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概要

磁界共振結合方式によるワイヤレス給電技術は数十 cm程度の伝送距離において高い

伝送効率を実現できることから，様々な分野での産業応用が期待されている。特に自動

車分野においては電気自動車への適用が期待されている。電気自動車は電気エネルギー

源の多様性や走行時の環境負荷が低いことにとどまらず，モータの持つ高い応答性を活

かした車両運動制御により走行の安全性，快適性を高めることができるため，より一層

の普及が望まれる。しかし，内燃機関を用いた従来の自動車に比べて一充電走行距離が

短いことや，充電時間の長さと充電操作の煩雑さが普及の阻害要因となっている。ワイ

ヤレス給電による電気自動車への走行中給電，停車中給電はこれらの課題を根本的に解

決する有力な手段である。また，インホイールモータをワイヤレス化することで配線の

信頼性・安全性の課題を解決し，インホイールモータの実用化と車両運動制御の高性能

化を促進することが期待される。本論文では磁界共振結合ワイヤレス給電における電力

変換回路の構成と伝送電力制御手法に着目する。ワイヤレス給電においては負荷の特

性，想定されるコイル間結合係数の変動などに応じて電力変換回路を適切に構成して伝

送電力制御を行なう必要がある。定電圧負荷において二次側に設けたDC-DCコンバー

タによる伝送効率の最大化や負荷電流制御の研究が多数報告されているが，定電力負荷

へのワイヤレス給電での制御手法や二次側整流回路をAC-DCコンバータで構成するこ

とのメリットとその制御手法に関しては明らかでなかった。

本論文は磁界共振結合によるワイヤレス給電における電力変換回路の構成とその制

御手法を体系化することを目的とする。本論文は大きく分けてワイヤレス給電の過渡

応答特性の解析とそのモデル化，電力変換回路構成の一般化，定電圧負荷へのワイヤレ

ス給電における伝送電力制御，定電力負荷へのワイヤレス給電における伝送電力制御，

以上 4つの要素から構成されている。

本論文の内容と構成を以下に示す。

第 1章では磁界共振結合ワイヤレス給電における電力変換回路の制御に関する先行研

究を振り返り，本研究の位置付けを行なった。先行研究では伝送効率の最適化といった

個々の制御目的に応じた電力変換回路構成を採用しており，電力変換回路の構成を一般

化して所望の制御目的との対応を体系化した研究は見受けられない。本研究では二次側



の電力変換回路を一般化することで，動作条件や制御目的に応じた電力変換回路の操作

範囲や制御器設計を定式化し，体系的に表すことを目的とした。

第 2章ではワイヤレス給電の自動車応用について述べた。電気自動車のバッテリーへ

の走行中・停車中給電の技術的な課題と先行研究について述べた。電気自動車の車両運

動制御においては各輪独立駆動が可能でありドライブシャフト剛性による制御帯域の低

下がないことからインホイールモータ方式が有利である。しかし，電力や信号を供給す

る配線が走行時に繰り返し屈曲を受けるうえ，配線が外界に露出しているため安全性，

信頼性の課題が存在する。これらの課題を解決するため著者らはインホイールモータに

ワイヤレス給電するワイヤレスインホイールモータを提案している。ワイヤレスインホ

イールモータを実現するための技術課題について説明した。さらに，自動車応用におい

ては一次側，二次側ともに共振コンデンサを直列接続とする SS方式が適していること

を示した。

第 3章では SS方式のワイヤレス給電回路において，一次側電流，二次側電流の過渡

応答特性について解析した。ワイヤレスインホイールモータのように負荷電力の変化が

速いシステムや，走行中給電のように結合係数が大幅に変動するシステムにおいては伝

送電力の過渡特性の把握が重要である。等価回路から伝達関数を導出し，回路パラメー

タ変化に応じた過渡特性変化について検討した。導出した伝達関数は共振周波数成分を

含むものであるが，電力伝送においては共振周波数成分を含む瞬時値ではなく，その包

絡線の把握がより重要である。そこで，伝達関数の支配極に着目して包絡線応答を表す

近似モデルを導出した。さらに，共振回路部と平滑コンデンサを含む負荷プラントの時

定数を比較した。

第 4章では二次側の電力変換回路構成の一般化を提案した。二次側整流回路として

はダイオードブリッジ回路と制御可能なAC-DCコンバータの 2種類が考えられる。ま

た，その後段にDC-DCコンバータを用いる場合と用いない場合があり，合計 4通りの

構成が存在する。これらをそれぞれ制御可能なAC-DC変換回路とDC-DC変換回路を

接続した構成として一般化し，各々の変換比を定義して等価交流抵抗の操作範囲を比較

した。また，AC-DC変換回路のスイッチング動作方式として同期 PWM整流方式と 2

モード方式について説明した。同期 PWM整流方式は二次側電流と同期してスイッチ

ングする方法であり，duty比が変換比に対応する。2モード方式は二次側電流が電流源

とみなせることを利用し，二次側回路をショートさせる時間を持たせることで平均的な

変換比を操作する方法である。

第 5章ではバッテリーへの給電に代表される定電圧負荷へのワイヤレス給電における

伝送電力制御について述べた。磁界共振結合方式がバンドパスフィルタ特性を有するこ

とに着目し，二次側AC-DC変換回路の入力電圧を基本波成分の正弦波電圧源とする近

似モデルを用いて二次側電流を定式化した。さらに，任意の負荷電流制御や最大効率制



御など所望の制御目的において一次側電圧と二次側総変換比の動作点を求める計算式を

導出し，実験により検証した。これにより第 4章での提案と合わせて所望の制御を実現

するために適した電力変換回路の構成を容易に選択することができる。さらに，二次側

電力変換回路を用いて負荷電流をフィードバック制御する手法を提案し，実験によりそ

の有効性を示した。

先行研究では抵抗負荷，定電圧負荷について取り扱われているものがほとんどであ

り，定電力負荷へのワイヤレス給電に必要な電力変換回路の構成や伝送電力制御手法に

ついては明らかでなかった。そこで，第 6章ではワイヤレスインホイールモータのよう

な定電力負荷への SS方式のワイヤレス給電回路について負荷電圧の安定性を解析し，

不安定なシステムであることを示した。負荷電圧のフィードバック制御は通信の遅延や

途絶による影響を避けるため二次側回路内で完結することが望ましい。そこで本研究で

は二次側AC-DCコンバータによる負荷電圧制御手法を提案し，シミュレーションと実

験により提案制御法を用いる事で定電力負荷への安定したワイヤレス給電が実現される

ことを示した。

第 5章と第 6章で提案した制御手法では一次側電圧をフィードフォワード制御とした

ため，あらかじめ設定した伝送電力の余裕度を超えて負荷や結合係数の変動が生じた場

合に伝送電力が不足してしまう恐れがある。そこで第 7章では二次側AC-DCコンバー

タの動作方式が 2モード方式である場合において，二次側AC-DCコンバータの動作モー

ドを一次側電流の変化により推定可能であることに着目し，一次側で二次側AC-DCコ

ンバータの変換比を推定する手法を提案した。推定した変換比をフィードバック制御す

ることで一次側電圧の余裕度を確保し，負荷や結合状態の変動に対して伝送電力の不足

が生じない制御手法を提案した。シミュレーションと実験により提案制御法の有効性を

示した。提案制御法は一次側，二次側間で情報通信を用いないため，通信の遅延等によ

る影響を受けず，機器構成の簡略化も実現できる。

第 8章では磁界共振結合ワイヤレス給電における電力変換回路構成の一般化と伝送電

力制御手法について振り返り，本論文のまとめとした。
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第 1 章

序論

1.1 研究背景

磁界共振結合方式によるワイヤレス給電 [1, 2]は，数十 cm程度の伝送距離において

高い伝送効率を実現できることから様々な分野での産業応用が期待されている。特に

自動車分野においては電気自動車への適用が期待されている。電気自動車は電気エネ

ルギー源の多様性や走行時の環境負荷が低いことにとどまらず，モータの持つ高い応答

性を活かした車両運動制御により走行の安全性，快適性を高めることができるため [3]，

より一層の普及が望まれる。しかし，内燃機関を用いた従来の自動車に比べて一充電走

行距離が短いことや，充電時間の長さや操作の煩雑さが普及の阻害要因となっている。

ワイヤレス給電による電気自動車への走行中給電，停車中給電はこれらの課題を根本的

に解決する有力な手段である。

走行中給電 [4–7]は道路路面下などに設置した一次側コイルから車両の底面などに設

置された二次側コイルにワイヤレス給電するシステムである。車両にはエネルギースト

レージとしてバッテリーやキャパシタが搭載されており，駆動モータへの電力供給はこ

れらを介して行われる。したがってワイヤレス給電の負荷としては定電圧負荷である。

走行中給電では車両の進行や横方向の位置ずれによってコイル間の結合係数が変化す

る。特に高速走行においては速い結合係数変動が生じると考えられる。また，一次側の

設備は長距離にわたり敷設する必要があるためコストの観点からできるだけ簡素化する

ことが望ましい。この場合，送電側の電圧は一定値として受電側で必要な伝送電力制御

を行なう必要があると考えられる。

停車中のワイヤレス給電 [8–10]は駐車場などの路面に設置された一次側コイルから

停車している車両の二次側コイルにワイヤレス給電する。車両は停止しているので伝送

された電力によって車載のエネルギーストレージが充電される。バッテリーを想定した

場合，充電の進捗によりその電圧は上昇するが，変化は緩やかであるため停車中給電に
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おいても負荷は定電圧負荷とみなせる。停車中の場合は給電中の結合係数変化は生じな

い。また，基本的に一次側と二次側が 1対 1で電力伝送を行なうため，無線通信を介し

て一次側と二次側が協調的に伝送電力制御を行なうことが可能である。

定電圧負荷へのワイヤレス給電における伝送電力制御については多数の先行研究が報

告されている。特に二次側整流回路の後段にDC-DCコンバータを接続し，等価的な負

荷抵抗を操作することで伝送効率を最適化する制御手法が多く提案されている [11–13]。

また，文献 [14]では一次側電圧と二次側昇降圧DC-DCコンバータの duty比を協調し

て制御することで伝送効率の最大化と伝送電力の制御を実現している。しかし，静的な

動作に対しての検討や実験がほとんどであり，過渡特性や動的な結合係数変化への対応

については考慮されていない。文献 [15]では二次側の負荷電圧情報を用いて一次側イ

ンバータのスイッチングを制御しているが，このような構成では高速の無線通信が必要

であり，通信の遅延や途絶への対応が難しい。文献 [16]では一次側の共振コンデンサ

が直列，二次側共振コンデンサなしの構成において，二次側フルブリッジコンバータの

出力電圧フェーザを制御することで受電電力を制御する手法を提案している。

有線での電気自動車の充電においては，電気自動車のバッテリーから家庭用機器や系

統に電力供給するVehicle to Grid (V2G) の研究が盛んであり，ワイヤレス給電におい

てもV2Gへの対応が提案されている。文献 [17]では二次側AC-DC変換回路をフルブ

リッジコンバータで構成し，車両から系統への電力伝送においては二次側コンバータを

インバータとして動作させる方法を提案している。共振回路構成は一次側直列・二次側

並列（SP方式）の二次側に直列リアクトルを追加した SPL方式であり，SP方式同様

の理想変圧器特性と双方向性を実現している。また，文献 [18]では一次側直列・二次

側並列（SP方式）の共振回路構成を用いて，電力伝送方向に応じて共振コンデンサの

接続をメカニカルリレーで切り替える方法を採用している。しかし，これらの研究では

電力伝送方向が頻繁に切り替わることを想定した制御手法とはなっていない。文献 [19]

では共振回路を LCL回路とし，一次側フルブリッジコンバータと二次側フルブリッジ

コンバータのスイッチング位相の制御により双方向電力伝送を実現している。双方向

ワイヤレス給電回路の構成と制御手法は双方向DC-DCコンバータであるDual Active

Bridge（DAB）[20]との共通性が見受けられる。DABでは一次側と二次側のコンバー

タ制御を同一のコントローラで行うためスイッチングの同期は容易であるが，ワイヤレ

ス給電ではスイッチングの同期に工夫が必要であり文献 [19]では PLL (Phase Locked

Loop) を用いている。

以上のように定電圧負荷へのワイヤレス給電においては多数の回路構成，制御方法が

提案されているものの，これらは体系化されていない。そのため，新しくワイヤレス給

電システムを設計する際にどういった回路構成とするべきかについて明確な設計手法が

存在しない。また，二次側の電力変換回路でのAC-DCコンバータとDC-DCコンバー
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タの使い分けや両者を一体的に用いる伝送電力制御手法は知られていない。

ワイヤレス給電の自動車応用としては全く異なる応用例が考えられる。電気自動車の

駆動モータの配置形式には車体にモータを配置してドライブシャフトにより動力を車輪

に伝えるオンボードモータ方式 [21]と，各車輪内部にモータを配置するインホイール

モータ (In-Wheel Motor: IWM) 方式 [22]が存在する。オンボードモータ方式はドライ

ブシャフトの剛性が低いため制御帯域が制限されてしまい，振動抑制制御 [23]を適用

してもモータの持つ高応答性を活かしきることは難しい。一方，インホイールモータ方

式は各輪の駆動力を独立に制御できるうえ，低剛性の動力伝達要素が存在しないため制

御帯域を高めることができる。このような IWMの特性を活かした車両運動制御手法が

多く提案されている [26, 27]。また，車体全体の軽量化にも効果的であり [22]，車両デ

ザインの自由度も向上する。

一方でインホイールモータにも課題が存在する。従来のインホイールモータは車体側

にインバータを配置し，三相の動力線をインホイールモータに接続する構成が一般的

である。インホイールモータはバネ下に配置されるため，路面凹凸によるサスペンショ

ン変位や操舵により車体側と相対変位する。これにより配線は繰り返し屈曲を受ける。

さらに，配線の接続部にも応力が作用するうえ，走行中の振動に対しても信頼性を確保

する必要がある。また，配線が露出しているため走行中の飛散物により配線が損傷した

り外部環境により被覆が劣化する恐れがある。このような課題に対してインホイール

モータをワイヤレス化することで信頼性・安全性の課題を解決し，インホイールモータ

の実用化と車両運動制御の高性能化を促進することが期待される。著者らはこの全く新

しい構成をワイヤレスインホイールモータ (Wireless In-Wheel Motor: W-IWM)と定

義した。

W-IWMの負荷はインバータにより駆動される永久磁石同期モータである。モータ駆

動用インバータはベクトル制御等によりモータが所望のトルクを出力するよう制御し

ており，このような負荷は定電力負荷とみなせる。パワーエレクトロニクスの分野で

は定電力負荷の持つ負性抵抗特性によってシステムが不安定となることが知られてい

る [28–30]。ワイヤレス給電においては定電力負荷への直接給電に関する先行研究は見

受けられず，負荷の安定性や伝送電力制御手法は知られていない。W-IWMの実現には

定電力負荷への伝送電力制御手法を確立する必要がある。

1.2 研究目的

本研究は磁界共振結合によるワイヤレス給電における電力変換回路の構成と伝送電

力制御手法を体系化することを目的とする。特に定電圧負荷と定電力負荷への伝送電力

制御に着目する。磁界共振結合によるワイヤレス給電では，共振コンデンサの接続方式
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において 4つの方式が存在する。本論文では自動車応用に適した方式として，一次側，

二次側の共振コンデンサをともにコイルと直列接続とする直列-直列 (Series-Series: SS)

方式についてのみ取り扱う。

伝送電力制御の制御帯域の狙い値に対してワイヤレス給電回路の過渡応答が十分に速

い場合，過渡応答を無視して制御器を設計することができる。負荷電力や結合係数が短

時間かつ頻繁に変動するアプリケーションにおいては伝送電力の過渡応答特性の把握が

重要である。本論文ではワイヤレス給電回路の等価回路から伝達関数を導出し，等価抵

抗と結合係数をパラメータとして過渡応答特性の変化について考察する。また，過渡応

答の包絡線を近似するモデルを提案する。

先行研究では定電圧負荷への伝送電力制御手法が多く提案されている。回路構成とし

ては二次側にDC-DCコンバータを用いる方法や，双方向電力伝送のため二次側整流回

路をAC-DCコンバータで構成する方法が提案されている。しかし，一次側から二次側

への電力伝送における二次側AC-DCコンバータの制御手法や，DC-DCコンバータと

の使い分けについては明らかでない。そこで，本論文では二次側電力変換回路の構成を

一般化して各電力変換回路の動作を変換比により表すことで，二次側電力変換回路の組

み合わせを変換比の操作範囲をもとに比較する。

W-IWMのような定電力負荷へのワイヤレス給電における課題については先行研究で

は議論されておらず，伝送電力制御手法も確立されていない。そこで，本論文では定電

力負荷を有する SS方式のワイヤレス給電回路において負荷電圧の安定性を解析し，不

安定なシステムであることを示すとともに二次側AC-DCコンバータを用いた負荷電圧

制御手法を提案する。

伝送電力制御においては負荷や結合係数の変動に対して伝送電力の不足が生じないロ

バストな制御手法が求められる。伝送電力の余裕度を大きく確保する方法は機器容量の

増加や伝送効率の低下を招くため好ましくない。また，相互通信を用いた場合，通信の

遅延や途絶の影響を考慮しなければならない。本論文では一次側において伝送電力の余

裕度に相当する二次側AC-DCコンバータの変換比を推定し，これをフィードバック制

御することで負荷変動などに対して伝送電力の余裕度を確保する制御手法を提案する。

従来のワイヤレス給電の伝送電力制御の研究においては，具体的な電力変換回路の構

成における制御手法について着目したものがほとんどであった。一方，本研究では送受

電コイルを含む共振回路の包絡線応答，電力変換回路の操作による過渡応答，負荷自身

の制御帯域が平滑コンデンサを含む負荷プラントに対して十分速いという仮定を置き，

電力変換回路の動作を変換比で表して制御器設計においても変換比を用いる事で，電力

変換回路の具体的な回路構成に依存しない制御器設計手法を提案する。本論文では SS

方式に着目しているが，このような制御器設計手法は直列-並列 (SP) 方式など他の共

振回路方式においても適用可能であると考えられる。
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図 1: 本論文の構成

1.3 論文構成

図 1に本論文の構成を示す。

第 2章ではワイヤレス給電の自動車応用について述べる。電気自動車への走行中給

電，停車中給電，W-IWMの 3つの応用例について取り上げ，それぞれ技術的な課題と

先行研究について述べる。磁界共振結合によるワイヤレス給電には共振コンデンサの接

続方法によって 4つの回路トポロジが存在する。先行研究での解析結果をもとに，一次

側，二次側ともに共振コンデンサを直列接続とする SS方式が自動車応用に適している

ことを示す。

第 3章ではワイヤレス給電回路の包絡線特性について検討する。ワイヤレスインホ

イールモータのように負荷電力の変化が速いシステムや，走行中給電のように結合係数

が時間とともに大きく変化するシステムにおいては過渡応答特性の把握が重要である。

そこで，SS方式のワイヤレス給電回路について等価回路から伝達関数を導出し，一次

側電流，二次側電流の過渡応答について解析する。導出した伝達関数は高周波成分を含

んだものであるが，電力伝送においては高周波成分を含む瞬時値ではなくその包絡線の

把握がより重要である。そこで，伝達関数の支配極に着目して包絡線応答を表す近似モ

デルを導出する。

第 4章では電力変換回路構成の一般化について検討する。二次側AC-DC変換回路と
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してはダイオードブリッジ回路とフルブリッジコンバータの 2種類が考えられ，その

後段にDC-DCコンバータを用いる場合と用いない場合の合計 4通りの構成が考えられ

る。この 4通りの回路構成を制御可能なAC-DC変換回路とDC-DC変換回路を縦続接

続した構成として一般化する。各々の回路の変換比を定義し，等価交流抵抗の操作可能

な範囲をもとにそれぞれの回路構成を比較する。また，AC-DC変換回路のスイッチン

グ動作方式として同期 PWM整流方式と 2モード方式について述べる。同期 PWM整

流方式は二次側電流と同期して二次側AC-DCコンバータをスイッチングする方法であ

る。2モード方式は SS方式の場合二次側電流が電流源とみなせることを利用し，二次

側回路をショートさせる時間を持たせることで二次側AC-DCコンバータの平均的な出

力電流を操作する方法である。両方式の利点と短所について比較する。

第 5章では定電圧負荷への伝送電力制御ついて述べる。磁界共振結合方式は共振周波

数を通過域とするバンドパスフィルタ特性を有するため基本波成分に着目して解析す

る。二次側AC-DC変換回路の矩形波入力電圧の基本波成分に着目し，2ポート回路に

よる解析から一次側電流，二次側電流の計算式を導出する。定電圧負荷へのワイヤレス

給電では負荷電流の制御や伝送効率の最大化，さらにそれらの両立制御が必要となる。

これらの制御について一次側電圧が固定値である場合と制御可能な場合についてそれぞ

れ，第 4章で提案した一般化回路構成における各変換回路の変換比の動作点を求める。

実験回路を用いて検討結果を検証する。これにより，定電圧負荷において所望の伝送電

力制御を実現するために適した電力変換回路の構成を容易に選択することができる。さ

らに，二次側で負荷電流をフィードバック制御する手法を提案し，シミュレーションと

実験により提案制御法の有効性を示す。

第 6章ではW-IWMのような定電力負荷へのワイヤレス給電について述べる。等価回

路を用いて負荷電圧の安定性を解析し，不安定なシステムであることを示す。負荷電圧

を安定化して安定した電力伝送を実現するためにはフィードバック制御が必要である。

フィードバック制御は通信の遅延や途絶による影響を避けるため二次側回路内で完結し

ていることが望ましい。そこで本研究では一次側電圧をフィードフォワード制御とし，

二次側をAC-DCコンバータを用いたフィードバック制御とする負荷電圧制御手法を提

案する。制御器設計について説明し，AC-DCコンバータを 2モード方式で動作させた

場合のシミュレーションと実験により提案制御法の有効性を示す。

第 7章では一次側での伝送電力フィードバック制御法を提案する。第 6章で提案した

制御手法では一次側電圧をフィードフォワード制御としたため，制御器で設定した余裕

度を超えて負荷や結合係数の変動が生じた場合に伝送電力が不足する恐れがある。この

とき，二次側AC-DCコンバータの制御のみでは所望の負荷電力を満たすことができな

い。二次側AC-DCコンバータの動作方式が 2モード方式である場合，その動作モード

を一次側電流の変化により推定可能であることを解析と実験結果から示す。これを用い
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て一次側で二次側AC-DCコンバータの変換比を推定してフィードバック制御すること

で，一次側電圧の余裕度を確保して負荷や結合状態の変動に対して伝送電力の不足が生

じない制御を実現する。提案手法は一次側・二次側間で情報通信を用いないため，通信

遅延などによる影響を受けず機器構成の簡略化も実現できるという利点を持つ。

第 8章では SS方式の磁界共振結合によるワイヤレス給電における電力変換回路構成

の一般化と伝送電力制御手法について振り返り，本論文のまとめとする。
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第 2 章

ワイヤレス給電の自動車応用

本章ではワイヤレス給電の自動車応用の例として，電気自動車への走行中給電，停車

中給電，インホイールモータのワイヤレス化について取り上げる。各応用例について先

行研究とその課題について述べる。

2.1 走行中給電

電気自動車の課題として従来の内燃機関自動車に比べ一充電の走行距離が短いこと

が挙げられる。現在市販されている電気自動車の実用的な一充電の走行距離は 200 km

以下である。空調等の機器を使用した場合はさらに走行距離が短くなってしまう。この

課題に対してバッテリーの性能向上以外のアプローチとして，パワートレインの高効率

化 [31, 32]，前後輪に効率特性の異なるモータを配置して駆動力配分を最適化する制御

手法 [33]，速度軌道の最適化による消費エネルギー低減 [34,35]などが提案されている。

これらの手法は消費エネルギーの低減には有効であるが，電池容量以上の改善は得られ

ないため一充電走行距離の改善には限界がある。

そこで，一充電走行距離の課題を根本的に解決する方法として，走行中の車両への

Electric vehicle

Receiving coil

Transmitter coils

Power conversion

circuit

Battery

Power

図 2: 電気自動車への走行中給電
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ワイヤレス給電が研究されている [4–7]。走行中給電のイメージを図 2に示す。地上側

（道路下など）に設置された一次側コイルから二次側（車体側）コイルに電力が伝送さ

れ，二次側で受電した電力により車載のエネルギーストレージ（バッテリー，キャパシ

タ）を充電し，車載エネルギーストレージから駆動モータに電力を供給する。走行中給

電設備が設けられた道路においては電気自動車の一充電走行距離は無制限である。ま

た，必要となる車載エネルギーストレージの容量を減らすことができるので車両の軽量

化や低コスト化にも有効である。なお，磁界共振結合による方法以外に電界結合による

走行中給電も提案されている [36]。

走行中のワイヤレス給電に関しては給電区間の配置 [38,39]，送受電コイルの形状 [40]，

送電側（インフラ側）設備の回路構成や共振回路方式 [37,41,42]など，多くの課題が研

究対象となっている。また，漏洩電磁界の解析とその抑制 [43,44]，人体安全保護 [45,46]

といった課題は走行中給電に限らず磁界共振結合によるワイヤレス給電において重要な

研究課題である。

走行中給電における伝送電力の制御に着目すると以下の特徴が挙げられる。

1. 負荷は定電圧負荷である

2. 送電側（インフラ側）設備の簡略化のため送電側では複雑な制御は行わず，受電

側（車両側）で伝送電力の制御を行なう

3. 送電側コイルの構成によっては 1対多の電力伝送が行なわれる

4. 電力伝送の最中に送受電コイル間の結合係数が変動する

5. 受電側の有無を高速に検知する必要がある

したがって，これらの特性に対応した伝送電力制御が必要である。一例として一次側と

の通信を用いず，二次側の電力変換回路のみによる伝送電力制御 [47]や，追加コイル

による車両の検知 [48]などが提案されている。

2.2 停車中給電

現在市販されている電気自動車では有線で電源を車体側に接続して充電する方法が採

用されている。充電の煩雑さを解消し，電気自動車の利便性を高めるため，停車時にお

いて車載バッテリーの充電をワイヤレス化する試みがなされている [8–10]。停車時のワ

イヤレス給電のイメージを図 3に示す。

停車中給電における負荷は走行中給電と同じく定電圧負荷であるが，給電中にコイル

間の結合係数変動は生じず，負荷電圧の変化も緩やかであるため，伝送電力制御の観点

においては走行中給電に比べると技術的な難易度は低く，実用化に向けた国際的な規格

化も進んでいる [49]。また，理論的設計手法も提案されている [50]。停車中給電の利便
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図 3: 電気自動車への停車時給電

性に対しては送受電コイルの位置ずれをどの程度許容できるかが重要であり，位置ずれ

に強いコイル方式の研究も進められている [51,52]。また，送受電コイル間に異物が存在

すると伝送効率が低下するだけでなく過熱・発火の危険があるため，異物検知（Foreign

Object Detection:FOD）手法の研究が進められている [53, 54]。

電気自動車から系統に電力を供給する Vehicle to Grid（V2G）をワイヤレスで実現

するため，双方向電力伝送への対応が検討されている [17, 19]。停車中給電では走行中

給電とは異なり基本的に一次側と二次側は１対１での電力伝送を行なう。また，充電の

進展に伴う負荷の変動も緩やかであるため，文献 [55]のように一次側と二次側で通信

を介して協調した伝送電力制御を行なうことが比較的容易である。

走行中給電，停車中給電に共通する特徴としては，負荷が定電圧負荷であること，バッ

テリーの充電状態に応じた伝送電力制御が必要であることが挙げられる。本論文では第

5章において定電圧負荷への伝送電力制御手法について述べる。

2.3 ワイヤレスインホイールモータ

2.3.1 従来のインホイールモータの課題とワイヤレス化の利点

電気自動車は環境性能に優れるだけでなく，モータの速い応答性を活かした車両運動

制御の面においても従来の内燃機関自動車に対して優位性を持つ [3]。特に，各ホイー

ル内部に駆動モータを配置するインホイールモータ（In-Wheel Motor: IWM）は，各

輪の駆動力を独立に制御可能であり，駆動力をタイヤに直接伝達できるため，制御の観

点では最も望ましい駆動形態であると言える。IWMを利用した電気自動車の車両運動

制御に関して多くの先行研究が報告されている [26, 27,56–59]。

多くの IWMの開発事例が報告されているが [60–64]，それらはすべて車体側のイン

バータからから電力線により電力が供給されている。この動力線は高電圧であり大電流

を流す必要があるため，大径で被覆の厚い電線が用いられる。そのため配線の柔軟性に

問題がある。また，レゾルバやサーミスタ等の信号線も必要である。IWMはバネ下に
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(b) Wireless In-Wheel Motor.

