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内容梗概

我々の生活は数多くの電子機器によって支えられている．電子機器の普及が進むにつれ
て，ライフスタイルは大きく変貌してきた．しかし，電子機器の数や種類が増加すること
は，我々に対してある種の負担をも増大させた．それは電力供給である．現存の電子機器
はケーブルからの電力供給が主であり，機器はコンセントと物理的に接続された状態で使
用される．近年，一部の電子機器は組み込まれたバッテリーを電力源として駆動されるよ
うになり，バッテリーに溜め込んだ電力によって一時的にコンセントから切り離された状
態で使用することができるようになった．しかし，これから先，バッテリー駆動の電子機
器が増え続けた場合，それはユーザである我々にとって抱えきれないほど大きな負担とな
ることは想像に難くない．
この問題を解決する手法として，近年注目されているのが無線電力伝送である．試み自
体は 100年以上以前から行われてきたが，技術の進歩とともに近年大きな盛り上がりをみ
せている．盛り上がりに再度火をつけるきっかりとなったのは 2007年にマサチューセッ
ツ工科大学の研究グループによって発表された共振現象を利用した無線電力伝送である．
送受電器として共振器を用いることにより，高効率に 1m以上の距離を無線電力伝送可能
であり，電気自動車への給電やバッテリーの無線充電などへの応用が活発に議論されて
いる．現在の電力供給手段であるケーブルを無線電力伝送に置き換えることができれば，
我々ユーザは機器の充電から解放される．
しかし，当初発表された構成は，通信用のRF電源に送電器が接続され，送電器と電磁
界を介して結合した受電器に負荷が接続されている必要最低限の要素から成るものであっ
た．実用化に向けては，RF電源の高効率化や，受電側で RF-DC変換を行う整流回路の
追加が必要であり，盛んに研究が進められている．さらに，我々の生活環境中での無線電
力伝送においては，実験環境とは異なり人体や様々な物質が存在するだけでなく突発的な
機器の移動も考えられ，人体防護や電磁両立性維持のための漏洩電磁界低減対策が必須で
あるだけでなく，動的に変化する環境下においても必要な電力を高効率に給電できるシス
テム設計を行う必要がある．ゆえに人が生活する部屋全体など広い空間に対する電力伝送
を実現するためには，共振器アレイ化による給電の広範囲化，アレイを構成する共振器の
高性能化，電力伝送の安定化，パラメータ変化への対応機構を実現する必要がある．
これらの背景を踏まえ，本論文においては，高効率な磁界共振結合型無線電力伝送シス
テムの設計手法を構成する以下の技術を提案する．

1. 広範囲への高効率な給電を実現するための直線状アレイ化手法，および，平面状ア
レイ化手法を提案する．直線状アレイ化手法においては，共振器間の結合と負荷抵
抗値の間に存在する，高効率給電を実現するために満たすべき条件を定式化し，そ
の条件式を基にした設計手法を提案する．平面状アレイ化においては，電流分布を
設計パラメータとして考える重要性を明らかにし，所望の電流分布を実現するため
のインピーダンス調節手法を提案する．その上で，直線状アレイ化と平面状アレイ
化を比較し，トレードオフを明らかにした．
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2. 共振器アレイの構成要素である共振器に関して，電流の向きに着目した漏洩電磁界
低減手法および性能向上手法を提案する．本手法では，共振器設計において電流の
向きや分布がその設計指針として重要なパラメータであることを示し，それを基に
した設計手法を示す．漏洩電磁界低減手法においては，ループアンテナの放射電磁
界に着目し，逆向きの電流ループを適切な半径で組み込むことにより放射電磁界を
打ち消すことができることを示した．性能向上手法においては，既存の共振器構造
よりも長い電気長を有する共振器構造を実現することで伝送効率の改善につながる
ことを示す．提案手法では半波長のエレメントを複数用いることで全体として半波
長の整数倍の電気長を有し，かつ，電流の向きが揃えられ，伝送効率および伝送距
離の改善につながることを示した．

3. 受電機器が正常に動作するためには，無線電力伝送システムから安定した電圧を出
力する必要がある．本手法では，出力電圧安定化と伝送効率最大化を同時に実現す
るためのシステム設計手法について述べる．出力電圧安定化においては受電側にス
イッチングレギュレータを挿入することで実現可能であるが，このときシステムの動
作点が低効率な範囲に存在するため，高効率な給電が不可能となることがわかった．
そこで動作点を最大効率点とするために追加する四端子回路網の設計手法と，入力
電圧調節を用いた効率最大化手法を提案する．

4. 負荷変動や周辺環境の影響により伝送効率や伝送電力が劣化してしまう問題に対し
て，可変リアクタを用いることで改善可能であることが知られているが，既存の可
変リアクタには電子制御可能かつ連続的に調節可能であり，かつ大電力動作可能で
あるものは存在しなかった．本手法ではD級インバータを応用した可変リアクタを
提案する．回路構成がD級インバータと酷似しているため，電子制御可能であり大
電力動作可能であるが，リアクタンスが連続的に調節可能であることを解析的に示
し，有効性を実験により確認した．

本論文にて提案する上記の手法は，安定した出力電圧を確保した上で，環境変化に強く，
人体に対して安全かつ電力的に高効率な無線電力伝送の実現に資するものである．
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本章では，本論文の背景について関連研究とともに述べ，本論文で提案する手法の位置づ
けを明らかにする．そして本論文の構成について記す．

1.1 本論文の背景

我々の生活は数多くの家電製品によって支えられており，今やそれなしの生活は成立し
ない．それに加え，多くのモバイル端末も普及し，2016年 3月時点で日本の携帯電話契
約数は 1億 5,648万であり，すでに人口を超えるまでに至っている [12]．電子機器の普及
に伴い我々の生活空間は電力供給用のケーブルで溢れるようになった．無線通信が実用化
され，多くの情報端末に組み込まれた今でさえ，ケーブルは依然として我々の生活空間を
占拠している．近年ではバッテリーを内部に有する電子機器も増加し，一時的にケーブル
から切り離された状態で使用することができるようになったが，その代償としてバッテ
リー充電の手間をユーザが担うようになった．今後電子機器が増え続けた際，このままで
は我々の生活空間はよりケーブルに埋め尽くされ，バッテリーの充電を気にして生活する
ようになってしまう．
この問題を解決する糸口が無線電力伝送である．無線電力伝送はその文字通り，無線で
電力を送り届ける技術である．ケーブルを用いずに電力を機器へ送ることができれば，機
器はケーブルやバッテリーの充電から解放されるだけでなく，バッテリーの小型化や連続
稼働時間の拡大にもつながる．近年，無線電力伝送の方式の中でも携帯端末や電気自動車
への応用が特に期待されている方式が磁界共振結合型の無線電力伝送である．他方式との
比較を通して，磁界共振結合型無線電力伝送の特長をまとめる．

1.1.1 無線電力伝送方式の比較

無線電力伝送は，電磁波の存在を示したハインリヒ・ルドルフ・ヘルツによる実験や，
無線電力伝送システムを提唱したとされるニコラ・テスラによる実験を起源とし，すでに
100年以上の歴史を有している [13, 14]．ニコラ・テスラが実験のために製作したウォー
デンクリフタワー，別名テスラタワーはよく知られており，ニコラ・テスラはこれを用い
て地球上全体への無線電力伝送実現を夢見て実験が行ったが結果的に成功には至らなかっ
た．その後しばらくの電磁界の工学的利用における主役は無線通信となり，本格的に無線
電力伝送に関する試みが開始されたのは 1960年代である [14]．

マイクロ波型無線電力伝送

1960年代にWilliam C. Brownが，無線通信やレーダーセンシングの技術を礎として，
マイクロ波型無線電力伝送の実験を開始した [14]．マイクロ波方式とは，送電アンテナか
ら放射した電磁波を受電アンテナで受けることによって無線送電する方式である．電磁
波は伝播とともに拡散するため効率が低下しがちであるが，マイクロ波ビームを形成す
ることによって拡散損失を大きく減少することが可能であり，数万キロメートル程度の距
離を高効率給電可能であるという特徴をもつ．1968年にはマイクロ波無線電力伝送のア
プリケーションとして有名な Solar Power Satelliteが Peter E. Glaserによって提案され
る [15]．これは宇宙空間に建設した太陽電池で発電した電力をマイクロ波として地球に伝
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図 1.1: Solar power satelliteの概念図 [1]

図 1.2: Ubiquitous power source [2]

送し，地球側でマイクロ波を電力に再変換してエネルギー源として用いるコンセプトであ
り，地球上のエネルギー問題を解決する構想として注目を集めてきた．そのコンセプトを
図 1.1に示す．日本においても京都大学や JAXAを中心として盛んに研究がなされてい
る [16,17]．長距離伝送の地上実験も進められており，1975年には初めての地上実験がア
メリカで実施され [18]，昨年には日本においても伝送距離 55mで 330W伝送する実験が
行われた [19]．
その他にも近年では，生活空間内における無線給電にも応用されつつある．篠原らは人
為的にマイクロ波を空間内に送り出し，空間内のどこからでもレクテナによって電力を取
り出すことのできるUbiquitous power sourceというシステムを提案している [2]．イメー
ジを図 1.2に示す．人体防護のため放射されるエネルギー密度が 1mW/cm2以下となるよ
う設計されているため，伝送電力を大きくすることは難しいが，低消費電力な端末であれ
ば駆動することができる可能性がある．また，野田らは 2次元平面への給電を目的とした



第 1章 序論 4

図 1.3: 2-D waveguide sheet [3]

2-D waveguide sheetを提案している [3]．二次元導波路にマイクロ波を伝播させ，カプラ
によりマイクロ波を吸い出すことによってシート状で位置によらない給電を実現する手法
を提案している．2-D waveguide sheetを図 1.3に示す．給電周波数には 2.4GHzを使用
しているため，信号発生や整流における損失により，効率は最大で 40.4%である [20]．ま
た，シート内では定在波が立っているため，節の位置にカプラを配置した場合にはほとん
ど電力伝送ができないという欠点があったが，複数の入力ポートを用意し，それぞれから
入射する電力の振幅および位相を受電端末の位置に応じて調整することで解決可能である
ことが確かめられている [21]．
上記のようにマイクロ波型の無線電力伝送は，研究の歴史が長く技術の蓄積も非常に多
いため，高度なシステムが現時点でも実現可能である．しかし，空間内に電力を送り出し
た場合には放射により自由度が高いシステムとなればなるほどに電力効率を上げるのは難
しい．また，野田らのシステムのように電磁波を媒体内に閉じ込めることで高効率化を図
れるが，それでも現状では 40%程度が限界であり，この場合には受電アンテナが媒体に非
常に近い場合でないと電力供給できない．

電磁誘導型無線電力伝送

我々の生活に最も馴染みが深い方式は電磁誘導型の無線電力伝送である．2016年現在，
販売されている無線電力伝送機器はほぼすべて電磁誘導によるものであると言っても過言
ではない．電磁誘導方式の無線電力伝送は，送電側のコイルに交流電流を流し，受電側の
コイルを貫く磁束を変化させることによって受電側コイルに電圧を誘起して給電を行う．
電磁誘導方式では，結合係数の減少とともに，伝送効率が大きく減少するため，送電可能
な距離は非常に短い．用いるコイルにも依るが，一般的には数 cm程度である．しかしな
がら，非常に高効率な給電が可能であるという利点があるため応用が期待されている．こ
れまでにも電動歯ブラシ，コードレス電話機の充電器など水回りの電子機器への給電手法
として応用がなされてきた．近年では，Wireless Power Consortiumが 2008年 12月 17日
に設立され，2010年 7月 23日には無線電力伝送で最初の国際規格Qiバージョン 1.0を策
定するに至っている [22]．電磁誘導型の無線電力伝送は実用化が最も進んだ方式であり，
Qiを搭載した充電器や，スマートフォン，また開発用のモジュールなどが既に販売され
ている．
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図 1.4: ワイヤレス電力伝送シート [4]

電磁誘導型無線電力伝送の場合，伝送距離拡大は困難であるが，伝送可能な面積を向上
するためのシステム開発は検討が行われてきた．その例としてMAGIC-Surfaces [23]，ワ
イヤレス電力伝送シート [4,24]が挙げられる．MAGIC-Surfacesはコイルと電子コンパス
を組み合わせたハードウェアにより，位置検出，方向検出，双方向通信，無線電力伝送を
実現するシステムであり，モジュールを床や壁に敷き詰めることによってそれらの機能を
実現する．位置検出および方向検出に関しては，オブジェクトのもつコイルに直流電流を
生じさせることにより周囲に磁界を生成し，その磁界を電子コンパスで読み取ることによ
り位置と方向を推定するというものである．精度はそれぞれ誤差 5mmおよび 5°であり，
非常に高精度な検出が可能である．電力伝送に関しては詳細な記述はないが，このシステ
ムにおいて送受電コイルの結合係数を 1に近づけることは困難であるため，効率は低いも
のと考えられる． ワイヤレス電力伝送シートは．プラスチック上に導電性の物質を印刷
する技術を用いて 2-D給電を実現する技術である [4,24]．送電コイルは格子状にアレイ化
しているが，すべての送電コイルに電流を流すのではなく，位置検出機構を実装すること
により，受電コイルに最も近い送電コイルのみを動作させることによって送電効率を高め
ている．さらに位置ずれに対する効率の低下を防ぐために，送電コイルの小型化による改
良が行われている [25]．受電コイル寸法の 1/2，つまり面積を 1/4に縮小したものを送電
コイルとして用い，送電コイルを複数個を同時に動作させることによって位置ずれに対し
て効率が安定化しているが，それでも効率は最高でも 40%に達しないと報告されている．
上記のように電磁誘導型を用いた場合，位置ずれの問題が非常に大きく，移動端末への
給電や広い空間に対して高効率で給電を行うことは困難である．

磁界共振結合型無線電力伝送

磁界共振結合型の無線電力伝送は，最も新しい方式無線電力伝送であり，2007年にマサ
チューセッツ工科大学の Soljačić教授のグループから提案がなされたものである [5, 26]．
電磁誘導型の無線電力伝送では，数 cm程度の伝送距離しか得られないのに対して，マイ
クロ波型の無線電力伝送はマイクロ波ビームを構成することによって 1km以上の距離も
伝送可能である．それに対して，共振型の無線電力伝送は，中距離を高効率伝送可能であ
ることで知られているが，送受電器半径の数倍程度の距離で高効率な給電が可能であり，
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図 1.5: 2007年に提案された磁界共振結合型無線電力伝送 [5]

kHz帯からGHz帯での動作も確認されている [27]．中距離というのは，送電に用いる共
振器直径の整数倍程度の距離で，電磁誘導方式では結合係数が小さすぎるためこの距離の
伝送は望めない．マサチューセッツ工科大学の研究グループが発表した当初の研究論文に
おいては，1m離れていても効率 90%，2m離れていても効率 50%で給電できることが報
告されている．ゆえに電磁誘導型の無線電力伝送とマイクロ波型の無線電力伝送の間に存
在する手法といえる．それに加えて，中継共振器と呼ばれる中継器を，送電器と受電器の
間に置くことで，伝送距離を 2倍，3倍と延長することが可能であるという他の手法には
ない特徴を有している [28]．
厳密には磁気結合を主とする磁界共振結合型に対して，電界結合を主とする電界共振結
合型の無線電力伝送も存在する．電界共振結合型の無線電力伝送は，2つの極板から構成
されるため，一般に磁界共振結合型と比べると鉛直方向を軸とした回転に弱く，伝送距離
を稼ぎにくいが，電気自動車への走行中給電のように受電器の位置や進行方向が限定可能
な場合には高い効率を実現できるため応用が検討されている [29,30]．2016年には豊橋技
術科学大学内において，地中に埋め込んだ送電システムから電気自動車に対して走行中給
電を行うデモンストレーションも行われている [6]．
ここで図 1.7に各無線給電方式を伝送距離と電力効率で比較したものを示す．磁界共振
結合型の場合には数 cmから 1m程度までの伝送距離の場合に他の手法と比較して高効率
である．伝送距離が 1cm程度までであれば電磁誘導を，1mを超えるようであればマイク
ロ波を，それ以外は磁界共振結合を用いるというのが一般的な選択である．我々の生活空
間においてあらゆる電子機器への電力供給を無線化していく場合，電磁誘導では伝送距離
が不足していたとしても，1mあれば十分な伝送距離である場合が多い．これまでにも電
気自動車への給電やモバイル機器の充電，体内にある医療機器への給電などに対して様々
な応用が検討されてきた．以下では磁界共振結合型無線電力伝送の研究事例を紹介し，実
用化に向けた問題点を明らかにする．
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図 1.6: 地中から電気自動車への電界共振結合型無線電力伝送 [6]

図 1.7: 無線電力伝送方式の比較 [7]

1.1.2 磁界共振結合型無線電力伝送の研究事例

等価回路を用いた解析

磁界共振結合を最初に提案したMITのグループは，その現象を結合モード理論によっ
て行ったが，この理論は一般に難解であるためシステム設計には向いていない．そこで，
図 1.10に示すようなRLC直列共振等価回路モデルを用いた解析が一般的である [31]．こ
の等価回路はオープンヘリカル型共振器のための等価回路であり，その他にもそれぞれの
共振器に対して，並列共振回路 [32]，並列キャパシタンスと直列のインダクタンスもしく
はキャパシタンスを有する共振回路 [33]なども知られている．また等価回路における損
失抵抗は，導体損失だけでなく放射損失も考慮してその和として表される．
等価回路解析をもとに効率を最大化する負荷インピーダンスを計算することが可能であ
り，さらには伝送系を四端子回路網として捉え，内部構造には関知せず，最適な負荷イン
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was significantly reduced. Simulation and measurement
results for vehicles currently in service are also given.

A. Power Supply and Vehicle Architecture of the
OLEV System

For wireless dynamic charging while a vehicle is in
motion on a road, a road-embedded power supply system
and a power receiver system in a vehicle are required, as
shown in Fig. 11 schematically. The power supply system
can be a part of the public infrastructure of the road or
highway system, while the power receiver device, or the
power pickup module, can be a part of the vehicle. The pair
of the power supply and the receiver system are tuned to
maximize the transmission efficiency through an opti-
mized magnetic field distribution and a properly tuned
resonance frequency. This process is known as ‘‘shaped
magnetic field in resonance’’ technology [34]. As shown in
Fig. 11, the full-bridge type of power inverter introduces
constant-current controlled electricity of 20 kHz to the
road-embedded power cables from the commercial elec-
tricity grid. The power cables can be composed of a set of
segments which separately receive electricity via the
switching control of the power inverter. A vehicle driving
or parked on an energized segment will start to receive
electric power to charge the on-board battery, if necessary.
The vehicle has a completely integrated communication

and control network to charge the battery or power the
motor to drive the vehicle.

B. Design of the Transmitting and Receiving Coils
The transmitting coil carries 20 kHz of current, which

is generated from the full-bridge type inverter. For
constant induced voltage at the receiving coil, we used a
constant-current source while the inverter output voltage
varies in a range of less than 500 V.

Fig. 12(a) and (b) shows the structure of the vertical
magnetic flux types of the transmitting and receiving coils.
The transmitting coil carries a 200-A current, two
magnetic flux path loops are generated, and the receiving
coil catches the vertical magnetic flux. The width of the
transmitting and receiving coils is 60 cm. The transmitting
coil is underground, and the receiving coil is attached onto
the bottom of the electric vehicle with an air gap of 20 cm
between bottom of the receiving coil and the surface of the
road. To transfer 100 kW of power, five 20-kW pickup
modules are installed in the vehicle.

In Fig. 13, the measured power transferred efficiency of
the vertical magnetic flux type as a function of the output
power is shown. The efficiency is reduced to 70% when the
lateral distance is 15 cm; however, no significant

Fig. 10. The OLEV and the power transfer system using power lines

placed underneath the road surface for wireless charging.

Fig. 11. A schematic overview of the OLEV system architecture.

Fig. 12. Vertical magnetic flux type of power lines and pickup module.

(a) Cross-sectional view. (b) Perspective view.

Fig. 13. Measurement of the power transfer efficiency of the

vertical magnetic flux type as a function of the output power of

the regulator in a field environment [35].

Kim et al. : Coil Design and Shielding Methods for a Magnetic Resonant Wireless Power Transfer System

1338 Proceedings of the IEEE | Vol. 101, No. 6, June 2013

図 1.8: 電気自動車への走行中給電 [8]
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A Two-Hop Wireless Power Transfer System With
an Efficiency-Enhanced Power Receiver for
Motion-Free Capsule Endoscopy Inspection

Tianjia Sun∗, Xiang Xie, Guolin Li, Yingke Gu, Yangdong Deng, and Zhihua Wang, Senior Member, IEEE

Abstract—This paper presents a wireless power transfer system
for a motion-free capsule endoscopy inspection. Conventionally,
a wireless power transmitter in a specifically designed jacket has
to be connected to a strong power source with a long cable. To
avoid the power cable and allow patients to walk freely in a room,
this paper proposes a two-hop wireless power transfer system.
First, power is transferred from a floor to a power relay in the
patient’s jacket via strong coupling. Next, power is delivered from
the power relay to the capsule via loose coupling. Besides making
patients much more conformable, the proposed techniques elimi-
nate the sources of reliability issues arisen from the moving cable
and connectors. In the capsule, it is critical to enhance the power
conversion efficiency. This paper develops a switch-mode rectifier
(rectifying efficiency of 93.6%) and a power combination circuit
(enhances combining efficiency by 18%). Thanks to the two-hop
transfer mechanism and the novel circuit techniques, this system
is able to transfer an average power of 24 mW and a peak power of
90 mW from the floor to a 13 mm × 27 mm capsule over a distance
of 1 m with the maximum dc-to-dc power efficiency of 3.04%.

Index Terms—Capsule endoscope, switch-mode rectifiers, wire-
less power transfer (WPT).

I. INTRODUCTION

IN TODAY’S capsule endoscopes, the limited-energy bud-
get of batteries severely limits the system performance in

terms of the operating time, the image resolution, and the num-
ber of images [1], [2]. Furthermore, future capsule endoscopes
are expected to perform even more complicated and energy-
consuming tasks such as locomotion [3], [4]. Therefore, signif-
icant efforts [4]–[16] have been dedicated to researching an
alternative energy-supply option, wireless power transfer
(WPT), in which power is delivered to the endoscope from a
remote power source.
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Fig. 1. Wirelessly powered capsule endoscope system.

At present, the available works on the batteryless capsule
endoscope can be classified into four directions: system level
design [5]–[8], circuit design [9]–[11], coil optimization [12],
[13], and theory analysis [14]–[16]. However, WPT-based endo-
scopes are still facing serious challenges. Generally, the patient
is required to wear a jacket with a power transmitter and anten-
nas, while an external strong power source is connected to the
power transmitter via a long power cable [5], [10]. Clearly,
the patient activity is restricted by the power cable, which
makes patients uncomfortable both psychologically and physi-
cally. Moreover, the moving power cable and its connectors also
introduce sources of unreliability.

To address the challenges, this paper presents a WPT system
with application in capsule endoscopes. The operation of the
proposed system is illustrated in Fig. 1. In the proposed system,
a wireless power transmitter array is installed under the floor of a
testing room. As a result, wireless power can be ubiquitous under
such a setup. The patient wearing a special jacket is able to walk
freely in the room. The jacket is equipped with a power relay,
which is actually a resonant antenna. Pressure sensors identify
the patient’s position so that the system activates the nearest
transmitter to generate wireless power. Power is delivered to the
power relay in the jacket accordingly. The capsule inside the
patient employs an efficiency-enhanced power receiver to pick
up energy from the power relay. Comparing to existing designs,
the proposed system does not restrict the patient’s movement
and eliminates the unreliability sources due to the moving power
cable and its connectors.

