3 a

2)
2
+ 3 a

2(2𝑅a𝑃 − 𝑉a
2) + 𝑃2 + 𝑄2                             (5.18) 

ここで注目すべきは，(5.18)式には飽和関数が含まれていないことである。したがって，

(5.18)式を解けば， aは次のように計算できる。 

 a  
√𝑉a

2 − 2𝑅a𝑃 − √(𝑉a
2 − 2𝑅a𝑃)

2
− 4𝑅a

2(𝑃2 + 𝑄2)

6𝑅a
2                    (5.19) 

すなわち， aは動作点（𝑉a, 𝑃, 𝑄）と電機子抵抗𝑅aのみから決定されるため，飽和関数

に依らない。したがって， aの同定値は，解析点の分割数や磁気飽和の影響を受けな

い。 

一方で，飽和関数に依存する と𝑖fは，分割数の影響を受けている。図 5.9 は，解析

点の分割数を変化させた場合の𝜙dを示している。(a)は 3 分割，(b)は 20 分割の場合

である。飽和関数は非線形性が強く，3 分割では曲面が滑らかに表現できていない。

分割数を 20 程度にすれば，曲面が概ね捉えられている。分割数の粗さに起因した線

形補間の誤差が電流条件の同定結果に影響していると考えられる。 

電流条件の同定精度を図 5.10 の手順によって評価した。まず，同定した電流条件

（図 5.8）を入力として，電気角半周期分の FEA を実施した。すなわち，電機子電流に

は， a,  , 𝜔eから得られた三相交流，界磁電流には𝑖fを与え，回転速度を2𝜔e/𝑝に設定

した。次に，この FEAより得られた電機子巻線の電圧波形の基本波から𝑉a，トルクの平

均値から𝑃，電圧波形と電流波形の位相差から力率角を計算し，これらを電流条件同

定時に指定した動作点と比較することによって，計算精度を評価した。𝑉aの比較結果

を表 5.1(a)に示す。表中においては，定格電圧 145.5 V と定格出力 2 kW を基準とし

た pu 値を用いている。解析点の分割数を𝑀d  𝑀q  𝑀fd  3とした場合，FEA から

得られた𝑉aには，動作点の指定値に対して，最大で約 5%の誤差があった。分割数の

増加とともに誤差は小さくなり，𝑀d  𝑀q  𝑀fd  2 では，誤差は 1%以下となってい

る。𝑃についても同様で，表 5.1(b)に示したとおり，𝑀d  𝑀q  𝑀fd  2 では，誤差は

1%以下となる。𝑄については，力率角の誤差として評価した。その結果，表 5.1(c)に示

すように，𝑀d  𝑀q  𝑀fd  2 とすれば，誤差は 0.1 deg.以下となることが確認できた。

電流条件の計算に要求される精度は，詳細解析の目的に依存するが，例えば，𝑉aや𝑃

の誤差に対して 1%以下を目安と考えると，各分割数は 20程度が適切である。 



131 

 

次に，最高回転数(𝜔m  126  ad/s)において，定格電圧，力率 1 の動作点に対

する電流条件の計算精度（𝑀d  𝑀q  𝑀fd  2 ）を表 5.2(a)に示す。誤差は基底速

度と同等であった。また，基底回転数，進み力率 0.9 における電流条件の計算精度を

表 5.2(b)に示す。進み力率で運転した場合についても，力率 1 の状態と同程度の精

度が得られた。以上の結果から，飽和状態や力率に依らず，幅広い範囲で実用上十

分な計算精度を得られることが分かった。 

飽和関数の算出に要した計算時間は，分割数の小さい順に，5, 10, 40, 228 min.で

あった。計算機の CPUは Intel® Xeon® Gold 6154 @ 3 GHzであり，4並列で計算し

た。一方で，詳細解析に要する計算時間は，1条件あたりおよそ 0.5 min.である。文献

[5.6]では， の探索に特化した最適なアルゴリズムが提案されており，これを用いた場

合，解が得られるまでの反復回数は 3 回程度である。同期機では三変数を同定する

必要があることから，33  27回と仮定すると，1条件あたりの計算時間は 13.5 min.と概

算できる。4 並列計算を想定した場合，100 個の電流条件の計算に要する時間は 338 

min.となる。すなわち，100 個程度の電流条件を算出する場合は，提案手法の方が計

算時間の観点で有利になると考えられる。 
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(a)  a 

 

(b)   

 

(c) 𝑖f 

図 5.8 電流条件の同定結果 
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(a) 𝑖fd    A,𝑀d  𝑀q  3        (b) 𝑖fd    A,𝑀d  𝑀q  2  

図 5.9 分割数の違いが飽和関数に及ぼす影響 

 

 

 

図 5.10 電流条件の同定精度を評価する方法 
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表 5.1 飽和関数の分割数を変更した場合の電流条件の同定結果 

(a) 𝑉aの同定値と誤差 

P 

(pu) 

𝑀d  𝑀q  𝑀fd  3 𝑀d  𝑀q  𝑀fd  5 𝑀d  𝑀q  𝑀fd  1  𝑀d  𝑀q  𝑀fd  2  

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

N.L. 1.021  2.05  1.025  2.51  1.001  0.09  1.001  0.10  

0.5 1.038  3.83  1.053  5.26  1.006  0.58  1.001  0.11  

1 1.016  1.63  1.046  4.56  1.009  0.92  1.003  0.34  

1.5 1.036  3.59  1.028  2.85  1.012  1.19  1.003  0.32  

2 1.045  4.50  1.019  1.93  1.010  0.99  1.003  0.33  

2.5 1.045  4.52  1.013  1.28  1.008  0.82  1.005  0.53  

 

(b) 𝑃の同定値と誤差 

P 

(pu) 

𝑀d  𝑀q  𝑀fd  3 𝑀d  𝑀q  𝑀fd  5 𝑀d  𝑀q  𝑀fd  1  𝑀d  𝑀q  𝑀fd  2  

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

0.5 0.520  3.93  0.527  5.41  0.503  0.60  0.501  0.11  

1 1.017  1.74  1.048  4.84  1.010  0.99  1.004  0.37  

1.5 1.559  3.96  1.547  3.15  1.520  1.32  1.505  0.36  

2 2.102  5.09  2.045  2.24  2.023  1.15  2.008  0.38  

2.5 2.632  5.30  2.539  1.57  2.525  1.00  2.516  0.65  

 

(c) 力率角の同定値と誤差 

P 

(pu) 

𝑀d  𝑀q  𝑀fd  3 𝑀d  𝑀q  𝑀fd  5 𝑀d  𝑀q  𝑀fd  1  𝑀d  𝑀q  𝑀fd  2  

Error (deg.) Error (deg.) Error (deg.) Error (deg.) 

0.5 1.132  1.095  0.150  -0.016  

1 0.519  1.480  0.261  0.017  

1.5 1.586  0.990  0.423  -0.004  

2 2.843  0.652  0.317  -0.051  

2.5 3.631  0.010  0.108  0.017  
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表 5.2 異なる動作点における電流条件の同定結果 

(a) 定格電圧，力率 1，最高回転数における同定結果 

P 

(pu) 

𝑉  𝑃 Power Factor angle 

Calc.  