図 4: ワイヤレスインホイールモータのコンセプト

配置されるため走行中の路面の凹凸に応じてサスペンションリンク機構によって車体側

と相対変位が生じる。また，前輪の場合は操舵による変位も生じる。したがってこれら

の電力線，信号線やその接続部（コネクタなど）は走行中に繰り返し屈曲や振動を受け

る [65, 66]。また，これらの配線は外界に露出しているため，温度変化や異物の不着な

どに対して高い耐久性が求められる。また，飛散物の衝突による切断の恐れもある他，

高電圧の電線を人間の手の届く箇所に配置するリスクも存在する。

これらの課題を解決するため，著者らの研究グループはワイヤレスインホイールモー

タ（Wireless In-Wheel Motor: W-IWM）を提案し，実車での走行に成功した [67]。W-

IWMでは磁界共振結合によりモータの駆動に必要な電力をワイヤレス給電し，情報通

信も無線通信を用いる。これにより，インホイールモータと車体間で一切の配線が存

在しない構成が実現され，配線に起因する課題の根本的な解決が可能となる。従来の

IWMの構成と，提案するW-IWMの構成を図 4に示す。

W-IWMでは，車体とインホイールモータ間でワイヤレス電力伝送をするだけでな

く，図 4(b)に示すように路面からW-IWMへの直接給電への応用も期待される。従来

想定されていた電気自動車の走行中給電は一旦バッテリーなどのエネルギーストレージ

にワイヤレス給電する方法であるが，W-IWMへの走行中給電では駆動装置であるモー

タに直接給電するため総合効率の向上が期待される。

2.3.2 ワイヤレスインホイールモータの技術課題

W-IWMが技術的に従来のワイヤレス電力伝送と最も異なる点は，負荷が定電力負荷

であることである。電気自動車の駆動用モータとしては大トルクが得られ，可変速比が広

く，高効率であることから一般に永久磁石同期モータ（Permanent Magnet Synchronous

Motor: PMSM）が用いられる。PMSMは電圧形三相 PWMインバータにより駆動さ
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れる。PMSMの駆動にはモータトルクと回転数に応じた電力が必要であり，PWMイ

ンバータとPMSMを合わせて定電力負荷として取り扱うことができる。従来のワイヤ

レス給電に関する研究では，抵抗負荷や定電圧負荷を想定したものがほとんどであり，

定電力負荷において求められる電力変換回路の構成や制御手法については明らかでな

かった。電気自動車の駆動モータ，かつインホイールモータであるという観点から，以

下にW-IWMの技術課題を列挙する。

1. 負荷が定電力負荷である

2. モータ負荷はトルク指令，回転数により変化するため，負荷電力の変動がバッテ

リーへの給電に比べて速い

3. サスペンション変位や操舵により一次側コイルと二次側コイルが頻繁に相対変位

するため，結合係数が絶えず変動する

4. 減速時はモータが電力回生するため，双方向電力伝送が必要である

5. 二次側回路はホイール内に配置されるため小型化する必要がある

6. W-IWMの周囲には金属部品が多数存在するため，その影響を考慮する必要がある

7. サスペンションリンク等の機構部品により送受電コイルの寸法やコイル間ギャッ

プが制約を受ける

本論文ではこれらの技術課題のうち伝送電力制御に着目し，1，2，3の課題について

第 6章で取り扱う。また，4については電力変換回路の構成にのみ着目し第 4章で取り

扱う。双方向電力伝送のための制御については本論文では取り扱わない。6，7の課題

はコイル設計に関する内容であり，文献 [68]において検討がなされている。

W-IWMは従来のワイヤレス給電のアプリケーションに関する研究に比べ多くの技術

課題が存在し，かつ比較的厳しい条件が課せられている。したがって，W-IWMの研究

により得られた成果は他の多くのアプリケーションにおいても適用可能である。

2.4 自動車応用に適した共振回路トポロジ

磁界共振結合によるワイヤレス給電では一次側，二次側の共振コンデンサをそれぞれ

コイルと直列接続するか，並列接続するかにより 4通りの回路トポロジが存在する。

(a) 一次側直列・二次側直列：SS（Series-Series）方式

(b) 一次側直列・二次側並列：SP（Series-Parallel）方式

(c) 一次側並列・二次側直列：PS（Parallel-Series）方式

(d) 一次側並列・二次側並列：PP（Parallel-Parallel）方式
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C2C1

L1 L2

(a) Series-Series (SS).

C2

C1

L1 L2

(b) Series-Parallel (SP).

C2

C1 L1 L2

(c) Parallel-Series (PS).

C2
L2C1 L1

(d) Parallel-Parallel (PP).

図 5: 共振回路トポロジ

各共振回路トポロジを図 5に示す。

各回路トポロジでの共振コンデンサの設計や特性の解析については多くの先行研究

が存在する [69–73]。SS方式とPP方式は一次側と二次側で回路が対称であるため，双

方向電力伝送に適していると言える。また，結合係数が小さい場合（すなわちコイル間

ギャップがある程度大きい場合）に伝送効率が最大となる負荷抵抗は SS方式とPS方式

が小さく，SP方式と PP方式は大きいことが知られている [73]。文献 [70]ではケース

スタディとして共振周波数が 100 kHzの場合の最適負荷値は SS方式が 10 Ω程度であ

るのに対して SP方式では 1000 Ω程度と 100倍程の差があることが示されている。

電気自動車でのワイヤレス給電においては，電力は数 kWから数十 kW，電圧は 300

Vから 600 V程度の範囲の負荷を取り扱うことが想定される。一例として定格負荷電

圧 VLが 350V，定格負荷電力 PLが 3.3 kWの負荷の等価的な抵抗値RLは次式で求め

られる。

RL =
VL

2

PL

=
3502

3300
≃ 37.1Ω (2-1)

したがって定格電力での等価的な抵抗値は数十 Ωのオーダーであるので，ワイヤレス

給電の最適負荷抵抗がこれに近い方が望ましい。

以上の考察結果より自動車応用には SS方式が最も適していると考えられる。以降，

本論文では SS方式についてのみ取り扱うが，第 4章で提案する電力変換回路構成の一

般化は他の方式にも適用可能であると考えられる。
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第 3 章

包絡線応答特性の解析とモデル化

本章では SS方式の磁界共振結合ワイヤレス給電回路の包絡線応答特性について解析

する。また，包絡線応答を表す近似モデルを導出し実験でその妥当性を示す。

3.1 SS方式回路のモデル化

3.1.1 伝達関数

磁界共振結合によるワイヤレス給電では共振現象を利用して長い伝送距離と高い伝送

効率を実現している。一次側・二次側回路にはそれぞれ共振コンデンサが設けられてお

り，自動車応用においては第 2章で述べた通りいずれもコイルと直列接続とする SS方

式が有利である。

SS方式のワイヤレス給電回路は図 6に示すT型等価回路で表される [74]。負荷を等

価交流抵抗Racとして取り扱う。各回路要素の電圧，電流は次式により表される。

i1

Rac

C2R2L2m=L2-LmL1m=L1-LmR1C1

Lm
v1

i2

vC1 vR1 vL1m vL2m vR2 vC2

vLm

iLm

v2

図 6: SS方式のT型等価回路
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i2 =
v2
Rac

(3-1)

vL2m = L2m
di2
dt

=
L2m

Rac

v̇2 (3-2)

vC2 =
1

C2

∫
i2dt =

1

RacC2

∫
v2dt (3-3)

vR2 = R2i2 =
R2

Rac

v2 (3-4)

vLm =
L2m

Rac

v̇2 +
1

RacC2

∫
v2dt+

R2 +Rac

Rac

v2 (3-5)

iLm =
L2m

RacLm

v2 +
1

RacC2Lm

∫∫
v2dt

2 +
R2 +Rac

RacLm

∫
v2dt (3-6)

vC1 =
1

C1

∫
i1dt (3-7)

vR1 = R1i1 (3-8)

vL1m = L1m
di1
dt

(3-9)

ここで，R1， R2は一次側，二次側コイル抵抗，L1，L2は一次側，二次側コイルイン

ダクタンス，Lmは相互インダクタンス，i2は二次側電流，v2は負荷電圧である。また，

一次側電流 i1は次式により求められる。

i1 =
L2

RacLm

v2 +
1

RacC2Lm

∫∫
v2dt

2 +
R2 +Rac

RacLm

∫
v2dt (3-10)

ここで一次側電圧は次式で表される。

v1 = vL1m + vC1 + vR1 + vLm (3-11)

式 (3-1)から式 (3-9)を式 (3-11)に代入して整理し，状態変数を

x =


x1

x2

x3

x4

 =


∫∫∫

v2dt
3∫∫

v2dt
2∫

v2dt

v2

 (3-12)

と置くと，式 (3-13)に示す状態方程式が得られる。
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ẋ = Ax+ bv1 (3-13)

y = cx

A =


0 1 0 0

0 0 1 0

0 0 0 1

−a0 −a1 −a2 −a3


b =

[
0 0 0 b3

]T
y =

[
v2 i1

]T
c =

[
0 0 0 1

0 1
RLC2Lm

R2+RL

RLLm

L2

RLLm

]
ここで各係数はそれぞれ次式の通りである。

b3 =
RacLm

L1L2 − Lm
2 (3-14)

a3 =
L1 (R2 +Rac) +R1L2

L1L2 − Lm
2 (3-15)

a2 =
R1C1C2 (R2 +Rac) + C1L1 + C2L2

C1C2

(
L1L2 − Lm

2
) (3-16)

a1 =
R1C1 + C2 (R2 +Rac)

C1C2

(
L1L2 − Lm

2
) (3-17)

a0 =
1

C1C2

(
L1L2 − Lm

2
) (3-18)

状態方程式が可制御正準系であるので，一次側電圧 v1から負荷電圧 v2への伝達関数

Pv2 (s)および一次側電流 i1までの伝達関数 Pi1 (s)は容易に求めることができる。

Pv2 (s) =
b3s

3

s4 + a3s3 + a2s2 + a1s+ a0
(3-19)

Pi1 (s) =
d3s

3 + d2s
2 + d1s

s4 + a3s3 + a2s2 + a1s+ a0
(3-20)

ここで係数 d3から d1は次式の通りである。

d3 =
L2

L1L2 − Lm
2 (3-21)

d2 =
R2 +Rac

L1L2 − Lm
2 (3-22)

d1 =
1

C2

(
L1L2 − Lm

2
) (3-23)
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また，v1から負荷電流 i2への伝達関数 Pi2 (s)は式 (3-1)より容易に求められる。

Pi2 (s) =
b3

′s3

s4 + a3s3 + a2s2 + a1s+ a0
(3-24)

ここで係数 b3
′は次式の通りである。

b3
′ =

Lm

L1L2 − Lm
2 (3-25)

図 7に Pi2 (s)と Pi1 (s)の周波数特性を示す。回路パラメータは表 1に示される値で

あり，等価交流抵抗Racは 25 Ωとした。いずれの伝達関数も共振周波数を通過域とす

るバンドパスフィルタ特性を有していることが分かる。共振周波数において二次側電流

v2は一次側電圧に対して 90 deg進み，一次側電流 i1は同相である。したがって一次側

電圧の周波数が共振周波数と一致している場合，一次側の基本波力率は 1である。
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図 7: Pi2 (s)，Pi1 (s)の周波数特性（Rac = 25 Ω）

表 1: 回路パラメータ

Primary coil Secondary coil

Resistance R 0.288 Ω 0.297 Ω

Inductance L 72.2 µH 71.6 µH

Capacitance C 35.9 nF 35.9 nF

Resonance frequency f 99.5 kHz 99.3 kHz

Mutual inductance Lm 12.3 µH (gap: 80mm)
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3.1.2 回路パラメータによる包絡線応答の変化

過渡応答について解析するため伝達関数 Pi2 (s)の極に着目した。Pi2 (s)は 4次の伝

達関数であり極は 2組の複素共役となっている。一方の極は負荷抵抗の増加とともに極

めて速くなるため無視でき，もう一方の極が過渡応答において支配的である。支配極の

虚部は高周波数成分を表しており，実部が包絡線応答を表している。

表 1に示す回路パラメータにおいて等価負荷抵抗 Racを変化させたときの極・零点

マップを図 8に示す。図 8(a)(b)は k = 0.171 (Lm = 12.3 µH)の場合，図 8(c)(d)は

k = 0.092 (Lm = 6.6 µH)の場合であり，図 8(b)(d)はそれぞれ支配極付近を拡大した

ものである。等価交流抵抗が大きいほど一方の極が支配極に比べて極めて速くなること

が分かる。一方，支配極は負荷抵抗が大きいほど遅くなっている。

図9に結合係数kを変化させたときの極・零点マップを示す。図9(a)，(b)はRac = 25Ω

の場合，図 9(c)，(d)Rac = 50 Ωの場合であり，図 9(b)，(d)はそれぞれ支配極付近を

拡大したものである。結合係数の低下により支配極が遅くなることが分かる。

図 10(a) ，(b)にそれぞれ等価交流抵抗，結合係数を変えたときの Pi2 (s)の極の実部

の変化を示す。図 10(a) での結合係数は 0.171，(b)での等価交流抵抗は 50 Ωである。

図 10(a)より負荷抵抗の増加とともに応答が遅くなることが分かる。また，図 10(b)よ
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(a) k = 0.171.
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(b) k = 0.171 (zoom).
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(c) k = 0.092.
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(d) k = 0.092 (zoom).

図 8: 等価交流抵抗Racによる極の変化

– 18 –



−800 −600 −400 −200 0 200
−800

−600

−400

−200

0

200

400

600

800

real axis [krad/s]

im
a

g
in

a
ry

 a
x
is

 [
k
ra

d
/s

]

 

 

c
o

u
p

lin
g

 c
o

e
ff

ic
ie

n
t 

[−
]

0.05

0.1

0.15

0.2

0.25

0.3

(a) RL = 25 Ω.
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(b) RL = 25 Ω (zoom).
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(c) RL = 50 Ω.
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(d) RL = 50 Ω (zoom).

図 9: 結合係数による極の変化
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図 10: 回路パラメータによる支配極実部の変化

り結合係数が小さいほど応答が遅くなることが分かる。

自動車応用においては例えばバッテリーへのワイヤレス給電では充電電流の制御，W-

IWMでは負荷電圧の制御が考えられる。これらの制御において目標とする制御帯域に

対して共振回路の包絡線応答の時定数が十分に短い場合は包絡線応答を無視することが

できる。一方，走行中給電のように送受電コイルの結合係数が短時間で変化する場合，

包絡線応答まで考慮して制御器を設計する必要が生じる可能性がある。
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3.2 包絡線モデル

ワイヤレス給電の実際のアプリケーションにおいては共振周波数と一致した高周波

成分を含む二次側電圧，電流の瞬時値よりも，その振幅の時間変化，すなわち包絡線

応答を把握することが重要である。包絡線応答のモデル化について Rimらは Laplace

Phasor Transformを用いた方法を提案している [75]。本節では新しいモデル化手法と

して式 (3-19)の伝達関数の正弦波入力に対する時間応答を数式的に解くことで，二次

側電圧，電流および一次側電流の包絡線応答を近似するモデルを提案する。

3.2.1 包絡線モデルの導出

一次側電圧を振幅 1，角周波数 ωiの正弦波電圧 u (t) = sinωitとすると，二次側電圧

の時間応答は伝達関数 Pv2 (s)を用いて次式により求められる。

Y (s) = Pv2 (s)L[u(t)]

=
b3s

3

s4 + a3s3 + a2s2 + a1s+ a0
· ωi

s2 + ωi
2

=
Af

s− pf
+

Āf

s− p̄f
+

As

s− ps
+

Ās

s− p̄s
+

B1

s− jωi

+
B2

s+ jωi

(3-26)

式 (3-26)の第 1項，第 2項は速い極の応答であり前節での検討よりこれらは無視でき

る。第 3項，第 4項は支配極による過渡応答であり係数と極はそれぞれ次式で表される。

As = (s− ps)Y (s) |s=ps = rA + jqA (3-27)

ps = rp + jqp (rp < 0, qp > 0) (3-28)

Ās，p̄sはそれぞれAs，psの複素共役である。式 (3-26)の第 5項，第 6項は入力に対す

る定常応答であり係数はそれぞれ次式で表される。

B1 =
1

2j
Pv2 (jωi) = rB + jqB (rB > 0, qB > 0) (3-29)

B2 = B̄1 (3-30)

したがって式 (3-26)の第 1項，第 2項を無視した時間応答は逆ラプラス変換により式

(3-31)の通り求められる。

y (t) ≃ −2erpt
√
rA2 + qA2 sin

(
qpt+ tan−1 rA

−qA

)
+ |Pv2 (jωi)| sin

(
ωit+ tan−1 rB

−qB

)
(3-31)

ここで qpをプラント共振角周波数 ωpと書く。また

2
√

rA2 + qA2 ≃ |Pv2 (jωi)| (3-32)

– 20 –



であり，y (0) = 0とすると次式が得られる。

tan−1 rA
−qA

= tan−1 rB
−qB

= ϕ (3-33)

包絡線応答の時間に比較して ϕの時間換算はきわめて小さいので位相移動しても差し

支えなく，式 (3-31)は次式の通り近似できる。

y (t) ≃ |Pv2 (jωi)|
(
−erpt sinωpt+ sinωit

)
(3-34)

ここで ωpと ωiを両者の平均 ωo = ωp+ωi

2
と差分 ωb = ωp − ωiを用いて表すと式 (3-34)

は次式の通り書き換えられる。

y (t) ≃ |Pv2 (jωi)|
√

1− 2erpt cosωbt+ e2rpt sin(ωot+ γ) (3-35)

平方根内を次式の通り近似する。

1− 2erpt cosωbt+ e2rpt ≃
(
1− erpt cosωbt

)2
(3-36)

式 (3-34)から高周波成分 sin (ωot+ γ)を除くと，包絡線の時間応答 ye (t)は式 (3-37)で

表される。

ye (t) = |Pv2 (jωi)|
(
1− erpt cosωbt

)
(3-37)

式 (3-37)をラプラス変換すると次式が得られる。

Ye (s) = |Pv2 (jωi)|
−rps+ rp

2 + ωb
2

s2 − 2rps+ rp2 + ωb
2

1

s
(3-38)

式 (3-38)は包絡線のステップ応答を表しているので，包絡線の伝達関数モデル Pv2e (s)

は式 (3-39)で表される。

Pv2e (s) = |Pv2 (jωi)|
−rps+ rp

2 + ωb
2

s2 − 2rps+ rp2 + ωb
2

(3-39)

したがって包絡線応答は二次の伝達関数で近似できる。Pv2e (s)への入力とは角周波数

ωiの一次側正弦波電圧の振幅の時間変化を指していることに注意が必要である。また，

rp < 0なので Pv2e (s)は安定なシステムである。

以上の導出は二次側電圧に関するものであるが，二次側電流，一次側電流についても

それぞれ伝達関数の分母が同じなので包絡線モデル Pi2e (s)，Pi1e (s)は Pv2e (s)とゲイ

ンが異なるのみである。

Pi2e(s) = |Pi2 (jωi)|
−rps+ rp

2 + ωb
2

s2 − 2rps+ rp2 + ωb
2

(3-40)

Pi1e(s) = |Pi1 (jωi)|
−rps+ rp

2 + ωb
2

s2 − 2rps+ rp2 + ωb
2

(3-41)

– 21 –



3.2.2 実験

提案する包絡線モデルの妥当性を実験により検証した。実験装置の構成を図 11(a)に，

一次側・二次側コイルの外観を図 11(b)に示す。回路パラメータを表 1に示す。一次側電

圧はファンクションジェネレータ（AFG 3021B，Tektronix）と高周波アンプ（HSA4014，

エヌエフ回路設計ブロック）で生成した。負荷は純抵抗Rとして無誘導性抵抗を用いた。

実験条件として負荷抵抗Rは 25 Ωと 100 Ω，一次側電圧周波数 f1は 100 kHzと 103

kHz，相互インダクタンスLmは 12.3 µHと 6.6 µHの合計 8通りにおいて，二次側電圧

v2と一次側電流 i1の時間応答を測定した。測定値のノイズを除去するためオフライン

で 500 kHzのローパスフィルタを適用しフィルタによる位相遅れを補正した。測定値は

高周波アンプの過渡応答による影響を含んでいるため，一次側電圧 v1も同時に測定し

てオフラインでヒルベルト変換により一次側電圧包絡線を計算し，これを包絡線モデル

の入力値として計算に用いた。

実験結果を図 12から図 15に示す。いずれの条件においても，測定値の包絡線と提案

する包絡線モデルは良い一致が得られている。立ち上がり直後に若干の誤差が見られる

が，これは式 (3-36)の近似による影響であると考えられる。入力周波数が 100 kHzと

103 kHzの場合を比較すると，共振周波数と入力周波数の差が大きい 103 kHzの場合の

方が包絡線応答の減衰性が悪くなることが分かる。したがって過渡応答の収束の観点か

らは入力周波数を共振周波数と一致させることが望ましい。

以上の実験結果より提案する包絡線モデルの妥当性が示された。

High 

frequency 

amplifier

Function

generator

sin 
wave

R

C2C1

L1 L2

Lm

v2

i1

v1

(a) Experimental circuit.

Primary 
coil

Secondary coil
(opposite side)

(b) Photo of coils.

図 11: 包絡線応答実験装置

– 22 –



0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
−20

−10

0

10

20

Time [ms]

S
e

c
o

n
d

a
ry

 v
o

lt
a

g
e

 [
V

]

 

 

measured

envelop model

(a) v2 (R = 25 Ω).

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
−4

−2

0

2

4

Time [ms]

P
ri
m

a
ry

 c
u

rr
e

n
t 

[A
]

 

 

measured

envelop model

(b) i1 (R = 25 Ω).

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
−20

−10

0

10

20

Time [ms]

S
e

c
o

n
d

a
ry

 v
o

lt
a

g
e

 [
V

]

 

 

measured

envelop model

(c) v2 (R = 100 Ω).

0 0.2 0.4 0.6 0.8 1
−4

−2

0

2

4

Time [ms]

P
ri
m

a
ry

 c
u

rr
e

n
t 

[A
]

 

 

measured

envelop model

(d) i1 (R = 100 Ω).

図 12: 実験結果（Lm = 12.3µH, fi = 100 kHz）
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図 13: 実験結果（Lm = 12.3µH, fi = 103 kHz）
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図 14: 実験結果（Lm = 6.6µH, fi = 100 kHz）
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図 15: 実験結果（Lm = 6.6µH, fi = 103 kHz）
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3.3 定電圧負荷の包絡線応答に関する検討

実際のワイヤレス給電回路では二次側に整流回路などが用いられる。定常状態におい

てはこのような電力変換回路を含む負荷を等価的な抵抗とみなせる。しかし，過渡状態

においては電力変換回路の入力電圧，電流振幅が変化するため等価的な抵抗値は一定で

はない。そこで本節では整流回路と定電圧負荷による負荷の包絡線応答と等価交流抵抗

Racを用いた場合の包絡線応答を回路シミュレーションにより比較する。

回路シミュレーションモデルを図 16に示す。一次側電圧実効値は 10 V，負荷電圧

は 10 Vとした。回路パラメータは表 1の値を用いた。ダイオードブリッジ回路と定

電圧負荷のかわりに定常状態において等価となる抵抗 Rac = 7.13Ωを接続した場合と

二次側電流 i2の過渡応答を比較した。回路シミュレーションにはMATLAB Simulink

SimPowerSystemsを用いた。

シミュレーション結果を図 17に示す。図 17(a)は定電圧負荷の場合，(b)は等価交流

抵抗の場合である。定常値での振幅はほぼ一致しているものの過渡応答は異なってい

る。定電圧負荷の方がより振動的であり大きなオーバーシュートが見られる。一方，最

初にピークとなる時間は両者でおおむね一致していることから，おおまかな包絡線の時

定数の検討には等価交流抵抗を用いることができる。整流回路や定電圧源を含む負荷の

包絡線応答をより詳細に解析するためにはモデルの改善が必要である。

C2R2L2-LmL1-LmR1C1

Lm
v1

i2

VL

図 16: 回路シミュレーションモデル
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(b) Equivalent AC resistance.