0018-9294/$31.00 © 2012 IEEE

図 1.9: カプセル内視鏡への無線電力伝送 [9]

ピーダンスを求める手法も提案がなされている [34]．

スイッチング電源の利用

以前の磁界共振結合型の研究は 50Ω系を想定したものとなっていた．これは主に通信
に用いられている 50Ω系の増幅器の使用を想定していたためである．50Ω系の増幅器は，
A級増幅器もしくはAB級増幅器などであり，これらの効率は決して高くない．それに対
して細谷らはスイッチング電源を用いることにより高効率な電源を用いることを提案して
いる [35]．50Ω系のシステムでは効率を |S21|2によって定義していた．それは 50Ω系電
源では反射電力を熱に変換するため，反射電力を最小化することが必要であるためであ
る．それに対してスイッチング電源を用いるシステムにおいては，反射電力は基本的には
熱にならず電源に戻るため問題とならない．そこで伝送システム内で発生する熱と放射の
みが損失源として，負荷で消費された電力とシステム全体で消費された電力の比によって
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図 1.10: RLC直列共振等価回路モデル

効率を計算するのが適切である．それを受けて粟井は，0Ω系電源を用いた 1ホップシス
テムにおける効率最大化手法を提案している [36]．
ただし実際には入力インピーダンスの変換によってスイッチング電源自体の効率が変化
するため注意が必要である．特に最も効率が高いスイッチング電源として知られるE級イ
ンバータは，入力インピーダンスを所与として設計を行うため，入力インピーダンスが最
適値からずれるに従って効率が劣化する [37]．それに対して，D級のインバータは，E級
よりも入力インピーダンスに依存しない動作が可能であるが，MHzなど高い周波数で動
作させる場合にはスイッチング時にトランジスタ内部に蓄えられた電荷を吸い出し，ZVS

（Zero Voltage Switching）を実現することが低損失な動作のために重要であり，ゆえに入
力インピーダンスがD級インバータの効率を決める重要な要素となる．近年ではD級お
よび E級ともに無線電力伝送への応用が検討され，次世代材料であるGaNを用いたトラ
ンジスタにより高効率化が検討されている [38,39]．さらにRooijらはD級インバータの
出力に対して並列に適切な ZVSタンク回路を挿入することによって，負荷インピーダン
スの変動に強いD級インバータを提案している [38]．

共振器のアレイ化

送受電共振器間の距離が大きくなるに従って，伝送効率が悪くなってしまうことが知ら
れている．より長い距離を伝送するためには，2つの共振器間に複数の中継共振器を挿入
することが，伝送距離を伸ばす上で有効である [28]．中継共振器についても送受電共振
器と同様の等価回路によって表されることが確認されている [31,40]．また中継共振器は，
送電や受電に用いる共振器と同じものであるが，ポート部分はショートさせてある．ポー
ト部分をオープンとすることによって，中継共振器の機能を果たせなくなり，他の共振器
に対する影響を小さく抑えられることが分かっている．より広い範囲に電力を伝送するた
めに，送電共振器および中継共振器をアレイ化する手法が提案されている．アレイ化には
直線状のものと，平面状のものがあり，それぞれについて紹介する．
直線状アレイ化は，動作周波数で自己共振状態になる中継共振器を，送電共振器と受電
共振器の間に一列に配置していくものである．直線状にアレイ化された無線電力伝送シス
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図 1.11: SRCAの共振器配置 [10]

 

and 70% ~ 86 % in Fig. 5(b), respectively. It is also denoted 
that the proposed WPT system has low variation of the power 
transfer efficiencies and narrow dead zones. The measured 
results are in good agreement with calculation results. This 
verifies that free positioning in a large area by using the 
proposed WPT system is possible even although two narrow 
dead zones exist. 

 
IV. Conclusion 

In this paper, a new WPT coupling method for free 
positioning is proposed. The proposed system is interpreted 
through circuit analysis and verified by fabrication of 
compact planar rectangular spiral self-resonators. The dead 
zone problem occurs when all the self-resonators have the 
same resonant frequencies. However, the dead zone is 
reduced considerably and uniform power transfer is also 
possible on the transmitter by using the proposed method. It is 
expected that mobile devices, such as cell phones, tablet PCs, 
etc., can be freely charged regardless of the positions of the 
devices through the WPT system proposed.  
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Fig. 5. Calculated and measured power transfer efficiencies. (a)  f5 = 6.78 MHz, (b) f5 = 6.38 MHz. 
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図 1.12: スパイラル共振器を直線上に敷き詰めた際の電力効率 [11]

テムにおいては，n個の共振器を用いると共振周波数が n個に割れてしまい，高効率で給
電可能な周波数が一定にならないという問題が存在した．そこで粟井らは，共振器自身の
自己共振周波数において高効率な給電が可能な，BPF理論を応用した無線電力伝送シス
テムの設計手法を提案した [41, 42]．さらにこの設計手法を応用し，宮坂らは，同一の共
振器を用いた任意の n段について設計可能な手法を示している [43]．しかしこれらの手法
では，共振器間の結合係数がホップ数に依存して変化させる必要があるため，中継共振器
をON/OFF制御できたとしても伝送距離を動的に変更することはできない．
平面状アレイ化はより自由度が高く，中継共振器を平面上に敷き詰めるものである．

Limらは，送電共振器を敷き詰めた上に中継共振器を敷き詰めることによって高効率な給
電を行うシステムを提案しており，この中継共振器の層を Staggered Repeater Coil Array

(SRCA)と名付けている [10]．Fig.1.11に SRCAの共振器配置を示す．SRCAを用いたシ
ステムにおいては，送電共振器は受電共振に最も近いものだけを動作させ，中継共振器は
その送電共振器に最も近い 4つだけを動作させる．最も近い送電共振器を中心として 3×3

の送電共振器を動作させる手法．最も近い送電共振器を中心としてその周囲 8つを中継共
振器として動作させる手法の 3つと効率を比較している．いずれの位置においても高さが
10mmから 20mmまでであれば 40%以上の効率で給電することが可能であるが，高効率
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な給電のためには動作周波数を調節する必要があり，法規制としては望ましくない．Kim

らは，スパイラル共振器を直線状に敷き詰めることによって，スイッチングを用いること
なく，受電共振器がその直線状のどこにいても高効率な無線電力伝送を実現する手法につ
いて検討している [11]．しかし，ただ単に自己共振した中継共振器を直線状に 4つ配置し，
その自己共振周波数で給電した場合には，図 1.12に示すように，2番目の中継共振器の上
と 4番目の中継共振器の上で電力の送ることのできない Dead Zoneが生じてしまう．こ
の現象の回避策として，給電周波数と最終段の共振器の自己共振周波数を，他の共振器の
自己共振周波数から適切にずらすことによって位置ずれに強くなると報告している．しか
し，どの程度周波数をずらすべきなのかは示されておらず，試行錯誤的に行うしかない．
その上，共振器 1と共振器 2の間，共振器 3と共振器 4の間では依然として効率が非常に
悪くなってしまっている．
これに対して，三輪らは正方形のループ共振器 4つを正方形型に敷き詰め，給電周波数
をずらすことによって位置ずれに強い給電を行う手法を提案している [44]．その給電周波
数においては，4つの共振器に生じる電流が等しくなっていることが分かっている．しか
し，その給電周波数の設計手法は未解決問題である．それに加え，4つのシステム以外の
3× 3の 9つの共振器を用いたシステムなどには，効率のよい給電が可能である周波数が
存在しないことも確認されている．

共振器構造

マサチューセッツ工科大学の研究グループから発表された当初の論文では，オープン型
のヘリカル共振器が使用されており，これは現時点においてもそのQ値の高さから実験な
どではしばしば利用されている．しかし，オープン型の共振器は銅線の長さによって共振
周波数を調整するため，共振器サイズに大きな制約がつきまとう．それに対して，ショー
ト型の共振器はキャパシタによって共振周波数を調節するため，共振器サイズによらず共
振周波数を所望の値に調節可能である [45]．それに対して，スパイラル共振器はその薄型
の構造ゆえに盛んに検討がなされてきた [46]．近年ではヘリカル共振器とスパイラル共振
器の中間の特性を有するダブルスパイラル共振器 [47]，複数方向への給電を実現する立方
体型の共振器構造 [48]など様々な検討がなされている．プリント基板上に共振器を実装
して実験に用いた例なども存在する [49]．

人体防護および電磁両立性

人体曝露や電磁両立性への対策は実用化において非常に重要な問題である．既に人体防
護に対して人体モデルを用いた数値解析を行った例が報告されている [50, 51]．また国内
で標準化を行っているブロードバンドワイヤレスフォーラムでは，無線電力伝送機器が埋
込み型医療機器に対する影響が調査されている [52]．
オープン型の共振器においては電界も大きいため，抑制することが必要であることが分
かっている．電界を抑制するオープン型共振器に関しても研究が行われている [53]．粟井
らは人体防護を目的とはしていないものの，この技術が今後人体防護の一助となること
も考えられる．その他にも 4つの共振器を用いて四角形のアレイを構成し，隣り合う共振
器間で逆相の電流を流すことによって漏洩磁界を低減する手法が提案されている [54]．ま
た磁界の抑制策として，強磁性体を用いた構造や，送電共振器の生成する磁界を打ち消す
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ために逆方向電流を発生させることにより磁界を打ち消すシールド手法が提案されてい
る [55]．

可変リアクタによるシステム補正

共振器の位置がずれた場合や負荷インピーダンスが変動した場合には，電源から見た入
力インピーダンスが電源の出力インピーダンスとずれるために，共振器の自己共振周波数
における伝送効率が低下してしまうという問題がある．また，入力インピーダンスのずれ
が出力インピーダンスより大きくなる方向へのずれの場合，システム全体としての共振周
波数が 2つに割れ，その周波数においては高効率な給電が可能である．Kimらは周波数を
調節することによって高効率な動作点を追従する手法を提案している [56]．しかし，給電
周波数は法規制などの問題から受電端末の位置に応じて変化させることは望ましくない．
井口らは磁界共振結合型無線電力伝送における効率の周波数特性が双峰型となることに着
目し，送電側のインピーダンスを Zero Phase Difference Capacitance Controlによって，
低周波側の峰を送電周波数に移動させる手法を提案している [57]．Behらは，機械的にイ
ンダクタおよびキャパシタを切り替えることによって，動的に調節可能な四端子回路網を
実現しており，これを用いて動的なインピーダンス整合システムを実装している [58]．こ
の研究をもとに，美藤らは，キャパシタと PINダイオードを用いて高速なインピーダン
ス整合システムへと発展させた [59, 60]．さらに Schuetzらは電子的にトリミング可能な
キャパシタ ICを用いたインピーダンス整合システムを実装している [61]．これらで用い
られた可変リアクタは，集中定数型のリアクタから成るため，実現可能なリアクタンスの
値は離散的である．それに対して，遠藤らはMOFETブリッジによる共振周波数の補正
手法を提案している [62]．共振器周辺に誘電体や磁性体，もしくは金属が存在すると，共
振器の自己共振周波数が変化してしまうが，この手法を用いることによって自己共振周波
数の調節が可能である．

DC–DCコンバータによる効率改善

それに対して森脇らと Fuらは，受電端末側でDC-DCコンバータを用いることにより
インピーダンスマッチングが改善されることを示した [63,64]．RF領域でのスイッチング
が不要であるという特徴があるため，ON抵抗の小さいスイッチング素子が使用可能であ
り，より高い効率が実現され得る．またこの手法は，50Ω系でないシステムに対しても
有効であり，負荷抵抗値と伝送効率を最大化する抵抗値との間に存在するずれを埋めるこ
とが可能であるため，伝送効率最大化が可能となる技術である．

出力電圧安定化および出力電力安定化

磁界共振結合の無線電力伝送において，高効率であり，かつ，安定した電圧を出力可能
なシステムを実現することは容易ではない．それは，受電器の位置ずれにより，共振器間
の結合が変化するだけでなく，多くの機器は負荷が時々刻々と変化するためである．それ
らの変化は，単に効率を劣化させるだけでなく，出力電圧をも変化させるため，受電機器
の動作に直結する．出力電圧安定化はしばしば動作周波数を調節することによってなされ
てきた [56]. しかし，この手法は受電側から送電側へのフィードバックを必要とし，それ
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は無線通信により実現される．ゆえに，無線通信リンクが切れた場合や遅延が生じた場合
に，出力電圧が所定の値に保つことができない．受電側にDC–DCコンバータを挿入する
ことにより最大効率点の追従を行う手法が多数提案されているが，そのシステムにおいて
は入力電圧を調節することによって，出力電力を安定化する手法が提案されている [65]．
しかし，この手法も無線通信に依存しているため，突如として受電機器が移動した場合や
負荷が変動した場合には動作が保証できない．それに対して郡司らは，動的に整流回路を
制御することによってフィードバックに依存せず安定した電圧を出力する手法を提案して
いる [66]．この手法では，所望の出力電圧 Vtargetに対して，整流回路からの出力電圧が
許容可能な誤差∆V 以内の誤差に収まるように整流回路を ON/OFFする．具体的には，
出力電圧が Vtarget +∆V に達したときに整流回路をOFFとし，整流回路の平滑コンデン
サに電流が流れ込むのを遮断し，出力電圧が Vtargetに達したときに，再度整流回路をON

とすることによって，常時出力電圧を Vtargetと Vtarget +∆V の間に収めることができる．
この手法は受電側からのフィードバックに依存せず出力電圧を安定化することができると
いう一方，整流回路をON/OFFするため，RF電源側からみると負荷変調されているよ
うにみえる．ゆえに共振器内の電流が変調されてしまい，法規制やEMCという観点から
望ましくない可能性がある．また，この手法は電気自動車内のインホイルモータへの応用
を前提としていたため，受電器の位置変動や負荷変動への対策は不要であったが，モバイ
ル機器や家電製品など位置ずれや負荷変動が起こりうるものへの適用を考えると，最大効
率点追従のためのDC–DCコンバータを追加する必要がある．

標準化

無線電力伝送の国際標準化団体として活動してきたAlliance for Wireless PowerとPower

Matters Allianceが合併し，AirFuel Allianceとなり，この団体によって国際標準化が行わ
れている [67]．それに対してWireless Power Consortiumにおいても，共振型無線電力伝
送の国際標準化が行われており [68]，2団体が競合する形となっている．国内においては，
ブロードバンドワイヤレスフォーラムのWPTワーキンググループ [69]およびWireless

Power Management Consortium [70]によって，無線電力伝送に関する情報共有および実
用化を推進するための標準化活動が行われている [70]．

1.1.3 磁界共振結合型無線電力伝送の実用化に向けた課題と本論文の構成

マサチューセッツ工科大学の研究グループから発表された当初の論文における実験にお
いては，図 1.13に示すように，通信などに用いられる RF電源と送電器，受電器，そし
て受電器に負荷が直接接続されていたが，実用化に向けて研究事例で述べたように不足し
ていた要素技術の開発が進んでいる．筆者は図 1.14に示すように，室内の床や壁に多数
の共振器を敷き詰めることによって，室内すべての電子機器に対して無線電力伝送を行う
システムの実現を目指している．しかしその実現に対しては，様々な物体が存在する環境
下で，人体防護や電磁両立性を確保しつつ，安定した電力を広い範囲に高効率で給電し続
ける必要があるが，既存の技術では依然としてそのようなシステムを設計するのは困難で
ある．
これまでの背景をもとに，本論文は以下の各章によって構成される．
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図 1.13: 当初の最もシンプルな構成
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図 1.14: 直線状マルチホップ無線電力伝送を用いた室内給電

第 1章 序論

第 2章 伝送範囲拡大のための共振器アレイ設計手法

第 3章 電流方向に着目した共振器構造

第 4章 出力電圧安定化と効率最大化を同時に実現するためのシステム設計手法

第 5章 D級インバータを応用した可変リアクタ

第 6章 結論

第 2章では，広範囲への高効率な給電を実現するための直線状アレイ化手法，および，平
面状アレイ化手法を確立する．特に平面状アレイ化は試行錯誤的な試みが中心であったが，
本論文においては解析的な定式化によって設計手法を導出する．そのもとで，直線状アレ
イ化と平面状アレイ化を比較し，トレードオフを明らかにした．第 3章では，共振器アレ
イの構成要素である共振器に関して，電流の向きに着目した漏洩電磁界低減手法および
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図 1.15: 本論文の構成

性能向上手法を提案する．既存の共振器構造では漏洩電磁界を打ち消すことはできなかっ
たが，本論文ではループ電流に着目し，漏洩電磁界が打ち消される条件式を導出する．ま
た，既存の共振器構造を応用して，より性能のよい共振器を実現するための共振器構成法
を確立する．第 4章では，出力電圧安定化と伝送効率最大化を同時に実現するためのシス
テム設計手法について述べる．既存手法の多くは，通信に依存していたのに対し，本論文
では受電側にスイッチングレギュレータを挿入することで通信に依存せず受電側で出力電
圧安定化を行い，かつ，伝送効率最大化についてもスイッチングレギュレータを用いて実
現するための手法を示す．第 5章では，電子制御可能であり大電力動作可能で，かつ，リ
アクタンスが連続的に調節可能である D級インバータを提案し，可変リアクタによる共
振周波数の補正や動的なシステム最適化に対して応用可能であるか検討を行う．そして第
6章で本論文をまとめる．



第2章

伝送範囲拡大のための共振器
アレイ設計手法
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図 2.1: 共振器の直線状アレイ化
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図 2.2: 共振器の平面状アレイ化

2.1 まえがき

1対 1の共振器を用いて給電できる範囲は最大でも 1m程度であるが，中継器を用いる
ことにより伝送距離の拡大が可能である．これを本論文では共振器のアレイ化と呼ぶ．共
振器アレイ化として，図 2.1に示す直線状アレイ化および図 2.2に示す平面状アレイ化の
2種類が考えられるが，本論文においては，その両者に対して設計手法の確立を行う．

2.2 直線状アレイの設計手法

直線状アレイ化は室内給電システムにおいて，RF電源およびケーブルの数を削減する
ことで，コストを低減し，施工およびメンテナンスを簡便化する重要な技術である．直
線状アレイを用いて電力伝送を行う場合，中継共振器をON/OFFすることで，送電共振
器から受電共振器まで ON状態の中継器を用いて直線状の経路を生成し，高効率な伝送
を行うことを想定している．中継共振器は，ポート部分をショートすることによって中継
共振器としての機能がONとなり，ポート部分をオープンとすることによってOFFとな
る [71]．しかしながら，1.1.2節で紹介したBPF理論を用いた設計手法に代表されるよう
に，今までに提案がなされてきた磁界共振結合型無線電力伝送システムの設計手法は，送
電共振器，中継共振器及び受電共振器のすべてが固定されたシステムに向けたものとなっ
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図 2.3: N ホップ無線電力伝送の等価回路

ていた．そのため，N ホップに対して設計した場合，単に 1つの中継共振器を追加すれ
ば良いわけではなく，すべての共振器の配置間隔を再調整する必要があった．しかしなが
ら，筆者の目指す室内給電のように，伝送空間を拡大する目的においては移動する受電共
振器に対して高効率な給電が可能であることが重要である．受電共振器が移動した場合に
は，共振器の配置間隔に関しては再調整することなく，ホップ数を変化させるだけで高効
率給電が可能でなければならない．中継器のON/OFFによりホップ数を変化させたとし
ても高い効率を維持することが可能な直線状アレイの設計手法を提案し，その有効性を
LTspiceによる電子回路シミュレーション，HFSSによる電磁界シミュレーション及び実
測により確認する．

2.2.1 入力インピーダンスの導出

共振器アレイを構成する N ホップ N + 1個の共振器のうち初めの N 個は大量に床に
敷き詰められている共振器であるため，最初のN 個は同じ共振器であることが望ましい．
次に，給電に用いる周波数は共振器自体の自己共振周波数を用いることとする．これは，
複数の周波数を用いて給電することは，送電装置のコスト増及び法的な規制の面からも望
ましいことではないからである．さらに，最後の中継共振器と受電端末間の相互インダク
タンスは，全てのホップ数のシステムにおいて一定であるものとする．これは，受電端末
の高効率給電可能な高さが場所によって変化しないようにするためである．システム要件
を以下にまとめる．

1. はじめのN個の共振器は同一
2. 給電には共振器の自己共振周波数を用いる
3. 最終ホップの相互インダクタンスは一定

本手法においては効率を |S21|2により定義した．|S21|2は式 (2.1)によって表される [72]．
|S21|2には電力効率と入射効率の積であり，近年では電力効率による評価が一般的である
ため，本手法においても後に電力効率にて評価を行うことを先に述べておきたい．|S21|2
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は式 (2.1)によって表される [72]．

|S21|2 =
負荷で消費される電力
電源の有能電力

(2.1)

ここで電源の有能電力は，電源に直接負荷を接続した場合に電源から取り出すことのでき
る電力の最大値であり，電源の RF電圧を V とすると |V |2/ (4Rs)である．図 2.3に示す
回路においては，送電装置と受電端末の負荷はリアクタンス回路網によって接続されてい
るため，入力ポートに消費された電力はすべて受電端末の負荷によって消費されると考え
てよい．それゆえ，|S21|2は Zin(N,ω)を用いて

|S21|2 =

Re


∣∣∣ Zin

Rs+Zin
V
∣∣∣2

Z∗
in


|V |2

4Rs

=
4Rs・Re(Zin)

|Rs + Zin|2
(2.2)

と表すことができる．それゆえ，|S21|2 = 1とすれば

4Rs・Re (Zin) = |Rs + Zin|2 (2.3)

= {Rs +Re (Zin)}2 + {Im (Zin)}2 (2.4)

となり，さらにこれを整理すると

{Rs − Re (Zin)}2 + {Im (Zin)}2 = 0 (2.5)

となる．以上の式変形により |S21|2 = 1となる条件は Rs = Zinであるとわかる．これは
インピーダンスマッチングがとれていることと等しい．次に，入力インピーダンスZinを
解析的に求める．相互インダクタンスM による結合は，K = ωM なる Kインバータに
等しいため，入力インピーダンス Zinは式 (2.6)のように書ける．

Zin(N,ω) = j(ωL0−
1

ωC0
)+

(ωM1)
2

j(ωL1 −
1

ωC1
) +

(ωM2)
2

・
・
・

j(ωLN−1 −
1

ωCN−1
) +

(ωMN )2

j(ωLN −
1

ωCN
) +Rload

(2.6)
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この式に ω = ω0を代入すると，入力インピーダンスは次式 (2.9)となる．

Zin(N,ω0) =
(ω0M1)

2

(ω0M2)
2

・
・
・

(ω0MN )2

Rload

(2.7)

=



∏
i:odd

(ω0Mi)
2

∏
i:even

(ω0Mi)
2

1

Rload
N : odd

∏
i:odd

(ω0Mi)
2

∏
i:even

(ω0Mi)
2Rload N : even

(2.8)

=



∏
i:odd

M2
i∏

i:even
M2

i

ω2
0

Rload
N : odd

∏
i:odd

M2
i∏

i:even
M2

i

Rload N : even

(2.9)

2.2.2 共振器配置間隔の導出

磁界共振型無線電力伝送における設計手法では，結合係数によるものが一般的であるが，
本稿では相互インダクタンスによる設計手法を提案する．それは，インダクタンスの測定
誤差及び結合係数の測定誤差を伴わずに設計可能であるからである．共振器のインダクタ
ンスの測定の際には，複数の周波数におけるインピーダンスを測定し，最小 2乗法近似に
よって行うのが一般的であるが，これは各周波数における測定誤差が結果に大きく影響を
与えてしまうため，複数の周波数にて正確な測定が必要となってしまう．また，結合係数
の測定に関しては，共振器を磁気結合させると配置間隔が一定の距離よりも近い場合に
は，|S21|2 は周波数軸上に 2つの極大点をもち，その周波数 fe, fm(fe > fm)を用いて

k =
fe

2 − fm
2

fe
2 + fm

2 (2.10)

のように推定することが可能であるが，この式はそもそも近似式であり，結合が弱くなっ
てくるにつれ高効率な給電が可能である距離であっても極大点の見分けができなくなって
しまう．それに比べ，相互インピーダンスは次節 2.2.3で述べるように，2つの共振器を
磁界結合させたときの入力インピーダンスから求めることが可能であるため，より簡便に
正確な設計が可能であると考えられる．
任意のN ホップで Zin (N,ω0) = Rsとなるような，相互インダクタンスを求める．ま
ず 1ホップでインピーダンス整合がとれる条件は，式 (2.9)より (ω0M1)