(pu) 

Error 

(%) 

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

Error 

(deg.) 

N.L. 1.005  0.47  0.000  - - 

0.5 1.013  1.33  0.507  1.37  0.052  

1 1.008  0.75  1.008  0.80  0.171  

1.5 1.009  0.88  1.515  0.98  0.200  

2 1.007  0.68  2.016  0.79  0.177  

2.5 1.007  0.73  2.522  0.90  -0.122  

 

(b) 定格電圧，進み力率 0.9，基底回転数における同定結果 

P 

(pu) 

𝑉  𝑃 Power Factor angle 

Calc.  

(pu) 

Error 

(%) 

Calc. 

(pu) 

Error 

(%) 

Error 

(deg.) 

N.L. 1.001  0.10  0.000  - - 

0.5 1.003  0.35  0.502  0.32  0.039  

1 1.005  0.48  1.005  0.46  0.073  

1.5 1.006  0.56  1.508  0.53  0.108  

2 1.004  0.36  2.010  0.49  -0.046  

2.5 𝑖 𝑑 was exceeding the domain of saturation functions  fdm 

 

5.4.3 線形補間の誤差と適切な分割数の決定方法 

5.4.2 節では，ある一つの同期機に対して誤差を評価した。しかし，同期機の設計が

異なれば，飽和関数の形状も異なるため，同等の計算精度を得るために必要な分割

数は変化する可能性がある。そこで，適切な分割数を簡易に求める方法を考える。 

関数𝑦  𝑠(𝑥)を区間[𝑎, 𝑏]で線形補間した場合，誤差の最大値𝐸mは以下で与えら

れる[5.9]。 

𝐸m  
(𝑏 − 𝑎)2

8
max
 ≤𝑥≤𝑏

|
d2𝑠

d𝑥2
(𝑥)|                                        (5.20) 

この式を飽和関数に適用すると，𝑏 − 𝑎は飽和関数の分割間隔，d2𝑠/d𝑥2は飽和関数

の二階微分となる。 
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図 5.11(a)は，図 5.9(b)の𝜙dを𝑖d
†で偏微分したものである。これは微分インダクタン

スを表しており，電流が増加するにしたがって減少している。飽和関数の変化に対す

る物理的な考察は 5.5節で行う。これをさらに𝑖d
†で偏微分したものが図 5.11(b)である。

原点の近傍に最大値と最小値があり，磁気飽和による微分インダクタンスの変化が最

も大きくなる点を表している。(5.20)式より，この二点において，線形補間の誤差が最も

大きくなることがわかる。電流が十分大きくなると鉄心が完全に飽和し，微分インダクタ

ンスの変化も緩やかになるため，誤差は小さくなる。 

飽和関数の誤差は，電機子巻線の鎖交磁束における誤差であり，これに周波数を

乗じたものは，電圧の誤差と考えることができる。したがって，定格電圧𝑉 ，定格周波

数  とすると，誤差を表す指標𝑒 (%)は次のように計算できる。 

𝑒  1  
2𝜋  𝐸m
𝑉 

                                                    (5.21) 

本検討で対象とした同期機において，|∂2𝜙d/ ∂𝑖d
†2|の最大値は 0.0097 H/A である。

20 分割における𝑖d
†の分割間隔は 2.3 A であるため，𝑒は基底回転数で 0.56%，最高

回転数で 1.67%となる。厳密には，𝑖q方向や𝑖fd方向の偏微分や，𝜙qの偏微分も考慮

する必要がある。しかし，突極形の場合，d軸の方がq軸より磁気飽和の影響を受け易

いことから，誤差に対する影響は∂2𝜙d/ ∂𝑖d
†2が支配的と考えてよい。𝑉aの誤差を表

5.1(a)から確認すると，それぞれの回転数において𝑒を下回っており，合理的な結果と

なっている。円筒形の場合は，𝜙qは𝜙dと同様の特性を示すため，この場合も∂
2𝜙d/

∂𝑖d
†2を考慮すれば，分割数の判断には十分である。 

ところで，無負荷飽和曲線は，界磁電流𝑖fdと電機子電圧𝑣q( 𝜔eΦd)の関係であり，

これは𝑖d
†  𝑖fd, 𝑖q   とした時の飽和関数𝜙dを表している。また，図 5.11 より，

∂2𝜙d/ ∂𝑖d
†2が最大または最小となる点は𝑖d

†軸（𝑖q   ）上にあるため，無負荷飽和曲

線を𝑖fdで微分することによっても，|∂
2𝜙d/ ∂𝑖d

†2|の最大値が得られる。図 5.12 に示し

たように，無負荷飽和特性から得た最小値は-0.0093 H/A となり，飽和関数から計算し

た値と概ね一致する。起磁力源が𝑖dであるか，𝑖fdであるかという違いにより細かな差は

あるが，分割数の目安を決める上では無視できる。このように，比較的容易に得られる

無負荷飽和曲線からでも，適切な分割数が決定できる。 
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(a) 一階微分                  (b) 二階微分 

図 5.11 d軸の飽和関数𝜙dにおける微係数 

 

 

図 5.12 無負荷飽和曲線から計算した微係数 

5.5 磁気飽和が電流条件に与える影響の考察 

5.5.1 飽和関数に対する影響 

磁気飽和の影響を考察するため，固定子鉄心と回転子鉄心の比透磁率を 5000 に

固定した線形 FEAを実行し，磁気飽和を考慮した非線形 FEA と比較した。図 5.13(a)

と(b)は，𝑖fd    Aとした場合の𝜙dである。(a)は磁気飽和を考慮した場合，(b)は考慮

しない場合である。なお，変化を分かりやすくするため，𝜙d軸方向には異なるスケール
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となっている。(a)は，𝑖d
†軸方向に湾曲した曲面となっているが，(b)は傾き一定の平面