図 17: 包絡線応答 回路シミュレーション結果
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3.4 タイムスケールに関する考察

実際のワイヤレス給電回路においては，負荷に供給される電流の平滑化などのために

二次側整流回路の出力に平滑コンデンサCsを接続することが想定される。ここで，負

荷のみかけ抵抗を RL，整流回路の出力電流を等価的な直流電流源 isとして考えると，

CsとRLからなる負荷プラントの伝達関数 P (s)は次式で表される。

P (s) =
VL (s)

Is (s)
=

RL

RLCss+ 1
(3-42)

ここで VL (s)は負荷電圧，Is (s)は isのラプラス変換である。式 (3-42)より負荷プラン

トの時定数はRLCsである。一例として平滑コンデンサ容量が 1000 µF，負荷のみかけ

抵抗RLが 10 Ωである場合，時定数は 10 msとなる。RLが大きくなると時定数はさら

に遅くなる。

一方，負荷を等価交流抵抗Racで考えた場合，二次側電流 i2の包絡線応答の時定数

は式 (3-24)の支配極実部より求めることができる。表 1に示す回路パラメータでRLが

10 Ω（Rac = 8.1Ωに換算される）である場合，i2の包絡線応答の時定数は 0.04 msで

あり，負荷プラントの時定数に対して遥かに速い。

このように，負荷プラントに対して送受電コイルと共振コンデンサの共振回路部の包

絡線応答の時定数が遥かに速く，負荷への所望の伝送電力制御の制御帯域に対して共振

回路部の包絡線応答の時定数が同様に十分速い場合，共振回路部の包絡線応答は無視

しても差し支えない。共振回路部の包絡線応答を無視することで二次側の電力変換回

路を用いた伝送電力制御の制御器設計が容易となることを第 5章，第 6章において述べ

る。平滑コンデンサ容量を負荷電圧，電流のリプルについて考慮するだけでなく，共振

回路部の時定数に対して負荷プラントの時定数が十分に遅くなるよう設計することで，

伝送電力制御の制御器設計において大きなメリットを得られる。

C2C1

L1 L2

Lm

v1
Cs

Load

RL

図 18: 負荷プラントを持つ回路モデル
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3.5 まとめ

本章では SS方式の磁界共振結合ワイヤレス給電回路の包絡線応答特性について解析

した。

まず，T型等価回路の電圧方程式から状態方程式を導出し，一次側電圧から二次側電

圧，電流，および一次側電流への伝達関数を求めた。等価交流抵抗と結合係数をパラ

メータとして支配極の変化を求め，等価交流抵抗が大きく結合係数が小さいほど包絡線

応答が遅くなることを示した。

導出した伝達関数の支配極の正弦波入力に対する時間応答に着目し，包絡線応答を近

似的に表す伝達関数を導出した。包絡線応答は共振周波数と入力周波数の差が大きいほ

ど振動的となる。導出した包絡線応答モデルが妥当であることを実験により示した。

実際のワイヤレス給電回路では二次側に整流回路が存在し，負荷も純抵抗ではない。

ダイオードブリッジ回路と定電圧負荷からなる負荷と，等価交流抵抗で表した場合の包

絡線応答の差異を回路シミュレーションにより示した。また，平滑コンデンサを含む負

荷において負荷プラントと共振回路部の包絡線応答の時定数を比較した。負荷プラント

の時定数に対して共振回路部の包絡線応答の時定数が十分に速い場合，共振回路部の包

絡線応答を無視できるため，伝送電力制御の制御器設計が容易となる。
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第 4 章

電力変換回路構成の一般化

本章では一次側，二次側の電力変換回路構成の一般化について述べる。SS方式のワ

イヤレス給電における電力変換回路の構成に関して，先行研究では等価的な負荷抵抗

の操作を目的として二次側にDC-DCコンバータ（昇圧，降圧，昇降圧）を設ける構成

が多く提案されている。この場合，二次側AC-DC変換回路にはダイオードブリッジ整

流回路が用いられている。しかし，二次側AC-DC変換回路に制御可能なAC-DCコン

バータを用いる構成についてその利点や動作点の設定手法については明らかでない。ま

た，DC-DCコンバータとの適切な組み合わせについても明らかではない。

本章では電力変換回路の構成と動作を一般的に表現するため，二次側AC-DC変換回

路とDC-DC変換回路の変換比α，βを導入する。SS方式のワイヤレス給電回路の伝送

電力と伝送効率を等価的な交流回路を用いて解析し，電力変換回路の変換比操作を等価

交流抵抗の操作として表すことで二次側電力変換回路の構成とそれに応じた変換比操作

範囲の関係を明確化し，回路構成設計の指針を示す。また，二次側AC-DC変換回路の

スイッチング動作方式について述べる。

4.1 交流回路モデルによる解析

本節では電力変換回路構成一般化の議論の準備として，交流回路モデルによる伝送電

力と伝送効率の計算式 [76]について取り上げる。また，伝送電力と伝送効率の操作に

おける電力変換回路の制御自由度について考察する。

4.1.1 交流回路モデル

ワイヤレス給電回路は図 19(a)に示すように一次側は直流または交流の電源と共振周

波数と一致した高周波に変換するための電力変換回路，二次側は何らかの電力変換回路
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図 19: 実際の回路構成と交流回路モデル

と負荷から構成されている。このような複雑な回路の動作を直接解析することは容易

でない。回路の静的な動作点について解析するためには，より単純化された回路モデル

の導入が有効である。そこで，電力変換回路を含む実際の回路を等価的に表す交流回路

モデルを導入して伝送電力や伝送効率の解析に用いる。交流回路モデルを図 19(b)に示

す。交流回路モデルを用いる事で文献 [76]の解析結果を電力変換回路を含む実際の回

路にも適用できる。

交流回路モデルでは共振回路をT型等価回路で表す [74]とともに，二次側電力変換

回路の入力における電力のモデル化のため等価交流抵抗Racを導入する。Racは二次側

電力変換回路の動作に伴って変化する等価的な可変抵抗である。また，R1，R2はそれ

ぞれ一次側・二次側コイルの内部抵抗，L1，L2はそれぞれ一次側・二次側コイルの自

己インダクタンス，Lmはコイル間の相互インダクタンス，C1，C2はそれぞれ一次側，

二次側共振コンデンサ容量である。

第 3章での解析結果より SS方式の磁界共振結合回路は図 7に示されるようにバンド

パスフィルタ特性を有している。したがって一次側電力変換回路の出力電力や二次側電

力変換回路の入力電圧が矩形波であったとしても，高調波成分の電力伝送への寄与は小

さいため基本波成分のみに着目して解析する。交流回路モデルの一次側電圧源 v11は一

次側電力変換回路の出力電圧 v1の基本波成分を持つ正弦波電圧源である。また，等価

交流抵抗の電圧 v21は二次側電力変換回路の入力電圧 v2の基本波成分であり，二次側

電流 i21は二次側電力変換回路の入力電流 i2の基本波成分である。以降では理想的な

状態として i21 = i2であると仮定する。また，v21と i21は同相，すなわち二次側の力

率は 1であると仮定する。
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交流回路モデルの回路方程式はインピーダンス行列を用いて式 (4-1)により表される。[
v11

0

]
= Z

[
i11

−i21

]
(4-1)

Z =

 R1+
1

jω0C1

+jω0 (L1−Lm) jω0Lm

jω0Lm R2+
1

jω0C2

+jω0 (L2−Lm)+Rac

 (4-2)

インピーダンス行列の定義よりi21の符号が負である点に注意が必要である。ここで ω0

は角周波数であり，式 (4-3)の共振条件を満たす場合インピーダンス行列Zは式 (4-4)

で表される。

ω0 =
1√
L1C1

=
1√
L2C2

(4-3)

Z =

[
R1 jω0Lm

jω0Lm R2 +Rac

]
(4-4)

したがって i11，i21は次式により求められる。[
i11

−i21

]
= Z−1

[
v11

0

]
(4-5)

i11 =
R2 +Rac

R1R2 +R1Rac + (ω0Lm)
2v11 (4-6)

i21 =
jω0Lm

R1R2 +R1Rac + (ω0Lm)
2v11 (4-7)

v11の実効値をV11と書くと，i11，i21の実効値 I11，I21はそれぞれ次式の通り表される。

I11 =
R2 +Rac

R1R2 +R1Rac + (ω0Lm)
2V11 (4-8)

I21 =
ω0Lm

R1R2 +R1Rac + (ω0Lm)
2V11 (4-9)

また，式 (4-7)より i21は v11に対して 90 deg進みであることが分かる。

4.1.2 伝送電力

等価交流抵抗Racにおける電力 PRは式 (4-9)より次式で表される。

PR = RacI21
2

=
(ω0Lm)

2 Rac{
R1R2 +R1Rac + (ω0Lm)

2}2V11
2 (4-10)
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式 (4-10)より伝送電力は一次側電圧 V11とRacにより操作できることが分かる。PRは

実際の回路構成においては二次側電力変換回路の入力電力であり，電力変換回路での損

失を無視すれば負荷電力と等しい。

伝送電力が最大となる等価交流抵抗RPoptは式 (4-10)より次式の通り求められる。

∂PR

∂Rac

∣∣∣∣
Rac=RPopt

= 0 (4-11)

RPopt = R2 +
(ω0Lm)

2

R1

(4-12)

4.1.3 伝送効率

式 (4-8)より一次側電力 P1は次式で表される。

P1 = V11I11

=
R2 +Rac

R1R2 +R1Rac + (ω0Lm)
2V11

2 (4-13)

したがって伝送効率 ηは次式により求められる。

η =
PR

P1

=
(ω0Lm)

2Rac

(R2+Rac)
{
R1R2+R1Rac+(ω0Lm)

2} (4-14)

式 (4-14)より伝送効率は V11に依存せずRacのみにより定まることが分かる。また，伝

送効率を最適化する唯一の等価交流抵抗値Rηoptを求めることができる。

∂η

∂Rac

∣∣∣∣
Rac=Rηopt

= 0 (4-15)

Rηopt =

√
R2

R1

(ω0Lm)
2 +R2

2 (4-16)

式 (4-16)よりRηoptはコイルのパラメータのみで定まることが分かる。このうち，共振

角周波数 ω0は式 (4-3)よりコイルの自己インダクタンスと共振コンデンサ容量との組

み合わせにおいて設計可能なパラメータであるため，負荷の等価抵抗を考慮して ω0を

設計することで電力変換回路での制御なしでも高い伝送効率を得られる。

図 20(a)に等価交流抵抗Racと伝送電力との関係を，図 20(b)にRacと伝送効率の関

係を示す。なお，回路パラメータは表 2に示す通りである。伝送電力が最大となるRPopt

と最大効率を得るRηoptは異なっており，最大電力が得られるRacにおいてはインピー

ダンス整合により伝送効率は 50%と低い。また，いずれも上に凸となっており，所望の

伝送電力，伝送効率を得るRacは最大値を除いてそれぞれ 2点存在する。
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表 2: 回路パラメータ

Primary Secondary

Coil resistance R1,2 0.547 Ω 0.535 Ω

Coil inductance L1,2 166 µH 167 µH

Capacitance C1,2 19.9 nF 19.9 nF

Coil gap 100 mm

Mutual inductance Lm 21.8 µH (k = 0.132)

Resonance frequency 87.6 kHz
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図 20: 等価交流抵抗Racに対する伝送電力，伝送効率

式 (4-12)，式 (4-16)より，RPoptとRηoptの大小関係について次式が得られる。

RPopt
2 −Rηopt

2 =
R2

R1

(ω0Lm)
2 +

(ω0Lm)
4

R1
2 > 0 (4-17)

したがってRPopt > Rηoptであり，所望の伝送電力を満たす２つの動作点のうちRacの

小さい方が必ず高い伝送効率を得られる。

一次側コイルと二次側コイルが同一形状，同一巻数である場合は R1 ≃ R2であり，

R2
2 ≪ ω0Lmであるならば式 (4-16)は次式のように近似できる。

Rηopt ≃ ω0Lm (4-18)

このとき等価交流抵抗がRηoptのときの最大伝送効率 ηmaxは式 (4-14)に式 (4-18)を代

入することで次式の通り得られる。

ηmax =
(ω0Lm)

2Rηopt

(R2+Rηopt)
{
R1R2+R1Rηopt+(ω0Lm)

2}
=

(ω0Lm)
3

(ω0Lm)
3 + (R1 +R2) (ω0Lm)

2 + 2R1R2 (ω0Lm) +R1R2
2

(4-19)
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図 21: 相互インダクタンス Lmに対する伝送電力，伝送効率

式 (4-19)は回路パラメータのみで表されており，最大伝送効率 ηmaxは負荷に一切依存

しないことが分かる。また，R1R2 ≪ ω0Lmである場合，式 (4-19)は次式で近似できる。

ηmax ≃ ω0Lm

ω0Lm +R1 +R2

(4-20)

式 (4-20)よりコイルの内部抵抗R1，R2が小さく，共振角周波数ω0，相互インダクタン

スLmが大きいほど高い最大伝送効率が得られることが分かる。図 21に V11 = 5 Vの場

合の相互インダクタンスLmに対する伝送電力と伝送効率の変化を示す。図 21(b)より

Lmが大きくなるほど高い伝送効率が得られることが分かる。一方，伝送電力は小さな

Lmで最大となりそれ以上 Lmが大きくなると伝送電力が減少する。したがって伝送効

率の改善のために Lmを過度に大きくすると伝送電力を確保するために一次側電圧 V11

を大きくする必要があり，一次側の機器容量を大きくしなければならないため，両者の

バランスを考慮して相互インダクタンスを適切な値に設計する必要がある。

4.1.4 制御自由度

式 (4-10)，式 (4-14)より二次側電力変換回路の損失を無視した場合，伝送電力と伝送

効率に関して以下の考察が得られる。

• 伝送効率はRacのみにより定まる

• 任意の伝送電力を得る (V11, Rac)の組合せは無数に存在する

• 任意の伝送電力を満たしつつ伝送効率が最大となる (V11, Rac)の組合せはただ一

つのみ存在する

したがって伝送電力制御における操作量は一次側電圧 V11と等価交流抵抗Racの 2変数

のみである。V11の操作には一次側の電力変換回路を，Racの操作には二次側の電力変

換回路を用いるため，両者を制御するためには一次側，二次側にそれぞれ 1つ以上の制

御可能な電力変換回路を設ける必要がある。
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4.2 電力変換回路構成の一般化

4.2.1 一般化回路構成

図 19(a)に示すように，実際の回路においては一次側・二次側ともに複数の電力変換

回路で構成される可能性がある。一方，前節での考察結果より，伝送電力制御の観点か

らは一次側電力変換回路は V11の生成と操作，二次側電力変換回路はRacの操作が目的

であると言える。また，多くの場合負荷への供給電力は直流とする必要があるので，二

次側電力変換回路にはAC-DC変換回路が必要である。

以上の考察を元に一般化した SS方式のワイヤレス給電回路の構成を図 22に示す。一

次側（送電側）は直流電源とDC-AC変換回路により構成される。商用交流を全波整流

して電源としてするシステムや，マトリクスコンバータで直接的にAC-AC変換するシ

ステムも等価的に前述の構成とみなせる。一次側のDC-AC変換回路では共振回路の共

振周波数と一致，もしくはそれに近い高周波に変換するとともに，出力電圧 v1の基本

波実効値 V11を操作する。変換回路の構成としてはインバータのパルス幅により V11を

操作する方式（PWM方式）と，昇降圧チョッパと固定パルス幅のインバータで V11を

操作する方式（PAM方式）が考えられる。後者の構成では 2つの変換回路を用いるが，

操作量は V11のみであるので制御の観点では単一の変換回路とみなせる。
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circuit
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C1 C2

E Cs Vdc

i2 Iload

AC-DC

conversion

circuit

DC-DC

conversion

circuit

LoadVload
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図 22: 一般化した SS方式のワイヤレス給電回路の構成
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図 23: 二次側電力変換回路の特殊例
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高周波に変換された電力は磁界共振結合により二次側（受電側）に伝送される。二

次側ではまず制御可能なAC-DC変換回路により受電電力を直流に変換する。さらに制

御可能なDC-DC変換回路で電圧を調整して負荷に電力が供給される。多くの先行研究

では図 23(a)のようにAC-DC変換回路にダイオードブリッジ整流回路が用いられてい

る [11–14]。また，アプリケーションによっては二次側回路の小型化のために図 23(b)

のように二次側DC-DC変換回路を設けない構成も考えられる。これらの回路構成も図

22の回路構成の特殊例として取り扱うことができる。

4.2.2 二次側電力変換回路の変換比による等価交流抵抗の操作

図 22に示す回路構成のように，二次側の電力変換回路構成はAC-DC変換回路とDC-

DC変換回路の 2つの電力変換回路に一般化できる。各電力変換回路での損失を無視し，

AC-DC変換回路の入力において力率 1が満たされていると仮定する。ここで，AC-DC

変換回路の変換比 αと，DC-DC変換回路の変換比 βを導入し，各変換回路の入出力電

圧・電流の関係を次式の通り表す。

Idc =
2
√
2

π
αI21 (4-21)

Vdc =
π

2
√
2

1

α
V21 (4-22)

Iload = βIdc (4-23)

Vload =
1

β
Vdc (4-24)

ここでV21は二次側AC-DC変換回路の入力電圧v2の基本波成分実効値である。式 (4-21)

における係数 2
√
2

π
は全波整流の平均値による係数である。式 (4-21)から式 (4-23)を整

理すると次式の関係が得られる。

Rac =
V21

I21

=
8

π2
(αβ)2

Vload

Iload
(4-25)

ここで負荷のみかけ抵抗Rloadを次式の通り定義する。

Rload =
Vload

Iload
(4-26)

負荷が抵抗負荷であればRloadは負荷抵抗そのものである。定電圧負荷の場合 Vloadは一

定であり Iloadは伝送電力に応じて変化する。したがってRloadは可変である。負荷が定

電力負荷である場合，ある負荷電力を満たす Vloadと Iloadの組み合わせは無数に存在す

るので，定電力負荷においてもRloadは可変である。
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AC-DC変換回路の変換比と DC-DC変換回路の変換比の積 αβを総変換比 γと定義

すると，式 (4-25)は次式のように表される。

Rac =
8

π2
γ2Rload (4-27)

式 (4-27)は負荷のみかけ抵抗Rloadに対して二次側電力変換回路の変換比 α，βを操作

することで等価交流抵抗Racを操作可能であることを示している。α，βを導入するこ

とで電力変換回路を含むワイヤレス給電回路の伝送電力，伝送効率を交流回路モデルに

基づく式 (4-10)，式 (4-14)用いて解析することができる。したがって提案する変換比を

用いる手法は動作点の設定や制御器設計に有用であると言える。

4.2.3 二次側AC-DC変換回路の構成と動作

二次側AC-DC変換回路としては図 24に示すフルブリッジコンバータを用いる。各

スイッチング素子には逆並列ダイオードが接続されているため，全スイッチング素子を

OFFとした場合はダイオードブリッジ回路として動作する。したがって，ダイオード

ブリッジ回路も同じ枠組みで取り扱うことができる。

αの定義より 0 ≤ α ≤ 1であり，式 (4-25)よりαが小さくなるほどRacも小さくなる

ことが分かる。また，α = 1は全波整流動作であり，AC-DC変換回路がダイオードブ

リッジ回路である場合は α = 1として取り扱うことができる。

AC-DC変換回路のスイッチング動作方式としては以下の 2つの方法が考えられる。

1. 同期 PWM整流方式

2. 2モード方式

各動作方式の詳細と変換比 αとの対応について述べる。

L2

C2 i2

v2

Cs Vdc

Idc

AC-DC conversion circuit

図 24: 二次側AC-DCコンバータ
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同期PWM整流方式

同期PWM整流方式は一般的な単相PWMコンバータのスイッチング方法と同様に，

二次側電流 i2と同期してスイッチングを行ない，パルス幅と位相の操作によって変換比

αを操作する。同期 PWM整流方式の概略図を図 25に示す。本方式ではスイッチング

のタイミングを何らかの方法で i2と同期させる必要がある。例えば i2のゼロクロス検

出や位相同期回路（Phase Locked Loop: PLL）を用いる。また，i2に同期したスイッ

チング方法としてはパルス密度変調（Pulse Density Modulation: PDM）による方法も

可能であると考えられるが本論文では取り扱わない。

AC-DC変換回路のスイッチングの duty比 dsを次式で定義する。

ds =
T ′

T
(4-28)

ここで T は二次側電流 i2の半周期時間，T ′はスイッチング時間幅である。なお，ここ

では二次側電流 i2は正弦波であると仮定し，スイッチングタイミングは電流ピークに

対して対称であり位相は制御しないものとする。

二次側電圧 v2は図 25に示されるように Vdc，0，−Vdcの 3レベルの矩形波となる。そ

の基本波成分実効値 V21はフーリエ級数より次式で求められる。

V21 =
2
√
2

π
Vdc sin

πds
2

(4-29)

ここで V21の変化による二次側電流 I21の変化が十分に小さく I21が定電流源としてみ

なせると仮定すると，duty比 dsに対しても I21が変化しないので，AC-DC変換回路の

出力電流 Idcは次式で近似できる。

Idc ≃ 1

π

∫ π
2
+π

2
ds

π
2
−π

2
ds

√
2I21 sin θdθ

=
2
√
2

π
I21 sin

πds
2

(4-30)

v2 , i2

i2

v2

t

Vdc

-Vdc

T

T’

図 25: 同期 PWM整流方式での二次側電圧，電流波形
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ここで式 (4-29)，式 (4-30)においてそれぞれ

sin
πds
2

= α (4-31)

と置いて整理すると，式 (4-30)と式 (4-29)はそれぞれ式 (4-21)，式 (4-22)と一致する。

したがって duty比 dsと変換比 αの関係は非線形である。

同期 PWM整流方式では二次側電流 i2と同期したスイッチングを行なうため，duty

比の変化に対する二次側AC-DCコンバータの出力電流の応答性が速い。また，同期整

流であるのでダイオード整流に比べて導通損失が小さい。その反面，図 25に示すよう

なスイッチングではハードスイッチングとなるためスイッチング損失が増加する可能性

がある。この課題を解決するためにはスイッチングタイミングの工夫が必要となる。ま

た，スイッチングを i2に同期させる手段が必要であり後述の 2モード方式に比べてス

イッチングタイミングの制御が複雑である。

2モード方式

2モード方式では図 26に示すように i2の周波数よりも十分遅い周期で下記の 2つの

動作モードを切り替える [67, 77]。

• Rectification mode: 二次側AC-DCコンバータのすべてのスイッチをOFFと

する。これによりコンバータは図 27(a)に示されるようにダイオードブリッジ整

流回路として動作する。その結果，伝送電力は負荷に供給される。

• Short mode: 二次側AC-DCコンバータの両レグの下アームのスイッチをONと

する。これにより図 27(b)に示すように二次側コイルがショート状態となるため，

伝送電力は負荷に供給されない。負荷への電力は二次側AC-DCコンバータの後

段に設けられたDCリンク平滑コンデンサから供給される。

v2 , i2

i2
v2

t

-Vdc

Vdc

Tr Ts

図 26: 2モード方式での二次側電圧，電流波形
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Load

L2

C2

Cs

S1 S3

S2 S4

(a) Rectification mode.

Load

L2

C2

Cs

S1 S3

S2 S4

(b) Short mode.