2/Rload = Rsで
ある．これが送電装置の共振器または最後の中継共振器と，受電端末の共振器間の相互イ
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ンダクタンスMLASTを与え
(ω0MLAST)

2

Rload
= Rs (2.11)

である．次に n + 1ホップのシステムを考えることにより n − 1番目と n番目の共振器
間の相互インダクタンスMN を求める．最終ホップの相互インダクタンスMLASTが一定
であることに注意すると，Zin(n+1, ω0)は Zin(n, ω0)とMN を用いて表すことができる．
式 (2.9)より，nが奇数のとき

Zin(n+ 1, ω0) =

∏
i=1,3,…,n

M2
i( ∏

i=2,4,…,n−1

M2
i

)
MLAST

2

Rload (2.12)

=


( ∏

i:1,3,…,n−2

M2
i

)
MLAST

2

∏
i=2,4,…,n−1

M2
i

ω0
2

Rload

 MN
2Rload

2

ω0
2MLAST

4 (2.13)

= Zin(n, ω0)

(
ω0MN

Rs

)2

(2.14)

となる．式 (2.13)から式 (2.14)への変形には式 (2.11)を用いた．nが偶数の場合にも同
様に

Zin(n+ 1, ω0) =

( ∏
i=1,3,…,n−1

M2
i

)
MLAST

2

∏
i=2,4,…,n

M2
i

ω0
2

Rload
(2.15)

=


∏

i:1,3,…,n−1

M2
i( ∏

i=2,4,…,n−2

M2
i

)
MLAST

2

Rload

 ω0
2MLAST

4

MN
2Rload

2 (2.16)

= Zin(n, ω0)

(
ω0MN

Rs

)−2

(2.17)

となる．nホップのシステムが適切に設計されているとするならば，

Zin(n+ 1, ω0) =

(
ω0MN

Rs

)±2

Zin(n, ω0) =

(
ω0MN

Rs

)±2

Rs (2.18)

であるから，
ω0MN

Rs
= 1となっていればインピーダンス整合がとれる．それゆえ，中継

共振器は等間隔配置となり，その相互インダクタンスMRELAYは

(ω0MRELAY)
2

Rs
= Rs (2.19)

によって与えられる．まとめると以下を得る．
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最終ホップの相互インダクタンス :
(ω0MLAST)

2

Rload
= Rs (2.20)

その他のホップの相互インダクタンス :
(ω0MRELAY)

2

Rs
= Rs (2.21)

このように共振器を配置することによって任意のホップにおいて高効率な給電が可能で
あると考えられる．また，受電共振器を配置する高さが先に決まっている場合には，ま
ずその高さにおける相互インピーダンスを測定し，式 (2.11)を満たすようにRsもしくは
Rload，またはその両方を調節することで適応可能である．Rsの調節には送電装置と送電
共振器の間に，Rloadの調節には受電共振器と負荷の間に，インピーダンス変換回路をそ
れぞれ挟むことで可能であると考えられる．Rloadの場合には，DC–DCコンバータを用
いた負荷変換も可能である．

2.2.3 共振器配置の実装手法

実装する場面においては，MLAST及びMRELAYを実現する配置間隔を導出する必要があ
る．中継共振器は等間隔配置であるから，送電装置の共振器または最後の中継共振器と受
電端末の共振器の配置間隔及び中継共振器の配置間隔の 2つを求めることとなる．共振器 2

個を磁気結合させ，一方の共振器のポートに抵抗Rを接続すると，もう一方の共振器から
みた共振周波数における入力インピーダンスは，式 (2.9)より Zin (1, ω0) = (ω0M)2/Rと
なる．それゆえ，MLASTを実現する配置間隔は，送電装置と受電端末を磁気結合させたと
きに送電装置からみた入力インピーダンスがRsとなるような距離である．また，MRELAY

を実現する配置間隔は，一方の中継共振器に抵抗Rsを接続し，もう一方の中継共振器か
らみた入力インピーダンスがRsとなるような距離とすればよい．
入力インピーダンスの測定には，様々な方法が考えられるが，今回はベクトルネット
ワークアナライザを用いる場合を説明する．ポート 1からみた入力インピーダンス Zin1

は Sパラメータ S11，ポート 1の特性インピーダンス Z0 と密接に関係しており，S11 =

(Zin1 − Z0)/(Zin1 + Z0)である．それゆえ，Zin1 = RsはS11 = (Rs − Z0)/(Rs − Z0)と等
しい．また S11を入力インピーダンスに変換する機能がついているベクトルネットワーク
アナライザの場合には，その機能を使うことで配置間隔を求めることも可能である．S11

を入力インピーダンスに変換する機能を持つ ROHDE&SCHWARZ社製のベクトルネッ
トワークアナライザ ZVL [73]を用いて，Rs = RloadとしてMLASTを実現するための配置
間隔を求めたときの，入力インピーダンスのスミスチャートによる表示を図 2.4に示す．

2.2.4 損失抵抗を考慮した伝送効率の見積もり

提案している共振器の配置手法は，共振器における損失抵抗が無視できるという仮定の
もとで導出してきた．損失抵抗が 0であれば伝送効率は限りなく 100%に近いものとなる
はずである．しかしながら，共振器において損失抵抗は小さいながらも存在するため，段
数が増えてきた場合に損失抵抗が与えた影響によって，入力インピーダンスが変化し，大
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図 2.4: 入力インピーダンスのスミスチャート表示

きなインピーダンスの不整合を引き起こす可能性がある．そこで本節では，損失抵抗が存
在する場合にも入力インピーダンスは電源のインピーダンスRsに近い値となることを示
し，さらに損失抵抗を考慮した共振周波数における伝送効率の見積もり式を導出した．こ
れまでの議論と同様に r0 = r1 = · · · = rN−1 = r，rN = r′とする．損失抵抗を考慮した
入力インピーダンスを Z ′

in (N,ω0)とすると，式 (2.6)の導出と同様にして

Z′
in(N,ω) = j(ωL0 −

1

ωC0
) + r

+
Rs

2

j(ωL1 −
1

ωC1
) + r +

Rs
2

・
・
・

j(ωLN−1 −
1

ωCN−1
) + r +

RsRload

j(ωLN −
1

ωCN
) + r′ +Rload

(2.22)

となる．また ω = ω0とすると，入力インピーダンスは次式 (2.23)のようになる．

Z ′
in(N,ω0) = r +

Rs
2

r +
Rs

2

・
・
・

r +
RsRload

r′ +Rload

(2.23)
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この式を整理すると，次式 (2.24)を得る．

Z ′
in (N,ω0) = Rs

(
sN − tN

)
+
(
sN+1 − tN+1

)(
1 +

r′

Rload

)

(sN−1 − tN−1) + (sN − tN )

(
1 +

r′

Rload

) (2.24)

ただし s =

r

Rs
+

√√√√( r

Rs

)2

+ 4

2
, t =

r

Rs
−

√√√√( r

Rs

)2

+ 4

2

計算過程は付録Aに示した．ここで，付録の式 (A.19)を用いて変形すると

Z ′
in (N,ω0) = Rs

1 +
r′

Rload
+

(
sN − tN

)( r

Rs
−

2r′

Rload

)

(sN − tN )

(
1 +

r′

Rload
−

r

Rs

)
+ (sN+1 − tN+1)


(2.25)

となるため，rが Rs に比べ十分小さく，また r′ が Rload に比べて十分に小さいならば，
ホップ数N が増加しても Z ′

in (N,ω0)は Rsに近い値となる．次に Z ′
in (N,ω0)を用いて

伝送効率の見積もりを行う．伝送効率 |S21 (N,ω0) |2 は，式 (2.2)によって与えられるた
め，負荷で消費される電力を求めることで伝送効率の見積もりが可能である．負荷で消費
される電力 P は，次のように変形することができる．

P =
負荷で消費される電力

N+1番目の共振器で消費される電力

×
N+1番目の共振器で消費される電力
N番目以降の共振器で消費される電力

×
N番目以降の共振器で消費される電力
N-1番目以降の共振器で消費される電力

・

・

・

×
2番目以降の共振器で消費される電力
1番目以降の共振器で消費される電力

× 1番目以降の共振器で消費される電力 (2.26)

ここで，負荷で消費される電力とN +1番目の共振器で消費される電力の比はRsと r′の
比に等しい．また，i+1番目以降の共振器で消費される電力と i番目以降の共振器で消費
される電力の差は，Z ′

in (i, ω0)で消費される電力のうちの i番目の共振器の損失抵抗 rに
よって消費される電力である．それゆえ，i+1番目以降の共振器で消費される電力と i番
目以降の共振器で消費される電力の比は，Z ′

in (i, ω0) − rと Z ′
in (i, ω0)の比に等しい．1

番目以降で消費される電力は，すなわちシステム全体で消費される電力に等しいため，式
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表 2.1: 作成した共振器の各パラメータ

共振周波数 損失抵抗 インダクタンス キャパシタンス

13.56MHz 1.42Ω 13.27µH 10.38pF

(2.2)の導出時と同様にして求めると，式 (2.26)は 1ホップからN ホップまでの入力イン
ピーダンスを用いて次式のように表される．

P =
Rload

Rload + r′
×

Z ′
in (1, ω0)− r

Z ′
in (1, ω0)

×
Z ′

in (2, ω0)− r

Z ′
in (2, ω0)

×・・・

×
Z ′

in (N,ω0)− r

Z ′
in (N,ω0)

×Re


∣∣∣ Z′

in(N,ω0)
Rs+Z′

in(N,ω0)
V
∣∣∣2

Z ′∗
in (N,ω0)

 (2.27)

= Re


∣∣∣ Z′

in(N,ω0)
Rs+Z′

in(N,ω0)
V
∣∣∣2

Z ′∗
in (N,ω0)

 Rload

Rload + r′

∏
1≤i≤N

Z ′
in (i, ω0)− r

Z ′
in (i, ω0)

(2.28)

これを式 (2.1)に代入することで，抵抗損失を考慮した場合の伝送効率が得られる．

|S21|2 =
4Rs・Re(Z ′

in (N,ω0))

|Rs + Z ′
in (N,ω0) |2

Rload

Rload + r′

∏
1≤i≤N

(
1−

r

Z ′
in (i, ω0)

)
(2.29)

≃
Rload

Rload + r′

(
1−

r

Rs

)N

(2.30)

最後の近似では，Z ′
in (N,ω0) ≃ Rsを用いた．これら効率の見積もり式 (2.29)および式

(2.30)によって得た値を，LTspice及びHFSSによるシミュレーションにより得た伝送効
率，実測の伝送効率と比較して図 2.2に示す．2つの見積もり式が適切な効率の見積もり
が可能であることを示しており，近似が妥当であったといえる．また，式 (2.30)より伝
送効率はN が増加するに従い等比的に減少する．それゆえNmax以内のホップ数で効率
ηleast以上を確保したいのであれば

Rload

Rload + r′

(
1−

r

Rs

)Nmax

≥ ηleast (2.31)

を満たすように設計すればよい．
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図 2.5: 作成した共振器

2.2.5 シミュレーション及び実測による有効性の評価

導出した共振器の配置手法の有効性をLTspiceを用いた電子回路シミュレーション，HFSS

を用いた電磁界シミュレーション及び実測にて確認した．得られた結果は，提案する共振
器配置手法が，十分実用に耐えうるものであることを示している．

LTspiceによる電子回路シミュレーション

LTspice [74]は Linear Technology社によって提供されている，電子回路シミュレータ
SPICEの派生ソフトウェアである．今回提案している設計手法の有効性を確認するため，
LTspiceを用いた電子回路シミュレーションにより，設計手法の正当性を確認した．共
振器のパラメータには，居村ら [75]の提案しているヘリカル型のアンテナを共振周波数
13.56MHzで実際に作成し，ベクトルネットワークアナライザによって測定した値を用い
た．共振器の作成に際しては，1mm直径の銅線をピッチ幅 5mm，直径 300mmで巻いて
いき，長さを調節することで共振周波数を 13.56MHzに合わせた．また，測定において
損失抵抗Rは直接測定することが可能であるが，インダクタンス Lはキャパシタンス C

と加算されたリアクタンスとしての測定しかできないため，5つの周波数にてリアクタン
スを測定しその値から最小 2乗近似法を用いてインダクタンス Lとキャパシタンス C を
求めた．各測定値を以下に示す．また，受電端末の共振器は簡単のため送電共振器や中
継共振器のものと同様のものとし，電源のインピーダンス，負荷に関しても簡単のため
Rs = Rload = 50 [Ω]とした．LTspiceによるシミュレーションにおいては，相互インピー
ダンスを指定することができないため，インダクタンス Lより結合係数 kを計算し，結
合係数を指定することにより提案手法と同等の回路を得た．シミュレーションによって得
た |S21|2の周波数特性を図 2.6に示す．図 2.6より，どのホップ数の場合にも共振器の自
己共振周波数で伝送効率は最大となっており，高効率な給電が可能である周波数帯域幅も
十分に広いことがわかる．LTspiceによって得られた結果は提案している設計手法の電子
回路における正当性を裏付けるものである．
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図 2.6: LTspiceによる伝送効率 |S21|2 のシミュレーション

HFSSによる電磁界シミュレーション

等価回路において導出してきた設計手法の電磁気学における正当性を確認するため，
HFSSによるシミュレーションを行った．HFSSはANSOFT社によって販売されている，
完全 3次元 Full-wave電磁界解析ツールであり，有限要素法を用いてマクスウェル方程式
の数値解を求めることができる [76]．しかしながら，解析には大きな計算資源が必要で
あり，解析対象のモデルの大きさにもよるが，数百GBオーダのメモリが必要となる．ま
た解析には長い時間がかかることが知られており，モデルによっては数日を要する．今回
は，CPU24コア，物理メモリ 256GBのマシンを用いてHFSSを動作させた．シミュレー
ションにおいて，電源のインピーダンスと負荷は前節 2.2.5と同様にRs = Rload = 50 [Ω]

とし，共振器のモデルは居村らの提案しているヘリカル型を使用した．銅線には断面が
1mm×1mmの正方形であるものを用い，それをピッチ幅 5mm，円の直径 300mmでモデ
リングを行った．共振器の配置に関しては，共振器を水平直線上に配置した．解析空間は
生活空間を想定して “air”とした．HFSSによるシミュレーションにおいては，物理的な
パラメータのみ設定可能であるため，自己共振周波数を 13.56MHzに合わせ，所望の相
互インダクタンスを導出する距離を求めなければならない．共振器の自己共振周波数を
13.56MHzに合わせる際には，銅線の巻数を適宜調節し，10回程度の解析によって 3.144

周（上下合わせると 6.288周）のときに 13.56MHzで自己共振をすることがわかった．こ
の共振器の損失抵抗は 1.31Ωであった．次に，共振器の配置間隔を求めるため，2つの共

振器を水平直線上に配置し，S11 =
50− 50

50 + 50
= 0となる間隔を 10度程度の解析を行うこと

によって求め，配置間隔 3.71825cmを得た．これらのパラメータを用いて得た |S21|2の周
波数特性を図 2.7に示す．この結果は，等価回路によって導出してきた設計手法が電磁界
の現象に即していることを示しており，高効率な給電が可能であり，広い伝送帯域幅を有
していることを示している．
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図 2.7: HFSSによる伝送効率 |S21|2 のシミュレーション

つづいて，周波数 13.56MHzの 100W電源を接続した場合の電界強度を図 2.8に，磁界
強度を図 2.9に示す．ICNIRPは 2010年に 10MHz以下の帯域におけるガイドラインを
改定し [77]，現在 10MHz以上の帯域におけるガイドラインを改訂中であるため，今回は
10MHzにおける公衆ばく露の参考値である，電界強度 83V/m，磁界強度 21A/mを用い
て図 2.8,2.9を評価すると，磁界強度が 21A/mを超えている空間は電界強度が 83V/mを
超えている空間よりはるかに狭くなることがわかった．
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図 2.8: 100W電源接続時の電界強度

表 2.2: 伝送効率の比較

1ホップ 2ホップ 3ホップ 4ホップ

実測 95.3% 90.5% 89.4% 86.6%

実測 (-5cm) 80.3% 77.6% 76.8% 74.1%

実測 (+5cm) 81.9% 79.3% 77.9% 77.0%

LTspice 94.5% 91.9% 89.3% 86.8%

HFSS 94.9% 93.0% 89.2% 86.8%

見積もり式 (2.29) 94.5% 91.9% 89.2% 86.8%

見積もり式 (2.30) 94.5% 91.8% 89.2% 86.7%

実測

シミュレーションにより今回提案している設計手法の回路理論，電磁界における正当性
が示された．そこで次に実測によって伝送効率を求めた．共振器には 2.2.5節で作成した
ものと同様のものを用い，電源のインピーダンスと負荷も Rs = Rload = 50 [Ω]とした．
配置間隔の導出及び |S21|2の測定には ROHDE&SCHWARZ社製のベクトルネットワー
クアナライザ ZVLを用いた．また，実測においてはアプリケーションを意識し，受電共
振器のみ，水平直線上ではなく最後の中継共振器の鉛直上に配置した．さらに，受電側の
共振器についての位置ずれ特性を調べるため，鉛直方向に上下それぞれ 5cmずらしたと
きの |S21|2の測定も行った (図 2.13)．実装の結果，水平方向の配置間隔は 4.1cm，鉛直方
向の配置間隔は中心から中心までの距離が 26cmであった．実測の結果を図 2.10,2.11,2.12

に示す．図 2.10より，提案している設計手法によって実際に高効率な給電が可能である
ことが示され，シミュレーションの結果と同様に十分に広い帯域幅を有している．また，
図 2.11,2.12をみると，自己共振周波数における効率はどの場合にも 70%を下回らず，位
置ずれに強い配置であるということができる．最後に，実測，LTspiceによるシミュレー
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図 2.9: 100W電源接続時の磁界強度

ション，HFSSによるシミュレーション，伝送効率の見積もり式により得られた伝送効率
を表 2.2にまとめる．5cm下げた場合よりも 5cm上げた場合の方が高効率給電が可能で
あるという結果は，直感的には不自然に感じるが，1ホップの場合における入力インピー
ダンスを計測すると，5cm下げた場合 114.6 Ω，5cm上げた場合 26.0 Ωであり，5cm下
げた場合の方が 50 Ωからのずれが大きかった．

2.2.6 0 Ω系への応用

提案している設計手法は，50 Ω系を想定した設計手法であった．しかしながら，現在
ではスイッチング電源を用いる 0 Ω系が主流である．そこで，提案している設計手法を
0 Ω系へ応用可能であるか検討する．まず伝送効率を定義する．0 Ω系においては，電源
の有能電力が定義できないため，|S21|2も定義できない．そこで次式 (2.32)によって定義
される電力効率 ηを用いて評価するのが一般的である．

η =
負荷で消費される電力

入力電力
(2.32)

負荷で消費される電力は式 (2.26)によって与えられ，入力電力は式 (2.26)における，1番
目以降の共振器で消費されるエネルギーに等しいため，式 (2.2)の導出と同じ議論によっ
て，式 (2.32)は次式 (2.33)に変形される．

η =
Rload

Rload + r′

∏
1≤i≤N

(
1−

r

Z ′
in (i, ω0)

)
(2.33)
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図 2.10: 伝送効率 |S21|2 の実測

≃
Rload

Rload + r′

∏
1≤i≤N

(
1−

r

Rs

)
(2.34)

=
Rload

Rload + r′

(
1−

r

Rs

)N

(2.35)

|S21|2 と η は定義が異なるため直接比較してよいものではないが，敢えて式 (2.29)と式
(2.33)を比較すれば，必ず |S21|2 ≤ ηである．これは 50 Ω系において十分な効率を確保で
きるという点からすると，0 Ω系においても十分な効率を確保し得る，つまり 50 Ω系を
想定して導出した設計手法が 0 Ω系に対しても適応可能であるということを示している．
その一方，効率 ηでは伝送できる電力についての考慮がなされていないため，高電圧をか
けなければ十分な電力伝送ができない場合や，電力伝送に大電流が必要となる場合でも η

の値が大きくなる可能性がある．しかしながら，今回提案している設計手法では，入力イ
ンピーダンスがほぼ一定値 Rsとなるように設計されているので，設計時に Rsを適切な
値に設定すれば，いずれのホップ数の場合でも十分かつ同程度の電力が出力され，負荷で
消費されるはずである．そこで 0 Ω系における消費電力，入力電力，効率 ηの周波数応答
を確認するため，LTspiceを用いてシミュレーションを行った．共振器の各種パラメータ
は 2.2.5節におけるシミュレーションとすべて同じものとし，Rs = 50 [Ω]とした．また
今回はRload = 50 [Ω]の場合における相互インダクタンスの値を用いて設計を行った．電
源電圧をピーク値 100Vとした際の，各ホップ数における消費電力，入力電力，効率を図
2.14に示す．共振周波数 13.56MHzにおいて効率は最大，各ホップにおける入力電力は同
程度であり，消費電力も単調に減少こそしているものの同程度となっている．これによっ
て今回提案している設計手法の 0 Ω系に対する有効性が示された．
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図 2.11: 受電共振器を 5cm下げた場合の伝送効率 |S21|2 の実測
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図 2.12: 受電共振器を 5cm上げた場合の伝送効率 |S21|2 の実測
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図 2.13: 実測時の共振器配置
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図 2.14: 0 Ω系における消費電力，入力電力，効率のシミュレーション
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2.3 平面状アレイの設計手法

直線状アレイ化につづいて，位置ずれに強い無線電力伝送を実現するために平面状共振
器アレイが満たすべき条件を導き，その条件を満たすシステムの実現手法を等価回路を用
いて導出する．

2.3.1 位置ずれに強い無線電力伝送の条件

1.1.2節でも述べたように，Kimらはスパイラル共振器を直線状に敷き詰めることによっ
て，スイッチングを用いることなく，受電共振器がその直線状のどこにいても高効率な無
線電力伝送を実現する手法について検討している [11]．しかし，ただ単に自己共振した中
継共振器を直線状に 4つ配置し，その自己共振周波数で給電した場合には，図 1.12に示
すように，2番目の中継共振器の上と 4番目の中継共振器の上で電力の送ることのできな
い Dead Zoneが生じてしまう．この現象の回避策として，給電周波数と最終段の共振器
の自己共振周波数を，他の共振器の自己共振周波数から適切にずらすことによって位置ず
れに強くなると報告している．しかし，どの程度周波数をずらすべきなのかは示されてお
らず，試行錯誤的に行うしかない．その上，共振器 1と共振器 2の間，共振器 3と共振器
4の間では依然として効率が非常に悪くなってしまっている．これに対して，三輪らは正
方形のループ共振器 4つを正方形型に敷き詰め，給電周波数をずらすことによって位置ず
れに強い給電を行う手法を提案している [44]．その給電周波数においては，4つの共振器
に生じる電流が等しくなっていることがわかっている．しかし，その給電周波数の設計手
法は未解決問題である．それに加え，4つのシステム以外の 3× 3の 9つの共振器を用い
たシステムなどには，効率のよい給電が可能である周波数が存在しないことも確認されて
いる．
本研究で提案する給電範囲の広範囲化手法は，共振器の数や配置に関わらず共振器に発
生する電流を等しくする，もしくは任意の電流分布を実現するための手法であり，既存の
手法を一般化した手法といえる．位置ずれに強い平面状アレイを実現するにあたり，シス
テムに求められる条件を考える．磁界共振結合型の無線電力伝送では，電磁誘導方式と同
様に，式 (2.36)で表されるファラデーの電磁誘導を主に用いて受電端末側に電圧を誘起
する．

∇×E = −
∂B

∂t
(2.36)

磁界共振結合型の無線電力伝送において，用いる共振器によっては，電界による結合も電
圧誘起の一因である [78]．しかし，一般に周囲の誘電体の影響に強い短絡型の共振器にお
いては磁気結合が支配的であるため，今回は電界結合を考慮しない [79]．このとき，位置
ずれに強くするためには，位置に関係なく一定の磁気結合が得られるシステムを構築する