となっている。これは，d軸の起磁力によってd軸の磁路が飽和するという，直接的な飽

和特性を示している。一方で，𝑖q軸方向にも湾曲した曲面となっている。𝑖qを通電する

とq軸磁束が発生し，d軸磁束と交差する領域が生じる。これにより，局所的に磁束密

度が増加して磁気飽和が進行するため，間接的に𝜙dが変化する。すなわち，dq軸間

の干渉（文献[1.58]において−𝐿dq𝑖qと表現された成分）であり，間接的な飽和特性を示

す。dq軸間干渉も，磁気飽和に起因した現象であり，飽和関数を用いた提案手法で

は，これらが考慮されている。 

図 5.13(c)と(d)は，𝑖fd  59.5 A（定格負荷時の界磁電流に対して 300%）とした時の

𝜙dである。(c)を(a)と比較すると，𝑖d
†や𝑖qが同じでも，(c)の𝜙dは(a)よりも全体的に小さ

い。これは，線形 FEA においても同様であり，(d)における𝜙dも(b)より小さい。図 5.14

は，図 5.13の(a)～(d)において，𝑖d
†軸上の値をそれぞれ取り出したものである。線形，

非線形のいずれにおいても，𝜙dの低下が確認できる。この理由は次のように考えられ

る。電機子巻線には漏れインダクタンス（図 1.10 の𝐿ld）があり，𝑖dによって漏れ磁束が

発生する。一方，𝑖fdは𝐿ldには影響しないため，電機子巻線に漏れ磁束を発生させな

い。すなわち，𝑖d
†は同じでも，𝑖dと𝑖fdのバランスによって漏れ磁束が変化するため，𝑖fd

の大きさによって𝜙dに違いが表れる。 

図 5.13(e)と(f)は，𝑖fd  59.5 Aとした時の𝜙qである。突極形同期機の場合，q軸磁

路は，d軸磁路に比べて空隙が長く，磁気飽和の影響が小さい。このため，各種計算

において，q軸の磁気飽和を無視する[5.10]ことが多い。しかし実際には，図 5.13(e)の

ように，𝜙qにも直接的な磁気飽和が発生している。さらに，𝑖d
†によっても𝜙qは変化して

おり，𝜙dと同様に，dq軸間干渉による間接的な飽和特性も見られる。以上から，𝜙qに

ついても，𝑖d
†, 𝑖q, 𝑖fdの関数として取り扱う必要がある。 
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(a) 非線形 FEA（𝑖fd    A）    (b) 線形 FEA（𝑖fd    A） 

 

(c) 非線形 FEA（𝑖fd  59.5 A）   (d) 線形 FEA（𝑖fd  59.5 A） 

 

(e) 非線形 FEA（𝑖fd  59.5 A）   (f) 線形 FEA（𝑖fd  59.5 A） 

図 5.13 検討対象機における飽和関数 
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図 5.14 電機子巻線の漏れインダクタンスによる飽和関数の減少 

 

5.5.2 電流条件の同定結果に対する影響 

定格電圧，力率 1 において，基底回転数と最高回転数の電流条件を，磁気飽和を

考慮した場合（非線形 FEA）としない場合（線形 FEA：比透磁率 5000）のそれぞれで

同定した。図 5.15(a)は ，(b)は𝑖fである。飽和関数の分割数は 20である。磁気飽和の

考慮有無によって，異なる同定結果が得られており，以下ではこの理由について考察

する。 

まず， に着目して考える。図 5.16(a)と(b)は，基底回転数における無負荷時と過負

荷時（出力 5 kW, 2.5 pu）の磁束密度分布を示している。基底回転数においては，固

定子ティースや回転子磁極の磁束密度が 1.6 T程度と高く，無負荷時でも磁気飽和の

影響がある。このため，負荷に依らず，磁気飽和の考慮有無によって に大きな差が

見られる。図 5.16(c)と(d)は，最高回転数における磁束密度分布である。無負荷時の

磁束密度は十分小さいが，負荷時においては，磁極片端部で磁気飽和が発生してい

る。このため，無負荷時には磁気飽和の影響がない場合でも，負荷の増大とともに影

響が現れ， の差が徐々に増加する。 

次に，磁気飽和を考慮すると が小さくなる理由を考察する。無負荷時は，図

5.17(a)の示すように，磁極の幾何学的な中心がd軸となる。一方，負荷時においては，

磁束の位相がq軸の正方向に移動するため，図 5.17(b)のように，磁極片端部（回転方

向の前方）の透磁率が低下する。このような非対称の磁気回路にd軸の起磁力（𝑖dや

𝑖fd）のみを与えた場合，磁極の幾何学的な中心に対して，q軸の負方向へ少しずれた
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位置に磁束が発生する[5.11]。すなわち，d軸の起磁力によってq軸磁束も発生するこ

とを意味しており，これもdq軸間干渉である。なお，文献[5.11]は発電機動作を想定し

ているため，電動機動作を想定している図 5.17(b)と比較して，磁気飽和の発生部位

が反転している。この現象を別の視点から見れば，磁気回路の非対称性によって，dq

座標系が回転したと考えることができる。すなわち，図 5.17(b)に示した磁束の方向が

実質的なd軸となり，幾何学的に定義されたdq座標系を時計回りに回転させたものに

なる。この時，電流の位相も，実質的なdq座標系と共に回転するため，幾何学的なdq

座標系を基準として考えると，磁気飽和によって が小さくなったように見える。 

𝑖fについて，(6)式を参照して考える。無負荷（𝑃   ）で𝑝𝜔m𝑃𝐿q/2𝑉a
2 →  となるた

め，𝑖fは𝐿adに反比例する。基底速度においては，磁気飽和によって𝐿adが大きく減少

するため，磁気飽和の考慮有無による差が大きい。一方，𝑃が十分大きい場合，分母

と分子の1を無視すると，𝑖fは𝐿d/𝐿adに比例する。磁気飽和によって𝐿adが低下しても，

同時に𝐿dも低下するため，相対的に磁気飽和の影響は小さくなる。 

dq軸間干渉の影響を詳しく調べるため，図 5.18 に示した𝑖qに対するΦqの特性に着

目する。磁気飽和を考慮しない場合，回転数に依らず，曲線の傾き( 𝐿lq + 𝐿aq)は

同じである。一方で，磁気飽和を考慮した最高回転数の特性においては，𝑖q  7 A付

近で傾きが急激に変化しており，𝑖qの増加に対して，むしろΦqは減少している。これは，

dq軸間干渉が非常に強く，起磁力の増加量より，インダクタンスの低下量の方が大き

いことを示している。また，磁気飽和を考慮した基底回転数の特性においては，𝑖qが 

に近づいても，傾きは小さいままである。これは，図 5.16(a)が示しているように，Φdだ

けで，すでに磁極端部が飽和しているためである。このように，dq軸間干渉は様々な

動作点で発生し，場合によっては，q軸インダクタンスに非常に急峻な変化をもたらす。 

以上のように，磁気飽和は電流条件に大きな影響を与えるため，正確に同定するた

めには無視することができない。また，インダクタンスを用いて磁気飽和の影響を正確

に表現することも容易でない。本論文では，突極形の同期機に関して考察したが，円

筒形の同期機の場合も同様と考えられる。 
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(a)  の特性 

 

 

(b) 𝑖fの特性 

図 5.15 非線形 FEAおよび線形 FEAを用いた場合の電流条件 
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      (a) 無負荷（基底回転数）         (b) P=5 kW (2.5 pu) （基底回転数） 

 

       (c) 無負荷（最高回転数）          (d) P=5 kW (2.5 pu) （最高回転数） 

図 5.16 磁束密度分布 

 

 

(a) 幾何学的なdq軸     (b) 磁気飽和を考慮した実際のdq軸 

図 5.17 磁極片端部の磁気飽和による軸の回転 
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図 5.18 q軸電流に対するq軸磁束の特性 