図 27: 2モード方式における二次側AC-DC変換回路の動作状態

Rectification modeの時間幅を Tr，Short modeの時間幅を Tsとすると，両モード一

周期におけるRectification modeの時間比率 dasは次式で定義される。

das =
Tr

Tr + Ts

(4-32)

各動作モードにおける二次側電流実効値 I21および二次側AC-DCコンバータの出力電

流 Idcは後述の式 (5-5)よりそれぞれ次式で表される。

I21 =


ω0LmV11 − 2

√
2

π
R1Vdc

R1R2 + (ω0Lm)
2 (Rectification mode)

ω0LmV11

R1R2 + (ω0Lm)
2 (Short mode)

(4-33)

Idc =


2
√
2

π

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1Vdc

R1R2 + (ω0Lm)
2 (Rectification mode)

0 (Short mode)

(4-34)

ここでVdcは二次側AC-DCコンバータ出力のDCリンク電圧である。式 (4-33)，式 (4-34)

より，動作モード一周期における I21の平均値 Ī21と出力電流平均値 Īdcはそれぞれ次式

で表される。

Ī21 =
ω0LmV11 − 2

√
2

π
R1Vdcdas

R1R2 + (ω0Lm)
2 (4-35)

Īdc =
2
√
2

π

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1Vdc

R1R2 + (ω0Lm)
2 das (4-36)

ここで，ω0LmV11 ≫ 2
√
2

π
R1Vdcである場合，次式の近似が成り立つ。

Īdc ≃ 2
√
2

π
dasĪ21 (4-37)
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また，各動作モードでの二次側AC-DCコンバータの入力電圧 V21は次式で近似できる。

V21 ≃


2
√
2

π
Vdc (Rectification mode)

0 (Short mode)

(4-38)

よって動作モード一周期における V21の平均値 V̄21は次式により求められる。

V̄21 =
2
√
2

π
Vdc das (4-39)

式 (4-37)，式 (4-39)において das = αと置くとそれぞれ式 (4-21)，式 (4-22)と一致する。

したがって 2モード方式では動作モード一周期におけるRectification modeの時間比率

が変換比αと対応する。ただし，ω0LmV11 ≫ 2
√
2

π
R1Vdcを仮定した近似をしているため，

これが成り立たない場合はモデル化誤差が大きくなることに注意する必要がある。

各動作モードの時間比率の制御手法としては，固定周期方法とヒステリシスコンパ

レータによる方法が考えられる。前者は 2つの動作モード一周期を固定の時間幅として

所望の変換比 αとなるように各モードの時間幅を定める方法である。一方，ヒステリ

シスコンパレータ方式は Vdcの変化に対して目標値の上下にヒステリシス幅を設定して

2つの動作モードを切り替える方法である。この場合，動作モード一周期の時間幅は常

に変化する。負荷が定電圧負荷の場合はヒステリシスコンパレータ方式を用いることは

できない。ヒステリシスコンパレータ方式の詳細については第 7章で述べる。

2モード方式ではモード切り替えのタイミングを二次側電流 i2と同期させる必要が無

いので，同期PWM整流方式に比べてスイッチングの制御が容易である。その反面，i2

の過渡応答を考慮すると動作モードの一周期をあまり短い時間とすることができない。

そのため，変換比 αの操作における応答性は同期PWM整流方式に比べて劣る。また，

2モード方式によるRacの操作は平均値的な操作であり，瞬時値の操作でないことに注

意する必要がある。さらにRectification modeではダイオードブリッジ整流動作となっ

ているので同期 PWM整流方式に比べてスイッチング素子の導通損失が大きくなって

しまう。以上の利点と欠点を考慮して，アプリケーションにより適したスイッチング方

式を選択すべきである。

4.2.4 二次側DC-DC変換回路の構成

DC-DC変換回路としては降圧，昇圧，昇降圧の 3つのタイプが存在する。ここでは

AC-DC変換回路の出力側を入力，負荷側を出力として考える。DC-DC変換回路での

損失を無視し，変換比 βを式 (4-23)，式 (4-24)に示されるように定義すると，各タイプ

に応じた βの操作範囲は表 3に示すようにまとめることができる。ここで 0 < βmin < 1

と 1 < βmaxは実際の回路素子等の制約による変換比の下限・上限である。降圧動作で
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表 3: DC-DC変換回路のタイプに応じた変換比 βの操作範囲

Type Voltage β Rac

Buck Vdc ≥ Vload 1 ≤ β < βmax increase

Boost Vdc ≤ Vload βmin < β ≤ 1 decrease

Buck-boost both βmin < β < βmax both

は入力側の電圧が高くなるためRacが増加し，昇圧動作では反対にRacが低下する。昇

降圧チョッパを用いることでRacを最も広く操作することができる。DC-DC変換回路

を用いない場合は β = 1とみなせばよい。

単純なチョッパ回路の場合，パワーフローは単方向であり，回生方向の電力伝送には

対応できない。したがって実際の回路実装においては双方向電力伝送の要否を考慮して

回路構成を定める必要がある。

4.2.5 二次側電力変換回路の組み合わせによる変換比の操作範囲

式 (4-25)より明らかなように，負荷のみかけ抵抗Rloadから等価交流抵抗Racへの操

作においては，AC-DC変換回路とDC-DC変換回路の変換比の積 γ = αβが操作量とな

る。表 4に両変換回路の組み合せとそれぞれの場合における γの操作可能範囲を示す。

実際のアプリケーションにおいては要求される性能に応じて適切な二次側変換回路の

構成を選択する必要がある。特に，以下の項目について考慮する必要がある。

• 双方向電力伝送の要否

• 負荷の特性（抵抗，定電圧，定電力）

• 一次側電圧 V11の制御の有無

• Racを操作すべき範囲

表 4: 二次側電力変換回路の組み合わせと変換比の操作範囲

AC-DC DC-DC γ = αβ

Buck 0 ≤ γ < βmax

Converter Boost 0 ≤ γ ≤ 1

Buck-boost 0 ≤ γ < βmax

Buck 1 ≤ γ < βmax

Rectifier Boost βmin < γ ≤ 1

Buck-boost βmin < γ < βmax
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図 28: 双方向性を有する二次側電力変換回路の構成例

• 許容される容積，回路規模

図 28に双方向電力伝送可能な二次側電力変換回路の構成例を示す。AC-DC変換回路

を制御可能な AC-DCコンバータで構成し，DC-DC変換回路に双方向チョッパを用い

ている。DCリンク側（AC-DCコンバータの出力側）から負荷側へは降圧動作である

ため，0 ≤ γ < βmaxであり，Racが広範囲に操作可能であり，なおかつ双方向性を確保

することができる。

一方，表 4よりAC-DCコンバータの動作と昇圧型DC-DCコンバータは γの操作が

重複しているため，両方の回路を持たせる必要性は低いことが分かる。このように電力

変換回路の動作を変換比 α，βによりRacの操作として表すことで各電力変換回路の役

割が明確になり，回路構成の検討が容易となる。

4.3 まとめ

本章では一次側，二次側の電力変換回路構成の一般化について検討した。

電力変換回路を含む回路を等価的に表すモデルとして，交流回路モデルを用いた解析

をおこなった。負荷を含む二次側を等価交流抵抗Racとしてモデル化し，Racにおける

伝送電力と伝送効率を求めた。伝送電力は一次側電圧実効値 V11とRacに，伝送効率は

Racのみにより定まることを示した。したがって電力伝送の制御における制御自由度は

V11とRacの 2つであると言える。すなわち，一次側，二次側に複数の電力変換回路が

あったとしても V11とRacの操作に帰結できる。

以上の考察結果をもとに一般化した電力変換回路構成を提案した。一次側には V11を

操作するとともに共振周波数と一致した周波数を生成するためのDC-AC変換回路を設

ける。二次側はAC-DC変換回路とDC-DC変換回路が縦続接続された構成に一般化で

きる。AC-DC変換回路の変換比 αとDC-DC変換回路の変換比 βを導入し，両変換回
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路の動作を負荷のみかけ抵抗Rloadから等価交流抵抗Racへの変換操作として表すこと

ができることを示した。実際の回路での α，βの操作範囲と，それによるRacの操作範

囲を示すことで，二次側電力変換回路の組み合わせによる Racの操作範囲を明確化し

た。提案する一般化構成の考え方を用いることで，双方向電力伝送の要否と合わせて所

望のRacの操作範囲に対して必要となる電力変換回路の構成を容易に選択することが可

能となる。

二次側AC-DC変換回路の動作手法として，同期PWM整流方式と 2モード方式につ

いて述べ，変換比αとの対応を示した。受電動作時において二次側AC-DC変換回路を

積極的に利用することで伝送電力の制御範囲を拡大することができる。
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第 5 章

定電圧負荷における伝送電力制御

本章では，バッテリー給電に代表される定電圧負荷へのワイヤレス給電のモデル化と

伝送電力制御について述べる。二次側電圧の基本波成分に着目した近似回路モデルを提

案し，一次側電流，二次側電流を定式化する。一次側電圧の制御の有無，二次側電力変

換回路の制御の有無に応じた動作条件において，所望の伝送電力，または最大効率のい

ずれか，もしくは両者を実現するための動作点設定について述べる。また，低負荷動作

に適した二次側電力変換回路の構成について考察する。さらに二次側電力変換回路の変

換比を操作量とする負荷電流フィードバック制御手法を提案し，シミュレーションと実

験により提案手法の有効性を示す。

5.1 モデル化

バッテリーなどの定電圧負荷 VL を有するワイヤレス給電回路の一般的な構成を図

29(a)に示す。ここでは簡単のため二次側AC-DC変換回路はダイオードブリッジ整流

回路であるとし，DC-DC変換回路は考慮しない。すなわち，各変換比が α = β = 1の

状態について考える。なお，バッテリーは充電により電圧が変化するが，電気自動車の

ようにバッテリーの容量が十分に大きい場合，バッテリー電圧の時間変化は伝送電力制

御のタイムスケールに比べ十分に遅いため定電圧負荷とみなして差し支えない。

二次側電流が共振周波数と一致した正弦波であると仮定し，二次側整流回路のダイ

オードでの電圧降下を無視すると，二次側整流回路の入力電圧は±VLの矩形波となる。

第 3章での解析結果より SS方式の回路はバンドパス特性を有しており基本波成分以外

の高調波成分は電力伝送への寄与が小さいため，矩形波の基本波成分のみに着目すれば

よい。そこで図 29(a)の回路を図 29(b)に示す二次側に正弦波電圧源 v21を持つ回路に

近似する。ここで v21は二次側整流回路の入力電圧に相当し，±VLの矩形波の基本波成
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(a) Wireless power transfer circuit with constant voltage load.
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(b) Analysis model.

図 29: 定電圧負荷の回路モデル

分を持つ正弦波電圧源である。したがって v21の実効値 V21は次式で表される。

V21 =
2
√
2

π
VL (5-1)

v11も同様に一次側電圧の基本波成分を持つ正弦波電圧源，i11，i21はそれぞれ一次側，

二次側電流の基本波成分である。一次側，二次側ともに力率 1であると仮定する。ま

た，SS方式の特性より二次側電圧，電流は一次側電圧に対して 90 deg進みであると仮

定する。

式 (4-3)で表される共振条件が満たされている場合，図 29(b)の回路の網線内のイン

ピーダンス行列Zは式 (4-4)で表される（ただしRac = 0）。二次側電流 i21はZを用

いて次式の通り求められる（i21の向きに注意）。[
i11

−i21

]
= Z−1

[
v11

v21

]
(5-2)

i21 =
jω0Lmv11 −R1v21

R1R2 + (ω0Lm)
2 (5-3)

上述の通り v21は v11に対して 90 deg進みであると仮定すると i21の実効値 I21は次式

で表される。

I21 =
ω0LmV11 −R1V21

R1R2 + (ω0Lm)
2 (5-4)

ここで V11，V21はそれぞれ v11，v21の実効値である。式 (5-4)に式 (5-1)を代入すると

次式が得られる。

I21 =
ω0LmV11 − 2

√
2

π
R1VL

R1R2 + (ω0Lm)
2 (5-5)
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I21が二次側整流回路で全波整流されると，整流後の平均電流 Isは次式で表される。

Is =
2

π

√
2I21

=
2
√
2

π

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1VL

R1R2 + (ω0Lm)
2 (5-6)

通常の回路パラメータの場合 ω0Lm ≫ R1であるため，V11と VLが同じオーダーである

とすると式 (5-6)の分子第 2項は第 1項に比べて十分小さい。すなわち二次側電流およ

び整流回路の出力電流は負荷電圧 VLによる変化が小さく，定電流源的な挙動である。

このような特性はイミタンス変換特性 [78]として知られており，SS方式のワイヤレス

給電回路の１つの特徴である。

一次側電流 i11は式 (5-2)より求められる。

i11 =
R2v11 − jω0Lmv21

R1R2 + (ω0Lm)
2 (5-7)

式 (5-7)において v21が v11に対して 90 deg進みであるとすると，i11の実効値 I11は次

式で表される。

I11 =
R2V11 +

2
√
2

π
ω0LmVL

R1R2 + (ω0Lm)
2 (5-8)

通常の回路パラメータの場合 ω0Lm ≫ R2であり V11と VLが同じオーダーであるとす

ると，式 (5-8)は分子第 2項が支配的である。すなわち，負荷電圧により一次側電流が

大きく変化する。以上の導出結果を表 5にまとめる。

式 (5-6)，式 (5-8)より一次側電流 I11，二次側電流 I21は一次側電圧 V11と負荷電圧 VL

に対してそれぞれ一意に定まる。したがって定電圧負荷を有する SS方式のワイヤレス

給電回路は安定なシステムである。

表 5: 定電圧負荷における電圧，電流

Voltage Current

Primary-side V11 I11 =
R2V11 +

2
√
2

π
ω0LmVL

R1R2 + (ω0Lm)
2

Secondary-side V21 =
2
√
2

π
VL I21 =

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1VL

R1R2 + (ω0Lm)
2

Load VL IL =
2
√
2

π

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1VL

R1R2 + (ω0Lm)
2
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5.2 動作条件に応じた電力変換回路の動作点設定

電気自動車への路面からの走行中給電を例にした場合，路面に設置される一次側設

備は複数の車両に給電する可能性があり，保守管理の観点からも構成はできるだけ簡素

化して一定の電圧で動作させることが望ましいと考えられる。第 4章での制御自由度の

考察結果より一次側電圧が固定である場合，制御自由度は二次側での等価交流抵抗Rac

の操作の 1自由度のみであり，伝送電力と伝送効率の一方のみを制御できる。このよう

に，アプリケーションに応じて V11とRacの操作の可否が異なる。本節では一次側，二

次側の電力変換回路の制御の可否と所望の制御量に応じた 5つの動作条件において，一

次側電圧 V11と二次側電力変換回路の総変換比 γ = αβの動作点設定について述べる。

なお，以降では具体的な回路パラメータでの計算例を示しているが，この際の回路パラ

メータは表 2に示す値を用いた。

5.2.1 CASE A: 一次側電圧固定時の負荷電流制御

まず，一次側の設備簡略化のため一次側電圧 V11が固定である場合について考える。

このとき操作量はRacのみなので，伝送電力と効率の一方しか任意に制御することがで

きず，もう一方は従属的に定まる。CASE Aとして負荷電流を任意に制御する場合を考

える。なお，V11は二次側において既知であるとする。

定電圧負荷では負荷電流の制御は負荷電力の制御と等価である。二次側電力変換回路

での損失を無視すると式 (4-10)より電力に関して次式が成り立つ。

VLI
∗
L =

(ω0Lm)
2 Rac{

R1R2 +R1Rac + (ω0Lm)
2}2V11

2 (5-9)

ここで I∗Lは所望の負荷電流である。式 (4-25)，式 (5-9)より，I∗Lを実現するための二次

側総変換比 γは次式により求められる。

γ =
A±

√
A2 − π2

2

I∗L
R1VL

{
R1R2 + (ω0Lm)

2}
2

(5-10)

A =
π

2
√
2

ω0LmV11

R1VL

式 (5-10)の根号内が負となる場合は所望の負荷電流を実現できない。また，図 20に示

されるように任意の伝送電力を満たすRac（すなわち γ）は２つ存在するので，そのう

ち伝送効率の高い方を選択すればよい。

図 30に V11 = 10 Vでの所望の負荷電流 I∗Lとそれを実現する総変換比 γの関係を示

す。なお，図 30では伝送効率の高い方の動作点として式 (5-10)の分子第二項が負の解

のみ示す。また，所望の負荷電流 I∗Lに対する等価交流抵抗Racと伝送効率 ηを図 31に
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図 30: CASE Aでの所望の負荷電流 I∗Lに対する総変換比 γ
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図 31: CASE Aでの所望の負荷電流 I∗Lに対する等価交流抵抗Racと伝送効率

示す。伝送効率 ηは式 (4-14)より従属的に定まる。図 30，図 31よりCASE Aに関して

以下の考察が得られる。

• 負荷電流 ILを広範囲に制御するためには 1をまたいで γを操作する必要がある

• VLに対する γの変化は小さい（二次側が定電流的である）が，VLが大きいほど

大きな γを要する

• I∗Lが小さいとRacも小さくなり，伝送効率が低下する

• Rac = Rηoptで最大効率となる

• 最大効率は負荷電圧 VL（すなわち伝送電力）に依らない

第 4章での検討結果より，1をまたいで γを操作するためにはAC-DCコンバータと降

圧型DC-DCコンバータを組み合わせるか，DC-DCコンバータを昇降圧型にする必要

がある。このように所望の制御範囲に対して必要となる総変換比 γの操作範囲を満たす

適切な二次側電力変換回路の構成を選択する必要がある。変換比 α，βを導入すること

でこのような検討が容易となっており，電力変換回路の一般化は有効であるといえる。
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5.2.2 CASE B: 一次側電圧固定時の最大伝送効率制御

次に一次側電圧固定時の最大伝送効率制御について述べる。伝送効率を最大化する

Rηoptは式 (4-16)で与えられる。したがって二次側電力変換回路により Racを Rηoptに

操作することで最大効率が達成される。このとき伝送電力 Pηoptは従属的に定まり，次

式により求められる。

Pηopt =
(ω0Lm)

2 Rηopt{
R1R2 +R1Rηopt + (ω0Lm)

2}2V11
2 (5-11)

また，式 (4-25)より負荷電流 ILは次式で求められる。

IL =
8

π2
γ2 VL

Rηopt

(5-12)

二次側電力変換回路の損失を無視すると次式が成り立つ。

Pηopt = VLIL

=
8

π2
γ2 VL

2

Rηopt

(5-13)

式 (5-11)の左辺に式 (5-13)を代入して γについて整理すると，最大伝送効率を得る二

次側総変換比 γは次式により求められる。

γ =
π

2
√
2

ω0LmRηopt

R1R2 +R1Rηopt + (ω0Lm)
2

V11

VL

(5-14)

図 32に負荷電圧 VLに対して伝送効率が最大となる総変換比 γの関係を示す。また，

図 33に負荷電圧 VLに対する負荷電流 ILと伝送効率を示す。式 (5-11)より伝送電力が

従属的に定まるため，VLに応じて負荷電流 ILも従属的に定まる。伝送効率は V11，VL

に依らず一定値（最大伝送効率）となっている。図 32，図 33よりCASE Bに関して以

下の考察が得られる。

• 負荷電圧 VLが大きくなるほど必要な総変換比 γが小さくなる

• これは VLが大きいほど負荷のみかけ抵抗Rloadが大きくなるためである

• VLと一次側電圧 V11がほぼ一致する付近で γが 1となる

• V11が大きいほど同じ VLに対して必要となる γが大きくなる

• これは V11が大きいほど ILが大きくなり，Rloadが小さくなるためである

• VLが大きいほど負荷電流 ILは小さくなる

二次側DC-DCコンバータによる伝送効率最適化については多くの先行研究が存在す

るが，伝送電力については着目されていないことがある。しかし，CASE Bでは伝送電

力が従属的に定まるため十分な伝送電力が得られない可能性があり，伝送電力にも注意

を払う必要がある。
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図 32: CASE Bでの負荷電圧 VLに対する総変換比 γ
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図 33: CASE Bでの負荷電圧 VLに対する負荷電流 ILと伝送効率

5.2.3 CASE C: 一次側電圧の操作のみによる負荷電流制御

センサ機器への給電のように，二次側機器の小型化のため二次側回路構成を簡略化

したい場合について考える。すなわち，二次側電力変換回路はダイオード整流回路の

みであり，DC-DC変換回路は無しとする。このとき，二次側電力変換回路の変換比は

α = β = 1である。操作可能なのは一次側電圧 V11のみであるので，負荷電流 ILと伝送

効率 ηのどちらか一方のみが制御可能であり，他方は従属的に定まる。ここでは ILを

任意に制御する場合について検討する。

負荷電流 ILは式 (5-6)で求められる。式 (5-6)を V11について解くと，所望の負荷電

流 I∗Lを得るための一次側電圧 V11は次式で求められる。

V11 =
π

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0Lm

I∗L +
2
√
2

π

R1VL

ω0Lm

(5-15)

式 (5-15)よりV11は I∗Lに比例することが分かる。多くの場合R1 ≪ ω0Lmなので式 (5-15)

の右辺第２項は小さな値であり，負荷電圧 VLによる V11への影響は小さい。
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等価交流抵抗Racは次式で表される。

Rac =
V21

I21

=
2
√
2

π

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1VL

VL (5-16)

このとき伝送効率 ηは従属的に定まり式 (4-14)により求められる。

図 34に所望の負荷電流 I∗Lに対する一次側電圧 V11を示す。また，図 35に I∗Lに対す

る等価交流抵抗Racおよび伝送効率 ηを示す。図 34より負荷電圧 VLが異なっても I∗L

を得るのに必要な V11はほとんど変わらないことが分かる。すなわち，負荷電流は定電

流的であり式 (5-15)からの考察結果と一致する。図 35より I∗Lが小さいほどRacが大き

くなり，伝送効率が低下することが分かる。また，式 (5-16)および図 35(a)より定電圧

負荷の等価交流抵抗は一次側電圧によっても変化することが分かる。
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図 34: CASE Cでの所望の負荷電流 I∗Lに対する一次側電圧 V11
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図 35: CASE Cでの所望の負荷電流 I∗Lに対する等価交流抵抗Racと伝送効率
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5.2.4 CASE D: 一次側電圧の操作のみによる最大伝送効率制御

次に一次側電圧 V11の操作のみによる最大伝送効率制御について検討する。二次側電

力変換回路の変換比は α = β = 1である。式 (5-16)より定電圧負荷の場合，等価交流

抵抗Racは V11によっても操作可能であることが分かる。したがって最大伝送効率を得

るためにはRacがRηoptと一致するよう V11を定めればよい。式 (5-16)より V11は次式

の通り求められる。

V11 =
2
√
2

π

R1R2 +R1Ropt + (ω0Lm)
2

ω0LmRηopt

VL (5-17)

したがって V11は負荷電圧 VLに比例する。このとき等価交流抵抗はRoptなので，負荷

電流 ILは従属的に定まり VLに比例する。

IL =
8

π2

VL

Rηopt

(5-18)

図 36に負荷電圧 VLに対して最大効率が得られる V11を示す。また，図 37に VLに対

する負荷電流 ILと伝送効率を示す。図 36と図 37からも最大効率となる V11は負荷電圧

VLに比例し，このときの負荷電流 ILも VLに比例することが分かる。したがって伝送

電力は VLにより決まる。

一次側コイルと二次側コイルが同一形状である場合，最大効率を得る等価交流抵抗

Rηoptは式 (4-18)で近似できる。式 (4-18)を式 (5-17)に代入すると次式が得られる。

V11 =
2
√
2

π

R1R2 +R1ω0Lm + (ω0Lm)
2

(ω0Lm)
2 VL (5-19)

ここでR1 ≪ ω0Lmであるので，式 (5-19)は次式の通り近似できる。

V11 ≃ 2
√
2

π
VL (5-20)

また，負荷電流 ILは次式により近似できる。

IL ≃ 8

π2

VL

ω0Lm

(5-21)

式 (5-21)より伝送電力は次式で求められる。

PL ≃ 8

π2

VL
2

ω0Lm

(5-22)

したがって一次側コイルと二次側コイルが同一形状であり，二次側電力変換回路がダイ

オード整流回路のみである場合，最大効率を得る一次側電圧 V11は負荷電圧 VLのおよ

そ
2
√
2

π
≃ 0.9倍である。すなわち，一次側電圧と負荷電圧をほぼ同じ電圧とすること

で，二次側の電力変換回路を制御することなく高い伝送効率を得ることができる。ただ

し，このとき伝送電力は従属的に決まってしまうことに注意する必要がある。
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図 36: CASE Dでの負荷電圧 VLに対する一次側電圧 V11

0 5 10 15 20 25 30
0

0.5

1

1.5

2

2.5

Load voltage V
L
 [V]

L
o

a
d

 c
u

rr
e

n
t 

I L
 [

A
]

(a) Load current IL.

0 5 10 15 20 25 30
50

60

70

80

90

100

Load voltage V
L
 [V]

P
o

w
e

r 
tr

a
n

s
fe

r 
e

ff
ic

ie
n

c
y
 [

%
]

(b) Power transfer efficiency.

図 37: CASE Dでの負荷電圧 VLに対する負荷電流 ILと伝送効率

5.2.5 CASE E: 負荷電流・最大伝送効率両立制御

一次側と二次側が協調して V11とRacの双方を操作可能である場合，任意の負荷電流

を実現しつつ伝送効率を最大化する唯一の動作点を選択することができる。負荷電流と

最大伝送効率を両立する動作点を図 38に示す。伝送効率が最大となる等価交流抵抗Rac

はRηopt の一点であるので，そのRacにおいて所望の負荷電流 I∗L（すなわち伝送電力）

が得られるような V11とすればよい。ただし，定電圧負荷の場合は V11の操作によって

もRacが変化することに注意する必要がある。

伝送効率を最適化する等価交流抵抗Rηoptは式 (4-16)で与えられる。負荷電圧 VLと

所望の負荷電流 I∗Lに対して等価交流抵抗がRηoptとなる総変換比 γは式 (4-25)より次

式の通り求められる。

Rηopt =
8

π2
γ2VL

I∗L
(5-23)

γ =
π

2
√
2

√
Rηopt

VL

I∗L (5-24)

– 52 –



V11

Rac

Transmitting powerEfficiency

Required

power

Rηopt

Maximum

efficiency

図 38: 定電圧負荷における負荷電流・最大効率両立制御の動作点設定
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図 39: 所望の負荷電流 I∗Lと最大伝送効率を両立する動作点（CASE E）

また，一次側電圧 V11は式 (4-10)を整理することで式 (5-26)の通り求められる。

VLI
∗
L =

(ω0Lm)
2Rηopt{

R1R2 +R1Rηopt + (ω0Lm)
2}2V11

2 (5-25)

V11 =
R1R2 +R1Rηopt + (ω0Lm)

2

ω0Lm

√
VL

Rηopt

I∗L (5-26)

したがって一次側電圧 V11，二次側総変換比 γともに
√

I∗Lに比例する。

図 39(a)に所望の負荷電流 I∗Lに対する一次側電圧 V11，図 39(b)に I∗Lに対する総変換

比 γを示す。CASE Cにおいて V11によって ILのみを制御する場合は図 34に示すよう

に負荷電圧 VLによって V11はほとんど変わらなかったが，最大伝送効率との両立にお

いては負荷電圧 VLが大きいほど大きな V11を要することが分かる。また，VLが大きい

ほど必要な二次側総変換比 γが小さくなる。これは，同じ I∗Lに対して VLが大きい方が

負荷のみかけ抵抗値が大きいためである。

図 40に定電圧負荷での負荷電流 ILの制御におけるCASE A（一次側電圧 V11 = 8 V
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図 40: 負荷電流制御における伝送効率の比較

表 6: 定電圧負荷における一次側電圧 V11と二次側総変換比 γの動作点

Controlled variable Manipulated variable

CASE Load current Efficiency Primary voltage V11 γ = αβ

A I∗L (desired) dependent fixed eq.(5-10)

B dependent maximized fixed eq.(5-14)

C I∗L (desired) dependent eq.(5-15) 1

D dependent maximized eq.(5-17) 1

E I∗L (desired) maximized eq.(5-26) eq.(5-24)

に固定），CASE C（二次側総変換比を 1に固定），CASE E（両立制御）での伝送効率

の比較を示す。CASE AとCASE Cでは，ある負荷電流 I∗Lのときのみ伝送効率が最大

となるのに対して，CASE Eでは I∗Lによらず常に最大伝送効率が得られていることが

分かる。特に，I∗Lが小さい場合においてCASE Eの効果が大きい。I∗Lが 0.4から 1.0A

程度においてはCASE A，CASE Cでも最大効率に近い効率が得られている。したがっ

て，所望の負荷電流の制御範囲において CASE Eの両立制御を用いることによる伝送

効率の改善効果が十分に得られるかを検討し，効果が小さい場合は機器構成の簡略化の

面から一次側電圧固定の構成を採用しても良い。

5.2.6 動作点設定のまとめ

CASE Aから CASE Eのそれぞれの動作条件における一次側電圧 V11と二次側総変

換比 γ = αβの動作点を表 6にまとめる。
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5.2.7 実験

動作条件に応じた動作点設定について検証するため，CASE A，CASE C，CASE E

の各条件において実験を行なった。

実験装置

図 41(a)に実験装置の外観を，図 41(b)に実験装置の回路構成を示す。二次側AC-DC

変換回路はフルブリッジコンバータ，DC-DC変換回路は双方向チョッパを用いており，

広範囲に総変換比 γを操作可能な構成である。回路パラメータは表 2と同じである。平

滑コンデンサ容量Csは 1000 µF，DC-DC変換回路のリアクトルLcは 1.10 mHとした。

一次側電圧 V11は直流安定化電源（ZX-400LA，高砂製作所）の直流電源電圧Eにより

操作する。二次側AC-DCコンバータは固定周期の 2モード方式により動作させた。周

期は過渡応答を考慮して 2 msに定めた。DC-DCコンバータのキャリア周波数は 5 kHz

とした。負荷には電子負荷（PLZ1004W，菊水電子工業）を用いた。総変換比 γ = αβ

の各変換比 α，βへの配分方法は以下の通りとした。

• γ ≤ 1.05の場合：α = γ
1.05
，β = 1.05 （ゲートドライバ動作の都合による）

• γ > 1.05の場合：α = 1.00，β = γ

Linear
actuator

Electric load

Primary and secondary circuit

Primary coil

Secondary coil

(a) Experimental equipment.