表 2.3: Kimらのシステム [11]の解析に用いたパラメータ

給電周波数 損失抵抗 インダクタンス キャパシタンス 中継共振器間の結合係数

6.78MHz 0.3 Ω 2.4µH 230pF -0.1
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図 2.15: 受電端末が存在しない場合に直線状アレイに生じる電流分布

表 2.4: 負荷を 50 Ωとして，シミュレーションにより得られた効率

Position 1 2 3 4 5

Efficiency 90.0% 3.9% 86.7% 1.0% 84.7%

べきである．すなわち，給電範囲内における磁束密度をより一定にすることが必要不可欠
である．ここで送電共振器及び中継共振器に注目すると，磁束は式 (2.37)のようにアン
ペール-マクスウェルの式によって記述される．

∇×H = j +
∂D

∂t
(2.37)

ここでも電界の影響を無視すると，磁界は電流と対応することがわかる．そのため，位置
ずれに強いシステムを構築するためには，均一な電流分布を実現する必要がある．ゆえに
送電共振器及び全ての中継共振器に同じ共振器を用い，さらに等間隔に配置した上で，全
ての共振器の電流が等しくなるように設計することが位置ずれに強い無線電力伝送を実現
するための条件であると考えられる．
仮説を検証するためKimらのシステム [11]を等価回路により解析した．シミュレータ
には LTspiceを用いた [74]．Kimらの実験ではループコイルを用いた間接給電であった
が，現在では直接給電が主流であり，回路シミュレーションをするにあたって不確定要素
が多いため，今回は直接給電を想定してシミュレーションを行った．シミュレーションに
用いたパラメータは，Kimらのシステムに習って表 2.3に示すように設定した．まず初
めに，受電共振器が存在しない場合の送電共振器及び中継共振器に発生する電流をシミュ
レーションにより求めた．図 2.15に得られた電流分布を示す．L1，L2，L3，L4，L5のそ
れぞれがKimらのシステムにおける 1st，2nd，3rd，4th，5thにそれぞれ対応する．L1

のグラフが見えにくいが，これは L5のグラフとほぼ重なっているためである．つまり，
L1，L3，L5については大きな電流が生じているものの，L2，L4についてはほぼ電流が生
じていない．この結果を 1.1.2節で示した図 1.12と比較すると，谷が生じる位置と電流が
生じていない共振器が一致する．つづいて，電力効率をシミュレーションにより求めた．
Kimらのシステムにおいて受電共振器は鉛直上に配置しているものの，送電共振器に比
べ小型であったため結合係数は 0.2に設定した．負荷インピーダンスを 50 Ωとして，シ
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図 2.16: 送電共振器と中継共振器が磁気結合したシステムの等価回路

ミュレーションにより得られた効率を表 2.4に示す．この図を 1.1.2節で示した図 1.12と
再度比較すると，電力効率の傾向が完全に一致していることが確認できる．この結果は今
回の仮説を強く支持するものである．
また今回の仮説を支持するものとして三輪らのシステムを取り上げたい．三輪らのシス
テムにおいては，4つの共振器も格子状に敷き詰めた場合にどの共振器上においても高効
率給電可能な周波数が存在することが知られている．この周波数における電流分布を解析
したところ，それぞれの共振器に同相で振幅がほぼ等しい電流が生じていることが確認さ
れている．以上の理由から，共振器それぞれに同一の電流を発生されることで高効率な給
電を広範囲で行えるものと考えた．次節では，全ての電流を等しくするための設計手法に
ついて検討する．

2.3.2 中継器が 1つのシステムにおける電流の均一化手法

簡単のため，まず送電共振器 1つと中継共振器が 1つのシステムについて考える．シス
テム構成及び，各パラメータを図 2.16に示す．磁界共振結合型の無線電力伝送において
は，自己共振器を用いるため，送電の角周波数 ωに関して

ω = 1/
√
LC (2.38)

が成立する．磁界共振型の無線電力伝送の設計パラメータは，一般に，共振器間の結合係
数及び共振器個々のQ値である．そのため，初めにこの 2つのパラメータを適切に設計
することにより，2つの共振器の電流を均一化することを考える．送電共振器の電流を I1，
中継共振器の電流を I2とすると，I1と I2の間には次式 (2.39)が成立する．

jωMI1 = rI2 (2.39)

つまり，I1と I2の電流位相は必ず±π/2ずれてしまい，また，一般に |jωM | ≫ rである
から，振幅も大きく異なる．これは，結合係数やQ値をいくら調節したとしても，電流
を均一化できないことを示している．
結合係数やQ値の設計では対応できないため，他に設計パラメータを追加する必要がある．
しかしながら，このシステムに課されている拘束条件は式 (2.38)のみであるから，この拘束
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条件を一度解除して考える．このとき，各共振器は給電周波数で共振しているとは限らず，
共振器 1つにつきLiとCiの 2つがパラメータとして追加されるが，給電周波数におけるシ
ステムの動作のみを考えた場合には，インピーダンスの合成値Zi(ω) = r+j(ωLi−1/(ωCi))

のみが重要であるため，実質的には共振器 1つにつき 1つのパラメータZi(ω)が追加され
ることになる．そこで以下では，給電周波数におけるインピーダンスZi(ω)を適切に設計
することにより，電流を均一化することを考える．
I1 = I2 = Iと仮定して，中継共振器に対してKVLを適用し，Z2(ω)について解くと式

(2.41)を得る．

jωMI + Z2(ω)I = 0 (2.40)

Z2(ω) = −jωM (2.41)

次に送電共振器にKVLを適用すると，

jωMI + Z1(ω)I = V (2.42)

を得る．この式はZ1(ω)に関して一意に解くことができない．なぜなら，Z1(ω)が変化し
たとしても，Iの振幅と位相が変化するだけであり，電流の均一化には寄与しないからで
ある．そのため，電流の均一化という観点ではZ1(ω)は任意の値で構わないが，力率はで
きる限り向上させるべきであるため，

Im(Z1(ω)) = −ωM (2.43)

が満たすべき条件となる．条件式の実現可能性について考えると，Z1(ω)，Z2(ω)は寄生
抵抗を有するため，式 (2.43)は実現可能であるが，式 (2.41)は厳密には実現不可能であ
る．しかし，|ωM | ≫ rであれば，式 (2.41)は近似的に成立し，

I2 =
jωM

−r + jωM
I1 (2.44)

となるため，r′/|ωM |が 0に近づくにつれて，I2は限りなく I1に漸近する．ゆえに満た
すべき条件は，i = 1, 2において以下の式 (2.45)と式 (2.46)が成立することである．

Im(Zi(ω)) = −ωM (2.45)

|ωM | ≫ r (2.46)

最後に自己共振の条件式 (2.38)に関して考えたい．現状のところ，式 (2.38)が成立す
るシステムが磁界共振結合型の無線電力伝送システムであると見なされている．今回の設
計においては式 (2.38)が成立していないため今回のシステムは磁界共振結合型ではない
とも考えられるが，送電共振器と中継共振器の 2つを合わせて 1つの共振器として捉える
と，今回のシステムに関しても給電周波数で自己共振している．そのため，今回のシステ
ムは広義的な磁界共振結合型の無線電力伝送システムであると考えられる．

2.3.3 任意の共振器アレイにおける電流の均一化手法

先ほどの手法と同様にして，同一の共振器を等間隔に任意形状に配置するシステムにお
いて，電流分布を均一化する手法を考える．まず初めに共振器の等価回路に関して考える
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図 2.17: スパイラル共振器における ZfromL の定義

が，一般に共振器は，直列共振回路 [31]，並列共振回路 [32]，並列キャパシタンスと直列
のインダクタンスもしくはキャパシタンスを有する共振回路 [33]等によって解析可能で
あることが知られている．そのため，今回はこれら全ての等価回路に応用できるよう，等
価回路をより一般化し，磁気結合したインダクタからみた共振器自体のインピーダンス
ZfromLを用いて解析する．例として図 2.17に，スパイラル共振器のポートにインピーダ
ンス Zaddを接続したモデルを示した．
全ての共振器に同じ電流 Iが流れていると仮定して，ある中継共振器 iにおいて満たさ
れるべき条件式を導く．中継共振器 iにKVLを適用すると式 (2.48)を得る．

jωLI +
∑
k ̸=i

(jωMikI)− ZfromL
i I = 0 (2.47)

ZfromL
i = jω

L+
∑
k ̸=i

Mik

 (2.48)

これが中継共振器 iに課される条件であり，これを満たすようにシステムを設計する必要
がある．具体的には，以前に述べたように結合係数，Q値，ZfromL

i を設計することにな
る．一般的には Zadd

i を適切に接続して ZfromL
i を設計するのが最も簡便である．

つづいて，送電共振器について考える．送電共振器については，どのようなインピーダ
ンスの素子を接続しようとも電流分布は変化しない．しかしながら，接続した素子により
出力される電流振幅が変化する．これは力率が変化することを意味しており，力率はでき
る限り 1に近づけるべきであるから，送電共振器にはポートからみたリアクタンスが 0と
なるように，すなわち共振するようにリアクタンス素子を接続すべきである．ここで，自
己共振させるのではなく，システム全体として共振させることに注意されたい．すなわち
隣接する中継共振器からの相互結合成分を考慮して，共振させる必要がある．接続すべき
キャパシタンスの値は共振器の種類によって異なるため一概には言えないが，例えば，直
列共振型の等価回路で表現されるループコイルを用いる場合には以下の式によって与えら
れる．

1

ωCi
= ω

L+
∑
k ̸=i

Mik

 (2.49)
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他の共振器を用いる場合でも，相互結合成分を考慮してリアクタンス素子を接続すれば
よい．

2.3.4 任意電流分布の実現手法

電流を均一化する手法を更に応用して，任意の共振器を任意の位置関係で配置した際に，
任意の電流分布を実現する手法について考える．前節と同様に ZfromLを用いて解析を行
う．共振器 iの電流が αiI となるようなシステムの設計手法を考える．そこで共振器 iの
電流 αiI であると仮定して，共振器 iにおいてKVLを適用すると，

jωLiαiI +
∑
k ̸=i

(jωMikαkI)− ZfromL
i I = 0 (2.50)

となる．したがって，共振器 iにおいて満たされるべき条件

ZfromL
i = jω

αiLi +
∑
k ̸=i

αkMik

 (2.51)

を得る．各共振器において式 (2.51)が成立するように結合係数，Q値，ZfromL
i を設計す

る必要がある．ここで，実部の調節について考えるが，Zadd
i によって実部を調節するた

めには，共振器のポートに抵抗を接続することになる．しかし，実数成分を減らすことは
適切な電源を接続することに相当し，また電力効率を考えると抵抗を接続し実数成分を増
加させるのは適切でない．つまり，実部のずれが大きく，結合係数や Q値の調節によっ
て対応ができないような電流分布に関しては，高効率に実現することは原理的に不可能で
ある．

2.3.5 受電共振器が電流分布に与える影響

受電共振器が存在することによって電流分布が大きく歪んでしまっては広い範囲で高効
率な給電を行うことができない．そこで本節では，受電共振器が存在することによって電
流分布がどのように変化するのか検証する．
受電共振器が存在した場合，等価回路上に起こる変化を考える．今回は簡単のため，各
共振器に存在する損失抵抗及び電源の出力インピーダンスは無視できるほど小さいものと
して解析する．このとき，受電共振器と受電共振器が強く結合している中継共振器または
送電共振器について考える．等価回路を図 2.18(a)に示す．受電共振器が送電周波数にお
いて自己共振しているものとすれば，受電共振器が送電共振器及び中継共振器の電流に与
える影響は，強く結合している中継共振器または送電共振器に接続された抵抗によって与
えられる電流の歪みと等価である．なぜなら，負荷Rrxを有し，相互インダクタンスMrx

で結合した受電共振器は鳳-テブナンの定理を用いて図 2.18(b)に示した回路に等価変換可
能であるためである．ゆえに考える問題は，受電共振器が存在しない環境下において，あ
る中継共振器もしくは送電共振器に電流 I0が生じている場合，その共振器にM2

rx/Rrxな
る抵抗を接続した場合の電流の歪みを求めることである．
このような問題を考える場合，補償の定理が有効であることが知られている．図 2.19

のように，抵抗M2
rx/Rrxと電圧源 I0M

2
rx/Rrxを同時に挿入することを考える．この回路
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(a) 受電共振器を用いた等価回路

𝐿

𝐶

𝑀$

(b) 受電共振器を抵抗に置き換えた等価回路

図 2.18: 受電共振器と中継共振器または送電共振器との結合の等価変換

では抵抗M2
rx/Rrxでの電圧降下と電圧源から印加される電圧が打ち消しあうため，電流

分布は変化せず，この共振器の電流も I0で変化しない．ここから電圧源 I0M
2
rx/Rrxを取

り除くと，抵抗M2
rx/Rrxのみを接続したシステムとなる．ここで重ね合わせの理を用い

ると，抵抗M2
rx/Rrxが与える電流の歪みは，抵抗M2

rx/Rrxを接続したシステムにおいて
その抵抗に直列に接続された電圧源 I0M

2
rx/Rrxによって生じる電流に等しい．そこで図

2.19のシステムにおいて電圧源 I0M
2
rx/Rrxによって生じる電流を計算する．

既に述べたように提案するシステムの設計は，送電共振器なのか中継共振器なのかによ
らず近接する共振器間の相互インダクタンスと設計した電流値から決定される．つまりど
の共振器に電圧源が与えられても電流値の相対的なバランスは変化しない．すべての共振
器で式 (2.51)が成立していれば，図 2.19の電圧源から発生する電流も設計値の相対的な
バランスを保持している．ゆえに抵抗M2

rx/Rrxを接続することによって生じる電流の歪
みは，設計した電流分布の定数倍であるため，電流分布は歪まない．以上より，提案する
設計手法は受電共振器が存在する環境下においても有効であることを示された．ただし，
本節での解析では共振器における損失抵抗，および電源の出力インピーダンスを十分に小
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図 2.19: 受電端末の影響を打ち消す電源を挿入した等価回路
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図 2.20: 電流を均一化した無線給電シートのシステム構成

さいものとして解析を行った．現実には，共振器の損失抵抗が増加するに従い，設計式か
らずれが生じるため電流分布が歪むだけでなく，受電共振器による歪みも大きくなる可能
性があることに注意されたい．つづいてシステムを回路的に解析することにより，伝送効
率および伝送電力の見積もり式を導出する．

2.3.6 電流が均一なシステムの設計例

条件式 (2.49)を用いたシステムの設計例を示す．システムの概要を図 2.20に示す．今
回は簡単のため，全ての共振器は同一で，ループコイルにコンデンサを接続したものを
使用し，等間隔に配置するものとした．回路シミュレーションのパラメータを図 2.5に示
す．インダクタンスは直径 30cmのループコイルを想定し，参考文献を基に 1µHに設定し
た [80]．寄生抵抗 0.1 Ω，誘電正接 1/1000，隣り合う共振器間の結合係数を全て−0.1と
し，他の結合については非常に弱いものとして無視した [11]．給電周波数は ISMバンド
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図 2.21: 電流のシミュレーション結果
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図 2.22: 電流を均一化したシステムにおける電力効率と伝送電力

を想定して 13.56MHzとし，式 (2.48)より求めたキャパシタンスは，共振器 7が 344.4pF

であり，その他については 196.8pFであった．
得られた設計により回路シミュレーションを行った．回路シミュレータには LTspiceを
用いた．まずはじめに，受電共振器が無い場合の電流分布を図 2.21に示す．ここで電源
については，電圧振幅 10V，内部インピーダンス 0 Ωとした．得られた結果より，全ての
共振器の電流が均一になっており，設計の妥当性が示された．
つづいて受電共振器を配置した場合の伝送効率と伝送電力を求めた．これ以降，伝送効
率は |S21|2ではなく，電力効率を使って定義する．受電共振器に関しては，インダクタン
ス 0.5µH，損失抵抗 0.1 Ωとし，共振器 1，2，3，4，7と結合係数 0.2で結合した場合に
ついて計算した．接続するキャパシタンスは 13.56MHzで自己共振するよう 137.8pFとし
ている．シミュレーションにおいては，LTspiceを用いて Z 行列を計算することにより，
受電端末の負荷を変化させた際の電力効率と伝送電力を計算した．シミュレーション結果
と後の 2.3.7節で示す見積もり式 (2.57)及び式 (2.59)を用いて計算した結果を図 2.22に示
す．得られた結果より，受電端末の負荷が約 5 Ωのところで電力効率が最大化している．
それに対して，伝送電力は約 110 Ωで最大となっている．伝送電力は電源の出力電圧に
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表 2.5: 電流の均一化に対する回路シミュレーションのパラメータ

給電周波数 損失抵抗 インダクタンス 中継共振器間の結合係数

13.56MHz 0.1 Ω 1µH -0.1

よって調節可能であるため，高効率給電が可能な 5 Ωあたりの領域で給電するのが適切で
ある．次小節にて導出する見積もり式によって計算した値は，シミュレーション結果と酷
似しており，見積り式の正当性が確認できる．

2.3.7 システムの動作解析

本節では，得られた設計手法により設計したシステムの電流 I，電力効率 η及び伝送電
力 P を数量的に見積もるため，見積もり式を導出する．今回はシミュレーションに用い
た直列共振型の共振器を用いた場合について述べる．見積り式の導出に際しては，設定し
た電流分布が完全に満たされているものとして近似的に解析する．
まず初めに電流 Iを見積もる．電源電圧を V，電源の電流を Iとする．力率は 1である
から，V と I の位相は同じであるとしてよい．そこで V 及び I の位相を 0とする．この
とき

Re(V I∗) = V I (2.52)

が成立する．電源から出力される電力と，消費される電力は等しいため

V I =
∑
k

Re
(
|αkI|2 Z ′

k (ω)
)

(2.53)

である．ここで Z ′
k (ω)は中継共振器 kに接続している受電共振器による消費電力を考慮

した抵抗成分である．受電共振器 jと相互インダクタンスMj で結合しており，受電共振
器の負荷を含めた抵抗値をRj とすれば，

Z ′
k (ω) = ZfromL

k (ω) +
∑

(ωMj)
2/Rj (2.54)

で表される．式 (2.53)を整理すると次式 (2.55)を得る．

I =
V∑

|αk|2Re
(
Z ′
k (ω)

) (2.55)

つづいて，電力効率を見積もる．まずはじめに負荷も含めて設計した場合について述べ
る．負荷Rの接続されている共振器番号を iとすると，消費電力は負荷と電流の 2乗の積
であるから以下で与えられる．

η =
|αi|2R∑

|αk|2Re
(
Z ′
k (ω)

) (2.56)

次に負荷を含めず設計した場合について考える．2.3.6節にて行った設計などがこの場合
にあたり，この場合についても先程と同様の解析によって電力効率 ηを求めることができ
る．受電共振器の負荷をR，損失抵抗を rとし，受電共振器が共振器番号 iの中継共振器
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と相互インダクタンスM で結合しているとする．このとき，受電共振器にて消費される
電力は中継共振器 iに直列に接続された (ωM)2/(R+ r)なる抵抗にて消費される電力に等
しい．その電力のうち，負荷Rにて消費される電力の割合はR/(R + r)であるから，式
(2.56)を用いると式 (2.57)を得る．

η =
|αi|2∑

|αk|2Re
(
Z ′
k (ω)

) (ωM)2

R+ 2r + r2/R
(2.57)

最後に伝送電力を見積もる．先程と同様，初めに負荷も含めて設計した場合を考える．
式 (2.55)より伝送電力 P は，

P = R |αiI|2 = R

(
|αi|V∑

|αk|2Re
(
Z ′
k (ω)

))2

(2.58)

によって与えられる．負荷を考慮せず設計した場合には，Rを (ωM)2/(R + r)に置き換
え，受電共振器の損失抵抗によって消費される電力を考慮すると次式 (2.59)となる．

P =
(ωM)2

R+ 2r + r2/R

(
|αi|V∑

|αk|2Re
(
Z ′
k (ω)

))2

(2.59)

見積もり式 (2.57)及び式 (2.59)により計算した電力効率と伝送電力を図 2.22に示した．
電流分布が均一であると仮定して解析を行ったが，誤差は非常に小さいことが確認できた．
共振器に生じる電流を設計することによって高効率給電可能な領域を拡大する手法を導
出した．本手法は同一の共振器を用いた共振器アレイに対して，等しい電流が流れるよう
各共振器を設計することにより，均一な磁界を生成するものである．本手法は受電共振器
を無視して設計するが，受電共振器の影響を考慮しても，共振器の損失抵抗が十分に小さ
ければ電流分布は設計通りとなり歪まないことが確認できた．シミュレーション結果によ
ると，どの共振器と結合しても高効率な給電が可能であること，均一な電力の送電が可能
であることが確認され，それらの値は導出した見積もり式で正確に見積もり可能であるこ
とがわかった．次節 2.3.8では，本手法を無線電力伝送シートに応用する．

2.3.8 形状の変更が可能な無線電力伝送シート

提案した電流の均一化手法を応用した無線電力伝送シートの設計について述べる．提案
する無線電力伝送シートは，モジュールを並べ替えることによってユーザが無線電力伝送
シートの形を自由に変更できるだけでなく，シート上の機器同士が電力を融通し合うこと
が可能であるという特徴を有する．
今回提案する無線電力伝送シートは 2つのユニークな特徴を有している．1つ目の特徴
は，ユーザが自由に形状を変更可能であることである．提案するシステムはモジュール化
された 6種類の共振器から構成され，場所に応じて適切な種類のモジュールを選んで配置
するだけで，任意の形状の無線電力伝送シートを構成することが可能である．2つ目の特
徴は，シート上の端末から電力を供給することが可能な点にある．現在までに提案されて
いる無線電力伝送シートは全て，シートが電源に接続されていることを想定していた．し
かしながら，電源が無い環境においてもラップトップPC等を用いてスマートフォンの充
電が行われている．このような使用シーンを想定すると，ラップトップPC等の端末を電
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図 2.23: 提案する無線電力伝送シートの使用イメージ

RX	
  Resonator	


1	
  

6	
   5	
  

4	
  

3	
  2	
  

7	
  

TX	
  Resonator	


図 2.24: 無線電力伝送シートのシミュレーションモデル

源として用いることができる方が望ましく，またそれも無線で接続できる方が望ましい．
この特徴は 1.1.2節で紹介したいずれの無線電力伝送シートも有していない特徴である．
提案する無線電力伝送シートの使用例を図 2.23に示す．このように卓上に無線電力伝
送シートをユーザの好きな形に配置することで，シート上の全ての機器に無線電力伝送す
ることが可能である．電源は既に述べたように，シートを電力源に接続しなくとも，ラッ
プトップPCのように余剰電力の有する機器があればその機器から分け与えることも可能
である．そのため，家やオフィス以外の出先においても使用できる．それ以外にもかばん
の中に入れておくことにより，かばんの中でラップトップ PCから携帯型端末群に給電し
たり，床にシートを敷き詰めることによってロボット型掃除機などを給電したりするよう
なアプリケーションにも応用可能である．
位置ずれに強い無線電力伝送シートを実現するためには，同一の共振器を等間隔に多数
敷き詰め，全ての共振器の電流を均一にする必要がある．そのための条件は式 (2.48)に
よって与えられる．ここで共振器間の磁気結合は距離の 3乗で減衰するため，隣り合う共
振器同士の成分が支配的であることに着目する [11, 33]．隣り合う共振器との結合以外を
無視すると，式 (2.48)は次式 (2.60)のように変形される．

ZfromL
i = jω (L+ niM) (2.60)

ここで niは共振器 iに隣り合う共振器の個数である．位置ずれに強いシステムを実現す
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図 2.25: 無線電力伝送シートにおける電力効率
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図 2.26: 無線電力伝送シートにおける伝送電力

る場合，できる限り隙間無く共振器を敷き詰めるべきであるから，共振器を三角格子状に
敷き詰めるのが適当である．この場合，niは 1から 6までしか有り得ないため，ni = 1