5.6 5章のまとめ 

5 章では，FEA を実行するための入力変数として必要となる電流条件を同定する方

法を検討した。本手法を用いることにより，多数の動作点において FEA の実施が必要

となる場合でも，短時間で電流条件を用意できるため，計算時間が短縮される。以下

に，検討内容と結論をまとめる。 

(1) 同期機を等価回路によってモデル化し，その回路方程式を解くことによって電流

条件を求めるという従来手法においては，まず，回路定数（インダクタンス）を同定

する必要がある。インダクタンスは，磁気飽和により，各電流（電機子巻線のd, q軸

電流と界磁電流）に対して変化し，また，巻数比や相互漏れインダクタンスの任意

性があるため[1.61], [5.4]，各インダクタンスを正確に求めることは容易ではないこ

とを説明した。 

(2) 各電流と電機子巻線の鎖交磁束の関係をデータテーブル化した飽和関数を用

いることで，等価回路を用いることなく同期機を直接的にモデル化できることを示

した。すなわち，回路定数などを同定する必要がない。また，電流条件の同定は，

非線形の三元連立方程式を解くという問題に帰着させられることを説明した。 

(3) 連立方程式を解くためには，飽和関数のデータテーブルを連続化する必要があ

る。本検討では，線形補間を用いたが，飽和関数は非線形であるため，本質的に

誤差が生じる。しかし，データテーブルの分割数を十分大きくしておけば，実用上，

誤差は問題とならないことが分かった。また，要求される精度から，データテーブ
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ルの分割数を事前に決定できることも示した。 

(4) 本同定法においては，飽和関数を求める FEA を実行する際に，ある程度の計算

時間を要するが，その他については無視できる。このため，多数の電流条件が必

要となる場合でも，計算時間はほとんど増加しない。本検討においては，実用上

十分な精度の飽和関数を 228 min. （計算は 4 並列化）で得ることができた。これ

により，多数の動作点を対象とした電流条件の同定における計算時間の短縮，と

いう課題が解決された。 

(5) 鉄心の比透磁率を 5000 に設定した線形 FEA によって飽和関数を計算し，非線

形の場合と比較した。飽和関数を表す曲面の形状から，直接的な飽和特性と間

接的な飽和特性（dq軸間干渉）が確認できた。飽和関数を用いることにより，同期

機の複雑な飽和特性を完全に表現することができる。 

(6) また，線形と非線形の飽和関数を用いて同定した電流条件を比較した。電流条

件には大きな差が生じており，電流条件の同定において磁気飽和を正しく考慮

することの重要性が改めて確認できた。特に，磁束密度の小さい最高回転数に

おいても，負荷時には軸間干渉において磁気飽和の影響が大きいこと，これによ

り，q軸電流とq軸磁束の関係に負の相関が見られること，など，様々な知見が得

られた。 
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第 6章 結論 

巻線界磁形同期機は，各種発電所の主発電機や，各種インフラ設備を駆動する大

容量電動機として広く用いられており，さらなる高性能化が求められている。これらの

容量は MW 級以上であることから，容易に試作・評価することができず，有限要素法

を用いた磁界解析（FEA）を駆使して，効率よく開発する必要がある。しかし，同期機に

おいては，界磁電流という他の回転機にはないパラメータがあり，それに起因した同期

機特有の特性（無負荷飽和曲線や負荷界磁電流など）に関しては，FEA の計算精度

や計算時間において課題があった。このため，同期機の開発における FEA の活用は

十分に進んでいない。これらの背景より，本研究では，同期機の開発における FEA の

利用促進を最終目的とし，これを実現するために，電気的・磁気的なモデル化手法を

構築することによって，FEAの高精度化と高速化を目指した。 

2 章では，無負荷飽和曲線の解析を高精度化するためのモデル化手法を検討した。

無負荷飽和曲線は，IEC 規格や JEC 規格などにおいても定義されている同期機に特

有の基礎特性であり，製造者も必ず確認する項目である。しかし，これに対する FEA

の誤差要因については，単発的には検討されているものの，複数の要因を組み合わ

せた場合の誤差評価はなされておらず，それらの関係性も整理されていない。そこで

本章では，FEA の高精度化において，どのような誤差要因を考慮すべきなのかを明ら

かとするために，まず，三次元解析を用いて無負荷飽和曲線を算出し，測定値と比較

して得られた誤差の傾向から，3 種類の電圧領域（電圧の高い方から順に領域 A, B, 

C）を定義した。次に，解析結果における磁界と磁束密度の分布から，磁気回路とイン

ダクタンスの関係性を表す量が計算できることを応用し，それを用いて，各電圧領域に

おいて，磁気回路のどの部分が誤差を生み出しているのかを定量的に示した。その結

果，領域 A においては鉄心，領域 C においてはギャップ（空隙），領域 B においては

それらの両方に，誤差を生み出す要因のあることが分かった。そこで，各領域におい

てモデル化精度を悪化させる要因として，領域 A では，占積率と高磁界領域の磁気

特性，領域 B では磁気特性の加工劣化，領域 C ではギャップ長，を考え，これらを 6

個の定数によって簡易にモデル化する方法を提案した。各誤差要因に対して，考慮

有無のみが異なる FEA を実施し，これらが誤差に大きく影響していることを確認すると

ともに，誤差の最小化を目的関数とした最適化によって，各モデル化定数を同定した。

その結果，最大で 13%あった誤差は，同定した定数を用いることで，3%以下まで低減
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することを確認した。複数の誤差要因を総合的に考慮することの重要性，ならびに，6

個のパラメータを用いた簡単なモデル化手法によって，広い電圧範囲で無負荷飽和

曲線が正確に解析できることを示した。 

3 章では，計算負荷が小さいという二次元解析のメリットを活かしつつ，計算精度を

向上させるためのモデル化手法を検討した。負荷解析においても，負荷界磁電流の

算定という同期機特有の問題がある。一般に，同期機は力率一定で運転されるため，

負荷界磁電流を高精度に計算するためには，漏れインダクタンスで消費される無効電

力を正しく考慮しなければならない。しかし，二次元解析には，巻線端部や鉄心端で

発生する磁束に起因した端部インダクタンスが考慮できないという問題がある。これを

解決するため，巻線端部やその周りの空気領域だけを模擬した部分三次元解析を用

いて端部インダクタンスを計算する方法を検討した。部分三次元解析は，モデル規模

（要素数）が小さく，非線形材料を含んでいないため，三次元解析でありながらも，短

時間で計算が実行できるという特長がある。一方で，これまでに先行研究で検討され

ている部分三次元解析においては，解析領域を独立したものとして扱っているため，

端部インダクタンスを構成する 3 つの成分のうち，一部が考慮されていないという問題

があった。これを解決するために，鉄心端に接する面に自然境界条件，その他の面に

は対称境界条件を設定するというモデル化手法を提案した。これにより，すべての成

分を漏れなく考慮できるだけでなく，境界条件の組み合わせを変更することにより，各

成分を分離して，個々の値を求めることも可能となった。また，従来手法では，FEA を

電気回路と連成し，端部インダクタンスは，単なる外部リアクトルとして考慮されるだけ

であったが，提案手法では，端部インダクタンスが漏れ成分（3 成分のうちの 2 成分）と

電機子反作用成分（残りの 1 成分）に分けられる。このため，電機子反作用成分につ

いては，ギャップ長の修正という形で表現する方法を提案し，より厳密な補正が可能と

なった。提案した補正法を考慮した二次元解析の結果（電流に対する鎖交磁束の特

性）は，測定値や三次元解析とよく一致しており，提案したモデル化手法により，端部

インダクタンスが正しく計算できていること，また，補正法が正しく機能していることが実

証できた。 

4章では，2章と 3章で提案したモデル化手法が，実際の電気設計で評価される物

理量（電流，トルク，力率）の解析に対しても有効であるかを確認した。その結果，提案

したモデル化手法を考慮することで，電流，トルク，力率の計算精度が目標値（誤差

5%以下）を達成すること，特に，二次元解析でも三次元解析と同等の計算精度を得ら

れることを確認した。これにより，FEAの高精度化と高速化を両立できることが分かった。
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三次元解析（64 コアを使用した並列計算）では約 2 時間の要する計算が，二次元解