Lm

L1 L2

C1 C2

E Cs

x 4 x 4
Electronic

load

Lc

(b) Experimental circuit.

図 41: 実験装置
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CASE A: 一次側電圧固定時の負荷電流制御

一次側電圧 V11を 10V，負荷電圧 VLを 10 Vとして，総変換比 γを 0.1から 2.0まで

0.1刻みで設定して一次側の直流電流と負荷電流 ILを測定した。一次側電流は直流安定

化電源のモニター値を用いた。負荷電流 ILは電子負荷のモニター値を用いた。一次側

電力は直流電源電圧Eと直流電流の積により求めた。したがって実験結果は一次側，二

次側の電力変換回路の損失を含んだ値となっている。

図 42，図 43に実験結果を示す。図 42は負荷電流 I∗Lに対する総変換比 γである。α

と γの配分が切り替わる γ = 1付近で若干の傾向の変化が見られるものの，式 (5-10)に

よる計算値と良い一致が得られている。図 43(a)，(b)はそれぞれ実験結果から求めた等

価交流抵抗Racと伝送効率である。Racも計算値と実験結果でよい一致が見られる。伝

送効率に関しては計算値がAC to AC効率（コイル間効率）であるのに対して実験結果

はDC to DC効率であり電力変換回路での損失を含んでいるため絶対値は異なってい

るものの，I∗Lに対する変化の傾向はほぼ一致している。以上の実験結果より CASE A

での理論式の妥当性が示された。
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図 42: 実験結果：CASE A，所望の負荷電流 I∗Lに対する総変換比 γ
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(a) Equivalent AC resistance Rac.
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図 43: 実験結果：CASE A，所望の負荷電流 I∗Lに対する等価交流抵抗Racと伝送効率
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CASE C: 一次側の操作のみによる負荷電流制御

本実験では二次側電力変換回路の総変換比 γを 1で固定とするため，二次側AC-DC

コンバータの出力に電子負荷を直接接続した。AC-DCコンバータは全ゲートOFFで

ダイオードブリッジ整流回路として動作させた。負荷電圧 VLは 10 Vとした。負荷電

流 ILが所望の値となるよう一次側電圧 V11を手動で調整して一次側直流電流と負荷電

流 ILを測定した。I∗Lは 0.1 Aから 1.4 Aまで 0.1 Aずつ変化させた。

実験結果を図 44，図 45に示す。図 44は負荷電流 I∗Lに対する一次側電圧 V11であり，

式 (5-15)による計算値と実験結果で良い一致が得られている。図 45(a)は I∗Lに対する

等価交流抵抗 Racであり，こちらも計算値と実験結果でよい一致が得られている。ま

た，V11によりRacが変化することが分かる。図 45(b)は I∗Lに対する伝送効率である。

CASE Aの実験と同様に計算値と実験結果で絶対値は異なっているものの，I∗Lに対す

る変換の傾向は一致している。以上の実験結果より CASE Cでの理論式の妥当性が示

された。
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図 44: 実験結果：CASE C，所望の負荷電流 I∗Lに対する一次側電圧 V11
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(a) Equivalent AC resistance Rac.
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図 45: 実験結果：CASE C，所望の負荷電流 I∗Lに対する等価交流抵抗Racと伝送効率
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CASE E: 負荷電流・最大伝送効率両立制御

0.2 Aから 1.2 Aまで 0.2 A刻みの負荷電流目標値 I∗Lにおいて，それぞれ一次側電圧

V11と総変換比 γの組み合わせを変えて伝送効率を測定し，それぞれの I∗Lで伝送効率が

最大となる動作点を求めた。総変換比 γは 0.1から 2.0まで 0.1刻みで変化させ，負荷

電流 ILが所望の値となるよう手動で V11を調節した。

図 46に IL = 1.0 Aでの実験結果を示す。図 46(a)は V11と γの組み合わせであり，計

算値と良い一致が得られている。図 46(b)は各動作点での伝送効率であり，横軸は等価

交流抵抗Racで表している。計算値がコイル間効率であるのに対して実験結果はDC to

DC効率であるため絶対値は異なっているものの，Racに対する伝送効率の変化の傾向

はおおむね一致しているが，伝送効率が最大となるRacには若干の差異が見られる。

図 47に負荷電流 I∗Lに対して伝送効率が最大となる V11と γの組み合わせの実験結果

を示す。実験結果は計算値に対して V11は若干小さく，γは若干大きい値となっている。

特に I∗Lが小さいとき γの値が大きく異なっており，実験結果では γ > 1となっている。
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図 46: 実験結果：CASE E，I∗L = 1.0 Aでの動作点と伝送効率
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(a) Primary voltage V11.
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(b) Total conversion ratio γ.

図 47: 実験結果：CASE E，所望の負荷電流 I∗Lに対する動作点
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実験では AC-DCコンバータを 2モード方式で動作させているため，Short modeでの

損失が生じる。小さい負荷電流の場合は γが小さくなるため Short modeの時間比率が

増える。そのため，実験結果では小さい V11で γ > 1となるような動作点の方が結果的

に高い伝送効率が得られたと考えられる。したがって二次側AC-DCコンバータを同期

PWM整流方式で動作させることで，より計算値に近い結果が得られると考えられる。

また，計算値では電力変換回路の損失も考慮されていないため，伝送効率が最大となる

動作点に差異が生じたと考えられる。より正確に動作点を定めるためには電力変換回路

の損失をモデル化する必要がある。I∗Lが大きい場合では計算値と実験値で比較的近い

値が得られており，CASE Eの理論式は一定の有効性があることが確認された。

5.3 低負荷動作に適した二次側電力変換回路構成

電気自動車への走行中給電のアプリケーションにおいて，例えば下り坂が続いてバッ

テリーの SOC (State of Charge) が高くなった場合，路面からの受電電力を小さく（ま

たはゼロに）したい状況が考えられる。本節では定電圧負荷に対して低負荷動作（低電

流給電動作）を行なうのに適した二次側電力変換回路の構成について検討する。

5.3.1 定電圧負荷の無制御等価交流抵抗

まず，二次側電力変換回路での操作を行なわない場合の負荷電流 ILと等価交流抵抗に

ついて考える。これは前節でのCASE Cに相当し，このときの ILを ICV Lと定義する。

ICV L =
2
√
2

π

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1VL

R1R2 + (ω0Lm)
2 (5-27)

さらにこのときの等価交流抵抗を定電圧負荷の無制御等価交流抵抗RCV Lと定義する。

RCV Lは次式で求められる。

RCV L =
2
√
2

π

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1VL

VL (5-28)

式 (5-28)よりRCV Lは一次側電圧 V11が大きいほど小さくなることが分かる。また，負

荷電圧 VLが大きいほどRCV Lは大きくなる。式 (5-28)の分母の第 2項は第１項に比べ

小さいため，RCV Lは VLにほぼ比例であると近似できる。

5.3.2 低負荷動作に適した二次側電力変換回路構成

一次側電圧が固定で二次側電力変換回路の総変換比 γが制御可能であるCASE Aに

おいて，所望の負荷電流 I∗Lが ICV Lよりも小さい場合，図 48(a)に示す動作点とする必

要がある。これを満たす総変換比 γは 2点存在し，1点は 0 ≤ γ < 1，もう 1点は γ > 1
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図 48: 定電圧負荷の低負荷動作における動作点設定

となる。γの操作範囲が γ ≥ 1である回路構成の場合は後者の動作点しか選択すること

ができない。一次側電圧 V11 = 10 V，負荷電圧 VL = 10 Vの場合の I∗Lと γの関係を図

48(b)に示す。図中の背景が青の領域は 0 ≤ γ ≤ 1，黄色の領域は 1 < γを表している。

図 48(b)より ICV Lよりも小さい負荷電流を 1 < γ側の動作点で実現するためには γを

25程度にする必要がある。このような大きい変換比を実際の降圧型 DC-DCコンバー

タで実現することは難しく，仮に実現できたとしてもDC-DCコンバータの入力電圧は

250 V以上となり，部品の耐圧の面で不利である。

以上の考察より低負荷動作において降圧型DC-DCコンバータを用いて 1 < γ側の動

作点を選択するのは実用的でない。ICV L以下の負荷電流としたい場合には二次側電力

変換回路において AC-DC変換回路に AC-DCコンバータを用いるか，昇圧型 DC-DC

コンバータを用いるのが望ましい。

5.3.3 実験

前節と同じ装置を用いて実験を行なった。ただし二次側DC-DCコンバータは用いず

AC-DCコンバータの出力を電子負荷に直接接続した。実験回路を図 49に示す。回路パ

ラメータは表 2と同じである。
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Secondary 
converter

Primary
inverter Lm

L1 L2

C1 C2

E
Electric

load

4×4×

DSP
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(
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図 49: 実験回路
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図 50: 負荷電圧 VLに対する無制御等価交流抵抗RCV L
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図 51: 変換比 γに対する負荷電流 IL

無制御等価交流抵抗

二次側AC-DCコンバータの変換比 αを 1に固定し，負荷電圧 VLを変化させて負荷

電流 ILを測定して無制御等価交流抵抗RCV Lを求めた。一次側電圧 V11は 10 V，16 V

の 2通りとした。

実験結果を図 50に示す。いずれの実験条件においても計算値と実験結果でよい一致

が得られており，式 (5-28)の妥当性が確認された。

AC-DCコンバータを用いた低負荷動作

AC-DCコンバータの変換比 αを操作して負荷電流が ICV L以下での低負荷動作を行

なった。αを 0.1から 1.0まで 0.1刻みで変化させて負荷電流 ILを測定した。一次側電

圧 V11は 10 V，負荷電圧 VLは 10 Vとした。

実験結果を図 51に示す。横軸は変換比 γであり対数軸で表している。αの操作に応

じてほぼ計算値と一致した負荷電流 ILが得られている。以上の実験結果より一次側電

圧が固定である場合の低負荷動作において二次側にAC-DCコンバータを用いる回路構

成の優位性が示された。
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5.4 負荷電流フィードバック制御

前節では動作条件に応じた電力変換回路の動作点設定について述べた。しかし，実際

のワイヤレス給電においてはモデル化誤差や回路パラメータの誤差が存在するため，計

算により得られた動作点で動作させたとしても所望の負荷電流 I∗Lに対して誤差が生じ

てしまう。また，コイルの位置ずれにより結合係数の変動が生じても所望の負荷電流が

得られる制御手法が望まれる。本節では一次側電圧 V11と二次側電力変換回路変換比 γ

がともに制御可能な構成において，一次側をフィードフォワード制御とし，二次側で負

荷電流 ILをフィードバック制御する手法について述べる。提案手法では総変換比 γを

操作量として制御器設計するため，二次側AC-DCコンバータとDC-DCコンバータの

双方を有する二次側回路構成に適用可能である。

5.4.1 制御器設計

負荷電流目標値 I∗Lを実現するように一次側電圧 V11と総変換比 γを制御する制御器

を構成する。ここで制御器に総変換比目標値 γrを導入する。これは一切のモデル誤差

が無い場合 γ = γrにおいて I∗Lとなるような総変換比の理論値である。二次側電力変換

回路の構成により操作可能な γの範囲は異なるため，回路構成に応じて適切な γrを設

定する必要がある。また，γの操作可能範囲と γrとの差分は二次側でのフィードバック

制御の余裕度に相当する。

提案制御法のブロック図を図 52に示す。一次側はフィードフォワード制御であり γr

において負荷電流目標値 I∗Lを実現する一次側電圧指令値 V1FF は式 (5-4)，式 (4-27)よ

り次式の通り求められる。

V1FF =
2
√
2

π

R1VLγr
ω0Lm

+
π

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0Lm

I∗L
γr

(5-29)

二次側では負荷電流 ILを測定して I制御でフィードバック制御する。

WPT

Plantγr

CFB2IL

*
IL

CFF1
IL

*

Primary side

Secondary side

FB controller

FF controller

+

-

+

+

V11

γ

γr

図 52: 負荷電流フィードバック制御
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CFB2 =
KI2

s
(5-30)

ゲインKI2は式 (5-4)より極配置法を用いて次式の通り求められる。

KI2 =
πp2

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0LmV1FF − 2
√
2

π
R1VLγr

(5-31)

ここで−p2は所望の閉ループ極である。なお，負荷電圧 VLと変換比目標値 γrは低速

の無線通信等により一次側と二次側で同じ値を共有することを想定している。また，式

(5-31)中の V1FF は式 (5-29)の計算を二次側でも行う。総変換比の操作量 γはフィード

バック制御器の出力と γrの和で与えられる。なお，本制御手法ではコイル間や電力変

換回路の過渡応答を一切無視しているが，バッテリーへの充電電流制御のようなアプリ

ケーションに求められる応答性は十分に確保できると考えられる。

5.4.2 シミュレーションおよび実験

提案制御法の有効性を確認するためシミュレーションと実験を行なった。シミュレー

ションでは二次側電流 I21を式 (5-4)でモデル化した。さらに電力変換回路での損失を無

視し，二次側電圧V21および電流 I21と，負荷電圧VLおよび電流 ILとの関係は式 (4-21)

から式 (4-24)によって理想的にモデル化した。実験には図 41に示す装置を用いた。回

路パラメータは表 2と同じである。総変換比 γ = αβの各変換比 α，βへの配分方法は

5.2.7節の実験と同じである。また，二次側コイルは直動アクチュエータに取り付けら

れており，コイル間に動的な位置ずれを与えることができる。

結合係数が低下する場合

結合係数の変動に対する提案制御法の有効性を検証した。図 53(a)に示すようにコイ

ル間の位置ずれを与える。このとき結合係数は図 53(b)に示すように変化する。負荷電

圧 VLは 10 V，負荷電流目標値 I∗Lは 0.8 A，総変換比目標値 γrは 0.8，二次側フィード

バック制御器の極配置は 6 Hzとした。制御なしの場合は一次側電圧 V11を式 (5-29)で

求められる V1FF とし，γは γrで一定とした。

図 54にシミュレーション結果を示す。図 54(a)は負荷電流 ILの時間変化，図 54(b)

は総変換比 γである。本条件では位置ずれによる結合係数の低下によって伝送電力が増

加する。そのため，提案制御なしの場合は負荷電流 ILが目標値よりも大きくなってし

まっている。一方，提案制御法を用いる事で ILは目標値に制御されている。

図 55に実験結果を示す。図 55(a)は負荷電流 ILの時間変化，図 55(b)は総変換比 γ

である。シミュレーションと同様に提案制御法により負荷電流 ILが目標値に制御され
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図 53: コイル位置ずれと結合係数の変動
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図 54: 結合係数が低下する場合のシミュレーション結果
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図 55: 結合係数が低下する場合の実験結果

ている。本条件では γの操作範囲が 1以下であるため，AC-DCコンバータの変換比 α

の操作のみで制御が実現されている。また，結合係数の変動前（時刻 t=0より前）の

ILに着目すると，制御なしの場合目標値よりも若干小さな値となっている。すなわち，

モデルやパラメータの誤差によりフィードフォワードのみでは ILに誤差が生じてしま

う。したがって所望の負荷電流を正確に得るためには提案制御法が必須である。
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結合係数が増加する場合

次に，結合係数が増加するような位置ずれを与えてシミュレーションと実験を行なっ

た。コイル間の位置ずれを図 56(a)に，結合係数の変動を図 56(b)に示す。負荷電圧 VL

は 10 V，負荷電流目標値 I∗Lは 0.8 A，総変換比目標値 γrは 0.8，二次側フィードバッ

ク制御器の極配置は 6 Hzとした。

図 57にシミュレーション結果を示す。図 57(a)は負荷電流 ILの時間変化，図 57(b)

は総変換比 γである。本条件では位置ずれによる結合係数の増加によって伝送電力が低

下する。そのため，提案制御法なしの場合は負荷電流 ILが目標値よりも小さくなって

しまっている。一方，提案制御法を用いる事で γが操作され ILが目標値に制御されて

いる。このとき，γは 1をまたいで操作されており，このような操作範囲を持つ二次側

電力変換回路の構成とする必要がある。一例としては，実験装置のようにAC-DCコン

バータと降圧型DC-DCコンバータを組み合わせて用いればよい。

図 58に実験結果を示す。図 58(a)は負荷電流 ILの時間変化，図 58(b)は総変換比 γ

である。シミュレーションと同様に提案制御法により負荷電流 ILが目標値に制御され

ている。このとき γは 1をまたいで操作されており，実験装置の場合は二次側AC-DC

コンバータの変換比αとDC-DCコンバータの変換比 βが配分則に基づき操作されてい

る。γが 1をまたぐ前後で負荷電流に若干不規則な変化が見られるものの，おおむね良

好な制御性能が得られている。提案制御法では γを操作量としているため２つの電力変

換回路を単一の制御器でシームレスに制御できる。また，結合係数の変動前（時刻 t=0

より前）の ILに着目すると，制御なしでの誤差が図 55(a)の実験結果よりも大きくなっ

ている。これは結合係数が小さい場合に二次側電流に歪みが生じてモデル化誤差の影響

が大きくなるためであると考えられる。

以上の実験結果より，結合係数の変動において提案制御法の有効性が示された。定電

圧負荷では降圧型DC-DCコンバータにより等価交流抵抗Racを増加させる操作を行な

うことで伝送電力を増して負荷電流目標値 I∗Lに追従させることができる。ただし，図

20に示されるRacに対する伝送電力の特性から分かるように，Racの操作で得られる伝

送電力の最大値を超えて伝送電力を増すことはできない。そのような場合は一次側電圧

V11を増す必要があり，これを実現する制御手法については第 7章で述べる.

二次側制御器のみ負荷電流目標値が変動した場合

提案制御法では一次側，二次側ともに負荷電流目標値 I∗Lの情報を用いている。ここ

では，通信の遅延により一次側と二次側の I∗Lに乖離が生じた状況について検証する。

シミュレーションと実験では二次側フィードバック制御器の I∗Lを 0.6 Aから 1.0Aにス

テップ状に変化させる。I∗Lにはカットオフ周波数 5 Hzのローパスフィルタを適用した。

負荷電圧 VLは 10 V，総変換比目標値 γrは 0.8とした。
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図 56: コイル位置ずれと結合係数の変動
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図 57: 結合係数が増加する場合のシミュレーション結果
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図 58: 結合係数が増加する場合の実験結果

シミュレーション結果を図 59に示す。図 59(a)は負荷電流 ILの時間変化，図 59(b)

は総変換比 γである。提案制御法により γが操作されることで ILが目標値に追従して

いる。このとき，γは 1をまたいで操作されている。

実験結果を図 60に示す。図 60(a)は負荷電流の時間変化，(b)は総変換比 γである。

γが 1をまたぐ付近で負荷電流が若干不規則的に変動しているものの，提案制御法によ

– 66 –



−0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8
0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4

Time [s]

L
o

a
d

 c
u

rr
e

n
t 

I L
 [

A
]

 

 

w/

ref.

(a) Load current IL.

−0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8
0.4

0.6

0.8

1

1.2

1.4

1.6

Time [s]

T
o
ta

l 
c
o
n
v
e
rs

io
n
 r

a
ti
o
 γ
 [
−

]

(b) Total conversion ratio γ.

図 59: 二次側制御器のみ負荷電流目標値が変動した場合のシミュレーション結果
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図 60: 二次側制御器のみ負荷電流目標値が変動した場合の実験結果

り負荷電流が目標値に追従している。

以上の実験結果より，提案制御法は一次側と二次側の負荷電流目標値の乖離の補償に

おいても有効であることが示された。

5.5 まとめ

本章では定電圧負荷へのワイヤレス給電回路のモデル化と動作条件に応じた動作点設

定について述べた。さらに負荷電流のフィードバック制御手法を提案した。

SS方式のワイヤレス給電回路がバンドパスフィルタ特性を有することに着目し，二

次側AC-DC変換回路の入力電圧を正弦波電圧源で近似した回路モデルを提案し，一次

側電流と二次側電流を定式化した。負荷電圧による二次側電流の変化は小さく，二次側

電流は定電流的な挙動であることを示した。また，定電圧負荷へのワイヤレス給電回路

は安定なシステムであることを示した。

一次側，二次側電力変換回路による操作量は一次側電圧 V11と等価交流抵抗Racであ
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るが，実際のアプリケーションでは双方が操作可能である場合と，どちらか一方のみ操

作可能である場合が考えられる。それぞれの動作条件において，負荷電流を任意に制御

するための動作点設定，最大伝送効率を得るための動作点設定を導出した。また，双方

が操作可能である場合の負荷電流・最大伝送効率両立制御の動作点を導出した。実験に

よりこれらの動作点設定の定式化が妥当であることを示した。動作条件に応じて必要と

なる一次側電圧 V11と二次側総変換比 γを把握できるため，これらの動作点設定に関す

る定式化は電力変換回路の制御の段階だけでなく，回路構成の検討の段階においても有

用である。

実際のワイヤレス給電においてはモデル化誤差や回路パラメータの誤差によって負荷

電流は目標値に対して誤差が生じる。そこで，一次側をフィードフォワード制御，二次

側をフィードバック制御とする負荷電流制御手法を提案した。提案制御法は総変換比 γ

を操作量とするため，二次側AC-DC変換回路とDC-DC変換回路のそれぞれの変換比

α，βを単一の制御器で制御することができる。

今後の課題としては，総変換比 γ から各変換比 α，β への配分則の検討と，二次側

AC-DCコンバータのスイッチング手法による比較が挙げられる。いずれの課題も電力

変換回路での損失や制御の応答性に影響があると考えられる。
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第 6 章

定電力負荷における伝送電力制御

本章ではワイヤレスインホイールモータ（W-IWM）のような定電力負荷へのワイヤ

レス給電における伝送電力制御について述べる。パワーエレクトロニクスの分野では

定電力負荷を含むシステムが不安定となる事例が知られている [28–30]。本研究では定

電力負荷を負荷とする SS方式のワイヤレス給電回路をモデル化して伝達関数を導出し，

定電力負荷の負荷電圧が不安定であることを解析的に示す。定電力負荷に安定的に電力

供給するためには負荷電圧を安定化するフィードバック制御が必須である。本章では二

次側電力変換回路を用いた負荷電圧制御手法を提案し，実験により提案制御法の有効

性を検証する。さらに，負荷電圧制御における動作点の設定と伝送効率について考察

する。

6.1 安定性解析

負荷が定電圧である場合，二次側電圧は負荷電圧で定まるため安定なシステムであ

ることを第 5章で述べた。一方，W-IWMのように負荷が定電力負荷である場合，負荷

電圧と負荷電流の積が一定であればよいので，その組み合わせは無数に存在する。ここ

で，定電力負荷の消費する電力は負荷自身により制御されており，ワイヤレス給電の伝

送電力制御の帯域よりも十分に速い帯域で負荷電力が制御されているとする。この場

合，定電力負荷自身の過渡応答は無視できる。

伝送電力と負荷電力のバランスで考えると，伝送電力が不足している場合は不足分の

電力が二次側AC-DC変換回路の後段に設けた平滑コンデンサから供給されるため，負

荷電圧（DCリンク電圧）は低下する。伝送電力が過剰であれば，過剰分が平滑コンデ

ンサに充電されるため負荷電圧は上昇する。したがって負荷電圧をある値に定めるため

には，常に伝送電力と負荷電力を一致させる必要がある。W-IWMでは車両の運転者の

トルク指令やモータ回転数に応じて負荷電力は時々刻々と変化するため，伝送電力がこ

– 69 –



れに追従するような制御が必要であると考えられる。

本節ではまず近似的な回路モデルを用いて，定電力負荷への SS方式のワイヤレス給

電において負荷電圧が不安定であることを解析的に示す。

6.1.1 回路モデル

負荷電圧 VLを動作点とし，負荷電圧の変化が動作角周波数ω0に対して十分に遅いと

仮定すると，二次側AC-DC変換回路の入力電圧は±VLの矩形波である（変換比α = 1

の場合）。したがって，動作点近傍においては，定電力負荷は定電圧負荷と同様に考え

ることができる。

図 61に動作点近傍での二次側回路モデルを示す。等価電流源 isは二次側AC-DC変

換回路の出力電流である。第 5章での解析結果より負荷電圧の変化に対する二次側電流

の変化は小さいため，等価的に電流源とみなすことができる。isは式 (5-6)と同様であ

り次式で表される。

is =
2
√
2

π

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1VL

R1R2 + (ω0Lm)
2 (6-1)