から ni = 6に応じた共振器を予め作成しておき，それらを適切に配置することによって，
ユーザが最適化した任意の形状の無線電力伝送シートを作成することが可能である．この
ni = 1から ni = 6に対応した共振器モジュールこそ今回提案する無線電力伝送シートモ
ジュールである．各モジュールを設計する際には，磁気結合しているインダクタンスL及
び隣接共振器間の相互インダクタンスM を測定し，式 (2.60)を満たすように Zaddを接
続すれば良い．また，2節においても述べたように，今回の設計手法を用いた場合システ
ム全体として 1つの共振器となる．そのため，無線電力伝送シート全体を 1つの中継共振
器のように用いることが可能である．つまり，これはシートに直接給電する必要が無いこ
とを示しており，端末が給電源になることも可能であることを表している．
無線電力伝送シートに直接給電した際の動作は 2.3.6節にて行ったシミュレーションと
同様であるため，既に位置ずれに強い給電が可能であることが示されている．そこで，本
節では，端末同士の電力融通に関してシミュレーションを行う．送電共振器は受電共振器
と同一とし，全ての設計は 2.3.6節のシステムと同一とする．送電共振器は結合係数 0.2

で共振器 1と結合し，受電共振器は結合係数 0.2で共振器 2，3，4，7と結合するものと
した．得られた電力効率を図 2.25に，伝送電力を図 2.26示す．電力効率，伝送電力共に
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図 2.27: 複数の受電端末存在時のシミュレーションモデル

10 Ωあたりで最大となっている．しかしながら，伝送電力は受電共振器の位置により大
きく異なっている．負荷が 40 Ω以上であれば，位置による伝送電力の差異は小さい．ゆ
えに伝送電力を含めて位置によらない給電を実現するのであれば 40 Ωを用い，電力効率
を最優先するのであれば 10 Ω程度を用いるのが良い．また，負荷が 40 Ωのときには各
共振器での損失は伝送電力の約 4.5%程度であるため，理論上 22個の共振器を敷き詰めた
としても 50%以上の効率が実現できる．これは約 3.4m2程度の面積をカバーしているこ
とになる．
次に 3つの受電共振器が存在する場合についてシミュレーションを行った．シミュレー
ションモデルを図 2.27に示す．全てのパラメータは先程のものと全て同一とするが，負荷
に関しては 10 Ωと 40 Ωの 2つの値に固定した．負荷が 10 Ωの場合，伝送電力はRX4が
0.55W，RX5が 0.58W，RX7が 0.96Wであり，3つを合わせた電力効率は 89.5%であっ
た．受電共振器が 1つの場合の電力効率は 86.4%であったため，効率は 3%程度改善して
いるが，やはり伝送電力には差異が生じていた．負荷が 40 Ωの場合，伝送電力はRX4が
0.78W，RX5が 0.79W，RX7が 0.84Wであり，伝送電力の差異は非常に小さく収まって
いる．受電共振器が 1つの場合の電力効率は 76.0%であったのに対し，3つを合わせた電
力効率は 88.4%であり，10%以上改善している．ゆえに複数の負荷を用いる場合には 40 Ω

あたりを用いるのが適当である．以上より，受電端末の負荷は，受電端末の個数などによ
り適宜調節することで特性の改善が得られることがわかった．

2.4 直線状アレイ化と平面状アレイ化の比較

直線状アレイ化と平面状アレイ化について，設計手法を提案し，それぞれ伝送効率を解
析的に導出した．解析によると，直線状アレイにおける電力効率は式 (2.35)，平面状アレ
イは式 (2.57)によって表される．いずれも送電に用いる共振器の個数が増加するに従って
効率は低下する．つまり，直線状アレイにおいてはホップ数が増えるに従って効率が低下
し，平面状アレイ化においてはアレイのサイズが大きくなるに従って効率が低下する．し
かし，直線状アレイ化については，中継共振器をON/OFF制御することにより，電流が
生じる共振器の個数を最小限に留めることができるため，平面状アレイ化よりも高効率な
電力伝送が期待できる．それに対して平面状アレイ化については，共振器のON/OFF制
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御を行わないため，すべての共振器で電流が生じることとなる．その一方，平面状アレイ
は直線状アレイと異なり，中継共振器の ON/OFF制御が不要であるため，ON/OFF制
御のための機構や受電器の位置検出機構が不要である．以上より，効率とシステムの複雑
さにおいて，直線状アレイ化と平面状アレイ化にはトレードオフが存在することが明らか
となった．

2.5 あとがき

本章では，伝送範囲拡大のための共振器アレイ化手法に関して，直線状アレイ化と平面
状アレイ化の両者を提案した．直線状アレイ化については，ホップ数が変化したとしても
高い伝送効率を維持することが可能な設計手法を確立した．送電共振器から ON状態の
中継共振器を連ねることによって，受電共振器まで電力を伝送することが可能であり，相
互インダクタンスの設計式，システムの実装手法を提案した．それに対して，平面状アレ
イ化では，電流分布を設計パラメータとすることにより，共振器アレイ内で所望の電流分
布を実現し，位置依存性の低い平面状アレイを設計する手法を確立した．またこの手法を
無線電力伝送シートに応用し，形状の変更が可能な無線電力伝送シートを構築するための
共振器モジュールを提案した．直線状アレイ化では ON状態の中継共振器と送受電共振
器にのみ電流が生じないため，ホップ数に比例して伝送効率が低下するが，平面状アレイ
化では全ての共振器に電流が生じるため直線状アレイ化に比べて効率が低くなることがわ
かった．ただし，直線状アレイ化は中継共振器のスイッチングおよび受電共振器の位置検
出が必要であり，直線状アレイ化と平面状アレイ化は，効率とシステムの複雑さにおいて
トレードオフの関係にあることがわかった．
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3.1 まえがき

本章では磁界共振結合型の無線電力伝送に用いる共振器構造について，2つの側面から
検討を行った．1つ目の側面は漏洩電磁界である．磁界共振結合の無線電力伝送を実用化
する上で，人体防護や EMC対策は必要不可欠であり，そのためには漏洩電磁界を低減さ
せる必要がある．本章ではこの問題に対して，最も基本的な磁界発生源であるループ電流
が遠方に生成する電磁界に着目し，複数のループ電流を重ね合わせることにより，漏洩電
磁界を打ち消すための条件式を導出した．その条件式をもとに，漏洩電磁界を打ち消した
共振器構造を提案する．
2つ目の側面は効率改善である．これまでにも共振器単体の構造を工夫することにより
効率改善を目指す論文は多数存在するが，従来の共振器構造はその電気長が最大でも半波
長であったのに対し，今回提案する共振器構造は，半波長の整数倍の電気長を有すること
が可能となり，電気長が拡大されたことによりQ値の向上が期待できる．本論文におい
ては，共振器単体の構造を工夫するのではなく，既存の共振器構造を複数個用いることに
より，より高効率な 1つの共振器構造を実現する点が，従来の手法と大きく異なる．
本章の構成は以下の通りである．まずはじめに漏洩電磁界を打ち消した共振器構造につ
いて説明したのち，つづいて電気長を拡大した共振器構造について述べる．

3.2 漏洩電磁界を打ち消した共振器構造

3.2.1 ループコイルの生成する電磁界

4つの共振器を用いて四角形のアレイを構成し，隣り合う共振器間で逆相の電流を流す
ことによって漏洩磁界を低減する手法が提案されている [54]．このように逆相の電流用い
ることで漏洩電磁界を打ち消すことが可能であるかもしれない．本論文においては，共振
器から放射される電磁界を打ち消すための条件をアンテナ理論に基いて導出し，その条件
をもとにした共振器構造を提案する．既存の共振器は漏洩電磁界の低減効果を確認してい
るに留まっているが，本手法では漏洩電磁界を理論上厳密に打ち消しており，それが最大
の違いである．
磁界共振結合型無線電力伝送において，送受電素子としてループ共振器，ヘリカル共振
器，スパイラル共振器が一般的に用いられている．ヘリカル共振器やスパイラル共振器は
ループ共振器の組み合わせ構造と考えられるため，ループ共振器は最も基本的なユニット
である．そこで本研究ではループ共振器の解析に基づいて漏洩電磁界の低減手法について
考える．
ループ共振器の作る電磁界を求める手法として次の 2つの手法が考えられる．まず 1つ
目は，ビオ・サバールの法則より直接的に磁界分布を求める手法である．この手法は共振
器近傍にて非常に精度がよく，無線給電空間における磁界分布を求めるには最適の手法で
ある．逆に言えば，無線給電空間から少しはみ出た領域において電磁界が打ち消されるよ
うな構造を考案する手法が考えられる．しかしながら，設定した領域において電磁界が効
率良く打ち消されたとしても，より遠方において電磁界が打ち消されるとは限らない．
それに対してもう 1つの手法としてループアンテナの解析手法を応用することが考えら
れる．幸いなことにループアンテナが放射する電磁界分布は，ヘルツポテンシャルにより
計算することができることが知られている．この理論は電気的に小型なループ電流をもと
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図 3.1: ループ電流と解析空間

に計算を行うため，電気的に小型なループ共振器が放射する電磁界の推定にそのまま適用
することができる．図 3.1に示した左回りループ電流 Iからの放射に関して，計算により
得られる電磁界分布は以下であり，ここで aループ電流の半径，kは放射空間の波数，η

は放射空間の特性インピーダンスである [81].
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)
e−jkr (3.3)

Hr = j
ka2I cos θ

2r2

(
1 +

1

jkr

)
e−jkr (3.4)

Hθ = −
(ka)2 I sin θ

4r

(
1 +

1

jkr
−

1

(kr)2

)
e−jkr (3.5)

Hϕ = 0 (3.6)

この電磁界分布はヘルツポテンシャルを aに関してマクローリン展開を施し，高次成分を
無視している．これはループ電流近傍における電磁界を近似していることに相当する．ゆ
えに，ループアンテナの解析を用いる手法は，ビオ・サバールの法則を用いる手法と比較
し，遠方界においてはより正確な議論を行うことが可能であると考えられる．つづいて，
式 (3.1–3.6)を用いた漏洩電磁界低減手法について論じる．

3.2.2 漏洩電磁界の打ち消し条件

式 (3.1–3.6)を以下のように変形することを考える．

Er = 0× a2I (3.7)

Eθ = 0× a2I (3.8)

Eϕ = η
k2 sin θ

4r

(
1 +

1

jkr

)
e−jkr × a2I (3.9)
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Port	


図 3.2: a1, a2, a3 をそれぞれ 30 mm, 40 mm, 50 mmとした際の提案する共振器構造

Hr = j
k cos θ

2r2

(
1 +

1

jkr

)
e−jkr × a2I (3.10)

Hθ = −
k sin θ

4r

(
1 +

1

jkr
−

1

(kr)2

)
e−jkr × a2I (3.11)

Hϕ = 0× a2I (3.12)

式 (3.7–3.12)をみると，ある点 (r, ϕ, θ)におけるすべての成分が a2I に比例しており，比
例定数には aおよび Iは含まれていない．比例定数はその位置に関するパラメータ (r, ϕ, θ)

と空間の特性インピーダンス η及び波数 kにのみ依存している．これはつまり，位置に関
するパラメータ (r, ϕ, θ)はループ電流の中心に依存するパラメータであるから，ループ電
流の中心と放射空間の媒質，動作周波数を固定すれば，a2I のみに依存する．
ここで例として同心円の 2つのループ電流について考える．2つのループ電流から放射
される電磁界は，それぞれのループ電流から放射される電磁界の足し合わせに等しい．な
ぜなら電磁気現象を記述するマクスウェル方程式は線形方程式だからである．2つのルー
プ電流は同心円であるから，a2I の比例定数部分は等しい．2つのループ電流の半径をそ
れぞれ a1と a2，電流値を左回りで I1と I2であるとおけば，2つのループ電流によって
放射される電磁界は a21I1 + a22I2に比例することとなる．ゆえに，もし a21I1 + a22I2が 0で
あれば放射電磁界が打ち消される．例えば a1 = 2a2が成立するとき，2I1 = −I1が成立
するように電流を制御することで漏洩電磁界を打ち消すことができる．これをより多数
の場合にも拡張する．同心ループ電流の数を nとし，半径の小さいものからその半径を
a1，a2，. . .，anとする．また，それぞれに生じる電流を，同様に半径の小さいものから
I1，I2，. . .，Inとしたとき，漏洩電磁界が打ち消される条件は次式としてまとめられる．

n∑
i=1

a2i Ii = 0 (3.13)

複数の同心ループ共振器が存在する場合に，式 (3.13)を満たすよう電流を調節すること
によって漏洩電磁界を打ち消すことが可能である．

3.2.3 漏洩電磁界の打ち消し効果を簡便に実現する共振器構造

2つの同心ループ電流についてもう一度考える．上記で述べたように，もし a21I1 + a22I2
が 0となるように電流を制御することによって放射電磁界を打ち消すことができる．しか
しながら，これは同心ループの数だけ独立した電源が必要となる．すなわち，2つの同心
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ループ電流の場合には 2つの独立した電源が必要であり，コストの増加や装置の大型化，
制御の複雑化などの問題を引き起こす．よって本小節では，より簡便に 1つの電源だけで
漏洩電磁界の打ち消し条件を満たすことを考える．
漏洩電磁界の打ち消し条件式は a21I1+a22I2 = 0であるが，半径の 2乗は常に正であるた
め電流値には負の場合が存在していなくてはならない．これを実現するのは複数の電源が
ければ不可能であるかのようにも思えるが，可能なケースが 1つある．それは I1 = −I2で
ある．なぜならこの式は，I1の向きが I2の向きとは逆である，つまり逆相であるというこ
とを示しており，電線の巻く向きを逆向きに直列接続すればよい．しかしながら I2 = −I1
であるとすれば，a21−a22 = 0が満たされることが放射を打ち消す条件となり，解は a1 = a2
となる．同じ半径で I1 = −I2を満たす 2つの電流が存在しているとすれば，これは同じ
円に逆方向同振幅の電流が生じていることになるので，結局電流が存在していないことと
等しい．
3つの同心ループ電流について考えると状況が異なる．それぞれの半径を a1，a2，a3，
それぞれの電流を I1，I2，I3 であるとすれば，上記の議論により，放射される電磁界は
a21I1 + a22I2 + a23I3に比例する．ここで例えば−I1 = −I2 = I3とすれば，漏洩電磁界が打
ち消される条件は以下のようになる．

−a21 − a22 + a23 = 0 (3.14)

この条件式を満たす解は無限に存在する．特に解を自然数に限定すれば，解はピタゴラス
数になるため，主なものに {a1, a2, a3} = {3 : 4 : 5}や {a1, a2, a3} = {5 : 12 : 13}などが
ある．これらは実際にコイルを作成することをでき，例えば {a1, a2, a3} = {3 : 4 : 5}で
あれば，図 3.2に示すようなコイル構造となる．
最後により多数の同心ループ構造に拡張する．同心ループ電流の数を nとし，半径の小
さいものからその半径を a1，a2，. . .，anとする．また，それぞれに生じる電流を，同様
に半径の小さいものから I1，I2，. . .，Inとし，最外ループの電流の向きを基準と同じ向
きのとき si = 1，逆向きのとき si = −1とするとき，漏洩電磁界が打ち消される条件は次
式 (3.16)としてまとめられる． ∑

a2i (siI) = 0 (3.15)

∴
∑

sia
2
i = 0 (3.16)

式 (3.16)を満たすような siと aiの組を導き，siに従って各ループコイルを直列接続する
ことにより漏洩電磁界を打ち消すことができる．

3.2.4 残存する電磁界

上記で説明した理論ではすべての電磁界が打ち消されてしまうかのようにも見える．し
かし，既に説明したように，用いたループ電流が放射する電磁界に関する式 (3.1–3.6)は，
アンテナ工学により得られた知見を活かしており，ヘルツポテンシャルの高次項を無視す
ることによってループ電流から遠く離れたところで支配的な成分のみを残している．ゆえ
に複数のループ電流の和として式 (3.1–3.6)による漏洩電磁界を打ち消したとしても必ず
ループ電流近傍には電磁界が残存するはずである．
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図 3.3: I = 2としたときの z軸 0mm–100mm上に生成される磁界強度

第 3.2.1で説明したように，ループ電流近傍においてはビオ・サバールの法則を用いた
方がより正確な計算が可能である．ループ電流が図 3.1における z軸上に生成する磁界は，
ビオ・サバールの法則を用いて

Hz =
I

2

a2

(z2 + a2)3/2
(3.17)

のように計算できることは広く知られている．この式を用いて a1 : a2 : a3 = 3 : 4 : 5及
び−I1 = −I2 = I3を満たす 3つの同心ループ電流が z軸上に生成する磁界を計算すると，
a3 = 5a及び I3 = I として次式のようになる．

Hz =
I

2

(
−9a2

(z2 + 9a2)3/2
+

−16a2

(z2 + 16a2)3/2
+

25a2

(z2 + 25a2)3/2

)
. (3.18)

括弧内第 2項と第 3項を比べると，第 2項の方がループ共振器近傍では大きい．ゆえに
共振器近傍においてHz の絶対値は括弧内第 1項より必ず大きくなる．図 3.3にビオ・サ
バールの法則によって計算した，電流値 I = 2としたときの共振器全体，半径 30mmの
ループ電流，半径 40mmのループ電流，半径 50mmのループ電流によってそれぞれ生成
される磁界強度をを示す．この図より z軸 25mmと 30mmの間で 4本の線は交差してお
り，この点から 3つのループ電流全体から生成される磁界が劇的に減少し，最も小さい値
になっていることが分かる．ゆえ，この交差点程度の高さであれば無線給電も可能である
と考えられる．

3.2.5 電磁界シミュレータを用いた漏洩電磁界打ち消し効果の確認

本節では電磁界シミュレータ FEKOを用いて提案する共振器構造の有効性を検証する．
今回は簡単のため図 3.2に示したような 3つの同心ループを用いた構造について電磁界シ
ミュレータFEKOを用いたシミュレーションを行った．3つ同心ループの半径比に対して
漏洩電磁界の打ち消し条件式を満たす解は無限に存在するため，効率の観点から最適な半
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図 3.4: FEKOによる電磁界シミュレーション
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図 3.5: α = a2/a1 に対する電力効率の位置ずれ特性

径をシミュレーションにより求め，その半径比を有した共振器から放射される漏洩電磁界
を解析する．
半径について a1＜ a2＜ a3とする．a3を基準として 1とすると，a1及び a2については
どちらか一方が決まれば他方は自動的に決まる．そこで次式

α = a1/a2 (3.19)

で定義するパラメータαを導入する．このαの値を 0から 1に変化させ，シミュレーション
により電力伝送効率の位置ずれ特性を確認する．また共振させるために図 3.2に示すポー
トの位置にそれぞれに応じたキャパシタを装荷した．また周波数には ISMバンドである
13.56MHzを用い，導線には直径 1mmの銅線を用いた．このシミュレーションにおいて
は，位置ずれは z軸方向だけとし，水平方向への位置ずれは無視した．z軸方向への位置
ずれは図 3.3を参考にし 30mmまでとした．それぞれの高さに応じて粟井氏の研究を参考
に伝送効率を最大化した [36]．また比較対象としてループコイルに対しても同様のシミュ
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図 3.6: 水平方向への位置ずれ

0%!

20%!

40%!

60%!

80%!

100%!

0! 20! 40! 60! 80! 100!

proposed 
(α=0.95)!
loop!

Po
w

er
 E

ffi
ci

en
cy

 	


Horizontal Displacement [mm]	


図 3.7: 高さを 10mmで固定した場合における電力効率の水平方向位置ずれ特性

レーションを行った．図 3.4にシミュレーション画面を，図 3.5にシミュレーション結果
を示す．z方向の位置ずれが大きくなるに従ってループコイルと提案手法との効率の差は
大きくなってしまうものの，位置ずれが 25mm程度までであれば α = 0.95や α = 0.90の
ときには80%以上の効率を維持することが可能であることが分かる．いずれの位置ずれに
おいても α = 0.95の場合が提案手法の中で最大効率を実現することができる．そのため，
以下においてはループコイルと α = 0.95の提案手法とを比較していく．

水平方向への位置ずれ特性

つづいて水平方向への位置ずれ特性をシミュレーションにより求めた．シミュレーショ
ンの概要を図 3.6に示す．水平方向への位置ずれ特性をシミュレーションする際，z軸方
向への位置ずれは 10mmに固定した．シミュレーション結果を図 3.7に示す．提案手法と
ループコイルではそれぞれ違う位置において谷が存在しているが，提案手法の方が短い距
離に谷が生じており，安定して給電するためには 20mm程度までに水平方向への位置ず
れを制限する必要があることが分かった．
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図 3.8: 10W送電時の磁界強度分布

電磁界シミュレーションによる漏洩電磁界削減効果の確認

効率，および給電範囲のどちらにおいても，ループコイルと比較して性能の劣化が確
認された．しかしながら実用を考える上では効率が多少悪くとも漏洩電磁界が小さい方
が望ましいケースは多く存在する．そこで漏洩電磁界をシミュレーションにより求めた．
z軸方向への位置ずれは 10mmと固定し，伝送電力を 10Wに固定した際の磁界強度分布
を図 3.8に，電界強度分布を図 3.9に示す．それぞれのグラフに矢印で指し示した黒線は
ICNIRPの定めている，10MHzから 400MHzまでの時間的に変化する電界及び磁界への
公衆の曝露に関する参考レベルを示している [82]．図 3.8より．参考レベルを超える領域
は提案手法の方が非常に小さくなっていることが分かり，この差は電力を大きくするに
従ってより拡大する．また提案手法の方が磁界強度が急激に弱まっていることが確認でき
る．しかしながら，提案手法の方が結合が弱いために同じ電力を送るためには多くの電流
が必要であり，そのため共振器の近傍では提案手法の方が磁界分布が強い領域も存在して



第 3章 電流方向に着目した共振器構造 58

1m	


1m	


(a) 提案構造

1m	


1m	


(b) ループ共振器

図 3.9: 10W送電時の電界強度分布

いる．図 3.9に示す電界強度分布によると，10MHzから 400MHzまでの時間的に変化す
る電界及び磁界への公衆の曝露に関する参考レベルを超える領域は磁界強度分布と比較
し非常に狭くなっているため，提案する共振器構造においては磁界強度がより重要なパラ
メータであることが分かる．

3.2.6 実測による効率の測定

シミュレーションにより提案手法の有効性を確認することができた．つづいて，実測に
より電力効率と位置ずれ特性を確認した．実測に際して最初に提案構造の共振器とループ
コイルを用いた共振器を実装した．図 3.10にそれぞれの共振器を示す．シミュレーショ
ンと同様に最外ループの半径を 50mm，導線は直径 1mmの銅線としており，ポートには
SMAポートと直列に共振用のキャパシタを装荷した．測定にはベクトルネットワークアナ
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(a) 提案構造

(b) ループ共振器

図 3.10: 作成した共振器

ライザを用いた．シミュレーションと同様に z軸方向に 0mmから 30mmまでずらしなが
ら Sパラメータの測定を行い，測定した Sパラメータの値から最大効率を計算した [34]．
測定した Sパラメータから最大効率を求めた結果を図 3.11に示す．シミュレーション
に比べ効率の減少は見られるものの，同様の傾向を示している．z軸方向への位置ずれが
20mm程度までであれば効率の良い電力伝送が可能であることが確認できる．
つづいて電力効率の水平方向への位置ずれ特性を測定した．測定条件はシミュレーショ
ンと同様であり，図 3.6のように z 軸方向への位置ずれを 10mmに固定し，水平方向に
0mmから 100mmまでずらしながら Sパラメータを測定し，最大効率を計算した．結果
を図 3.12に示す．シミュレーションと同様に 30mmのところで提案手法では谷になって
おり，20mm程度までの領域であれば安定した無線電力伝送が可能であることがわかる．
ループコイルに対しても 80mmのところで谷になっており，シミュレーションの結果と一
致する．ただし，提案手法においては水平方向への位置ずれが 60mmの位置と 80mmの
位置で，シミュレーションに比べ実測による効率が極端に低くなってしまっている．この
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図 3.11: 電力効率の鉛直方向位置ずれ特性の実測結果
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図 3.12: 電力効率の水平方向位置ずれ特性の実測結果