析（並列計算なし）では 8 分程度と大幅に短縮できることから，電気設計における実用

的な計算手法として FEAが活用できる。 

5 章では，負荷解析を，より一層高速化するために，インダクタンスを用いない同期

機のモデル化手法について検討した。本手法においては，電機子巻線における電流

と鎖交磁束の関係をインダクタンスで表すのではなく，飽和関数（鎖交磁束のデータテ

ーブル）で表す。飽和関数を導入することにより，負荷解析の入力として必要となる電

流条件を同定する問題は，非線形の 3 元連立方程式を解くという単純な数学問題に

帰着できることが大きな特徴である。これにより，従来手法において必要となっていた，

インダクタンスを求めるための FEA 反復実行が不要となるため，多数の動作点で負荷

解析が必要となる場合でも，電流条件を短時間で同定することができる。さらに，合成

d 軸励磁電流，飽和関数の線形補間，Newton-Raphson 法などを導入し，連立方程式

を解くための基礎を構築した。提案手法を用いて得られた電流条件を入力とした負荷

解析を実行した結果，目標とする動作点に対する誤差は 1%程度と十分小さいこと，ま

た，計算時間は 4 時間程度であることを確認した。この計算時間は，飽和関数を得る

ための FEA に要する時間であり，動作点の数が増えても全体の計算時間はほとんど

増加しないという点が，本手法の最大の特長である。以上に加えて，所望の精度を得

るために必要なデータテーブルの分割数を，無負荷飽和曲線から容易に決定する方

法の検討や，電流条件の同定結果に対する磁気飽和（鉄心の非線形磁気特性）の影

響についての考察などを行い，提案手法の汎用性や重要性を示した。 

2 章から 5 章の検討により得られた電気的・磁気的モデル化手法を巻線界磁形同

期機に適用すれば，無負荷飽和曲線を対象とした基礎的な解析から，多数の動作点

に対する負荷特性を算出するという応用的な解析まで，様々な目的に対して，高精度

化と高速化の両立が実現できる。特に，計算負荷の小さい二次元解析において，三

次元解析と同等の計算精度が実現できたことにより，高精度化と高速化における背反

関係が解消され，実用上，非常に大きな意味がある。また，電気的・磁気的モデル化

手法は，界磁電流という同期機に特有のパラメータから課題を得て研究を進めたもの

であるが，当然ながら，他の回転機（誘導機，永久磁石形同期機，同期リラクタンスモ

ータなど）に対しても，その考え方は転用可能である。本研究の成果は，巻線界磁形

同期機のみならず，幅広い種類の回転機において有用である。FEA の積極的な活用

による開発効率の飛躍的な向上を通じて，回転機性能のさらなる向上に貢献するもの

と考える。 
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一方で，残された課題としては，以下のようなものが挙げられる。 

・ 2 章において提案した高磁界領域における磁気特性のモデル化手法について

は，2.5.2 で考察したように，その簡易性の反面，実際の磁気特性に対しては誤

差を生じている。今回の検討では，その誤差が，占積率や磁気特性の劣化によ

って相殺されて，インダクタンスという巨視的な視点では，誤差が小さくなる結果と

なった。計算精度のさらなる向上に向けて，磁気特性のモデル化手法を見直した

場合についても，無負荷飽和曲線の誤差を評価しておく必要がある。 

・ 本研究では，電気設計（磁界解析）に着目し，高精度化と高速化を検討したが，

実際の同期機の設計は，熱，構造，制御など，様々な項目から成り立っている。

したがって，これらの設計に関するシミュレーションにおいても，高精度化や高速

化の検討が必要である。例えば，熱設計においては，運転時の各部の温度上昇

を正確に推定する必要があり，熱流体解析が利用される。これも，三次元形状に

大きく依存するシミュレーションであるため，3 章で検討したような，解析を二次元

化するためのモデル化手法が重要になると考えられる。 

・ 本研究では，界磁巻線に関連する特性に着目して課題を抽出し，その改善策を

検討したが，同期機に特有のもう一つの構造として，制動巻線がある。制動巻線

は，始動や負荷変動といった初期過渡特性において，初めてその効果を発揮す

るが，これらの解析における高精度化や高速化については，まだ検討の余地が

残されている。過渡状態における同期機のふるまいは，主に漏れインダクタンス

によって支配されており，3 章で提案したモデル化手法や補正方法が活用できる

と考えられる。 

これらについては，さらなる研究が必要であり，今後も絶え間ない技術革新が望まれる。 
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付録 A 

A.1 巻数比が磁気飽和によって変化する理由の定性的な説明 

同期機の巻数比については，文献[1.61]において詳しく議論されており，複数の定

義が存在すること，また，磁気飽和によって巻数比は変化しうること，などが理論的に

説明されている。ここでは，これらの深い理論には立ち入らず，巻数比の変化がなぜ

起こるのか，定性的に説明する。 

固定子鉄心や回転子鉄心の透磁率が十分大きく，磁気抵抗が十分小さいと仮定す

る。この時，同期機の磁気回路は，図 A.1(a)に示したように，固定子スロットの磁気抵

抗ℛs  sl  ，固定子と回転子の間にある空隙の磁気抵抗ℛga ，回転子磁極間の空隙

部における磁気抵抗ℛ   sl  によって構成される。これを等価磁気回路で表すと図

A.1(b)のようになり，電気回路に変換すれば図 2.10(b)のような，いわゆる一般的な T

形等価回路となる。図 A.1(b)においては，電機子と界磁の等価巻数をそれぞれ𝑛a, 𝑛fd，

電流を𝑖d, 𝑖fdとしている。なお，これらは磁気回路上の等価巻数であり，各巻線の実際

の巻数とは異なることに注意が必要である。前述のとおり，巻数比の定義は様々であ

るが，ここでは，「ギャップを通過する磁束が 0 となる時の各巻線の電流比」と定義して

みる。すなわち，図 A.1(b)において，ℛga で生じる起磁力が 0 となることから，次のよう

に書ける。 

𝑛 𝑖𝑑 + 𝑛fd𝑖fd                                                      (A.1) 

この時，電機子巻線に対する界磁巻線の巻数比𝑘は次のようになる。 

𝑘  −
𝑖d
𝑖fd
 
𝑛fd
𝑛a
                                                     (A.2) 