ここで V11は一次側電圧の基本波実効値である。

6.1.2 安定性解析

図 61に示す回路モデルの回路方程式は次式で表される。

iL = is − Cs
dvL
dt

(6-2)

ここでCsは平滑コンデンサ容量である。負荷が定電力であるため負荷電流 iLは次式で

表される。

iL =
pL
vL

(6-3)

Cs vL

iL

Constant

power

load
is

Equivalent 
current
source

図 61: 定電力負荷への SS方式ワイヤレス給電回路の二次側回路モデル
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式 (6-3)を式 (6-2)に代入すると次式が得られる。

dvL
dt

= − pL
CsvL

+
is
Cs

(6-4)

式 (6-4)は非線形であるので，動作点近傍で線形化すると次式が得られる。

d∆vL
dt

=
pL∆vL

CsVL
2 +

∆is
Cs

(6-5)

vL = VL +∆vL

is = Is +∆is

ここで VL，ILは動作点における負荷電圧，負荷電流である。∆isから∆v2への伝達関

数 P∆ (s)は式 (6-5)をラプラス変換することにより次式の通り得られる。

P∆ (s) =
∆vL (s)

∆is (s)
=

1

Cs

(
s− pL

CsVL
2

) (6-6)

したがって P∆ (s)の極 pは

p =
pL

CsVL
2 (6-7)

である。負荷電力は pL > 0であり，かつ負荷電圧動作点は VL > 0であるので，極は常

に p > 0である。したがってP∆ (s)は不安定なシステムである。以上の解析より，定電

力負荷への SS方式のワイヤレス給電回路の負荷電圧は不安定であることが示された。

式 (6-7)より，極の速さについて下記の考察が得られる。

• 負荷電力 p2が大きいほど pは速くなる

• 平滑コンデンサ容量Csが小さいほど pは速くなる

• 電圧平衡点 V2が小さいほど pは速くなる

したがって，平滑コンデンサ容量Csは電圧・電流リプルの観点だけでなく制御の安定

性を考慮して定める必要がある。

6.1.3 回路シミュレーション

上述の解析結果を検証するためMATLAB Simulink SimPowerSystemsを用いて回路

シミュレーションをおこなった。一次側電圧は交流電圧源，二次側AC-DC変換回路は

ダイオードブリッジ整流回路とした。また，定電力負荷は制御電流源によりモデル化し

た。回路シミュレーションモデルを図 62に示す。回路パラメータは表 2に示す値を用い

た。負荷電力は 15 W，負荷電圧の初期値は 15 V，負荷電流の初期値は 1.0 Aとした。

一次側電圧の周波数は共振周波数である 87.6 kHzとし，振幅は試行錯誤的に定めた。
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C2R2L2 - LmL1 - LmR1C1

Lm
v1 iL

vL

Constant power load

pL = vL iL

Cs

図 62: 回路シミュレーションモデル
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図 63: 回路シミュレーション結果

シミュレーション結果の負荷電圧，電流をそれぞれ 図 63(a)，(b)に示す。負荷電圧・

電流がともに発散していることが分かる。また，一次側電圧のごくわずかな差により

伝送電力と負荷電力のバランスが変わるため発散の挙動が異なっている。以上のシミュ

レーション結果より回路モデルによる解析結果が妥当であり，定電力負荷への SS方式

のワイヤレス給電回路は不安定なシステムであることが示された。

6.2 二次側電力変換回路による負荷電圧制御

先述の通り負荷電圧をある値に定めるためには，常に伝送電力と負荷電力を一致させ

る必要がある。伝送電力を制御するためには，第 4章で述べた通り一次側電圧 V11を操

作するか，二次側電力変換回路によって等価交流抵抗Racを操作すればよい。一次側電

圧を操作する場合，負荷電圧の情報を二次側から一次側に無線通信する必要があるが，

通信の遅延や途絶が生じるため通信を使ったフィードバック制御系は望ましくない。そ

こで，本節では二次側電力変換回路を用いた負荷電圧制御手法を提案する。提案制御法

はフィードバック制御器が二次側の回路内で完結しているため通信の問題は生じない。
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6.2.1 二次側変換比の操作範囲に関する考察

先述の通り，定電力負荷の負荷電圧は伝送電力と負荷電力のバランスにより増減す

る。負荷電圧を下げたい場合は伝送電力を負荷電力よりも小さくすればよい。一方，負

荷電圧を上げたい場合は伝送電力を負荷電力よりも大きくする必要がある。

AC-DCコンバータで αを操作する場合，DCリンク電圧 Vdcに対して二次側電圧基

本波実効値 V21を絞るような動作となる。したがって αを大きくすることで Vdcを変え

ることなく伝送電力を増すことができる。このとき，負荷電力とのバランスが取れてい

るならば Vdcは変化しない。

一方，降圧型DC-DCコンバータで β > 1を操作する場合はDCリンク電圧を上げて

等価交流抵抗Racを大きくすることで伝送電力を操作している。ここで，DCリンク電

圧を上げるためには平滑コンデンサを充電する必要があり，そのためには負荷電力に対

して伝送電力の余力が必要である。負荷が定電圧負荷の場合，一時的に負荷電力が目標

値を下回っても負荷電圧が不安定になることはないためDCリンク電圧を上げることが

可能である。一方，負荷が定電力負荷である場合，伝送電力が負荷電力に対して不足し

ていると平滑コンデンサから不足分が放電されて DCリンク電圧が低下してしまうた

め，DCリンク電圧を上げて伝送電力を増すことができない。

以上をまとめると，定電力負荷においては図 64(a)のようにAC-DCコンバータで α

を操作して伝送電力を増すことは可能であるが，図 64(b)のように降圧型DC-DCコン

バータで γ > 1の動作点で伝送電力を制御することはできない。すなわち，定電力負荷

の負荷電圧制御においては伝送電力にある余裕度を持たせるように一次側電圧を定め，

二次側AC-DCコンバータを用いて負荷電圧を制御する構成とする必要がある。降圧型

DC-DCコンバータを用いて βを操作して負荷電圧制御を実現するためには，負荷電力

と二次側電力変換回路を協調的に制御するか，通信を用いて一次側と協調して制御する

必要があると考えられる。
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図 64: 定電力負荷におけるRacの操作による伝送電力の制御
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6.2.2 制御器設計

提案する負荷電圧制御手法のブロック図を図 65に示す。一次側制御器はフィードフォ

ワード制御とし，負荷電力，負荷電圧目標値，二次側変換比目標値に応じて一次側電圧

V11を定める。一方，二次側は負荷電圧 VLのフィードバック制御器を構成する。提案

制御法では一次側，二次側の双方で負荷電圧目標値 V ∗
L と負荷電力 PLの情報が必要で

あり，これらは無線通信で共有できると仮定する。提案制御法では通信の遅延や途絶に

よって一次側と二次側の制御器でこれらの値に乖離が生じても二次側のフィードバック

制御により補償されるため，無線通信は高速である必要はない。

先述の通り二次側総変換比 γの操作範囲は 0 ≤ γ < 1としたので，二次側電力変換回

路にAC-DCコンバータのみを用いることとし，β = 1，γ = αとして制御器を設計す

る。また，AC-DCコンバータの動作手法により計算式が若干異なるため，ここではま

ず 2モード方式の場合について述べる。

二次側AC-DCコンバータを 2モード方式で動作させる場合

二次側電流が共振周波数と一致した周波数を有する正弦波であると仮定し，二次側コ

ンバータ入力電圧の基本波のみに着目すると，Rectification modeにおける二次側電流

実効値 I21は定電圧負荷の場合と同様に次式で表される。

I21 =
ω0LmV11 − 2

√
2

π
R1VL

R1R2 + (ω0Lm)
2 (6-8)

ここで VLは負荷電圧である。各動作モードにおけるコンバータ出力電流 Isは次式で表

される。

Is =


2
√
2

π
I21 (Rectification mode)

0 (Short mode)

(6-9)

CPIVL
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*
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+
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図 65: 提案する負荷電圧制御のブロック図
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両動作モードの一周期の時間が固定であり，一周期における負荷電圧 VLの変化が十分

に小さいと仮定すると，二次側コンバータの平均出力電流 Īsは次式で表される。

Īs =
2
√
2

π
I21α (6-10)

また，負荷電力と負荷電流目標値 I∗Lの関係は次式で表される。

I∗L =
PL

V ∗
L

(6-11)

ここで V ∗
L は負荷電圧目標値である。式 (6-10)，式 (6-11)より一次側電圧の基本波実効

値の指令値 V1cmdは次式により求められる。

V1cmd =
π

2
√
2

PL

{
R1R2 + (ω0Lm)

2}
ω0LmV ∗

Lαr

+
2
√
2

π

R1V
∗
L

ω0Lm

(6-12)

式 (6-12)に用いる負荷電力PLの値は実際の負荷電力と厳密に一致している必要はない。

αrは二次側 AC-DCコンバータ変換比 αの目標値である。すなわち，モデル誤差等が

無い場合，V11 = V1cmdかつ α = αrにおいて伝送電力と負荷電力が一致する。したがっ

て，αrは制御器において伝送電力の余裕度を設定するための値であり，回路パラメー

タの誤差，コイル位置ずれによる結合係数変動，通信の遅延により生じる一次側制御器

での負荷電力値と実際の負荷電力の誤差などを考慮して適切な値に定める必要がある。

二次側制御器のフィードフォワード部は式 (6-11)で表される。また，フィードバック

制御器は PI制御器とする。ここで，AC-DCコンバータの出力電流から見た負荷は図

61のようなCR回路となるので，等価的な負荷プラントの伝達関数は次式で表される。

P (s) =
RL

RLCss+ 1
(6-13)

ここでRLは定電力負荷のみかけ抵抗であり，負荷電圧が目標値 V ∗
L に制御されている

とすると次式で表される。

RL =
V ∗
L
2

PL

(6-14)

閉ループ極を−pに重根配置すると，PI制御器の比例ゲインKpと積分ゲインKiは次

式の通り求められる。

Kp =
2pRLCs − 1

RL

(6-15)

Ki = p2Cs (6-16)

すなわち，フィードバック制御器は負荷電力に応じた可変ゲインの制御器である。

二次側制御器の操作量は二次側AC-DCコンバータの平均出力電流 Īscmdである。式

(6-8)，式 (6-10)より二次側AC-DCコンバータ変換比の指令値 αcmdは次式により求め

られる。

αcmd =
π

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0LmV1cmd − 2
√
2

π
R1V ∗

L

Īscmd (6-17)
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二次側AC-DCコンバータを同期PWM整流方式で動作させる場合

2モード方式がAC-DCコンバータの平均的な出力電流を操作する方法であるのに対

して，同期 PWM整流方式ではコンバータ入力電圧の基本波実効値を制御する。した

がって二次側電流実効値 I21は次式で表される。

I21 =
ω0LmV11 − 2

√
2

π
R1VLαr

R1R2 + (ω0Lm)
2 (6-18)

分子の第 2項にαrが乗じられている点が式 (6-8)と異なる。したがって同期PWM方式

の場合は一次側電圧指令値 V1cmdと二次側変換比の計算式をそれぞれ次式のようにすれ

ばよい。

V1cmd =
π

2
√
2

PL

{
R1R2 + (ω0Lm)

2}
ω0LmV ∗

Lαr

+
2
√
2

π

R1V
∗
Lαr

ω0Lm

(6-19)

αcmd =
π

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0LmV1cmd − 2
√
2

π
R1V ∗

Lαr

Īscmd (6-20)

6.3 シミュレーションおよび実験

6.3.1 実験装置

実験には図 66(a)に示す装置を用いた。装置の回路構成を図 66(b)に示す。装置は直

流電源装置（ZX-400LA，高砂製作所），一次側フルブリッジインバータ，送受電コイ

ル，二次側フルブリッジコンバータ，DPS（DS1104，dSPACE）により構成される。回

路パラメータは表 2と同じである。実験では一次側，二次側制御器をともに 1つのDSP

上に実装した。負荷電圧の測定値にはノイズ低減のためカットオフ周波数 20 Hzのロー

パスフィルタを適用した。一次側インバータは矩形波動作であり，一次側電圧 V11は直

流電源電圧Eにより調整した。動作周波数は共振周波数と一致させた。

負荷には電子負荷装置（PLZ1004W，菊水電子工業）または減速機付３相ブラシレス

DCモータ（VGLC12-25N50L2，ニッセイ）を用いた。モータはモータドライバにより

速度制御される。モータの出力は電磁ブレーキ（ZKG-50YN，三菱電機）に接続され

ており，任意の負荷トルクを与えることができる。また，二次側コイルは直動アクチュ

エータに取り付けられており，コイル間に動的な位置ずれを与えることができる。

6.3.2 シミュレーション

MATLAB Simulink SimPowerSystemsを用いた回路と制御の連成シミュレーション

により提案制御法の有効性を検証した。二次側AC-DCコンバータはMOSFETによる
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図 66: 実験装置

フルブリッジ回路としてMOSFETのオン抵抗とボディダイオードの順方向電圧は無視

した。フィードバックに用いる負荷電圧値はリプルの影響を抑えるためカットオフ周波

数 100 Hzのローパスフィルタを適用した。AC-DCコンバータのスイッチング方式は 2

モード方式とし，動作モード 1周期は 2 msとした。負荷電力は 2 W，負荷電圧目標値

V ∗
L は 10 V，変換比目標値 αrは 0.7，二次側フィードバック制御器の極配置は 8 Hzと

した。制御なしの場合の二次側AC-DCコンバータ変換比 αは制御ありの場合のシミュ

レーション結果の平均値に設定した。

シミュレーション結果を図 67(a)から (d)に示す。図 67(a)は負荷電圧 VLの時間変化

である。制御なし（α固定）の場合，伝送電力が負荷電力に対してわずかに不足してお

り負荷電圧が急減してしまう。一方，提案制御法を用いた場合は VLが目標値に制御さ

れている。図 67(b)は二次側コンバータ変換比 αである。提案制御法により αが細か

く増減されており伝送電力と負荷電力のバランスが保たれ，負荷電圧の制御が実現さ

れている。αの平均値はおよそ 0.725であり，目標値である αr =0.7よりも若干大きく

なっている。これはモデル化誤差と二次側電流の過渡応答による影響であると考えられ

る。図 67(c)と (d)はそれぞれ負荷電圧 VLと二次側コンバータ出力電流 Isを拡大した

ものであり，Rectification modeにおいて電力が負荷に伝送されて VLが上昇し，Short

modeにおいてコンバータ出力電流がゼロとなり VLが減少していることが分かる。VL

のリプルは±0.1 V以内である。各動作モードでの負荷電圧変化は平滑コンデンサ容量

に依存するため，電圧リプルをさらに小さくしたい場合は平滑コンデンサ容量を大きく

すればよい。また，Isの平均値は負荷電流目標値 I∗Lと一致している。
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図 67: 負荷電圧制御のシミュレーション結果

6.3.3 電子負荷装置を負荷とする実験

シミュレーションと同様の条件で実験をおこなった。負荷電圧測定値のローパスフィ

ルタのカットオフ周波数は 20 Hzとした。一次側インバータのデッドタイム，二次側コ

ンバータのMOSFETのボディダイオード順方向電圧，モデル化誤差等により式 (6-12)

により求めた一次側電圧 V1FF では伝送電力が不足であったため，提案制御ありにおい

て αの平均値が目標値 αrと一致するよう一次側電圧を手動で調整した。提案制御なし

では一旦提案制御法により負荷電圧を目標値に一致させた後，α = αrで固定した。

実験結果を図 68(a)から (d)に示す。シミュレーション結果と同様の結果が得られて

いる。制御なし（α固定）では負荷電圧がゼロに急減しているのに対し，提案制御法で

は負荷電圧が目標値に制御されている。図 68(c)より負荷電圧のリプル幅はおよそ±0.1

Vであり，シミュレーション結果とほぼ一致している。また，図 68(d)よりコンバータ

出力電流波形もシミュレーションとほぼ一致しており，2つの動作モードが適切に動作

していることが分かる。

以上のシミュレーションおよび実験結果より提案制御法の有効性が確認された。
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図 68: 負荷電圧制御の実験結果（負荷：電子負荷装置）

6.3.4 モータを負荷とする実験

モータを負荷として提案制御法の有効性を確認した。負荷電圧目標値 V ∗
L はモータド

ライバの定格電圧である 24 Vとした。モータ回転数の指令値は 60 rpm（減速後の回転

数），変換比目標値 αrは 0.75，二次側フィードバック制御器の極配置は 20 Hzとした。

モータドライバに内蔵されている平滑コンデンサの容量が不明なため 1000 µFとして

制御器を設計した。また，制御器の負荷電力値 PLは定常状態で変換比 αが αrに一致

するよう調整した。フィードバックに用いる負荷電圧 VLの測定値にはカットオフ周波

数 20 Hzのローパスフィルタを適用した。

負荷トルクが変動した場合

負荷トルクを 0.8 Nmから 1.2 Nmにステップ状に変化させた。負荷トルク指令値に

はカットオフ周波数 5 Hzのローパスフィルタを適用した。制御器の負荷電力PLは 13.6

Wに設定した。負荷変動の前後で制御器のパラメータは不変である。すなわち，負荷ト

ルクの変動に対して一次側のフィードフォワードによる補償は行わず，二次側のフィー

– 79 –



−0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8
0.6

0.8

1

1.2

1.4

Time [s]

L
o

a
d

 t
o

rq
u

e
 [

N
m

]

(a) Load torque.

−0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8
40

50

60

70

80

Time [s]

M
o

to
r 

ro
ta

ti
o

n
 s

p
e

e
d

 [
rp

m
]

 

 
w/

ref.

(b) Motor speed.

−0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8
20

22

24

26

28

Time [s]

L
o

a
d

 v
o

lt
a

g
e

 V
L
 [

V
]

 

 

w/

ref.

(c) Load voltage VL.

−0.2 0 0.2 0.4 0.6 0.8
0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

Time [s]

C
o

n
v
e

rs
io

n
 r

a
ti
o

 α
 [

−
]

(d) Conversion ratio α.

図 69: 負荷電圧制御の実験結果（モータ負荷，トルク変動）

ドバック制御のみで負荷電圧制御を行なう。

実験結果を図 69に示す。図 69(a)は負荷トルク，(b)はモータ回転数，(c)は負荷電圧

VL，(d)は二次側AC-DCコンバータの変換比 αである。負荷トルクの変動が生じても

負荷電圧は目標値に制御されており，安定した電力伝送が実現されている。変換比αは

定常状態において若干の振動が見られるが，これはモータの減速機の摩擦等による機械

的な負荷変動によるものと考えられる。そのような外乱に対しても αを操作して VLを

目標値に制御することで伝送電力と負荷電力のバランスが保たれている。

提案制御法では負荷電力の情報により一次側電圧 V11を制御する。負荷が実際に発揮

している電力は二次側の情報であるため，一次側への情報通信には遅延が生じてしま

う。したがって一次側制御器が想定する負荷電力と実際の負荷電力には差異が生じる。

この差異を補償するため二次側でのフィードバック制御が必須であり，許容すべき負荷

電力の差異に応じた余裕度を得る変換比目標値に設定する必要がある。

結合係数が変動した場合

実験装置の直動アクチュエータにより送受電コイルを動的に位置ずれさせ，結合係数

変動に対する提案制御法の有効性を確認した。コイル位置ずれを図 70(a)に，結合係数
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図 70: 負荷電圧制御の実験結果（モータ負荷，結合係数変動）

変動を図 70(b)に示す。本実験条件では結合係数の増加により伝送電力は低下する。負

荷トルクは 0.8 Nm，制御器での負荷電力設定値は 14.6 Wとした。

実験結果を図 70(c)から (e)に示す。図 70(c)はモータ回転数，(d)は負荷電圧 VL，(e)

は二次側AC-DCコンバータ変換比αである。結合係数の変動が生じても提案制御法に

より VLは目標値に保たれており，モータ回転数も指令値を維持している。

以上の実験結果より，モータ負荷においても提案制御法の有効性が確認された。
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6.4 負荷電圧目標値の伝送効率への影響に関する考察

本節では負荷電圧目標値 V ∗
L の伝送効率への影響について考察する。

一次側電圧 V11が固定である場合，ある伝送電力を得る等価交流抵抗Racは一意に定

まる。定電力負荷では伝送電力と負荷電力が一致していなければならないため，ある負

荷電力に対してRacは一意に定まる。定電力負荷のみかけ抵抗Rloadは次式で表される。

Rload =
V ∗
L
2

PL

(6-21)

RloadとRacの関係は式 (4-27)より次式で表される。

Rac =
8

π2
α2V

∗
L
2

PL

(6-22)

ここでは負荷電圧制御の条件を考慮して β = 1，γ = αとしている。式 (6-22)において

V ∗
L
2を変えた場合，伝送電力が変わらないようαが変わるのみであり，左辺のRacは変

わらない。したがって伝送効率も変わらない。すなわち，変換比に基づいて考えた場合，

負荷電圧目標値 V ∗
L は伝送効率には影響しない。

二次側AC-DCコンバータのスイッチング方法が同期PWM整流方式である場合，コ

ンバータ入力電圧の基本波成分を直接的に操作するため，式 (6-22)の関係が動作周波

数において満たされており，V ∗
L の伝送効率への影響は小さいと考えられる。

一方，二次側 AC-DCコンバータのスイッチング方法が 2モード方式である場合は，

Rectification modeと Short modeの１周期において平均的に式 (6-23)の関係が満たさ

れているが，各モードの動作中においては式 (6-24)に示すようにRacは異なる。

R̄ac =
8

π2
α2V

∗
L
2

PL

(6-23)

Rac =


8

π2

V ∗
L
2

PL

(Rectification mode)

0 (Short mode)

(6-24)

したがって負荷電圧目標値 V ∗
L に応じてRectification modeでのRacは変化し，伝送効

率も変化する。Short modeにおいてはコイル抵抗による損失が発生するため，V ∗
L に応

じたRectification modeでの伝送効率の変化と Short modeでの損失変化に trade offが

存在し，ある V ∗
L において伝送効率が最大になると考えられる。2モード方式での変換

比の変化による伝送効率への影響に関しては第 7章において詳細に検討する。

いずれのスイッチング方式においても，実際のアプリケーションでは電力変換回路の

損失変化まで考慮する必要がある。また，ワイヤレスインホイールモータのように負荷

がインバータ駆動されるモータである場合，インバータ・モータでの損失変化を加味し

て V ∗
L を定める必要がある。これらの効率モデルを含めた総合効率の最適化は今後の課

題である。
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6.5 まとめ

本章ではワイヤレスインホイールモータのような定電力負荷へのワイヤレス給電にお

ける伝送電力制御について述べた。

定電力負荷を負荷とする SS方式のワイヤレス給電回路をモデル化して伝達関数を導

出し，定電力負荷の負荷電圧が不安定であることを解析的に示した。先行研究では定電

力負荷へのワイヤレス給電における不安定性について示されたものは見受けられず，本

論文での解析により明らかとなった。

定電力負荷への安定したワイヤレス給電を実現するためには負荷電圧の制御が必須で

ある。通信の遅延や途絶の影響を避けるため，負荷電圧制御は二次側で完結したフィー

ドバック制御であることが望ましい。また，等価交流抵抗の操作の観点から負荷電圧制

御においては二次側総変換比 γの操作範囲を 0 ≤ γ ≤ 1とするのが良い。これらの考

察結果より二次側AC-DCコンバータを用いた負荷電圧制御法を提案した。二次側コン

バータの動作手法は第 4章で提案した 2つの方法があり，それぞれの動作方式における

制御器設計について述べた。動作方式により若干の差異はあるもののほぼ同様に制御

器を設計できる。これは電力変換回路の動作を変換比で表すことのメリットの一つで

ある。シミュレーションと実験により負荷変動，結合係数変動が生じても提案制御法に

よって負荷電圧が良好に制御され，安定した電力伝送が実現されることを示した。

定電力負荷の負荷電圧制御では，負荷電圧の目標値 V ∗
L を任意に設定することができ

る。等価交流抵抗Racの操作の観点からは V ∗
L は伝送効率に影響を及ぼさない。しかし，

二次側 AC-DCコンバータの動作方式が 2モード方式である場合，V ∗
L によって二次側

電流が変化し，それにより変換比も変わるため伝送効率に影響を及ぼす。また，電力変

換回路の損失にも影響があると考えられる。
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第 7 章

相互通信を要さない伝送電力制御

第 6章で提案した定電力負荷の負荷電圧制御では，一次側をフィードフォワード制御

として一次側電圧に余裕度を持たせることで負荷や結合係数の変動に対処している。し

かし，設定した余裕を超えた変動が生じた場合，伝送電力が不足してしまい所望の負荷

電力を満たすことができない。定電圧負荷であれば所望の負荷電流を流すことができ

ず，定電力負荷であれば負荷電圧が発散してしまう。これらの課題を解決する手段とし

ては以下の 4つが挙げられる。

1) 一次側電圧の余裕度を大きく設定する

2) 一次側と二次側の間で伝送電力の過不足を情報通信する

3) 一次側において負荷電力と結合係数を推定する

4) 一次側において伝送電力の過不足を推定する

1) の方法は最も簡便であるが，一次側，二次側電力変換回路の機器容量が増大し機器

の大型化と損失の増加を招く。さらに，ワイヤレス給電の伝送効率も低下するため好ま

しくない。2)の方法では情報通信において遅延や途絶が生じるためその対策が必要であ

り，遅延の程度によっては所望電力の不足を防ぐことができない。特にワイヤレスイン

ホイールモータ（W-IWM）のように負荷や結合係数の変動が速い場合，通信の遅延に

より制御が間に合わない恐れがある。また，機器構成が複雑化するという欠点もある。

3)の方法に関しては先行研究において結合係数の推定手法が提案されている [79, 80]。

しかし，推定値の収束に時間を要するため結合係数の速い変動に適用することが難し

い。また，負荷電力を別途推定する必要があるため，推定手法が複雑である。

そこで，本論文では 4) の方法を提案する。提案手法では伝送電力の余裕度を推定す

るため，結合係数と負荷電力を個別に推定する必要が無く，単一の制御器で伝送電力の

変動を発生要因によらずに補償することができる。さらに，情報通信を要さないため遅
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図 71: 解析回路モデル