原因として，今回はコイルを手巻きによって作成したため，実装誤差による影響が生じて
いる可能性がある．

3.2.7 半径比の最適化

シミュレーションにおいては αが 1に近づくほどに効率は改善した．ここでは漏洩電磁
界を打ち消す条件式 (3.16)が成立した上で伝送効率および伝送距離を最大化するための
半径比を理論的に考察する．
ビオ・サバールの法則により得られる z軸上の磁界強度に関する式 (3.17)を用いて考え
る．漏洩電磁界を打ち消す条件式 (3.16)が成り立っているとき，1/z，1/z2，1/z3に比例
する磁界は打ち消されている．ゆえに残存する電磁界はより高次の成分であるはずであ
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る．ここで式 (3.17)を 1/zに関して整理すると次式のようになる．

Hz =
I

2

a2

(z2 + a2)3/2
(3.20)

=
I

2

a2(
1

(1/z)2
+ a2

)3/2 (3.21)

式 (3.21)を 1/z = 0を中心としてマクローリン展開することを考えるが，式 (3.21)は
1/z = 0で不連続である．そこで次式 (3.22)で定義する F (t)を導入する．

F (t) =
t3

(t2 + 1)3/2
(3.22)

式 (3.22)を用いると，式 (3.21)は

Hz =
I

2

∣∣∣∣∣∣∣
a2 (1/z)3(

1 + a2 (1/z)2
)3/2

∣∣∣∣∣∣∣ (3.23)

=
I

2a

∣∣∣∣∣∣∣
(a/z)3(

(a/z)2 + 1
)3/2

∣∣∣∣∣∣∣ (3.24)

=
I

2a
|F (a/z)| (3.25)

のように表される．ゆえに F (t)をマクローリン展開をすることにより，z軸上における
磁界強度に関して，1/z3よりも高次の成分に関して容易に解析することができる．
F (t)をマクローリン展開するため，F (t)の高次導関数を求める．本論文では F (n)(t)は

F (t)の n次導関数を表すものとする．5次導関数までの計算結果を次に示す．

F (1)(t) = 3

(
t2

(t2 + 1)3/2
− t4

(t2 + 1)5/2

)
(3.26)

F (2)(t) = 3

(
2t

(t2 + 1)3/2
− 7t3

(t2 + 1)5/2
+

5t5

(t2 + 1)7/2

)
(3.27)

F (3)(t) = 3

(
2

(t2 + 1)3/2
− 27t2

(t2 + 1)5/2
+

60t4

(t2 + 1)7/2
− 35t6

(t2 + 1)9/2

)
(3.28)

F (4)(t) = 45

(
− 4t

(t2 + 1)5/2
+

25t3

(t2 + 1)7/2
− 42t5

(t2 + 1)9/2
+

21t7

(t2 + 1)11/2

)
(3.29)

F (5)(t) = 45

(
− 4

(t2 + 1)5/2
+

95t2

(t2 + 1)7/2
− 385t4

(t2 + 1)9/2
+

525t6

(t2 + 1)11/2
− 231t8

(t2 + 1)13/2

)
(3.30)

これを用いて F (t)をマクローリン展開すると次式を得る．

F (t) =
F (0)(0)

0!
+

F (1)(0)

1!
t+

F (2)(0)

2!
t2 +

F (3)(0)

3!
t3 +

F (4)(0)

4!
t4 +

F (5)(0)

5!
t5 + · · · (3.31)

= t3 − 3

2
t5 + · · · (3.32)
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式 (3.32)を式 (3.25)に代入すると，

Hz =
I

2a

∣∣∣∣(az)3 − 3

2

(a
z

)5
+ · · ·

∣∣∣∣ (3.33)

=
I

2

∣∣∣∣∣a2
(
1

z

)3

− 3

2
a4
(
1

z

)5

+ · · ·

∣∣∣∣∣ (3.34)

ゆえに z軸上に生じる磁界に関して，1/z3の次に高次の項は 1/z5の項であり，その係数
は a4に比例する．1/z5より高次の項は，1/z5の項に比べて急峻に減衰するため，これ以
降は 1/z5の項で生成される磁界のみを考慮して半径比の最適化を考える．
計算の都合上，z > 0の領域について考える．漏洩電磁界を打ち消す条件式 (3.16)が成
り立っているとき，残存する漏洩電磁界を次式 (3.37)により近似できる．

Hz ∼ I

2

∑
si

(
a2i

(
1

z

)3

− 3

2
a4i

(
1

z

)5
)

(3.35)

=
I

2

((
1

z

)3∑(
sia

2
i

)
− 3

2

(
1

z

)5∑(
sia

4
i

))
(3.36)

= −3I

4

(
1

z

)5∑(
sia

4
i

)
(3.37)

ゆえに，残存する磁界強度を最大化するためには，式 (3.16)を拘束条件として，次式で定
義される q(ai, si)を最大化する必要がある．

q(ai, si) =
∑(

sia
4
i

)
(3.38)

ここでループ数 nと最外ループの半径 anを定数とすると，式 (3.16)を拘束条件として
ときに，q(ai, si)を最大化する条件は，n− 1以下の iに対して

si = −sn (3.39)

ai =
an√
n− 1

(3.40)

であり，q(ai, si)の最大値は

q(ai, si) = a4n

(
1− 1

n− 1

)
(3.41)

である．証明は以下である．
まずはじめに，すべての siを所与として aiを最適化する．最適化にはラグランジュ未
定乗数法を用いる．関数E(ai, λ)を次式のように定める．

E(ai, λ) =
∑(

sia
4
i

)
− λ

(∑(
sia

2
i

))
(3.42)

このとき q(ai, si)が最大化される条件の候補は si ̸= 0より

∂E(ai, λ)

∂ai
= 0 (3.43)

∂E(ai, λ)

∂λ
= 0 (3.44)
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で与えられる．これらを計算し，整理すると

4a3i − 2λai = 0 (3.45)∑(
sia

2
i

)
= 0 (3.46)

を得る．式 (3.45)より a2i は 0もしくは λ/2である．ここで snを除く siに関して，siが
-1である iの個数をN−とする．si = −1かつ a2i = λ/2である iの個数から，si = 1かつ
a2i = λ/2である iの個数を引いた数をmとすると，mはN−以下の整数である．このm

を用いると，式 (3.46)は次式のように変形できる．

a2n −m
λ

2
= 0 (3.47)

式 (3.47)より，λは

λ = a2n
2

m
(3.48)

となり，これを q(ai, si)に代入すると，

q(ai, si) = a4n −m

(
a2n

1

m

)2

(3.49)

= a4n

(
1− 1

m

)
(3.50)

となり，mが大きいほど q(ai, si)も大きくなる．mの最大値はN−であり，m = N−のと
き，si = −1を満たす iに対しては a2i = a2n

2
m であり，si = 1を満たす iについては a2i = 0

となる．ゆえに siが所与であるとき，q(ai, si)を最大化する aiは次式により与えられる．

ai =


an√
N−

(i ∈ {j|sj = −1})

0 (otherwise)

(3.51)

q(ai, si)の最大値は式 (3.50)より

q(ai, si) = a4n

(
1− 1

N−

)
(3.52)

となる．
これまでの解析は siを所与としていたが，つづいて siを最適化することを考える．式

(3.52)より，q(ai, si)は明らかにN−の単調増加関数である．ゆえにN−を最大化すれば
よい．そのためには snを除くすべての siを-1とすればよい．よって，条件式 (3.39)が成
立する．さらに，q(ai, si)が最大となるのはN− = n − 1のときであり，これを式 (3.51)

に代入すると条件式 (3.40)を得る．さらに条件式 (3.40)を式 (3.52)に代入することで，
q(ai, si)の最大値として式 (3.41)を得る．以上により，q(ai, si)の最大値を表す式 (3.41)，
および，その条件として式 (3.39)と式 (3.40)が証明された．
さらに巻数の最適化について考えると，q(ai, si)は巻数N に関して単調増加である．ゆ
えに巻数は可能な限り増やした方がよいが，電気的に小型であることが本手法の前提と
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なっているため，電気的に小型な範囲で巻数を最大化するのが望ましい．また，巻数 N

が無限大に近づくとき残存する z軸方向の磁界は

Hz = −3I

4

(
1

z

)5

a4n (3.53)

によって与えられ，これが上限値である．上記の解析で得られた結果はシミュレーション
における半径比の最適化と一致する．シミュレーションにおいては αが 1に近づくほどに
効率が向上していたが，αが 1に近づくというのは a1と a2が a3/

√
2に近づくというこ

とであり，これは巻数を 3としたときの式 (3.40)に他ならない．

3.2.8 本手法のまとめ

ループ電流が放射する漏洩電磁界に着目し，半径比を適切に設定することにより漏洩電
磁界を打ち消すための条件式を導出した．さらには電流の流れる向きを考えてコイルを巻
くことにより簡便に漏洩電磁界を打ち消す共振器構造の設計手法を示し，シミュレーショ
ン及び実測によって有効性を確認した．効率という点においてはループコイルには及ばな
いものの，提案手法の方が漏洩電磁界が非常に小さく，さらにはある領域を境に劇的に小
さくなっていることが分かった．伝送効率を最大化するためには，最外ループ以外の電流
をすべて最外ループの逆向きとし，それらの半径を可能な限り同一とすればよいことを明
らかにした．
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3.3 半波長の整数倍の電気長を有する共振器構造

磁界共振結合型の無線電力において，伝送距離の向上は必須である．マサチューセッツ
工科大学の研究グループが発表した当初の論文においては，1m程度の距離で 90%程度の
伝送効率が報告されているが，これは直径 1mの共振器を用いたために可能であったこと
であり，実用化を考えるとより小さいサイズの共振器を使用する必要がある．サイズは無
線電力伝送を実装するアプリケーションに強く依存する一方，そのもとで伝送距離を伸ば
すためには共振器自体のQ値を向上する他ない．伝送効率は結合係数 kとQ値の積であ
る kQ積の関数として表されることが知られている [83]．結合係数の決定要因としてはサ
イズと送受電器の相対位置が支配的であるが，サイズと相対位置はアプリケーションに
よって決定されるべきである．アプリケーションに対する所望のサイズと相対位置が与え
られたとき，最低限の効率を維持することができるかどうかは共振器自体のQ値にかかっ
ている．しかし，マサチューセッツ工科大学の研究グループの例をとっても分かるように，
現状として十分な効率が担保できるとは言い難い．つまり，効率による制限から伝送距離
やサイズを妥協せざるを得ないのが現状であり，この制限を緩和するため，高Qな共振
器構造の研究が行われている．
これまでの研究において，一般的に用いられてきた共振器構造は，オープン型とショー
ト型の 2種類に分類できる [45]．オープン型の共振器は基本的には，電源の動作周波数で
自己共振するように設計したものを使用する．動作周波数で自己共振するよう共振器の
巻数やサイズを調節することになり，入力インピーダンスが最小となるように設計する．
オープン端であることを考えると，共振器部分が λ/4伝送線路のように振る舞っていると
考えられるため，電気長は全体として半波長となる．それに対してショート型の共振器は
直列にキャパシタを接続することによって自己共振させて用いる．反共振点に至るよりも
短い状態で用いることで，ショート型の共振器自体のインピーダンスには正の虚数成分が
存在していることから，電気長は半波長より短い状態で用いていることとなる．
それに対して，共振器を直列 LCR回路としてとらえた場合，Q値は動作各周波数を ω

として ωL/Rのように表されるため，巻数を増やし，より長い電気長を有する構造の方
がQ値が大きくなる可能性がある．なぜなら，低周波域におけるソレノイドコイルのイ
ンダクタンス Lを考えると，それは巻数をN に対して，N2に比例することが一般に知
られており，その一方，寄生抵抗 RはN に比例する．ゆえにQ値自体も巻数N に比例
することになる．しかしながら，自己共振するほどに高い周波数で用いる場合には，必ず
しも巻数N を増加させたとしてもQ値が増加するとは限らない．それは 3.3.1節で述べ
るように，巻数の増加により電気長が半波長を超えたときに，電流の向きが逆転してしま
うために，Q値が低下してしまうためであると考えられる．ゆえに，現在一般に用いられ
ているオープン型およびショート型の共振器は，ともに電気長が半波長以下で用いる．
そこで本節では，電流の向きが逆転してしまうことによる Q値の低下を防ぎつつ，巻
数を増加させることによって，Q値を向上させ，高効率な無線電力を実現するための共振
器構造を提案する．提案する共振器には 2つの種類がある．Type1は，互いに磁気結合し
た複数のオープン型の半波長共振器を 1つの共振器として用いるものである．共振器アレ
イによって 1つの高性能な共振器を構築しているものとも捉えられる．Type2はオープン
型の半波長共振器を奇数個直列に接続したものであるが，電流の向きが逆転する問題を解
決するために，巻線の向きが右回りのものと左回りのものを交互に接続したものである．
提案構造の有効性を電磁界シミュレーションにより確認したところ，既存のオープン型ヘ
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図 3.13: オープン型ヘリカル共振器
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図 3.14: 6.42巻オープン型ヘリカル共振器の入力リアクタンスの周波数応答

リカル共振器と比較して，伝送距離 1mのときに 40%の効率改善が確認できた．

3.3.1 電流方向の反転を防止する共振器構造

電気長を拡大した共振器構造を説明する前に，電気長が半波長を超えた際に起こる現象
を確認する．図 3.13に，直径 30cm，銅線径 1mm，ピッチ 5mmでモデル化したオープ
ン端のヘリカル共振器を示す．このオープン端のヘリカル共振器は，他の共振器構造と比
較して非常にQ値が高いことが知られている [47]. 電磁界シミュレータ FEKOを用いて
巻数を調節し，自己共振周波数を 13.56MHzに調節したところ，その巻数は 6.42であっ
た．図 3.14に，6.42巻のオープン端ヘリカル共振器の入力リアクタンスの周波数応答を
示す．本論文においては，この 6.42巻のオープン端ヘリカル共振器を単一ヘリカル共振
器と呼ぶこととする．単一ヘリカル共振器における 2番目の直列共振点は，67.3MHz付
近に存在することが読み取れる．この 2番目の直列共振点を無線電力伝送に応用可能か検
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図 3.15: 6.42 巻オープン型ヘリカル共振器の

13.56MHzにおける電流分布

図 3.16: 30.5 巻オープン型ヘリカル共振器の

13.56MHzにおける電流分布

図 3.17: 3 つの半波長エレメントから成る

Type1の共振器構造

図 3.18: 3 つの半波長エレメントから成る

Type1の共振器内の電流分布

討を行う．巻数を増加させることによって，2番目の直列共振点を 13.56MHzに調節した
とき，その巻数は 30.5であった．図 3.15に 13.56MHzにおける単一ヘリカル共振器の電
流分布を，図 3.16に巻数が 30.5の共振器における電流分布を示す．単一ヘリカル共振器
の電気長は半波長であるのに対し，巻数が 30.5巻の場合には 1.5波長となっている．この
とき，共振器内部で電流の方向が逆転するため，その結果，生成された磁束同士が打ち消
されてしまい，Q値およびインダクタンスの減少につながる．単一ヘリカル共振器および
巻数 30.5巻の共振器を用いて，伝送効率のシミュレーションを行ったところ，伝送距離
が 50cmのとき，単一ヘリカル共振器では 80%の効率が得られたのに対し，30.5巻の場合
では 10%の効率しか得られなかった．外形が同一の場合，伝送効率はQ値に大きく依存
するため，この結果は 30.5巻の場合にはQ値が単一ヘリカル共振器に比べ劣化したこと
を示している．
30.5巻の共振器構造でQ値が劣化するのは電流の方向が逆転してしまうためである．共
振器やコイルにおいて巻数を増やした場合にQ値およびインダクタンスの向上が見込め
るのは，生成された磁束同士が強め合うためであるから，電流の方向は単一に揃えるのが
望ましい．そこでこの問題を解決すべく 2種類の共振器構造を提案する．本論文ではそれ
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図 3.19: 3 つの半波長エレメントから成る

Type2の共振器構造

図 3.20: 3 つの半波長エレメントから成る

Type2の共振器内の電流分布

ぞれをType1およびType2と呼ぶこととする．まずはじめにType1の共振器構造から説
明する．Type1の共振器構造を図 3.17を用いて説明する．これは単一ヘリカル共振器が 3

つ近接しているものであるが，Type1の共振器は電磁界で結合した半波長のエレメントを
複数近接させ，それを 1つの共振器として用いる構造である．エレメントあたりの巻数は
増加しないものの，複数のエレメントの総和として巻数が増加することになる．ただし，
エレメント自体の巻数は厳密には単一ヘリカル共振器の場合よりも減少する．これは，複
数のエレメント全体として共振させる際に，相互インダクタンスの影響により構造内の電
気長が短くなるためである．シミュレーションによると，オープン端のヘリカル共振器を
3つ，距離 5mmで配置した場合，給電点を中間のエレメントに設けると，エレメントの
巻数が 4.35のときに共振周波数が 13.56MHzとなった．図 3.18にType1共振器の電流分
布を示す．電流の方向が逆転することなく，巻数を増大させることに成功していることが
わかる．
つづいて，Type2の共振器構造を図 3.19を用いて説明する．これはオープン端ヘリカ
ル共振器を 3つ直列に接続したものであるが，最大の特徴は隣り合うエレメントでは巻線
の向きを逆転させることにある．図 3.19では，中央のエレメントのみ右回りであり，そ
れに隣り合う上部および下部のエレメントは左回りに銅線が巻かれている．これは，巻数
が増加したときに銅線内の電流方向が逆転するのに合わせて巻線の向きを逆転させるこ
とで，結果として電流の向きを揃える構造となっている．この構造についても相互干渉の
結果，エレメントの巻数は単一の場合に比べて減少する．シミュレーションの結果による
と，エレメントの巻数が 4.96のときに，自己共振周波数は 13.56MHzとなる．このとき
の電流分布を図 3.20に示すが，すべてのエレメントに同一方向の電流が生じていること
が見て取れる．
これら 2つの共振器構造のエレメントはヘリカル共振器以外にもスパイラル共振器やダ
ブルスパイラル共振器についても適用可能であり，また，その数も次節で示すようにより
多数で構成することが可能である．例示した共振器構造は単一ヘリカル共振器と比較して
2倍以上の厚みを有しているが，以下では，スパイラル共振器をエレメントとすることで
単一ヘリカル共振器よりも薄い構造でありながら 7つのエレメントによりなる共振器を実
現している．さらに，各共振器構造について 2点補足する．まず Type2の共振器の入力
インピーダンスについてである．Type2の共振器は，エレメントが直列に接続されている



第 3章 電流方向に着目した共振器構造 69

ため，その入力インピーダンスの計算に伝送線路理論を応用することが可能である．半波
長，つまり，λ/2の共振器は，2つの λ/4エレメントから成るため，λ/4の伝送線路のよ
うに振る舞う．よって，Type2の共振器は終端がオープンであるため，その入力インピー
ダンス Zinは，構成する λ/2の共振器の個数を nとして

Zin =

{
0 (n : odd)

∞ (n : even)
(3.54)

となる．ゆえに Type2の共振器を自己共振させるためには，奇数個のエレメントを直列
に接続する必要がある．
もう一点は Type1の共振器構造に生じる電流分布の向きについて，解析的に保証する
ものである．まず Type1の共振器構造を次式のようにモデル化する．

r + j
(
ωL− 1

ωC

)
jωk12L · · · jωk1nL

jωk21L r + j
(
ωL− 1

ωC

) . . .
...

...
. . .

. . . jωkn−1nL

jωkn1L · · · jωknn−1L r + j
(
ωL− 1

ωC

)



I1
I2
...

In

 =


V

0
...

0


(3.55)

ここで，rは各エレメントの損失抵抗，Lはインダクタンス，Cはキャパシタンスであり，
kij はエレメント iとエレメント j 間の結合係数，Iiは各エレメントに流れる電流値，V

はエレメント 1への入力電圧である．結合係数 kij に関して，本手法ではすべて正となる
ように共振器を配置するものとする．簡単のため r = 0と近似して解析を進める．一般に
銅線のみから成る共振器エレメントは 1000程度もしくはそれ以上のQ値をもち，非常に
損失抵抗が小さいため，この近似は現実的なものであると考えられる．r = 0とした場合，
式 (3.55)は

j
(
ωL− 1

ωC

)
jωk12L · · · jωk1nL

jωk21L j
(
ωL− 1

ωC

) . . .
...

...
. . .

. . . jωkn−1nL

jωkn1L · · · jωknn−1L j
(
ωL− 1

ωC

)



I1
I2
...

In

 =


V

0
...

0

 (3.56)

となる．無損失かつ共振状態にあるときには電流の維持に電圧源を必要としないため，
j
(
ωL− 1

ωC

)
jωk12L · · · jωk1nL

jωk21L j
(
ωL− 1

ωC

) . . .
...

...
. . .

. . . jωkn−1nL

jωkn1L · · · jωknn−1L j
(
ωL− 1

ωC

)



I1
I2
...

In

 = O (3.57)

を満たす電流の組合せが存在すること共振条件となる．この共振条件を満たす周波数にお
いては，Type1の共振器が自己共振状態にあるといえるが，ここでこの条件式 (3.57)に
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対して必ずすべての Iiの符号が同一となる周波数が存在することを示す．式 (3.57)は
0 k12 · · · k1n

k21 0
. . .

...
...

. . .
. . . kn−1n

kn1 · · · knn−1 0



I1
I2
...

In

 = −


1− 1

ω2LC 0 · · · 0

0 1− 1
ω2LC

. . .
...

...
. . .

. . . 0

0 · · · 0 1− 1
ω2LC



I1
I2
...

In


(3.58)

と変形でき，最終的には
0 k12 · · · k1n

k21 0
. . .

...
...

. . .
. . . kn−1n

kn1 · · · knn−1 0



I1
I2
...

In

 = −
(
1− 1

ω2LC

)
I1
I2
...

In

 (3.59)

を得る．ここで結合係数から構成される行列を

K =


0 k12 · · · k1n

k21 0
. . .

...
...

. . .
. . . kn−1n

kn1 · · · knn−1 0

 (3.60)

とおく．また，本論文では，行列Aの (i, j)成分をAij と書くこととする．ここで，行列
K の成分はすべて非負である．加えて，i ̸= jのときKij > 0であり，かつ，K2

ii > 0で
あるから，行列Kは既約である．成分が非負であり，既約である行列に対してはPerron-

Frobeniusの定理より，固有値に正の実数であるものが存在し，それに対応する固有ベ
クトルの成分もすべて正である．ここで行列K の，正の実数である固有値を e，それに
対応する固有ベクトルを wとおくと，式 (3.59)から，−

(
1− 1

ω2LC

)
，および，ベクトル

(I1, I2, · · · )Tは，結合係数から構成される行列の固有値，および，固有ベクトルとなって
いるため，

−
(
1− 1

ω2LC

)
= e (3.61)

I1
I2
...