すなわち，各巻線における巻数の単純な比となっており，一般的な教科書で説明され

ている T形等価回路の巻数比である。 

ところで，実際の磁束密度分布は，ある一か所に集中しているわけではなく，スロット

や空隙部に広く分布している。例えば，界磁漏れ磁束に関しては，図 A.2(a)に示した

ように，界磁巻線を横断するような漏れ磁束も存在する。これに対応する磁気抵抗を

ℛ   sl  2とすれば，等価磁気回路は図 A.2(b)のようになる。この回路においては，

ℛ   sl  2によって界磁巻線が二つに分離されており，それぞれの巻数が𝑛fd1, 𝑛fd2であ
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るとした。先ほどと同様の定義によって𝑘を計算すると次のようになる。 

𝑘  −
𝑖d
𝑖fd
 
𝑛fd1 + 𝑛fd2

𝑛a
                                               (A.3) 

𝑛fd1と𝑛fd2は直列に接続されていることから，𝑛fd  𝑛fd1 + 𝑛fd2の関係がある。すなわ

ち，図 A.2(a)のような漏れ磁束を考えても，巻数比には影響が無いことが分かる。 

ここまでは，鉄心の磁気抵抗は 0であると仮定してきたが，実際には，磁気飽和によ

って磁気抵抗が発生し，負荷を大きくすると増加する傾向にある。そこで，回転子磁極

の付け根部分に磁気飽和が発生している場合を考えてみる。磁気抵抗をℛsa 1, ℛsa 2

とすれば，等価磁気回路は図 A.3のようになり，𝑘は次式で表される。 

𝑘  
(1 +

ℛsa 2
ℛ   sl  2

) 𝑛fd1 + 𝑛fd2

𝑛a (1 +
ℛsa 2
ℛ   sl  2

+
ℛsa 1
ℛ   sl  1

+
ℛsa 2
ℛ   sl  1

+
ℛsa 1ℛsa 2

ℛ   sl  1ℛ   sl  2
)
             (A.4) 

見通しを良くするため，𝑛fd1  𝑛fd2  𝑛fd/2と仮定すると，次のようになる。 

𝑘  
1 +

ℛsa 2
2ℛ   sl  2

1 +
ℛsa 2
ℛ   sl  2

+
ℛsa 1
ℛ   sl  1

+
ℛsa 2
ℛ   sl  1

+
ℛsa 1ℛsa 2

ℛ   sl  1ℛ   sl  2

𝑛fd
𝑛a
              (A.5) 

分子より分母の方が大きいことは明らかである。したがって，回転子磁極に磁気飽和

が発生すると，𝑘は小さくなることが分かる。同様の議論により，固定子鉄心の磁気飽

和は，𝑘を大きくする効果がある。 

厳密には，磁束密度分布に対応した無限の分岐を有する等価回路を考える必要が

ある。しかし，磁気飽和によって巻数比が変化するという現象の定性的な説明には十

分であると考えられる。 
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(a) 磁束の分布 

 

 

(b) 等価磁気回路 

図 A.1 同期機の磁束分布と等価磁気回路 

 

 

 

 

  

ℛs  sl  
ℛga 

ℛ   sl  

𝑛a𝑖d ℛs  sl  𝑛fd𝑖fd

ℛga 

ℛ   sl  
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(a) 磁束の分布 

 

(b) 等価磁気回路 

図 A.2 二種類の界磁漏れ磁束を考えた場合の磁束分布と等価磁気回路 

 

 

 

図 A.3 回転子磁極の磁気飽和を考慮した磁気回路 

ℛ   sl  1

ℛ   sl  2

Saturation

𝑛a𝑖d ℛs  sl  𝑛fd2𝑖fd

ℛga 

ℛ   sl  2ℛ   sl  1

𝑛fd1𝑖fd

𝑛a𝑖d

ℛs  sl  

𝑛fd2𝑖fd

ℛga 

ℛ   sl  2ℛ   sl  1

𝑛fd1𝑖fd

ℛsa 1

ℛsa 2
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A.2 Schwarz-Christoffel変換を用いたインダクタンスの計算 

Schwarz-Christoffel 変換を用いたインダクタンス（パーミアンス）計算によって，

Carter 係数[3.4]に代表される様々な理論式が計算されており，設計計算に広く応用さ

れている。導出過程を理解することは，式の意味や拡張性を議論する上でも重要であ

るが，導出過程を分かり易く説明した文献はあまり見かけない。そこで，本節では，

(3.2)式および(3.3)式を例題として，その導出過程を説明する。なお，この式展開には，

煩雑な積分が必要となるため，wxMaxima Ver. 19.01.2xを用いて計算した。 

図 A.4は，本節で対象とする磁気回路形状を表す複素平面( )である。斜線部分は

自然境界（完全磁性壁）となっている。すなわち，磁気抵抗のない理想的な鉄心が向

かい合っており，その間に透磁率が𝜇0のギャップがある。点 A と点 O より下側の領域

（固定子鉄心と回転子鉄心）は通常のギャップ（幅は ）となっており，そのインダクタン

ス𝐿は次のように計算できる。 

𝐿  𝜇0
 

 
                                                           (A.6) 

ここで，鉄心長を ，奥行き方向の長さを1 m（単位長さ）とした。図 3.6 のように，端板

が設けられている場合，固定子鉄心の上面（点 M と点 A の間）から，端板の側面（点

Oから点 B）に至る磁束が流れる。この成分に起因したインダクタンス𝑙を求める。 

まず， 平面の主要な境界面を𝛾平面の実軸に写すことを考える。Schwarz-

Christoffel変換を用いれば，𝛾平面上の直線を 平面上の折れ線に変換できる。 

d 

d𝛾
 𝐶1𝛾

−
1
𝜋∙
𝜋
2 ∙ (𝛾 − 𝑏)−

1
𝜋(−

𝜋
2)                                          (A.7) 

𝐶1は任意定数である。(A.7)式の意味は次のように解釈できる。𝛾平面上において，

MOB は一直線上に並んでいる。一方で，これに対応する 平面においては，点 O（𝛾

平面上において𝛾   ）において，点 M から見た時に向きがπ/2変化している。これが，

(A.7)式における(𝛾 −  )−1/𝜋⋅𝜋/2に対応している。同様に，点 B（𝛾平面上において𝛾  

𝑏）において，点 O から見た時に向きが−π/2変化しているため，(𝛾 − 𝑏)−1/𝜋⋅(−𝜋/2)の

項が表れる。この公式を使えば，任意の折れ線を直線に変換することができる。(A.7)

式を積分すると，次のようになる。 



158 

 

  𝐶1 {
𝑏

2
ln
√𝛾 − 𝑏 − √𝛾

√𝛾 − 𝑏 + √𝛾
+ √𝛾(𝛾 − 𝑏)} + 𝐶2                            (A.8) 

𝐶2は積分定数である。(A.8)式の任意定数𝐶1, 𝐶2を決めるために，各平面上の点が次

のように対応していることを利用する。 

(a) 点 Oでは，   ，𝛾    

(b) 点 Bでは，  j ，𝛾  𝑏 

これらを(A.8)式に代入すると，次のようになる。 

{𝐶1  
2 

𝜋𝑏
𝐶2   

                                                          (A.9) 