延等の影響を考慮する必要が無く，機器構成の簡略化も可能である。さらに，一次側・

二次側がそれぞれ独立した制御器となっているため制御器設計が容易である。

本章ではまず二次側AC-DCコンバータを 2モード方式で動作させた場合，一次側電

流により動作モードを推定可能であることを示す。推定した二次側AC-DCコンバータ

変換比を用いて，定電圧負荷の負荷電流制御と，定電力負荷の負荷電圧制御のそれぞれ

の場合における一次側フィードバック制御の設計について述べ，シミュレーションと実

験により提案手法の有効性を検証する。

7.1 一次側電流による二次側変換比推定

本章で提案する制御手法では，二次側AC-DCコンバータを 2モード方式で制御して

いることを前提とする。一次側電流の変化を計測することで二次側AC-DCコンバータ

の動作モードを一次側で推定可能であることを示す。

定電圧負荷，または負荷電圧が任意の目標値に制御されている定電力負荷は図 71の

回路モデルで近似できる。一次側，二次側電流実効値はそれぞれ式 (7-1)，式 (7-2)で与

えられる。

I11 =
R2V11 + ω0LmV21

R1R2 + (ω0Lm)
2 (7-1)

I21 =
ω0LmV11 −R1V21

R1R2 + (ω0Lm)
2 (7-2)

ここで，二次側AC-DCコンバータ出力である直流負荷電圧をVLとすると，各動作モー

ドにおける二次側電圧の基本波実効値 V21は次式で与えられる。

V21 =


2
√
2

π
VL (Rectification mode)

0 (Short mode)

(7-3)

式 (7-3)を式 (7-1)に代入すると，各動作モードにおける一次側電流実効値 I11は次式で

表される。
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図 72: 一次側電流による二次側動作モード推定

I11 =


R2V11 +

2
√
2

π
ω0LmVL

R1R2 + (ω0Lm)
2 (Rectification mode)

R2V11

R1R2 + (ω0Lm)
2 (Short mode)

(7-4)

式 (7-4)の分子の各項を比較すると 2
√
2

π
ω0LmVLの項が支配的であり，動作モードによ

り一次側電流が大きく変化することが分かる。したがって一次側電流を測定することで

二次側AC-DCコンバータの動作モードの推定が可能である。

次に推定手法の実装について述べる。まず一次側電流 i1を測定する必要があるが，図

72に示すように一次側インバータの出力電流を測定してもよいし，インバータ入力の

直流部電流 Idc1を測定してもよい。本章の実験では後者を用いた。適切なローパスフィ

ルタで測定値の高周波成分を除去した後，閾値 Ithで二値化してRectification modeを

1に，Short modeを 0に対応付ける。

Mest =

1 (Idc1 ≥ Ith, Rectification mode)

0 (Idc1 < Ith, Short mode)
(7-5)

Mest = 1である時間幅を Tre，Mest = 0である時間幅を Tseとすると，動作モード一周

期での変換比推定値 α̂は次式で求められる。

α̂ =
Tre

Tre + Tse

(7-6)

7.2 定電圧負荷の負荷電流制御

本節では第 5章で提案した定電圧負荷の負荷電流制御において，一次側で推定した変

換比を用いたフィードバック制御を行なう手法を提案する。
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図 73: 定電圧負荷の負荷電流制御のブロック図

図 73(a)に第 5章で提案した負荷電流制御手法のブロック図を示す。ただし，ここで

は二次側DC-DCコンバータを用いない構成について考える。すなわち β = 1，γ = α

である。一次側がフィードフォワード制御であるため，二次側AC-DCコンバータの変

換比αを 1（すなわち常時Rectification mode）としても所望の負荷電流 I∗Lを実現でき

ない可能性がある。変換比目標値 αrを小さく設定して余裕度を大きく確保すれば伝送

電力が不足する状況を防ぐことは可能であるが，機器容量が増大し伝送効率も悪化する

ため望ましくない。そこで，一次側で推定した二次側AC-DCコンバータの変換比 α̂を

一次側において所望の目標値 αrにフィードバック制御することで，一次側電圧 V11の

余裕度を一定に保ち，所望の負荷電力に対して不足が生じないようにする。

提案する制御手法のブロック図を図 73(b)に示す。第 5章で述べた制御手法である図

73(a)に比べ，一次側での αの推定とフィードバック制御が追加されている以外は二次

側の制御器には一切の変更はない。

二次側AC-DCコンバータの変換比 αに対する二次側AC-DCコンバータの出力電流

平均値 Īsは次式で求められる。

Īs =
2
√
2

π
I21α (7-7)

負荷電流目標値 I∗Lに応じた一次側電圧 V11と変換比 αの関係は式 (7-2)，式 (7-7)より

次式で表される。

α =
π

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1VL

I∗L (7-8)

ここでV1FF は所望の変換比目標値を得る一次側電圧の理論値であり次式で与えられる。

V1FF =
2
√
2

π

R1VL

ω0Lm

+
π

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0Lm

I∗L
αr

(7-9)
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動作点 (αr, V1FF , I
∗
L)における式 (7-8)の傾きKαは次式で求められる。

Kα =
∂α

∂V11

∣∣∣∣
V11=V1FF

= − π

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2(

ω0LmV1FF − 2
√
2

π
R1VL

)2ω0LmI
∗
L (7-10)

一次側フィードバック制御器は変換比目標値 αrと変換比推定値 α̂の偏差に対して I制

御を行なう。IゲインKI1は極配置法を用いて次式により求められる。

CFB1 =
KI1

s
(7-11)

KI1 =
p1
Kα

(7-12)

ここで−p1は所望の閉ループ極である。

提案する制御法は伝送電力の余裕度に相当するαを一次側で所望の値にフィードバッ

ク制御しているため，伝送電力が変動した要因に関わらず単一の制御器で補償が可能で

あり，単純な制御器でありながら優れた制御性能を得ることができる。

7.3 定電力負荷の負荷電圧制御

負荷が定電圧負荷の場合，伝送電力が目標値に対して不足した場合でも負荷電流は安

定な挙動である。一方，定電力負荷の場合は伝送電力が不足すると負荷電圧制御が不可

能となり負荷電圧が発散してしまう。したがって定電力負荷では伝送電力の不足がない

よう一次側を制御する必要性が極めて高いと言える。そこで，定電圧負荷の場合と同様

に変換比推定に基づく一次側フィードバック制御を適用する。

第 6章で述べた定電力負荷の負荷電圧制御のブロック図を図 74(a)に，提案する制御

手法のブロック図を図 74(b)に示す。提案法では一次側での αのフィードバック制御が
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図 74: 定電力負荷の負荷電圧制御のブロック図
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追加されているほかは二次側の制御器には一切の変更はない。負荷電力 PLに応じた一

次側電圧 V11と変換比 αの関係は式 (7-8)と同様に次式の通り求められる。

α =
π

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2

ω0LmV11 − 2
√
2

π
R1V ∗

L

PL

V ∗
L

(7-13)

ここでV1FF は所望の変換比目標値を得る一次側電圧の理論値であり次式で与えられる。

V1FF =
π

2
√
2

PL

{
R1R2 + (ω0Lm)

2}
ω0LmV ∗

Lαr

+
2
√
2

π

R1V
∗
L

ω0Lm

(7-14)

したがって動作点 (αr, V1FF , PL)における式 (7-13)の傾きKαも式 (7-10)と同様に求め

られる。

Kα = − π

2
√
2

R1R2 + (ω0Lm)
2(

ω0LmV1FF − 2
√
2

π
R1VL

)2ω0Lm
PL

V ∗
L

(7-15)

一次側フィードバック制御器も定電圧負荷と同様に I制御とする。制御器のゲインは極

配置法を用いて式 (7-12)により求められる。以上に述べたように，提案する一次側での

変換比αのフィードバック制御は定電圧負荷と定電力負荷の双方において全く同様に適

用することができる。

7.4 変換比目標値の伝送効率への影響

提案制御法では変換比目標値 αrを任意に設定できる。負荷電力が一定であり結合係

数もノミナル値である場合，αrの値を変えると一次側電圧 V11が変わるため αrの設定

により伝送効率が変化すると考えられる。

２モード方式での二次側AC-DCコンバータの動作モード１周期における一次側平均

電力から伝送効率を求める。動作周波数が共振周波数と一致している場合，一次側の力

率は 1でありRectification modeでの一次側電力P1rと Short modeでの一次側電力P1s

は式 (7-4)よりそれぞれ次式の通り求められる。

P1r =
R2V11 +

2
√
2

π
ω0LmVL

R1R2 + (ω0Lm)
2 V11 (Rectification mode) (7-16)

P1s =
R2V11

2

R1R2 + (ω0Lm)
2 (Short mode) (7-17)

ただし各動作モードでの負荷電圧 VL の変動は十分に小さいと仮定している。二次側

AC-DCコンバータの変換比が α = αrであるとすると，動作モード１周期における一

次側平均電力 P̄1は次式により求められる。

P̄1 = αP1r + (1− α)P1s

=
R2V11

2 + 2
√
2

π
ω0LmVLV11α

R1R2 + (ω0Lm)
2 (7-18)
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負荷電力を PLとすると平均伝送効率 η̄は次式で表される。

η̄ =
PL

P̄1

=
PLR1R2 + PL (ω0Lm)

2

R2V11
2 + 2

√
2

π
ω0LmVLV11α

(7-19)

モデル誤差などがなく，一次側電圧が式 (7-9)，式 (7-14)で表される値において α = αr

が実現されているとすると，V1FF はαrの関数なので，η̄もαrの関数である。式 (7-19)

より伝送効率がαrに依存することが示された。したがってαrの設定においては二次側

フィードバック制御での余裕度だけでなく，伝送効率も考慮する必要がある。

定電圧負荷の場合，第 5章で述べた通り一次側電圧 V11により等価交流抵抗Racが変

化する。これによりRectification modeにおける伝送効率が変化する。式 (7-14)よりαr

を小さくすると V1FF が大きくなるため，Racは小さくなる。ここで，Racが変化する

ことにより得られる効率改善効果が Short modeの動作時間が増すことによる損失の増

加よりも大きい場合，αrを 1よりも小さくすることで伝送効率が改善する。すなわち

αr = 1で最大効率が得られるわけではないことが分かる。実際にはさらに電力変換回

路での損失を考慮する必要がある。

7.5 シミュレーション・実験

7.5.1 実験装置

実験には第 6章での実験と同様の装置を用いた。ただし，一次側回路に変換比推定の

ための電流センサと処理回路が追加されている。回路構成を図 75に，回路パラメータ

を表 7に示す。定電圧負荷には電子負荷装置（PLZ1004W，菊水電子工業），定電力負

荷には減速機付ブラシレス DCモータ（VGLC12-25N50L2，ニッセイ）と電磁ブレー

Cs

IL

VL

L1 L2

C1 C2

E

DSP

α

x4x4

Load

ILAnalog circuit

Current 
sensor

Primary
inverter

Secondary
AC-DC 

converter

図 75: 実験回路
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表 7: 実験装置の回路パラメータ

Primary Secondary

Coil resistance R1,2 0.547 Ω 0.535 Ω

Coil inductance L1,2 166 µH 167 µH

Resonance capacitor C1,2 19.9 nF 19.9 nF

Coil size 200 x 200 mm

Coil gap 100 mm

Mutual inductance Lm 21.8 µH

Coupling coefficient k 0.132

Resonance frequency 87.6 kHz

Smoothing capacitor Cs 1000 µF

キ（ZKG-50YN，三菱電機）を用いた。一次側インバータは duty比固定の矩形波動作

であり出力電圧は直流電源電圧Eにより制御した。動作周波数は 87.6 kHzであり共振

周波数と一致させた。二次側AC-DCコンバータの 2モード動作周期はコイル間の過渡

応答を考慮して 2 msに定めた。一次側直流部電流を電流センサで測定してアナログ回

路で処理し，DSPの duty比計測機能を用いて変換比推定値 α̂を得た。また，二次側コ

イルは直動アクチュエータを用いて動的に位置ずれを生じさせることができる。

7.5.2 変換比推定実験

負荷を 10 Vの定電圧負荷とし，二次側AC-DCコンバータ変換比 αに対して一次側

で推定した変換比 α̂を比較した。電流測定のローパスフィルタのカットオフ周波数は

1.59 kHz，二値化の電流閾値は 0.36 A相当に設定した。以降の実験においても同じ値

を用いた。一次側電圧実効値 V11は 10 Vとした。

図 76(a)に α = 0.5における一次側直流部電流 Idc1の測定波形（ローパスフィルタ適

用後）と，実際の二次側 AC-DCコンバータの動作モード（下アームゲート信号）と，

一次側で推定したMestの比較を示す。実際の動作モードに対して推定値は若干の遅れ

があるものの良好な推定結果が得られていることが分かる。

図 76(b)に変換比 αを 0.05から 0.95まで 0.05ずつ変化させたときの推定値 α̂の測定

結果を示す。αと α̂で良い一致が得られており，提案手法により一次側での変換比推定

が可能であることが確認された。
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図 76: 変換比推定実験結果

7.5.3 定電圧負荷の負荷電流制御

本節では定電圧負荷の負荷電流制御に提案手法を適用し，負荷電流のステップ状変動

とコイル位置ずれによる結合係数変動の２つの状況において，シミュレーションと実験

により提案手法の有効性を示す。

負荷電流目標値が二次側のみ変化した場合

二次側制御器の負荷電流目標値を 0.5 Aから 0.8 Aにステップ状に変化させた。これ

は通信の遅延などにより一次側制御器と二次側制御器で負荷電流目標値に差異が生じた

状況を模擬している。負荷電流目標値にはカットオフ周波数 5 Hzのローパスフィルタ

を適用した。変換比目標値 αrは 0.7，二次側フィードバック制御器の極配置は 10 Hz，

提案法での一次側フィードバック制御器の極配置は 5 Hzとした。変換比推定値 α̂には

ノイズ低減のためカットオフ周波数 10 Hzのローパスフィルタを適用した。シミュレー

ションでは負荷電流を式 (7-2)，式 (7-7)でモデル化し，α̂の推定誤差や遅延はないと仮

定した。

シミュレーション結果を図 77に示す。図 77(a)は負荷電流の応答，(b)は二次側AC-

DCコンバータ変換比α，(c)は一次側電圧指令値 V11である。一次側フィードバックな

しの場合は負荷電流目標値の変化後に伝送電力が不足してしまうため，α = 1，すなわ

ち常時Rectification modeとしても負荷電流目標値を満たすことができない。一方，提

案制御法を用いて変換比を目標値 αrに制御することで一次側電圧 V11が増され，伝送

電力の不足が生じておらず負荷電流が目標値に追従している。
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図 77: 定電圧負荷の負荷電流制御 シミュレーション結果（負荷電流指令変動）
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図 78: 定電圧負荷の負荷電流制御 実験結果（負荷電流指令変動）.
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実験結果を図 78に示す。図 78(a)は負荷電流の応答，(b)は実際の二次側コンバータ

変換比α，(c)は一次側での変換比推定値 α̂，(d)は一次側電圧指令値V11である。シミュ

レーション結果と比べ負荷電流のオーバーシュートがやや大きいものの，シミュレー

ションと実験でよい一致が得られている。一次側フィードバックなしの場合は伝送電力

が不足してしまうため負荷電流目標値を満たすことができないのに対し，提案法により

αを目標値に制御することで伝送電力が増され，負荷電流が目標値に追従している。

図 78(b)と (c)を比較すると，αと α̂には推定における信号処理の影響による誤差が

存在するものの，負荷電流制御への影響はない。また，一次側フィードバックなしの場

合は時刻 t=0以前で αと αrが一致しておらず，αの余裕が目標値よりも小さくなって

しまっている。これはモデルや回路パラメータの誤差の影響である。提案法では αが

αrに一致しており，提案法がモデル誤差などの補償にも有効であることが分かる。

以上の実験結果より負荷電流目標値の変動において提案手法の有効性が示された。

結合係数が変動した場合

結合係数変動に対する提案制御法の有効性をシミュレーションと実験で検証した。一

次側，二次側コイル間のギャップは 100 mmで固定とし，二次側コイルの位置ずれを

図 79(a)に示すように与える。このとき結合係数は図 79(b)に示すように変化する。図

79(b)は 10 mm間隔で測定した相互インダクタンスの値から補間により求めた。本実験

の条件においては係数の増加により伝送電力が減少する。シミュレーションでは式 (7-2)

における Lmを図 79(b)に従って変化させた。一次側，二次側制御器での Lmの値には

位置ずれの初期位置での相互インダクタンス 14.5 µHを用いた。負荷電流目標値 I∗Lは

0.7 A，変換比目標値αrは 0.8とし，制御器の極配置はそれぞれ一次側を 5 Hz，二次側

は 10 Hzとした。

シミュレーション結果を図 80に示す。図 80(a)は負荷電流の応答，(b)は二次側AC-
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図 79: 結合係数変動の条件
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図 80: 定電圧負荷の負荷電流制御 シミュレーション結果（結合係数変動）

DCコンバータ変換比α，(c)は一次側電圧指令値 V11である。提案制御なしの場合，結

合係数が増して伝送電力が低下するとαを 1としても負荷電流目標値を満たすことがで

きず，負荷電流が目標値よりも低下してしまっている。一方，提案制御法を用いること

でαが目標値に制御され V11が増されることで伝送電力が確保され，負荷電流は目標値

を維持できている。

実験結果を図 81に示す。図 81(a)は負荷電流の応答，(b)は実際の二次側AC-DCコ

ンバータ変換比 α，(c)は一次側での変換比推定値 α̂，(d)は一次側電圧指令値 V11であ

る。シミュレーション結果とよい一致が得られており，提案制御法により負荷電流の

目標値を維持することができている。実際の変換比 αと推定値 α̂の誤差および一次側

フィードバックなしの場合における結合係数変動前の αと αrの誤差の要因は前節の実

験の考察と同様である。

以上の実験結果より結合係数変動においても提案制御法が有効であることが示され

た。すなわち，提案制御法は伝送電力の変動要因によらず単一の制御器での補償が可能

である。
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(c) Estimated conversion ratio α̂.
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図 81: 定電圧負荷の負荷電流制御 実験結果（結合係数変動）

7.5.4 定電力負荷の負荷電圧制御

負荷トルクが変動した場合

定電力負荷の負荷電圧制御において提案手法の有効性を確認する実験を行なった。減

速後のモータ回転数指令値を 60 rpmとし，電磁ブレーキによる負荷トルクを 0.5 Nm

から 1.5 Nmにステップ状に変化させた。負荷トルク指令値にはカットオフ周波数 2 Hz

のローパスフィルタを適用した。負荷電圧の目標値はモータドライバの定格である 24

V，α̂のローパスフィルタは 8 Hz，二次側フィードバック制御器の極配置は 20 Hz，一

次側フィードバック制御器の極配置は 2 Hz，変換比目標値 αrは 0.8とした。制御器に

おける負荷電力PLは負荷トルク 0.5 Nmでの動作において α̂とαrが一致するよう定め

た。モータドライバに内蔵されている平滑コンデンサの容量が不明であるため制御器で

の平滑コンデンサ容量Csは 1000 µFとした。

実験結果を図 82に示す。図 82(a)は電磁ブレーキによる負荷トルク変動，(b)はモー

タ回転数，(c)は負荷電圧 VL（モータドライバ入力電圧），(d)は実際の変換比 α，(e)

は変換比推定値 α̂，(f)は一次側電圧指令値 V11である。一次側フィードバックなしの場

合は負荷トルクの増加により必要な負荷電力が増したのに対してαを 1としても伝送電

力が不足し，負荷電圧 VLが低下して最終的には正常なモータ動作が不可能になってい
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(e) Estimated conversion ratio α̂.
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(f) Primary voltage V11.

図 82: 定電力負荷の負荷電圧制御 実験結果（負荷電力変動）

る。一方，提案制御法を用いることで αが目標値に制御されることで伝送電力が増さ

れ，負荷電圧 VL，モータ回転数ともに目標値を維持することができている。

結合係数が変動した場合

結合係数変動に対する提案制御法の有効性を実験で検証した。二次側コイルの位置

ずれを定電圧負荷での実験と同様に図 79(a)に示すように与えた。モータ回転数は 60

rpm，負荷トルクは 1.5 Nmとした。一次側，二次側制御器での Lmの値は位置ずれの

初期位置での相互インダクタンス 14.5 µHを用いた。負荷電圧目標値 V ∗
L は 24 V，変
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(d) Estimated conversion ratio α̂.
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図 83: 定電力負荷の負荷電圧制御 実験結果（結合係数変動）

換比目標値 αrは 0.85とし，制御器の極配置は一次側を 2 Hz，二次側を 20 Hzとした。

制御器での負荷電力 PLの値は初期位置において α = αrとなるように調整した。また，

変換比推定における二値化での電流閾値は 0.74 A相当に設定した。

実験結果を図 83に示す。図 83(a)はモータ回転数，(b)は負荷電圧 VL（モータドライ

バ入力電圧），(c)は実際の二次側AC-DCコンバータ変換比 α，(d)は一次側での変換

比推定値 α̂，(e)は一次側電圧指令値 V11である。一次側フィードバックなしの場合は結

合係数の増加により伝送電力が減少したためαを 1としても伝送電力が不足し，負荷電

圧 VLが低下して最終的には正常なモータ動作が不可能になっている。一方，提案制御
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法を用いることで αが目標値に制御されて伝送電力が増され，負荷電圧 VLは目標値を

維持しており，モータは目標の回転数での動作を維持できている。

以上の実験結果より，定電力負荷の負荷電圧制御においても負荷電力変動，結合係数

変動の両者において提案制御法の有効性が示された。

7.5.5 変換比目標値の伝送効率への影響

変換比目標値 αrが伝送効率に与える影響について検証するため実験を行なった。負

荷は定電圧負荷，負荷電力を 9.6 Wとして以下の２つの動作条件を設定した。

• 動作条件 1：負荷電圧 VL = 24.0 V，負荷電流目標値 I∗L = 0.4 A

• 動作条件 2：負荷電圧 VL = 19.2 V，負荷電流目標値 I∗L = 0.5 A

二次側では負荷電流フィードバック制御を行なった。このとき一次側電圧を手動で調

整して二次側変換比を 0.350（動作条件 2では 0.425）から 0.975まで 0.025刻みで変化

させ，一次側直流電圧・電流と負荷電圧・電流の測定値から伝送効率を求めた。一次側
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図 84: 変換比目標値の伝送効率への影響
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図 85: 変換比に対する等価交流抵抗Rac
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直流電流は直流安定化電源のモニター値を，負荷電流は電子負荷のモニター値を用い

た。各測定値は 2秒間の平均値を用いた。

各動作条件での実験結果をそれぞれ図 84(a)，(b)に示す。理論値は式 (7-19)により

求めた。理論値はコイル間（AC to AC）効率である。一方，測定値はDC to DC効率

であるため電力変換回路の損失のため伝送効率の絶対値は異なっているものの，αの変

化に対する変化の傾向は理論値と実験値でよい一致が得られている。動作条件 1では

α = 0.5付近で最大効率となっており，動作条件 2では α = 0.7以上で効率がほぼ一定

となっている。実験結果より伝送効率を最大とする変換比目標値 αrが存在し，負荷の

動作条件により最適な αrが変わることが示された。

実験結果を考察するため，測定値からRectification modeにおける等価交流抵抗Rac

と αを考慮した平均的な Rac をそれぞれ求めた。結果を図 85に示す。最大効率が得

られる Rac の理論値 Rηopt は式 (4-16)で求めることができ，本実験のパラメータでは

Rηopt = 11.9Ωである。図 85より，おおむねRacとRηoptが一致する変換比 αの付近で

最大効率が得られていることが分かる。したがって伝送効率最大化の観点においては，

変換比目標値αrをRac = Rηoptとなる付近に設定すればよい。ただし，動作条件 2では

Rηoptとなる α以上で効率がほぼ一定となっており，これは電力変換回路での損失によ

るものと考えられ，より詳細な動作点設定のためには電力変換回路の損失モデルに基づ

く解析が必要であると考えられる。また，前述の通り αrの設定においては二次側制御

での余裕度を考慮する必要がある。

7.6 ヒステリシスコンパレータ制御への適用

7.6.1 変換比理論値の導出

定電力負荷の負荷電圧制御においては，二次側AC-DCコンバータを 2モード方式で

動作させる際に固定の周期とする方法の他に，より簡便な制御手法としてヒステリシス

コンパレータを用いる事ができる。ヒステリシスコンパレータ方式では所望の負荷電圧

目標値 V ∗
L に対して下閾値 Vlowと上閾値 Vupを設定する。

Vlow = V ∗
L −∆Vlow (7-20)

Vup = V ∗
L +∆Vup (7-21)

ここで∆Vlow，∆Vupはそれぞれ下，上ヒステリシス幅である。ヒステリシスコンパレー

タ方式では負荷電圧 VLが増加して Vupに達した場合は二次側AC-DCコンバータの動

作モードを Short modeに，負荷電圧 VLが低下して Vlowに達した場合は Rectification

modeに切り替える。これを繰り返すことにより VLをヒステリシス幅の範囲内に制御
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(a) Rectification mode.
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(b) Short mode.