In

 = w (3.62)

を得る．wの成分はすべて正であるため，電流値もすべて正となる．また電流値がすべて
正となる周波数は

ω =
1√

(e+ 1)LC
(3.63)

で与えられる．固有値 eは正であるため，Type1共振器の自己共振周波数は，エレメント
自体の自己共振周波数

ω0 =
1√
LC

(3.64)
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図 3.21: 7つのエレメントから成る Type1共振

器を構成するスパイラルエレメント

図 3.22: 7つのエレメントから成る Type2共振

器を構成する右巻きスパイラルエレメント

図 3.23: 7つのスパイラルエレメントから成る

Type1共振器

図 3.24: 7つのスパイラルエレメントから成る

Type2共振器

よりも小さくなる．また，エレメントの巻数を減らすことによってインダクタンス Lが
大きく減少するため，巻数の調節により，共振周波数を調節することが可能である．以上
で，同一のエレメントを用いた場合に，電流の符号が同一である共振周波数が存在するこ
とを示した．用いるエレメントが同一でない場合にも，電流符号が同一となる周波数が存
在することを付録 Bにて証明した．

3.3.2 シミュレーションによる電流分布と伝送効率改善の確認

提案した 2つの共振器構造の有効性を確認するため，シミュレーションによりType1お
よび Type2の共振器構造を設計し，それらで実現される伝送効率と単一ヘリカル共振器
で実現される伝送効率を比較した．図 3.17および図 3.19に示した共振器構造は単一ヘリ
カル共振器よりも 2倍以上厚みがあり，直接の比較は公平ではないため，本節ではスパイ
ラル共振器をエレメントとするType1およびType2の共振器を設計し，それによって評
価を行う．本節でもパラメータは前節までと同様に，径 30cm，銅線径 1mm，ピッチおよ
びエレメント間の距離は 5mmとした．このとき，スパイラル共振器を 7つ重ねるように
配置したとしても，その厚みは 30mmであり，単一ヘリカル共振器の厚み 5× 6.42 = 32.1

[mm]よりも薄い．ゆえに本節では 7つのスパイラル共振器を用いてType1およびType2

の共振器を設計する．
スパイラル共振器をエレメントとして採用していることから給電点を適切に設定するこ
とが困難であったため，直径 31cmのループコイルを用いて間接的に給電を行い，ループコ
イルの入力インピーダンスが最大となる巻数を探索することで自己共振周波数を 13.56MHz

に調節した．また，Type2の共振器構造については，上部から 1番目，3番目，5番目，7

番目のエレメントは左回りに巻き，その他は右回りとした Type1はすべて右回りに巻い
た．巻数を調節したところ，Type1は 4.85巻，Type2は 4.8巻のときに自己共振周波数が
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図 3.25: シミュレーションによる伝送距離が 25cm，50cm，75cm，100cmのときの伝送効率の比較

おおよそ 13.56MHzとなった．図 3.21にType1のエレメントを，図 3.22にType2に右回
りのエレメントを示す．図 3.23および図 3.24に，それぞれType1の共振器構造，Type2

の共振器構造を示す．
伝送効率のシミュレーションにおいては，同一の共振器を鉛直方向に移動させ，エレ
メント間の最短距離を伝送距離と定義した．シミュレーションでは 25cm，50cm，75cm，
100cmの 4点について伝送効率を求めた．また伝送効率を算出する際には，最適負荷が
設定されているものとし，シミュレーションにより得られた S パラメータから最大効率
を計算した [83]. 図 3.25に単一ヘリカル共振器，Type1の共振器構造，Type2の共振器
構造を用いた場合のそれぞれについて伝送効率を示している．伝送距離が 25cmのときに
は，伝送効率に大きな差は見受けられないが，伝送距離の増加に伴って効率の差異も増加
する．Type1およびType2の共振器構造を用いた場合，特に伝送距離 100cmの場合には，
単一ヘリカル共振器を用いた場合と比較して大きな効率改善がみられる．最も効率が高い
のは Type1であり，Type1の共振器構造を用いた場合の効率は単一ヘリカル共振器を用
いたときに比べ，伝送距離 100cmで約 40%も効率が向上することがわかった．伝送効率
はQ値に大きく依存するため，Q値が向上したと言える．ここで提案構造の評価につい
て 1点補足すると，提案共振器の場合，従来のQ値測定手法では正しく計測することが
できない．従来の手法ではループコイルと共振器を磁気的に結合させ，ループコイルとベ
クトルネットワークアナライザを接続して，入力インピーダンスの周波数応答を測定する
ことでQ値を得るが，本提案構造に同様の構成をとるとループコイルが複数のエレメン
トと同時に結合してしまう．このような結合は従来想定されておらず，適した Q値測定
手法が存在しない．結合点が複数考えられる共振器についてのQ値測定の手法を確立す
ることは今後の課題である．
また，提案構造の応用先として，従来の共振器を単に置き換えるという用途だけではな
く，多層基板内に実装する小型共振器への応用が考えられる．提案構造では，エレメント
のサイズがこれまでの共振器構造と比較して小型になる．ゆえにより狭い面積に実装可能
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となるため，これまで自己共振型の共振器が実装不可能であったものにも，提案構造を用
いることによって自己共振する高Qな共振器を実装することができる可能性がある．ま
た多層基板内に実装することによって，既存の製造プロセスを利用し，提案構造を実装可
能であるものと考えられる．

3.3.3 本手法のまとめ

本節では共振器の Q値を向上するための電気長を拡張した共振器構造を提案した．従
来の共振器では電気長が半波長以下に制限されていたのに対し，提案する Type1および
Type2の共振器構造では，半波長のエレメントを複数用いることによって，全体として電
気長が拡張されたように振る舞う．Type1の共振器構造は互いに電磁界を介して結合した
複数のエレメントを用いるのに対して，Type2では隣り合うエレメントの巻線の向きを逆
転させた上で直列に接続することで，それぞれ電流分布を同一方向に揃える構造となって
いる．シミュレーションの結果より，伝送効率の向上が確認され，これは Q値の向上を
意味しているものであると考えている．提案手法のQ値を測定する手法の確立と，プリ
ント基板内に製造する共振器への応用が今後の課題である．

3.4 あとがき

本章では，電流の流れる向きに着目した 2つの共振器構造を提案した．1つ目の構造は，
ループ電流から生じる漏洩電磁界を，逆向きの電流ループを用いて打ち消す手法である．
2つ目の構造は，電流方向が逆転する減少を防ぎつつ，電気長を延長するための共振器構
造である．1つ目の構造と 2つ目の構造は，相反するものではなく，1つ目の共振器構造
を単位エレメントとして，2つ目の共振器構造を実装することも可能であると考えられる．
漏洩電磁界を用いた共振器構造においては，電気的に小型であることが漏洩電磁界の打ち
消し条件を満たす上で必須であるために，巻数を自由に増大させることはできない．しか
し，電気長を拡大した共振器構造では，電気的に小型な複数の共振器を用いて 1つの共振
器構造を実現可能であるため，漏洩電磁界の打ち消し条件を満たした上で全体としての巻
数を増大させることができる点で 2つの手法は相性がよいと考えられる．これにより，漏
洩電磁界を抑制しつつ，効率の改善を見込むことができる．
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図 4.1: 受電側にスイッチングレギュレータを挿入した無線電力伝送システムのブロック図

4.1 まえがき

受電機器の安定した動作のためには，無線電力伝送システムから出力される電圧が安定
していることは必須条件である．我々の身の回りには非常に数多くの電子機器が存在して
いるが，その大多数はACアダプタによって給電されているが，ACアダプタは，100Vの
AC電圧を整流回路によって整流し，かつ，各機器の動作電圧に調節した電圧を出力して
いる．つまり，各機器は，予め定められた直流電圧源をそれぞれの電力源として動作して
いる．
無線給電でACアダプタを置き換えることを考えたとき，受電側にスイッチングレギュ
レータを挿入することによって，無線給電からの出力電圧を一定にするのが自然である．
なぜなら，受電側にスイッチングレギュレータを挿入しなかった場合，受電器の移動や
負荷変動に対してフィードバック制御により出力電圧を安定化する必要があるが，その
フィードバックは無線給電であるという特性ゆえに無線通信に頼るほかなく，通信が途切
れた場合や遅延が生じた場合にその影響を受けてしまうためである．しかし，単に受電側
にスイッチングレギュレータを挿入した場合，電力効率が大きく劣化するという問題を発
見した．本章では磁界共振結合型の無線で力伝送において，受電側にスイッチングレギュ
レータを挿入した場合においても，高効率な電力伝送を実現するためのシステム設計手法
と最大効率点追従手法について述べる．

4.2 スイッチングレギュレータの安定動作点と効率に与える影響

本節では，受電側のスイッチングレギュレータにより生じる問題を明らかにする．この
問題はスイッチングレギュレータの入力抵抗値に大きく関連している．図 4.1に受電側ス
イッチングレギュレータを有する解析モデルを示す．まずはじめに，スイッチングレギュ
レータの入力抵抗値が，如何にして決定されるのか解析する．解析においては，動作周
波数 f0は 6.78 MHzとし，送受電に用いる共振器は同一の自己共振周波数をもち，すな
わち，

ω0 =
1√
L1C1

=
1√
L2C2

(4.1)

を満たすものとする．ここで角周波数ω0は，2πf0で定義される．表 4.1に示すパラメータ
を用いて，スイッチングレギュレータの入力抵抗Rsrがどのように決定されるのか考える．
図 4.2に，整流回路からの出力電圧Prcvと電力効率 ηwptを，スイッチングレギュレータの
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図 4.2: スイッチングレギュレータの入力抵抗Rsrに対する整流回路からの出力電力 Prcvと電力効

率 ηwpt

入力抵抗Rsrの関数として計算した結果を示す．ここで，Prcvは VrecIrec，PinはRF電圧
源 VRFからの出力電力, Ploadは V 2

out/Rloadよって定義した負荷における消費電力，ηwpt

は Pload/Pinにより定義した電力効率である. 本節での解析では，簡単のため，整流回路
とスイッチングレギュレータにおける損失は無視する．次節 4.3では整流回路とスイッチ
ングレギュレータの損失を含めて定式化を行うが，本節での解析では，簡単のためそれら
の損失は無視する．また，整流回路はフルブリッジ全波整流回路としてモデル化した．こ
のとき，整流回路の入力抵抗値は

Rrec =
8

π2
Rsr (4.2)

として計算できる．スイッチングレギュレータへの入力電力 Psr (= VrecIsr) はスイッチン
グレギュレータの電力効率 ηsrを用いて

Psr =
V 2
out

ηsrRload
(4.3)

のように計算できる．本節では損失を無視するため，ηsrは 1と仮定する．
安定動作点においては，整流回路からの出力電力とスイッチングレギュレータへの入力
電力が一致するはずである．なぜなら，もし仮に一致していない場合，過不足の電力は整
流回路の平滑コンデンサに流れ込むことになるため，整流回路からの出力電圧が変化す
る．よってこれは定常状態に達していないことを意味することになるためである．整流回
路からの出力電力とスイッチングレギュレータへの入力電力が一致しているとき，

Prcv = Psr (4.4)

が成り立つ．式 (4.4)は平衡条件である．いまスイッチングレギュレータへの入力電力 Psr

は 52/10 = 2.5 [W]であるから，図 4.2によると，平衡点は 2つ存在する．式 (4.4)を満た
す平衡点におけるスイッチングレギュレータの入力抵抗Rsrは，1点が 25.3 Ωであり，も
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表 4.1: 解析およびシミュレーションに使用するパラメータ

Quantity Symbol Value

Operating frequency f0 [Hz] 6.78×106

Operating angular frequency ω0 [rad/s] 2π×6.78×106

Input RF voltage VRF [V] 6

Inductance of the transmitter L1 [µH] 1

Inductance of the receiver L2 [µH] 1

Mutual inductance between L1 and L2 M [H] 10/ω0

Capacitance of the transmitter C1 [pF] 551.037

Capacitance of the receiver C2 [pF] 551.037

Resistance of the transmitter r1 [Ω] 1

Resistance of the receiver r2 [Ω] 1

Output voltage from the regulator Vout [V] 5

Load resistance Rload [Ω] 10

う 1点が 613.8 Ωである．ただし，その 2点には電力効率に大きな差があり，Rsrが 25.3 Ω

のときの電力効率はRsrが 613.8 Ωであるときと比較して非常に高い．
この 2つの平衡点のうち，それぞれの安定性について考える．整流回路からの出力電
圧 Vrecが平衡値 Vblncから微小電圧∆V だけずれた場合を考える．安定動作点であれば，
出力電圧がずれて Vblnc +∆V になったとしても，出力電圧 Vrec (=Vblnc +∆V )は平衡電
圧 Vblncに戻る必要がある．よって，整流回路からの出力電圧 Vrecが平衡電圧 Vblncから
Vblnc + ∆V に増加したとき，出力電圧 Vrec が平衡電圧 Vblnc に収束するために，平滑コ
ンデンサに流れ込む電力 Prcv −Psrは負である必要がある．すなわち，安定動作点におい
ては

d(Prcv − Psr)

dVrec
< 0 (4.5)

が成立する．もし d(Prcv − Psr)/dVrecが正であるとき，出力電圧 Vrecは平衡電圧 Vblncに
とどまっておくことはできない．d(Prcv − Psr)/dVrec > 0なる場合には，出力電圧 Vrecが
平衡電圧 Vblncから Vblnc +∆V に微小電圧∆V だけ増加したとき，出力電圧 Vrecはさら
に増加することになってしまうためである．同様に，出力電圧 Vrecが平衡電圧 Vblncから
微小電圧∆V だけ減少し，Vblnc −∆V となった場合，出力電圧は Vrecはさらに減少する
ことになる．上記の議論は，平衡点のうち，d(Prcv − Psr)/dVrec > 0を満たす点は不安定
平衡点であることを意味している．逆に，式 (4.5)が満たされれば，出力電圧 Vrecが微小
電圧∆V だけずれた場合であっても，Vrecは Vblncに戻るため，式 (4.5)は安定条件であ
る．ここで，式 (4.5)の導出自体には整流回路やスイッチングレギュレータが無損失であ
ることを用いていないため，整流回路やスイッチングレギュレータの損失を加味した場合
においても式 (4.5)が安定条件であることに注意されたい．
整流回路とスイッチングレギュレータが無損失であると再度仮定し，2つの平衡点の安
定性を考えたい．スイッチングレギュレータの電力効率が一定であるとき，スイッチング
レギュレータの入力抵抗 Rsrを整流回路からの出力電圧 Vrecで微分した値 dRsr/dVrecは
正であるため，式 (4.5)を整流回路からの出力電圧 Vrecの代わりに，スイッチングレギュ
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図 4.3: スイッチングレギュレータへの入力電圧 Vrecに対する整流回路からの出力電力 Prcvと電力

効率 ηwpt

レータの入力抵抗Rsrを用いて表すと，

d(Prcv − Psr)

dRsr
< 0 (4.6)

を得る．スイッチングレギュレータへの入力電力 Psrは Vrecの値によらず 2.5 Wであるた
め，dPsr/dRsr = 0が成り立つ．よって式 (4.6)は次式 (4.7)のように整理できる．

dPrcv

dRsr
< 0 (4.7)

図 4.2より，スイッチングレギュレータの入力抵抗Rsrが 613.8 Ωである平衡点において
は式 (4.7)が満たされる一方，入力抵抗Rsrが 25.3 Ωであるもう一方の平衡点に関しては
式 (4.7)を満たさない．よって，安定点におけるスイッチングレギュレータの入力抵抗Rsr

は 613.8 Ωである．
安定条件による理解の他に，収束性からの解釈も可能である．図 4.2では横軸をスイッ
チングレギュレータの入力抵抗 Rsr としていたが，図 4.3に横軸をスイッチングレギュ
レータへの入力電圧，すなわち，整流回路からの出力電圧 Vrecとした場合の整流回路か
らの出力電力 Prcvと電力効率 ηwptを示す．ここで Vrecと Rsrの関係は，Psr = 2.5より，
Vrec =

√
PsrRsr =

√
2.5Rsr により計算した．ここで Rsr=25.3 [Ω]に対応する平衡点は

Vrec = 8.0 [V]であり，Rsr=613.8 [Ω]に対応する平衡点は Vrec = 39.2 [V]である．Vrec

が 8.0 V未満でスイッチングレギュレータの動作を開始させた場合には，整流回路からの
出力電力 Prcvは 2.5 W未満であるため Vrecは減少する．よって，平衡点に達することは
ない．Vrecが 8.0 V以上 39.2 V未満でスイッチングレギュレータの動作を開始させた場
合，整流回路からの出力電力 Prcvは 2.5 W以上であるため，Vrecは増加する．その結果，
Vrecは 39.2 Vの平衡点に達する．Vrecが 39.2 V以上でスイッチングレギュレータの動作
を開始させた場合には，整流回路からの出力電力 Prcvは 2.5 W以下であるため，Vrecは
減少し，39.2 Vとなる．ゆえに，最終的に達する平衡点は Vrec = 39.2 [V]である動作点
である．
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図 4.4: LTspiceによるシミュレーション画面
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図 4.5: シミュレーションにより得られた安定動作点における整流回路からの出力電圧 Vrec とス

イッチングレギュレータへの入力電流 Isr

上記の議論に関して真偽を確認するため，回路シミュレーションを行った．図 4.4に，
LTspiceを用いたシミュレーション画面を示す．シミュレーションで用いたパラメータは，
整流回路とスイッチングレギュレータ以外に関しては，解析に用いたものと同一とした．
整流回路はNXP製ショットキーバリアダイオード PMEG4020EPKと 10 µFの平滑コン
デンサを用いたフルブリッジ全波整流回路としてモデル化した．スイッチングレギュレー
タへの入力電力は，整流回路からの出力電圧 Vrecによらず 2.5 Wであるため，スイッチン
グレギュレータと 10 Ωの負荷は，2.5 Wの電力を常に消費する電流源としてまとめてモ
デル化できる．LTspiceにおけるシミュレーションでは，スイッチングレギュレータと負
荷を 2.5/Vrec [A]なる電流を平滑コンデンサから吸い出す電流源としてモデル化した．そ
の電流源の消費電力は Vrec × 2.5/Vrec = 2.5 [W]である．さらにその電流源はシミュレー
ション開始直後ではなく，平滑コンデンサに十分な電力を蓄えてから電流源を始動させる
ために，1 ms後に始動させた．
図 4.5に，安定動作点における，整流回路からの出力電圧Vrecとスイッチングレギュレー
タへの入力電流値 Isrを示す．スイッチングレギュレータへの入力電流値 Isrは，電流源へ
の入力電流値としてシミュレーションしたものである．出力電圧値 Vrecと入力電流値 Isr
はそれぞれ 39.22 Vおよび 63.8 mAに収束した．よって，シミュレーションにより得られ
た安定動作点におけるスイッチングレギュレータの入力抵抗Rsrは 39.22/0.638 ∼ 615 [Ω]
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図 4.6: 受電側にスイッチングレギュレータを挿入していない場合と挿入した場合における電力効

率の理論的最大値の比較

であり，解析値の 613.8 Ωに非常に近い．以上のように，シミュレーションにより，解析
の妥当性が確かめられた．
スイッチングレギュレータの入力抵抗Rsrは，平衡条件である式 (4.4)と安定条件であ
る式 (4.7)によって決定されることを示した．スイッチングレギュレータへの入力電力 Psr

が変化すると，安定動作点における入力抵抗 Rsrもまたそれに伴って変化する．しかし，
式 (4.7)および図 4.2によると，安定動作点における入力抵抗 Rsrは，整流回路からの出
力電力 Prcvが最大となる抵抗Rsr(mpp)よりも小さくなることはない．なぜなら，入力抵
抗 Rsrが Rsr(mpp)より小さいとき，平滑コンデンサに流れ込む電力 dPrcv/dRsrが正とな
り，式 (4.7)を満たさないためである．整流回路の入力抵抗Rrecが

Rrec(mpp) =
(ωM)2

r1
+ r2 (4.8)

となるとき，出力電力 Prcvは最大となるため，出力電力が最大となるスイッチングレギュ
レータの入力抵抗Rsr(mpp)は式 (4.2)を用いて

Rsr(mpp) =
π2

8

(
(ωM)2

r1
+ r2

)
∼ 124.6 (4.9)

のように計算可能である．その一方で，電力効率 ηwptが最大となるスイッチングレギュ
レータの入力抵抗Rsr(mep)は，式 (4.2)と [36]を用いて

Rsr(mep) =
π2

8
r2

√
1 +

(ωM)2

r1r2
∼ 12.4 (4.10)

のように表される．表 4.1に示したパラメータを用いた場合，伝送電力が最大となる入力
抵抗Rsr(mpp)は，効率が最大となる入力抵抗Rsr(mep)より大幅に大きくなる．よって，最
大効率点における安定動作は不可能であることがわかる．一般化して述べると，伝送電力
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を最大化する入力抵抗Rsr(mpp)は，相互インダクタンス (ωM)2が 0でない限り，次式

R2
sr(mpp) −R2

sr(mep) =
π4

64

(
(ωM)4

r21
+

r2 (ωM)2

r1

)
(4.11)

より，電力効率を最大化する入力抵抗Rsr(mep)より必ず大きくなる．ゆえに，スイッチン
グレギュレータの入力抵抗RsrがRsr(mep)となることはなく，つまり，最大効率点は安定
点の外側にあることになる．安定動作範囲においては，スイッチングレギュレータの入力
抵抗値は，伝送電力を最大化する入力抵抗Rsr(mpp)より大きい点に限られ，かつ，図 4.2

より電力効率 ηwptは，入力抵抗Rsrが増加するにつれて単調に低下する．したがって，安
定動作点における電力効率 ηwptは，次の不等式を満たす．

ηwpt <
Rrec(mpp)

Rrec(mpp) + r2
×

(ωM)2

Rrec(mpp)+r2

(ωM)2

Rrec(mpp)+r2
+ r1

(4.12)

=

(ωM)2

r1
+ r2

(ωM)2

r1
+ 2r2

×

(ωM)2

(ωM)2

r1
+2r2

(ωM)2

(ωM)2

r1
+2r2

+ r1
(4.13)

=

(ωM)2

r1r2

2
(
(ωM)2

r1r2
+ 2
) (4.14)

=
Q1Q2

2 (Q1Q2 + 2)
(4.15)

ここで，Q1とQ2は，それぞれ，送受電共振器の結合を考慮したQ値であり，ωM/r1お
よび ωM/r2のように定義した．たとえQ1とQ2が十分に大きいとしても，スイッチング
レギュレータを挿入した場合には，式 (4.15)より最大効率が 50%となる．表 4.1に示した
パラメータを用いて電力効率 ηwptの具体的な数値を計算およびシミュレーションすると，
計算では 16.2%，シミュレーションでは 17.7%であった．その一方，もしスイッチングレ
ギュレータが受電側に挿入されていない場合に実現可能な最大効率は，

ηwpt =
Q1Q2(

1 +
√
1 +Q1Q2

)2 (4.16)

で与えられることが知られている [36]．表 4.1に示したパラメータを用いて計算した理論
的な最大効率は 81.9%であり，スイッチングレギュレータを挿入した場合の 16.2%よりも
非常に大きいことがわかる．スイッチングレギュレータを受電側に挿入していない場合
と挿入した場合の理論的な最大電力効率をQ値（Q = Q1 = Q2）の関数としてプロット
したものを図 4.6に示す．Q値が上昇するに従って，スイッチングレギュレータを挿入し
ていない場合の理論的な最大電力効率は 100%に近づく．しかしながら，スイッチングレ
ギュレータを挿入した場合には，既に述べたように最大でも 50%である．
受電側にスイッチングレギュレータを挿入した場合においても，高効率な無線電力伝送
を実現するためには，電力効率が最大となる入力抵抗Rsr(mep)が安定動作範囲内に存在す
る必要がある．もし伝送電力が最大となる入力抵抗値がRsr(mpp)よりも，電力効率が最大
となる入力抵抗Rsr(mep)のほうが大きくすることができたとすると，そのとき最大効率点
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図 4.7: RF電源に出力フィルタを挿入した無線電力伝送システムの構成

が安定動作範囲内に含まれることとなり，スイッチングレギュレータが挿入されていない
場合と同様に高効率な無線電力伝送が可能となる．次節にてK インピーダンスインバー
タを用いて，最大効率点が安定動作範囲に含まれるよう，電力効率が最大となる入力抵抗
Rsr(mpp)を小さくするシステム設計手法について述べる．

4.3 最大効率点の安定化手法

本節では，整流回路およびスイッチングレギュレータの損失を考慮した上で，平衡点の
安定条件を考える．その安定条件を基にして，最大効率点で安定動作を実現するためのシ
ステム設計手法について述べる．RF電源の後段にKインバータを挿入することが，最大
効率点を安定化する簡便な手法であることを示す．図 4.7に，RF電源と送電共振器の間
にABCDパラメータ

F =

[
A B

C D

]
(4.17)