これらを用いれば，次のように書ける。 

  
 

𝜋
ln
√𝛾 − 𝑏 − √𝛾

√𝛾 − 𝑏 + √𝛾
+
2 

𝑏𝜋
√𝛾(𝛾 − 𝑏)                                 (A.10) 

さらに，点 Aにおける以下の関係を(A.10)式に代入する。 

(c) 点 Aでは，  − ，𝛾  𝑎 

その結果，以下の関係式が得られる。 

ln (√1 +
𝑎

𝑏
− √

𝑎

𝑏
) − √

𝑎

𝑏
(1 +

𝑎

𝑏
) +

π 

2𝑡
                               (A.11) 

ここで，𝛼  𝑎/𝑏とすれば，(3.3)式が得られる。なお，上記の計算においては，多価の

複素関数は主値（−𝜋 < a g  ≤ 𝜋）を取ることに注意しなければならない。例えば，

ln(−1)  ln ej𝜋  𝜋である。(A.11)式を解けば，𝑎と𝑏の比が得られる。 

次に，図 A.5 の𝛾平面における実軸を，𝑤平面における実軸と，それから距離𝑉だけ

離れた直線に写すことを考える。なお，𝛾平面は， 平面を𝑤平面に写すための中間変

数であり，本質的な意味はない。(A.7)式と同様の方法で，次式が得られる。 

d𝑤

d𝛾
 𝐶3(𝛾 + 𝑎)

−
1
𝜋∙
𝜋
2 ∙ 𝛾−

1
𝜋∙
𝜋
2                                           (A.12) 

これを積分して次式を得る。 
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𝑤  2𝐶3 ln(√𝛾 + √𝛾 + 𝑎) + 𝐶4                                       (A.13) 

任意定数𝐶3, 𝐶4を決めるために，各平面上の点が次のように対応していることを利用す

る。 

(d) 点 Aでは，𝑤  j𝑉，𝛾  −𝑎 

(e) 点 Bでは，𝑤   ，𝛾    

これらを代入して，次のようになる。 

{
𝐶3  

𝑉

𝜋

𝐶4  −
𝑉

𝜋
ln 𝑎

                                                     (A.14) 

これらを代入すると，𝛾平面から𝑤平面への変換式は次のようになる。 

𝑤  
2𝑉

π
ln(√𝛾 + √𝛾 + 𝑎) −

𝑉

𝜋
ln 𝑎                                    (A.15) 

ところで，図 A.6 の𝑤  𝑢 + j𝑣平面においては，磁極が互いに対向しており，場の

分布が容易に得られる。すなわち，平行板コンデンサにおいて，一様な電界が発生す

るように，図 A.6においても，𝑣軸方向に一様な磁界 が発生する。この時，磁気スカラ

ーポテンシャル𝜙は次のようになる。 

𝜙  ∫ d𝑣   𝑣 + 𝐶5   Im𝑤 + 𝐶5                                (A.16) 

磁極の下面（𝑣   ）で𝜙   ，磁極の上面（𝑣  𝑉）で𝜙  𝑉と仮定すると，結局のとこ

ろ，𝜙は次のように表される。 

𝜙  Im(𝑤)                                                        (A.17) 

𝑤は正則関数であるため，実部と虚部は直交する。𝑤の虚部が磁気スカラーポテンシ

ャルを表すことから，実部はベクトルポテンシャル𝐴（二次元場のため，紙面に垂直な

成分のみをもつ）を表すことになる。求めたいインダクタンスは，点 O から点 B の間に

流れる磁束Φであり，𝐴から次のように計算できる。 

Φ  𝐴(点 B) − 𝐴(点 O)                                             (A.18) 
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先ほど述べたように，𝐴  Re(𝑤)であり，(A.15)式の実部である。点Bで𝛾  𝑏，点Oで

𝛾   となることから，Φは次のようになる。 

Φ  Re(𝑤)|𝛾=𝑏 − Re(𝑤)|𝛾=0  
2𝑉

𝜋
ln(√

𝑏

𝑎
+ √1 +

𝑏

𝑎
)                   (A.19) 

インダクタンス𝑙は，磁気スカラーポテンシャルの差𝑉 −   𝑉を，磁束Φで割ったもの

であるから，次のようになる。 

𝑙  
2

𝜋
ln

{
 
 

 
 (1 + √1 +

𝑏
𝑎
)

√𝑏
𝑎 }

 
 

 
 

                                            (A.20) 

鉄心の上面と下面の二か所に𝑙が存在することから，2を乗じて，これを𝐿で割って，𝛼  

𝑎/𝑏とすれば，(3.2)式が得られる。 

図 A.7 は，理論式から計算した値と解析値（磁界解析）を比較したものである。  

 .4 mmとした。両者は一致していることから，理論式が正しいことが分かる。図 A.8 は，

磁界解析によって得られた磁束密度分布と磁束線である。理論式と同じ条件で比較

するため，磁界解析においてインダクタンスを計算する際は，端板の上部から流れ出

す磁束は考慮していない。 

なお，上記の計算においては，正則な複素関数の実部や虚部が常に調和関数とな

ること，Direclet 境界や Neumann 境界は等角写像において変化しない（値が同じ）こと

を前提条件として用いている。これらの詳細については，文献[A.1], [A.2]などが参考

になる。 
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図 A.4 計算対象とする磁気回路を表す 平面 

 

 

図 A.5  平面における主要な境界面を実軸上に写した𝛾平面 

 

 

図 A.6 𝛾平面の実軸を平行板コンデンサの電極に写した𝑤平面 
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図 A.7 端部インダクタンスの理論計算値と解析値の比較 

 

 

図 A.8 磁束密度分布と磁束線（   .4 mm, 𝑡  5 mm） 

 

A.3 巻数や鉄心長を変更した場合の飽和関数 

固定子鉄心や回転子鉄心は，一般にプレス加工によって製造される。鉄心の形状

を変更した場合，それに合わせた金型が必要となる。このため，鉄心の断面形状は変

更せず，各巻線の巻数と鉄心長のみを変更することによって，要求仕様を満たすよう

に特性を調整することがある。 

ある設計に対して，電機子巻線の巻数を𝛼a倍，界磁巻線の巻数を𝛼f倍した場合，

各巻線の起磁力がそれぞれ𝛼a, 𝛼f倍となり，電機子巻線の鎖交磁束は𝛼a倍となる。ま
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た，鉄心長を𝛼c倍した場合は，電機子巻線の鎖交磁束が𝛼c倍となる。以上をまとめる

と，設計変更後の飽和関数𝜙d′(𝑖d
†, 𝑖q, 𝑖fd), 𝜙q′(𝑖d

†, 𝑖q, 𝑖fd)は次のようになる。 

{
𝜙d

′(𝑖d
†, 𝑖q, 𝑖fd)  𝛼a𝛼c𝜙d(𝛼a𝑖d

†, 𝛼a𝑖q, 𝛼a𝑖fd)