図 86: 各動作モードにおける二次側等価回路

する。ただし，Rectification modeにおいて伝送電力が負荷電力を上回っている必要が

ある。ヒステリシスコンパレータ方式では 2モードの動作周期が負荷に応じて変化する

が，負荷電圧のリプル幅を陽に考慮することができるのが特徴である。

Rectification modeにおける二次側AC-DCコンバータ出力電流は次式で与えられる。

Is =
2
√
2

π

ω0LmV11 −R1
2
√
2

π
VL

R1R2 + (ω0Lm)
2 (7-22)

したがってRectification modeでは図 86(a)に示すように Isを等価的な電流源として平

滑コンデンサ Csと等価負荷抵抗RLに接続された回路とみなせる。回路方程式を解く

ことによりRectification modeにおける負荷電圧 VLの時間変化は次式で求められる。

VL (t) = RLIs + (Vlow −RLIs) exp

(
− t

RLCs

)
(7-23)

式 (7-23)では Shot modeから Rectification modeに切り替わった時刻を t = 0として

おり，その際の VLはヒステリシスコンパレータの動作条件よりヒステリシスの下閾値

Vlowである。よってRectification modeの時間幅 Trは次式で求められる。

Tr = −RLCs ln
Vup −RLIs
Vlow −RLIs

(7-24)

Short modeでは図 86(b)に示すように等価電流源がショートされ負荷と切り離され

る。Rectification modeから Shot modeに切り替わる時刻を t = 0とすると，その時刻

における VLはヒステリシスの上閾値 Vupであり，VLの時間変化は次式で求められる。

VL (t) = Vup exp

(
− t

RLCs

)
(7-25)

式 (7-25)より Short modeの時間幅 Tsは次式で求められる。

Ts = −RLCs ln
Vlow

Vup

(7-26)

固定周期の場合と同様に次式により変換比 αを定義する。

α =
Tr

Tr + Ts

(7-27)

=
ln

Vup −RLIs
Vlow −RLIs

ln
Vup −RLIs
Vlow −RLIs

+ ln
Vlow

Vup

(7-28)

– 101 –



WPT

Plant

Load

Plant

Is

Hysteresis 
comparator

α

VL
*

+
-

VL

Estimation

Idc1

CFB1 (s)αr
+
-

V11

secondary side 

primary side

+

V1FF

+

α

図 87: ヒステリシスコンパレータによる負荷電圧制御

7.6.2 一次側フィードバック制御の適用

固定周期方式と同様に，一次側に変換比推定値 α̂のフィードバック制御を適用する。

なお，α̂の推定手法は全く同じである。

一次側で αを制御するためには一次側電圧 V11を操作すればよい。V11を操作するた

めには一次側インバータをPWM制御するか，インバータの前段に昇降圧チョッパを設

けて PAM制御をすればよい。

一次側における αのフィードバック制御器は二自由度制御とする。αの目標値 αrに

対する V11のフィードフォワード量 V1FF は式 (7-22)，式 (7-27)より次式の通り求めら

れる。

V1FF =
π

2
√
2

{
R1R2 + (ω0Lm)

2} (Vup − xVlow)

ω0LmRL (1− x)
+

2
√
2

π

R1V
∗
L

ω0Lm

(7-29)

x =

(
Vlow

Vup

) αr
1−αr

式 (7-27)に示されるようにヒステリシスコンパレータ方式の場合 αは Isすなわち V1

に対して非線形である。フィードバック制御器の設計のため式 (7-27)に式 (7-22)を代

入し，αrを動作点として線形化する。式 (7-27)では αの定常値のみに着目しているた

め動作点近傍では次式の通り線形化される。

∆α =
∂α

∂V11

∣∣∣∣
V11=V1FF

∆V11 = Kα∆V11 (7-30)

フィードバック制御器CFB1 (s)は I制御とし，ゲインKI は極配置法により設計する。

CFB1 (s) =
KI

s
(7-31)

KI =
p1
Kα

(7-32)

ここで−p1は所望の閉ループ極である。
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以上の方法により，ヒステリシスコンパレータ方式においても一次側での変換比推定

によるフィードバック制御を適用することができる。

7.7 まとめ

本章では二次側において定電圧負荷の負荷電流制御，定電力負荷の負荷電圧制御を

行なう場合に適用可能である，一次側における伝送電力フィードバック制御法を提案

した。

二次側AC-DCコンバータの動作方式が２モード方式である場合，一次側電流の変化

から二次側AC-DCコンバータの動作モードを推定できることを理論式と実験結果によ

り示した。提案した推定手法は電流センサと簡単なアナログ回路のみで実装可能であ

り，実際の動作モードに対してわずかな遅れで推定が可能である。推定した動作モード

から変換比推定値 α̂を求め，一次側で変換比推定値を所望の目標値にフィードバック制

御する手法を提案した。定電圧負荷の負荷電流制御，定電力負荷の負荷電圧制御いずれ

の場合においても同様に制御器を設計することができる。シミュレーションと実験によ

り提案制御手法が負荷電力変動，結合係数変動のいずれに対しても有効であることを示

した。また，２モード方式の制御手法がヒステリシスコンパレータ方式である場合の一

次側フィードバック制御器の設計について述べた。

変換比目標値αrの設定においては二次側フィードバック制御での余裕度だけでなく，

伝送効率についても考慮する必要がある。αrに対する伝送効率の理論式を導出し，定

電圧負荷での実験により妥当性を示した。αrが 1に近いほど伝送効率が高くなるわけ

ではなく，最大効率を得る等価交流抵抗Rηoptに近い値となるようαrを設定すればよい

ことを示した。

本章で提案した一次側での伝送電力制御手法は一次側・二次側間で情報通信を用いな

いため，通信の遅延や途絶を考慮する必要が無く，機器構成の簡潔化の観点からも有利

である。また，一次側での変換比推定も簡単な回路で実装可能である。さらに，回路パ

ラメータの変動を直接推定するのではなく，負荷の要求電力に対する一次側電圧の余裕

に相当する量をフィードバック制御しているため，負荷電力変化や結合係数変化など複

数の要因による変動を単一の制御器で補償することができる。したがって提案する制御

手法は伝送電力制御において有効な制御法であると言える。
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第 8 章

結論

本論文では磁界共振結合ワイヤレス給電における電力変換回路の構成と伝送電力制

御手法に着目し，電力変換回路構成を一般化して操作量として変換比を導入するとと

もに，定電圧負荷において動作条件と制御目的に応じた伝送電力制御手法を提案した。

また，定電力負荷へのワイヤレス給電における負荷電圧の不安定性を解析的に示し，二

次側AC-DCコンバータによる負荷電圧フィードバック制御を実現した。

第 2章ではワイヤレス給電の自動車応用に関する先行研究について述べるとともに，

インホイールモータをワイヤレス化することで配線に起因する信頼性，安全性の課題を

解決するワイヤレスインホイールモータについて検討した。また，自動車応用において

は SS方式の共振回路が適していることを示した。

第 3章では SS方式の磁界共振結合ワイヤレス給電回路の包絡線特性について検討し

た。磁界共振結合方式の回路動作を表す伝達関数は共振周波数の瞬時値を含んでいる

が，電力伝送の観点では電流，電圧波形の包絡線応答の把握と制御が重要である。そこ

で，正弦波入力に対する時間応答から包絡線応答を表す二次の近似モデルを解析的に導

出した。提案した包絡線モデルを実験により検証し，実際の包絡線応答を精度よく表す

ことを確認した。また，負荷抵抗，結合係数による包絡線応答の変化を示した。提案す

るモデルでは負荷を等価交流抵抗で近似しているため，定電圧負荷と全波整流回路を負

荷とした場合の包絡線応答とは差異があるものの，応答性の検討においては一定の有用

性が得られることを示した。また，負荷に平滑コンデンサを含む場合について包絡線応

答の時定数を比較した。共振回路部の包絡線応答の時定数が負荷プラントに比べて十

分に速い場合，制御器設計においては共振回路部の包絡線応答を無視することができ，

制御器設計が容易となる。

第 4章では SS方式の磁界共振結合ワイヤレス給電回路における電力変換回路構成の

統一的な解析を目的として，電力変換回路構成を一般化した。交流回路モデルでの解析

より伝送電力と伝送効率という 2つの制御対象に対して，操作可能な状態量は一次側電
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圧と等価交流抵抗の 2つであることを示した。前者は一次側の電力変換回路で，後者は

二次側AC-DC変換回路とDC-DC変換回路で操作することができる。二次側電力変換

回路の操作をそれぞれ変換比α，βによって表すことで，各回路の具体的なスイッチング

動作を直接的に考慮することなく等価交流抵抗の操作として帰結できることを示した。

また，二次側AC-DC変換回路のスイッチング動作方法として，二次側電流と同期して

スイッチングを行なう同期PWM整流方式と，両レグの下アームスイッチをOFF/ON

することで伝送電力を操作する 2モード方式について述べ，実際の回路の動作と変換比

αとの対応を示した。さらに，二次側電力変換回路の組み合わせによる等価交流抵抗の

操作範囲を明確化し，所望の制御に適した二次側回路構成の設計を容易とした。

第 5章では定電圧負荷へのワイヤレス給電における伝送電力制御について述べた。磁

界共振結合方式がバンドパスフィルタ特性を有することに着目し，二次側AC-DC変換

回路の入力電圧を正弦波電圧源で近似したモデルによりよって解析し，一次側電流，二

次側電流を定式化した。二次側電流の負荷電圧に対する変化は小さく，定電流的な特性

を有することを示した。実際のアプリケーションで想定される動作条件の組み合わせに

おいて，任意の負荷電流を得るための動作点設定，伝送効率を最大化する動作点設定，

任意負荷電流と最大効率を両立する動作点設定について一次側電圧と二次側変換比を

パラメータとして定式化した。実験によりこれらの定式化が妥当であることを確認し

た。また，二次側変換比の操作による負荷電流フィードバック制御手法を提案し，制御

器設計について述べるとともにシミュレーションと実験により提案制御法の有効性を示

した。提案制御法は操作量を二次側総変換比 γとしているため，二次側のAC-DC変換

回路とDC-DC変換回路の双方を単一の制御器で制御可能であるうえ，これらの具体的

な回路構成に依存しない制御器設計が可能である。

第 6章ではワイヤレスインホイールモータのような定電力負荷へのワイヤレス給電に

ついて検討した。二次側電流を定電流源で近似し，平滑コンデンサと定電力負荷を接続

した二次側近似回路モデルについて解析し，定電力負荷への SS方式のワイヤレス給電

では負荷電圧が不安定であることを示した。回路シミュレーションにより解析結果を検

証した。定電力負荷に安定した電力伝送を行なうためには二次側での負荷電圧フィード

バック制御が必須である。負荷電圧制御では伝送電力と負荷電力とのバランスの観点か

ら，二次側総変換比 γは 1以下で操作しなければならないことを示した。この考察に基

づき二次側AC-DCコンバータを用いた負荷電圧フィードバック制御器を提案し，変換

比 αを操作量として制御器設計手法を示した。電子負荷とモータ負荷を用いた実験に

より提案制御法を用いることで負荷電圧が目標値に制御され，安定したワイヤレス給

電が実現されることを示した。定電力負荷では伝送電力の不足により負荷電圧が発散

してしまうので，伝送電力の余裕が生じるよう二次側変換比の目標値と一次側電圧を

定める必要がある。また，負荷電圧目標値の伝送効率への影響について考察し，本質
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的には負荷電圧目標値は伝送効率に影響しないことを示した。ただし，二次側AC-DC

コンバータの動作方式が 2モード方式である場合はRectification modeでの伝送効率と

Short modeとの時間比率が変化するため伝送効率に影響する。

第 5章で提案した定電圧負荷の負荷電流制御法と，第 6章で提案した定電力負荷の負

荷電圧制御法では，一次側電圧がフィードフォワード制御であるため二次側変換比目標

値により設定した伝送電力の余裕度を超えて負荷や結合係数の変動が生じた場合には伝

送電力が不足する恐れがある。そこで，第 7章では二次側AC-DCコンバータの動作が

2モード方式である場合に適用可能な一次側での伝送電力フィードバック制御法を提案

した。二次側AC-DCコンバータの動作モードを一次側電流の変化により推定可能であ

ることを理論式と実験により示した。推定した変換比を目標値にフィードバック制御し

て一次側電圧を操作することで伝送電力の余裕度を確保できる。提案する制御法は単一

の制御器で複数の要因による伝送電力変動を補償できるうえ，一次側，二次側間での高

速な通信が不要であるため有用性の高い方法である。定電圧負荷と定電力負荷での実験

により，負荷変動と結合係数変動において提案制御法の有効性を示した。

以上を要するに，本論文では SS方式の磁界共振結合ワイヤレス給電において，電力

変換回路の構成を一般化するとともに，定電圧負荷と定電力負荷における伝送電力制御

手法を提案した。先行研究が特性の回路構成における制御手法に着目していたのに対

し，本論文では電力変換回路の具体的な構成に依らない，より一般化された制御器設計

手法を提案している。ここでは共振回路部の包絡線応答の時定数，電力変換回路の操作

による過渡応答，負荷の定電圧性，定電力性が所望の伝送電力制御の帯域に比べて十分

に速いという仮定を置いているが，多くのアプリケーションにおいてはこの仮定が妥当

であることを具体的なパラメータスタディによって示した。二次側電力変換回路の変換

比 α，βによって電力変換回路の操作を表すことで，所望の動作条件における静的な動

作点設定を定式化するとともに，回路構成設計においても変換比による定式化が有用

であることを示した。また，前記の仮定を置くことで制御器設計においても変換比を用

いることができ，制御器設計を容易としている。先行研究では負荷として定電圧負荷，

抵抗負荷を取り扱っており，定電力負荷へのワイヤレス給電における制御手法は着目さ

れていなかった。しかし，多くのアプリケーションにおいて負荷はモータなど定電力負

荷であることが多い。本論文では SS方式の磁界共振結合ワイヤレス給電において負荷

電圧フィードバック制御を提案し，定電力負荷への安定した伝送電力を実現した。本論

文のこれらの提案は磁界共振結合によるワイヤレス給電の産業応用に大いに寄与するも

のである。
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付録 A

ワイヤレスインホイールモータの製作

A.1 一次試作ユニットの製作

A.1.1 実験車両 FPEV4-Sawyer

ワイヤレスインホイールモータ（W-IWM）を搭載する実験車両として，著者らの研

究グループで開発した実験用電気自動車 FPEV4-Sawyer [81]を用いる。実験車両の外

観を図 88に示す。当車両は三菱自動車工業が販売している電気自動車 i-MiEVをベー

スとした改造車両である。本車両の特徴として前後輪部分がそれぞれ交換可能なサブユ

ニットとなっており，様々な駆動ユニットを同一のプラットフォーム上で実験・比較で

きる。サブユニットの一例として車載モータユニットが製作されており，ドライブシャ

フト振動抑制制御の研究がなされている [24, 25]。

図 88: 実験車両 FPEV4-Sawyer
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A.1.2 目標諸元および回路パラメータ

W-IWMの目標諸元を表 8に示す。W-IWMを搭載する実験車両では最終目標として

ベース車両と同等の性能として四輪合計で最大出力 48 kWを目指すが，まず一次試作

では後輪二輪合計で最大出力 6.6 kWのユニットを製作し，制御手法や送受電コイル設

計などの技術を確立する。また，一次試作では操舵機構を持たない後輪専用ユニットと

した。操舵機構を追加する場合は，コイル付近に操舵機構の金属部品が配置される影響

や，コイルの対向角度が操舵により変化することを考慮する必要があり，これらは今後

の課題である。

磁界共振結合の共振周波数の狙い値は 85 kHzに設定した。電気自動車用のワイヤレ

ス給電では SAE (Society of Automotive Engineers) が規格番号 J2954において 85 kHz

（帯域幅 81.38 - 90.00 kHz）を標準化する予定であるとアナウンスされており，本試作

ではこれに倣った。製作したコイル等の回路パラメータを表 9に示す。

A.1.3 機械構成

製作した一次試作ユニットを図 89に示す。図 89(a)は片輪分をサブユニットに装着

したときの外観であり，図 89(b)は車両搭載時の外観である。

一次側の電力変換回路はサブユニット内に固定される。一次側コイルはサブユニット

側面の樹脂板上に固定されている。コイル間での磁界共振結合を妨げないようサブユ

表 8: W-IWMの目標諸元

Final target first trial unit

Number of IWM 4 2

Maximum total power 48 kW 6.6 kW

Maximum total torque 1300 Nm 475 Nm

表 9: 回路パラメータ

Primary coil Secondary coil

Resistance R 0.411 Ω 0.382 Ω

Inductance L 260 µH 223 µH

Capacitance C 13.5 nF 15.7 nF

Resonance frequency f0 83.7 kHz

Mutual inductance Lm 48.6 µH (gap: 100 mm)
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(a) Subunit of the W-IWM. (b) Attached to the experimental vehicle.

図 89: 製作したW-IWM一次試作ユニット

ニットの金属フレームからコイルまでは適切な距離が確保されている [68]。また，コイ

ルの背面には結合係数を増すためにフェライト板が配置されている。共振コンデンサは

コイルの背面に取り付けられている。

サスペンション形式はダブルウィッシュボーン形式であり，サスペンション変位によ

りアッパーアーム，ロワーアームが二次側コイルやW-IWMに干渉しないよう設計され

ている。サスペンション変位は最大±100 mmを想定しており，最大変位時の結合係数

においても所望の電力伝送が可能となるようコイル設計がなされている [68]。一次側，

二次側コイル間のギャップは正対時に 100 mmである。

インホイール側は機電一体構造となっており，インホイールモータの端面に二次側の

電力変換回路とモータ駆動用インバータが内蔵されている。さらに，その端面に一次側

コイルと対抗するように二次側コイルが配置されている。モータは永久磁石同期モータ

である。一次側回路，二次側回路，モータは東洋電機製造株式会社により製作された。

モータ出力は日本精工株式会社にて開発中の減速機内蔵ハブ軸受にて減速され，車輪に

出力される。減速機は遊星歯車式であり減速比は 4.2である。

A.1.4 回路構成

図 90に一次試作ユニットの回路構成を示す [67]。一次側（車体側）の電力変換回路

は昇降圧チョッパとフルブリッジインバータで構成されており，バッテリーの直流電圧

をチョッパにより適切な電圧に昇降圧した後，インバータにより共振周波数と同じ周波

数の高周波に変換する。動作条件によっては昇降圧チョッパは不要であるが，本試作で

は一次側電圧の制御手法としてPWM方式とPAM方式を比較するため昇降圧チョッパ

を設けている。昇降圧チョッパのスイッチング素子は IGBTである。一方，インバータ

は 85 kHzで動作するため，スイッチング損失低減のため SiC-MOSFETを採用した。

高周波に変換された電力は磁界共振結合によりワイヤレスで二次側（インホイール
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図 90: W-IWM試作ユニットの回路構成

側）に伝送され，二次側のフルブリッジコンバータで整流される。さらに電圧形三相

PWMインバータにより永久磁石同期モータを駆動する。コンバータのスイッチング素

子は一次側と同様に SiC-MOSFETを採用した。共振コンデンサは一次側，二次側とも

にコイルと直列の SS方式である。共振コンデンサには株式会社村田製作所製の積層セ

ラミックコンデンサ（U2J特性）を用いた。図 90に示すように回路構成が一次側と二

次側で対称形となっており，双方の電力変換回路の動作を切り替えることで回生動作が

実現できる。

一次側，二次側間の情報通信にはBluetoothによる無線通信を用いる。一次側から二

次側にモータトルク指令値を送信し，二次側からはモータ回転数情報を送信する。モー

タ回転数情報は一次側電圧の制御での負荷電力情報の計算に用いられる。無線通信は遅

延や途絶が生じる可能性があるため，伝送電力制御の安定性は二次側での負荷電圧制御

で確保し，無線通信を介する速いフィードバック制御は行わない。

A.1.5 伝送電力制御

W-IWMの回路構成では二次側に電圧源が存在せず，定電力負荷（インバータ駆動さ

れる永久磁石同期モータ）のみであるため，第 6章で述べた通り二次側の負荷電圧制御

が必須である。そこで，W-IWMでは第 6章での提案制御法と同様の負荷電圧制御を行

なっている [67]。

一次側電圧は負荷電力に応じたフィードフォワード制御である。モータでの所望電力

に加えて，二次側制御回路を動作させるための電力を加味し，さらにある余裕を持たせ

た伝送電力となるよう一次側電圧が定められる。

二次側ではヒステリシスコンパレータによる 2モード方式でAC-DCコンバータを制

御し，DCリンク電圧を目標値に制御する。ヒステリシスコンパレータ制御であるため

2モードの動作周期は負荷電力に応じて変化するが，DCリンク電圧のリプルはヒステ
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表 10: パラメータ比較

Test equipment First trial unit

Output power 13.6 W 3860 W

DC-link voltage V ∗
dc 24 V 350 V

Equivalent load resistance RL 42.4 Ω 31.7 Ω

Smoothing capacitance Cs 1000 µF 1320 µF

Resonance frequency 87.6 kHz 83.7 kHz

Time constant of load plant 42.4 ms 41.9 ms

Time constant of WPT 0.061 ms 0.041 ms

リシス幅内に制御される。

モータが電力を回生する場合はDCリンク電圧の変化から回生動作モードに切り替え

て二次側から一次側にワイヤレスで電力回生する。

A.2 実験機での検証結果の実機への適用に関する検討

第 6章での定電力負荷の負荷電圧制御の実験では，W-IWMの実車ユニットに比べて

出力の小さいモータを用いて実験を行なった。実験装置と実機では出力が 100倍以上異

なっており，提案制御法が実機においても適用可能であるかを検証する必要がある。本

節では実験装置とW-IWMの実機における提案制御手法の等価性を示す。

提案制御法では以下の条件を仮定している。

(a) 一次側インバータの動作周波数（すなわち共振周波数）が負荷プラントの時定数

に比べて十分に速い

(b) 送受電コイル部の過渡応答の時定数が負荷プラント時定数に比べて十分に速い

(a) は二次側コンバータの出力電流を平均値で取り扱うための条件であり，(b)は送受

電コイル部の過渡特性を無視できるための条件である。したがって上記の条件が満たさ

れていれば実機でも提案制御法が適用できると考えられる。

負荷プラントの伝達関数より，等価負荷抵抗RLが小さいほど時定数が小さくなる。

等価負荷抵抗が最小となるのはモータ出力が最大のときである。W-IWMの一次試作ユ

ニットでは最大出力 3.30 kWを想定しており，最大出力におけるモータ効率を 90 %，

インバータ効率を 95 %と仮定すると二次側DCリンクにおける電力は 3.86 kWであり，

DCリンク電圧の目標値 V ∗
dcを 350 Vとすると等価負荷抵抗はRL = 31.7 Ωである。
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送受電コイル部の包絡線応答は第 3章での解析結果より伝達関数 Pi2の支配極実部の

逆数を時定数とみなせる。ここでは負荷プラントと同じくモータ出力最大時の等価負荷

抵抗RLで検討した。

表 10に実験装置と一次試作ユニットにおけるパラメータの比較を示す。いずれも共

振周波数は負荷プラントの時定数に対して十分に速く，(a)の条件を満たしている。ま

た，送受電コイル部の時定数は負荷プラントの時定数に比べていずれも十分に速く，(b)

の条件も満たしている。さらに，等価負荷抵抗も同程度であることから，実験装置と実

機では制御において等価性があり提案手法を実機に適用可能であると考えられる。
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付録 B

定電流負荷へのワイヤレス給電の解析

B.1 モデル化

直流定電流負荷の電流値を ILとする。二次側AC-DC変換回路の入力電流波形が正

弦波であると仮定すると整流後は全波整流波形であり，その平均値の直流成分が定電流

負荷に流れ込む。基本波成分のみに着目すると，定電流負荷へのワイヤレス給電回路は

図 91に示す近似モデルで考えることができる。共振条件が満たされている場合，電流，

電圧の関係はインピーダンス行列を用いて次式により表される。[
v11

v21

]
=

[
R1 jω0Lm

jω0Lm R2

][
i11

−i21

]
(B-1)

式 (B-1)を v21について解くと次式が得られる。

v21 =
jω0Lmv11 −

{
R1R2 + (ω0Lm)

2} i21

R1

(B-2)

全波整流後の平均電流値が ILなので，i21の実効値 I21と ILの関係は次式で与えられる。

I21 =
π

2
√
2
IL (B-3)

v11 Z i21 v21

i11

図 91: 定電流負荷の近似モデル
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表 11: 回路パラメータ

Primary Secondary

Coil resistance R1,2 0.547 Ω 0.535 Ω

Coil inductance L1,2 166 µH 167 µH

Capacitance C1,2 19.9 nF 19.9 nF

Mutual inductance Lm 21.8 µH (gap: 100 mm)

Resonance frequency 87.6 kHz

等価抵抗での解析結果より i21は v11に対して 90 deg進みであると仮定する。二次側

AC-DC変換回路の入力電圧 v2が矩形波であると仮定すると，その基本波成分実効値

V21と直流負荷電圧 VLの関係はフーリエ級数より次式で表される。

VL =
π

2
√
2
V21 (B-4)

したがって負荷電圧 VLは次式により求められる。

VL =
π

2
√
2

ω0LmV11 − π
2
√
2

{
R1R2 + (ω0Lm)

2} IL

R1

(B-5)

ここで V11は一次側電圧の基本波実効値である。式 (B-5)の ILの項の係数は大きな値

であり，負荷電流の変化に対して負荷電圧が大きく変化することが分かる。また，式

(B-5)を ILについて解くと，定電圧負荷の負荷電流を与える式 (5-6)と一致する。

式 (B-5)より，負荷電圧 VLが 0となるときの負荷電流 IL0は次式の通り求められる。

IL0 =
2
√
2

π

ω0LmV11

R1R2 + (ω0Lm)
2 (B-6)

IL0は負荷をショートとした場合の全波整流後の平均電流である。

B.2 実験

実験により解析結果を検証した。回路パラメータを表 11に示す。一次側電圧 V11は

6 Vとした。定電流負荷には電子負荷（PLZ1004W，菊水電子工業）を用いて，負荷電

流を 0.38 Aから 0.46 Aまで 0.01 A刻みで変化させて負荷電圧 VLを測定した。二次側

AC-DC変換回路はAC-DCコンバータをダイオードブリッジ整流回路として用いた。

測定した二次側AC-DCコンバータの入力電圧，電流波形を図 92に示す。図 92(a)は

負荷電流 IL = 0.38 A，(b)は IL = 0.44 Aである。電圧波形は矩形波状であり，電流波

形は若干の歪みが見られるもののほぼ正弦波となっている。また，ILにより電圧振幅

が大きく異なることが分かる。
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図 92: 二次側電圧，電流波形
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図 93: 負荷電流 ILに対する負荷電圧 VL

負荷電流 ILに対する負荷電圧 VLの計算値と実験結果を図 93に示す。若干の誤差は

あるものの，計算値と測定値で良い一致が得られている。また，ILの変化に対する VL

の変化が極めて大きいことが分かる。これは，SS方式のワイヤレス給電回路がイミタ

ンス変換特性により一次側を電圧源とすると二次側は定電流的になるためである。負荷

電流のわずかな変化で負荷電圧が大きく変わってしまうため，SS方式は定電流負荷へ

のワイヤレス給電には不適である。

以上の実験結果より定電流負荷のモデル化と負荷電圧の定式化が妥当であることが示

された。
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