𝜙q
′(𝑖d

†, 𝑖q, 𝑖fd)  𝛼a𝛼c𝜙q(𝛼a𝑖d
†, 𝛼a𝑖q, 𝛼a𝑖fd)

                           (A.21) 

ただし，変更後の巻数比は𝑘′  (𝛼f/𝛼a)𝑘となり，(4)式には𝑘′を用いる必要がある。

(A.21)式によって変換すれば，一つの飽和関数から，任意の巻数や鉄心長に変更し

た場合の電流条件が計算できる。 

A.4 最大出力動作点における電流条件の同定 

最大出力（脱出トルク）は，界磁電流𝑖fdをある値に固定した状態で取り出しうる出力

の最大値であり，以下ように定式化できる。 

{
 
 

 
   {𝑅a(𝑖d

† − 𝑖fd) −
𝑝

2
𝜔m𝜙q}

2

+(𝑅a𝑖q +
𝑝

2
𝜔m𝜙d)

2

− 𝑉a
2   

𝛿  𝛿  
𝑝

2
𝜔m𝛿{𝜙d𝑖q − 𝜙q(𝑖d

† − 𝑖fd)}   

                          (A.22) 

第一式は電圧の制約条件，第二式はトルクが極値となる点を表している。未知変数は

𝑖d
†と𝑖qの二個であり，解くべき方程式も二個となっている。Lagrange の未定乗数法を

用いると，次のように変形できる[A.3]。 

{
 
 

 
   

𝜕 

𝜕𝑖d
† − 𝜆

𝜕 

𝜕𝑖d
†   

𝐺  
𝜕 

𝜕𝑖q
− 𝜆

𝜕 

𝜕𝑖q
  

  −   

                                             (A.23) 

ここで，𝜆は新たに導入した未定乗数である。(5.10)式の ,  ,  に換わって，(A.23)式

の , 𝐺,  を解いて𝑖d
†, 𝑖q, 𝜆を求めれば，最大出力となるような電流条件が求められる。

(A.23)式の計算には，(5.16)の第 1，2, 4, 5 式を代入すればよい。Jacobian の計算に

は，次の偏微分を用いる。 
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𝜕 

𝜕𝑖d
†  −2𝜔e

𝜕𝜙q

𝜕𝑖d
† − 2𝜆 {𝑅a

2 + 𝜔e
2 (
𝜕𝜙d

𝜕𝑖d
†)

2

+ 𝜔e
2 (
𝜕𝜙q

𝜕𝑖d
†)

2

} 

𝜕 

𝜕𝑖q
 𝜔e {

𝜕𝜙d

𝜕𝑖d
†
+ 𝑖q

𝜕2𝜙d

𝜕𝑖d
†𝜕𝑖q

−
𝜕𝜙q

𝜕𝑖q
− (𝑖d

† − 𝑖fd)
𝜕2𝜙q

𝜕𝑖d
†𝜕𝑖q

}

− 2𝜆𝜔e
2 (
𝜕𝜙d

𝜕𝑖d
†

𝜕𝜙d
𝜕𝑖q

+
𝜕𝜙q

𝜕𝑖d
†

𝜕𝜙q

𝜕𝑖q
+ 𝜙d

𝜕2𝜙d

𝜕𝑖d
†𝜕𝑖q

+ 𝜙q
𝜕2𝜙q

𝜕𝑖d
†𝜕𝑖q

) 

𝜕 

𝜕𝜆
 −

𝜕 

𝜕𝑖d
†
 

𝜕𝐺

𝜕𝑖d
†  𝜔e {

𝜕𝜙d

𝜕𝑖d
† + 𝑖q

𝜕2𝜙d

𝜕𝑖d
†𝜕𝑖q

−
𝜕𝜙q

𝜕𝑖q
− (𝑖d

† − 𝑖fd)
𝜕2𝜙q

𝜕𝑖d
†𝜕𝑖q

}

− 2𝜆𝜔e
2 (
𝜕𝜙d

𝜕𝑖d
†

𝜕𝜙d
𝜕𝑖q

+
𝜕𝜙q

𝜕𝑖d
†

𝜕𝜙q

𝜕𝑖q
+ 𝜙d

𝜕2𝜙d

𝜕𝑖d
†𝜕𝑖q

+ 𝜙q
𝜕2𝜙q

𝜕𝑖d
†𝜕𝑖q

) 

𝜕𝐺

𝜕𝑖q
 2𝜔e

𝜕𝜙d
𝜕𝑖q

− 2𝜆 {𝑅a
2 +𝜔e

2 (
𝜕𝜙d
𝜕𝑖q
)

2

+ 𝜔e
2 (
𝜕𝜙q

𝜕𝑖q
)

2

} 

𝜕𝐺

𝜕𝜆
 −

𝜕 

𝜕𝑖q
 

𝜕 

𝜕𝑖d
†  −

𝜕 

𝜕𝑖d
† 

𝜕 

𝜕𝑖q
 −

𝜕 

𝜕𝑖q
 

𝜕 

𝜕𝜆
   

                                                                 (A.24) 

ただし，本検討においては(5.14)式の線形補間を用いているため，𝜕2𝜙d/𝜕𝑖d
2や

𝜕2𝜙d/𝜕𝑖q
2など，同一変数による二階微分は無視した。 

本手法による脱出トルク計算結果の妥当性を評価するため，1.6 節で説明した同期

機と測定システムを用いて，脱出トルクを測定した。図 A.9 は，負荷角𝛿に対するトルク

 の特性を，界磁電流𝑖fを変化させて測定した結果である。なお，ここでは， はトルクメ

ータによって測定した値ではなく，測定した鎖交磁束Φd, Φqと電流𝑖d, 𝑖qを用いて，以

下の式で計算した値であるため注意が必要である。 
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𝑝

2
(Φd𝑖q −Φq𝑖d)                                               (A.25) 

ここで，𝑝は極数である。トルクメータによる測定値は，4.2.2 で説明した高調波トルクに

よる減少分が含まれた値であるが，飽和関数を用いた計算手法においては，高調波ト

ルクが考慮されていないため，両者を直接的に比較することはできない。このため，計

算手法の妥当性評価という観点から，高調波トルクが含まれない測定値として，(A.25)

で計算したトルクを参照した。なお，高調波トルクが測定結果に大きな影響を及ぼすの

は，今回対象としている同期機の出力が 2 kW と非常に小さく，ギャップ長が小さいこと

から，スロット高調波の影響を受け易いためである。実際の同期機（MW 級）において

は，高調波トルクの影響は十分小さく，定常状態における負荷特性の計算においては

無視できる。図 A.9 における各曲線の最大値を抽出し，𝑖fに対してプロットしたものが

図 A.10 の Measured である。また，飽和関数と(A.23)式から計算した脱出トルクが，図

中の Analyzedである。測定値と解析値はよく一致しており，本手法によって脱出トルク

を計算できることが確認された。 

 

 

図 A.9 負荷角に対するトルク  
𝑝

2
(𝜙d𝑖q − 𝜙q𝑖d)の測定結果 
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図 A.10 脱出トルクの測定値と解析値 
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