で記述される四端子回路網を挿入したシステム構成を示す．この四端子回路網を適切に設
計することにより，最大効率点の安定化を試みる．ここで，この四端子回路網の損失が，
電力伝送部と比較して十分に小さければ最大効率を与えるスイッチングレギュレータの入
力抵抗Rsr(mep)は変化しないことに注意されたい．
整流回路とスイッチングレギュレータの損失を考慮したとしても，スイッチングレギュ
レータの入力抵抗Rsrの安定性は式 (4.5)によって決定される．なぜなら式 (4.5)の導出に
は，整流回路とスイッチングレギュレータが無損失であることを仮定していないためであ
る．しかし，式 (4.5)から四端子回路網のABCDパラメータを設計することはできない．
そこでまず，式 (4.5)を四端子回路網のABCDパラメータおよび図 4.7内に記述されたパ
ラメータを用いて解析的に表すことを考える．
この解析においては，整流回路はショットキーバリアダイオードによって構成したフル
ブリッジ全波整流回路であるものとした．ショットキーバリアダイオードから成るフル
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(a) Schottky barrier diode

𝑅"

𝑉$
(b) Model

図 4.8: 理想スイッチ，ショットキー障壁に等しい電圧降下 Vt，および等価直列抵抗Rsによるショッ

トキーバリアダイオードのモデル化

ブリッジ全波整流回路は，各ショットキーバリアダイオードを図 4.8に示すように，その
ショットキー障壁の高さと等しい電圧降下 Vtと等価直列抵抗Rsの直列接続を用いてモデ
ル化することにより，正確に解析可能であることが知られている [84]．フルブリッジ全波
整流回路に正弦波電流 I を入力した場合を考えると，そのときの入力電圧 Vrec inは

Vrec in =
4

π
(Vrec + 2Vt)

I

|I|
+ 2RsI (4.18)

のように表される．キルヒホッフの電圧則を適用すると

Veq = I (Req + jXeq) +
4

π
(Vrec + 2Vt)

I

|I|
+ 2RsI (4.19)

が得られる．ここで，VeqおよびReq + jXeqは，鳳テブナンの定理により得られる，整流
回路から受電共振器側をみた等価電圧と等価インピーダンスである．両辺の絶対値をと
り，2乗した上で整理すると ∣∣∣∣(Rsum + jXeq) +

Vsum

|I|

∣∣∣∣2 |I|2 − |V |2eq = 0 (4.20)(
R2

sum +X2
eq

)
|I|2 + 2VsumRsum |I|+

(
V 2
sum − |Veq|2

)
= 0 (4.21)

となる．ここで VsumとRsumは，それぞれ，4(Vrec + 2Vt)/πおよびReq + 2Rsにより定
義した．よって |I|について解くと

|I| =
−VsumRsum +

√
|Veq|2R2

sum −
(
V 2
sum − |Veq|2

)
X2

eq

R2
sum +X2

eq

(4.22)

を得る．整流回路からの出力電流 Irecは，正弦波電流 Isin(ω0t)の絶対値を時間平均した
ものであるから，|I|を用いて 2 |I| /πにより計算できる．整流回路からの出力電力Prcvは

Prcv =
2

π
|I|Vrec, (4.23)

により計算できるため，dPrcv/dVrecは次式により得られる．

dPrcv

dVrec
=

2

π
|I| − 8

π2
Vrec

Rsum + VsumX
2
eq/α

R2
sum +X2

eq

(4.24)

ただし，

α =

√
|Veq|2R2

sum −
(
V 2
sum − |Veq|2

)
X2

eq (4.25)
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である．ゆえに式 (4.5)は

2

π
|I| − 8

π2
Vrec

Rsum + VsumX
2
eq/α

R2
sum +X2

eq

− dPsr

dVrec
< 0 (4.26)

により表される．ここで平衡条件である式 (4.4)が満たされているとき，その平衡点の安
定条件を考える．式 (4.4)，(4.22)，(4.23)より，

|I| = −VsumRsum + α

R2
sum +X2

eq

=
πPsr

2Vrec
(4.27)

が成立する．さらに式 (4.26)は次式 (4.28)

Psr

Vrec
− 8

π2
Vrec

Rsum +
VsumX2

eq

VsumRsum+(R2
sum+X2

eq)
πPsr
2Vrec

R2
sum +X2

eq

<
dPsr

dVrec
(4.28)

に変形できるため，最終的に式 (4.28)は

− 8

π2

(
1 + βRsum

Rsum + β
(
R2

sum +X2
eq

)) <
dIsr
dVrec

(4.29)

のように変形できる．ここで βは πPsr/ (2VsumVrec)なる変数である．最後の変形におい
ては

dIsr
dVrec

=
d

dVrec

(
Psr

Vrec

)
=

1

Vrec

dPsr

dVrec
− Psr

V 2
rec

(4.30)

なる関係を用いた．式 (4.29)に含まれるすべての変数を，最大効率点付近で測定すること
によって，理論上は最大効率点を安定化することが可能である．しかし，式 (4.29)を直接
用いて，無線電力伝送システムを設計することは容易ではない．
より簡便なシステム設計手法を確立するため，本論文においては式 (4.29)をそのまま適
用する代わりに，式 (4.29)の十分条件を用いたシステム設計を提案する．式 (4.28)にお
いて， (

VsumX
2
eq

)
/

(
VsumRsum +

(
R2

sum +X2
eq

) πPsr

2Vrec

)
≥ 0 (4.31)

なる項を無視すると，式 (4.29)の十分条件

− 8

π2

(
Rsum

R2
sum +X2

eq

)
<

dIsr
dVrec

(4.32)

が得られる．この十分条件は，式 (4.29)と比較して，スイッチングレギュレータ以降の
部分を分離して考えることができる点で有益である．つまり，式 (4.32)の右辺は，四端子
回路網や共振器，整流回路のパラメータを一切含まず，それと同様に左辺についても，ス
イッチングレギュレータおよび負荷のパラメータを含まない．式 (4.32)の左辺は，|Xeq|
とRsumが，それぞれ，0と |Xeq|に近づくにつれて減少する．Rsumはショットキーバリ
アダイオードの損失抵抗 Rs の影響により必ず正であるため，|Xeq| = 0かつ Rsum が最
小であるとき，式 (4.32)の左辺は最小化される．最大効率点を含む動作範囲において式
(4.32)を満たすためには，Rsum および |Xeq|の値がその動作範囲に対して十分に小さく
なるよう四端子回路網を設計すればよい．また，十分条件を表す式 (4.32)は，|Xeq| = 0
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であれば，もとの条件式 (4.29)と等価となることに注意されたい．なぜなら |Xeq| = 0で

あるとき，
(
VsumX

2
eq

)
/
(
VsumRsum +

(
R2

sum +X2
eq

)
πPsr

2Vrec

)
の値も同様に 0となるためであ

る．よって，十分条件式 (4.32)は，|Xeq|の値が小さくなるにつれて本来の条件式 (4.29)

に近づくものである．
最大効率点を安定化するための四端子回路網として，本論文では，Kインピーダンスイ
ンバータをを用いることを提案する．図 4.7に示した各パラメータを用いると，Rsumお
よびXeqはそれぞれ

Rsum = Re

(
(ωM)2

B
A + r1

)
+ r2 + 2Rs (4.33)

Xeq = Im

(
(ωM)2

B
A + r1

)
(4.34)

のように計算できるため，|Xeq|と |Rsum|の値を小さくするためには，|B/A|の値を大き
くすればよい．非常に大きな |B/A|を有する四端子回路網の 1つとして，K インピーダ
ンスインバータが挙げられる．Kインピーダンスインバータは，図 4.9に示すようなT型
回路，Π型回路，もしくは結合した 1対の共振器などにより実装可能である．Kインピー
ダンスインバータは，Z なるインピーダンスをK2/Z に変換する機能を有し，無線電力
伝送においては，共振器間結合の設計や解析に対して応用されてきた [36, 85, 86]．また，
受電共振器が存在しないときにRF電源からの入力電流を抑制するために用いられている
LCC 回路もK インピーダンスインバータを応用したものである [87]．K インピーダン
スインバータを選択することによって，最大効率点の安定化と LCC回路としての効果と
の両方を期待できる．K インバータのABCD行列は

F =

[
0 -jK
1
jK 0

]
. (4.35)

のように表記されるため，理想的には |B/A|が無限大となる．|B/A| = ∞であるとき，

Rsum = r2 + 2Rs (4.36)

Xeq = 0 (4.37)

となり，このとき式 (4.32)は

− 8

π2 (r2 + 2Rs)
<

dIsr
dVrec

(4.38)

のように変形される．式 (4.38)は，提案手法の限界を示す不等式である．式 (4.38)を満
たすことのできない共振器および整流回路の組み合わせにおいては，提案手法は効果的で
ないことに注意されたい．
K インピーダンスインバータ以外にも，非常に大きな |B/A|を有する四端子回路網は
存在する．しかしながら，K インピーダンスインバータには，Z なるインピーダンスを
K2/Z なるインピーダンスに変換する前後で力率が変化しないという利点がある．特に，
K インピーダンスインバータから送電共振器側をみた入力インピーダンスが純抵抗であ
るとき，RF電源からKインピーダンスインバータをみた入力インピーダンスも純抵抗と
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図 4.9: K インピーダンスインバータの回路構成例

𝐾
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𝐾 = 𝑥$
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図 4.10: K = x1 なる K インピーダンスインバータと jx1x2 なるインピーダンスを有する集中定

数素子による式 (4.39)で記述される ABCDパラメータの実現回路

なる．それに対して，K インピーダンスインバータ以外の四端子回路網を設計した場合
についても考える．高効率な給電を目的の 1つとして考えると，四端子回路網は損失を最
小化するためにリアクタンス素子のみから成るべきである．非常に大きな |B/A|を有す
るためには，ABCD行列の成分Aは 0でなければならない．A = 0なる四端子回路網の
なかで，リアクタンス素子のみによって実現可能な四端子回路網のABCD行列は，任意
の実数 x1および x2を用いて次式 (4.39)のように表される．

F =

[
0 -jx1
1
jx1

x2

]
(4.39)

式 (4.39)のABCD行列で表される四端子回路網の実現回路は無数に存在するが，その 1

例として，K = x1なるKインピーダンスインバータと jx1x2なるインピーダンスを有す
るリアクタンス素子を用いて，図 4.10に示す回路によって実現可能である．
K インピーダンスインバータの有効性を確認するため，回路シミュレーションを行っ
た．シミュレーションに用いたパラメータは 4.2節で用いたものと同様とし，挿入したK

インピーダンスインバータについてはK = 10とした．K インピーダンスインバータは，
234.7 nHなる 2つのインダクタと，2.347 nFのシャントキャパシタから成る T型回路
によってモデル化した．シミュレーションにより得られた整流回路からの出力電圧 Vrec，
スイッチングレギュレータへの入力電流 Isr，および電力効率 ηwptはそれぞれ，2.586 V，
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図 4.11: K = 10の K インピーダンスインバータを挿入したシステムにおける，入力抵抗 Rsr に

対する整流回路からの出力電力 Prcv
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図 4.12: K = 10のKインピーダンスインバータを挿入したシステムにおける，入力RF電圧 VRF

に対するシミュレーションにより得られた電力効率 ηwpt と整流回路からの出力電圧 Vrec

967 mA，52.2%であった．安定動作点におけるスイッチングレギュレータの入力抵抗Rsr

は 2.586/0.967 ∼ 2.67 [Ω]であり，その値は解析的に求められる最大効率点の入力抵抗
Rsr(mep)よりも小さくなっていることが確認できた．これは最大効率点が安定動作領域内
に存在していることを示している．しかしながら，効率を最大化するためには，スイッチ
ングレギュレータの入力抵抗Rsrを，その最適値Rsr(mep)に調節する必要がある．次節に
おいて，入力電圧調節による電力効率の最大化について述べる．

4.3.1 一般化した四端子回路網設計

本論文ではおもにD級インバータと SS型の送受電器を用いたものとして話を進めるが，
SS型以外にもPP型，SP型，PS型に関しても同様に研究がなされている．Sは直列共振
状態にある共振器であり，Pは並列共振状態にある共振器を意味している．たとえば SP

型であれば，直列共振型の送電共振器と，並列共振型の受電共振器を用いたシステムを意
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味する．本小節では，SS型以外の構成に対しても本提案手法を応用できるよう，より一
般化した四端子回路網の設計手法に関して述べる．
本小節では，共振器結合部分のABCDパラメータ Fwptを

Fwpt =

[
a b

c d

]
(4.40)

とおく．このとき，RF電源の出力に接続した四端子回路網との積をとると[
A B

C D

][
a b

c d

]
=

[
Aa+Bc Ab+Bd

Ca+Dc Cb+Dd

]
(4.41)

を得る．このABCDパラメータのポート 1にRF電源を接続した際のポート 2側からみ
た等価出力インピーダンスReq + jXeqを最小化すればよい．あるABCDパラメータ

F ′ =

[
A′ B′

C ′ D′

]
(4.42)

のポート 1側に等価電圧源 V ′および等価出力インピーダンスZ ′で記述できる回路を接続
した場合，

V1 = V ′ − Z ′I1 (4.43)

であるから，I2 = 0のときの V2，および V2 = 0のときの I2を V ′を用いて表すと

V2 |I2=0 =
V ′

A′ + Z ′C ′ (4.44)

I2 |V2=0 =
V ′

B′ + Z ′D′ (4.45)

のようになる．これを用いると，ポート 2側からみた等価出力インピーダンスReq + jXeq

は

Req + jXeq =
V2 |I2=0

I2 |V2=0

=
B′ + Z ′D′

A′ + Z ′C ′ (4.46)

と計算できる．ここで D級インバータの出力インピーダンスは非常に小さいことが知ら
れているため，Z ′ ∼ 0と近似すると

Req + jXeq =
B′

A′ (4.47)

となり，B′

A′ を最小化することでポート 2側からみた等価出力インピーダンスを最小化す
ることができることがわかる．
ここで，式 (4.41)で表される，四端子回路網と共振器結合部を表すABCDパラメータ
の等価出力インピーダンスに話を戻す．式 (4.41)を式 (4.47)に代入すると，

Req + jXeq =
Ab+Bd

Aa+Bc
(4.48)

を得る．また，四端子回路網は送電側ではなく，受電側に接続することも可能である．こ
のときには

Req + jXeq =
aB + bD

aA+ bC
(4.49)
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となる．よって，用いる共振器結合部をABCDパラメータで表し，このもとで等価出力
インピーダンスの ReqおよびXeqが最小となるように，上記の式から四端子回路網を設
計すればよい．

4.4 入力電圧制御による電力効率の最大化

近年，受電側DC–DCコンバータを用いた最大効率点の追従手法が盛んに研究されてい
る．スイッチングレギュレータはDC–DCコンバータの 1種であるが，従来のDC–DCコ
ンバータを用いた最大効率点追従手法は，スイッチングレギュレータを用いたシステムに
は直接応用することができない．なぜなら，スイッチングレギュレータのデューティ比は
出力電圧を安定化するために調節するため，従来の最大効率点追従手法のように効率最大
化のためにデューティ比を直接制御することはできない．しかしながら，スイッチングレ
ギュレータのデューティ比は，スイッチングレギュレータの出力電圧 Voutとスイッチン
グレギュレータへの入力電圧 Vrecの比に依存し，それに加えて，入力電圧 Vrecは無線電
力伝送システムへの入力電圧 VRFに依存している．ここで，本論文では，入力電圧制御
により間接的にデューティ比を制御することによって，最大効率点追従を実現する．RF

電源の電圧 VRFを 5 Vから 15 Vに変化させたときの整流回路からの出力電力 Prcvの計
算結果を図 4.11に示す．図 4.11では，各入力電圧に対する安定動作点を黒点で示してい
る．入力電圧 VRFが上昇するにつれて，安定動作点におけるスイッチングレギュレータの
入力抵抗値も上昇していることがわかる．つづいて，K インピーダンスインバータを挿
入した無線電力伝送システムの安定動作点における，スイッチングレギュレータの入力抵
抗Rsrと電力効率 ηwptを図 4.12に示す．RF電源の電圧値 VRFが上昇するにつれて，入
力抵抗Rsrもまた上昇していることがシミュレーションにより示された．入力抵抗Rsrが
変化するにつれて，電力効率 ηwpt には 1つの最大点が存在している．RF電源の電圧値
VRFが 10 V付近のとき，スイッチングレギュレータの入力抵抗Rsrは 17.4 Ωとなり，電
力効率が最大値 70.1 %となることがわかる．これらの結果より，受電側スイッチングレ
ギュレータを用いたシステムにおいては，入力電圧制御による効率最大化が可能であるこ
とが示された．
さらに，RF電源の電圧値 VRFを変化させながら，RF電源からの出力電力Pinをモニタ
リグすることによって，出力電力 Pinが最小となる電圧値 VRF(opt)を見つけることが可能
である．負荷で消費される電力は V 2

out/Rloadであり，RF電源の電圧に依らないため，出
力電力Pinが最小となる電圧値VRF(opt)はRF電圧の最適な電圧値である．シミュレーショ
ンにより求められた最適点におけるスイッチングレギュレータの入力抵抗Rsrは 17.4 Ωで
あり，理論的な最適値 Rsr(mep)の 12.4 Ωよりも大きくなった．この誤差は整流回路にお
ける損失に起因するものであるものと考えられる．一般に，整流回路からの出力電圧 Vrec

が上昇するに従って，整流回路の電力変換効率も上昇する．よって，入力抵抗Rsrが高い
ほど整流回路の効率は向上する．提案する入力電圧制御による効率最大化は，共振器結合
部分のみならず整流回路の損失も含めて，効率を最大化することができる．
ここで，K インピーダンスインバータを用いた本提案手法によるシステム構成で得ら
れる最大効率は，既存の DC–DCコンバータを利用した効率最大化と比較して，K イン
ピーダンスインバータの損失分だけ低くなってしまうことに注意されたい．しかしながら，
4.5節で述べるように，本研究で用いたKインピーダンスインバータの損失は 2.5 %以下
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図 4.13: スイッチングレギュレータ V7805-1000と nチャネルMOSFET，10 Ω負荷の接続

であり，K インピーダンスインバータにおける損失は非常に小さくほぼ無視することが
できる．また，本節で提案した入力電圧制御による効率最大化手法に関して，筆者は発表
文献 [1, 4, 19, 31] にて提案を行ってきたが，非常に近い時期に平松らも類似した手法を
提案していることを明記しておく [88]．

4.5 実測による検証

提案手法の有効性を確認するため，Kインピーダンスインバータおよび受電側スイッチ
ングレギュレータを用いて無線電力伝送システムを実装し，6.78 MHzを動作周波数として
電力伝送実験を行った．それに加えて，実装したデバイスのパラメータを用いて，LTspice

により回路シミュレーションを行い，実験結果との比較を行った．
実測およびシミュレーションにおいては，USB 1.xもしくは USB 2.0デバイスに対す
る卓上環境での無線電力伝送を想定して，スイッチングレギュレータの出力電圧を 5 V，
負荷抵抗値を 10 Ωに設定した．本研究では，10 Ωの負荷として計測技研製電子負荷 LN-

300A-G7を用いた．スイッチングレギュレータとしては，市販されているCUI Inc.製の
V7805-1000を用いた．既存の手法の場合，DC–DCコンバータを一から設計し実装する
必要があるのに対し，本提案手法では市販されているスイッチングレギュレータを用いる
ことができるため，受電機器の設計および実装を簡便化できるという利点があるものと考
えている．V7805-1000のデータシートによると，入力電圧の範囲は 6.5 Vから 32 Vまで
であり，最大出力電流は 1 A，電力変換効率は 88 %から 93 %の間である．図 4.13に示す
ように，nチャネルMOSFET(PSMN050-80PS)を挿入し，V7805-1000をON/OFF制御
可能なように実装した．これは，整流回路後のキャパシタ Crecに十分に電力が蓄積され
た後に，V7805-1000を起動するためである．PSMN050-80PSのゲートソース間電圧 vds
はArduino MEGAによって制御した．また，日置電機製 PW6001およびTDKラムダ製
安定化電源 Z60-7を用いて，スイッチングレギュレータV7805-1000のV-I特性を測定し
た．V-I特性の測定値によると，スイッチングレギュレータV7805-1000の入力抵抗値は
12 Ωから 100 Ωまで変化した．さらに，安定条件 (4.32)の右辺 dIsr/dVrecを数値的に計
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図 4.14: スイッチングレギュレータ V7805-1000の入力電流値および式 (4.32)の右辺の入力電圧

応答

算した結果を図 4.14に示す．安定条件 (4.32)の右辺 dIsr/dVrecの最小値は-0.0565である
ため，安定条件 (4.32)の左辺が-0.0565以下であれば，6.5 Vから 32 Vのいずれの入力電
圧においても安定動作条件を満たすことになる．
図 4.15に実装した送電共振器および受電器共振器を示す．どちらの共振器も直径 1 mm

の銅線により実装し，共振用のキャパシタにはポリプロピレンフィルムコンデンサであ
る KEMET製の R73シリーズもしくは R74シリーズのものを用いた．送電共振器は直
径 30 cmの発泡スチロールの周りにヘリカルコイルを巻いたものであり，巻数は 4，ピッ
チは 1 cmのものとした．共振用のキャパシタを接続することで，共振周波数 6.78 MHz

に調節したところ，そのキャパシタンスの値は 62.2 pFであった．このとき送電共振器の
入力インピーダンスは 1.92-j0.34 Ωであった．受電器はアクリル板に溝を掘ってその中に
スパイラルコイルを巻いたものであり，溝の内径は 10 cm，巻数は 5とした．共振用の
キャパシタとして，100pFのキャパシタを直列に接続したところ，入力インピーダンスは
1.78+j0.67 Ωとなった．送電共振器および受電共振器のパラメータを表 4.2および表 4.3

にまとめた．
測定においては，送電共振器と受電共振器間の距離を 0 cm，2 cm，4 cm，および 6 cm

とした．最適な負荷抵抗値は相互インダクタンスと寄生抵抗値の値により計算できる [36]．
よって，相互インダクタンス，各共振器の寄生抵抗値の測定値を用いて，電力効率を最大
化する整流回路の入力抵抗Rrecを計算した．実測により得た相互インダクタンス，最適な
入力抵抗Rrec，理論的な最大効率を表 4.4にまとめた．整流回路の最適な入力抵抗Rrecか
ら，式 (4.2)を用いてスイッチングレギュレータの最適な入力抵抗Rsrを計算したところ，
共振器間距離 0 cm，2 cm，4 cm，6 cmに対して，最適な入力抵抗Rsrは 23.2 Ω，20.8 Ω，
17.9 Ω，15.1 Ωとなった．これらの値はすべて，スイッチングレギュレータの入力抵抗値
の範囲内であるため，V7805-1000を用いて効率最大化が可能であるものと考えられる．
最大効率点を安定化するため，Kインピーダンスインバータを実装した．実験において
は，図 4.9(c)に示した共振器結合を用いてK インピーダンスインバータを実装した．共
振器結合で実装したK インピーダンスインバータについては，ハードウェア構成が磁界
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図 4.15: 実装した (a)送電共振器，および (b)受電共振器
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図 4.16: 実装したK インピーダンスインバータと等価回路

共振結合の無線電力伝送と同様であるため，K インピーダンスインバータで生じる損失
を最小化する最適抵抗値も，磁界共振結合の無線電力伝送と同様の式で導出可能である．
図 4.16(a)に EPCOS製フェライトコア B62152A1X1を用いて実装したK インピーダン
スインバータを示す．実装したKインピーダンスインバータの等価回路を図 4.16(b)に示
す．整流回路の入力抵抗Rrecが最適であるときに，K インピーダンスインバータから送
電共振器をみたときの入力インピーダンス Zinは

Zin = r1 +
(ωM)2

r2 +Rrec(mep)
= r1 +

(ωM)2

r2 + r2

√
1 + (ωM)2

r1r2

(4.50)

のように計算可能であるから，共振器間距離が 0 cm，2 cm，4 cm，6 cmのときの理論
値はそれぞれ 30.8 Ω，27.7 Ω，23.9 Ω，20.1 Ωであった．ゆえに，20.1 Ωから 30.8 Ωの
素子を接続したときに，K インピーダンスインバータが低損失となるように設計する必
要がある．30.8 Ω，27.7 Ω，23.9 Ω，20.1 Ωの平均値は 25.6 Ωであるため，本論文では
K インピーダンスインバータを構成する 2つのインダクタの巻数を調節することで，K

インピーダンスインバータの損失を最小化する最適抵抗値が 25.6 Ω付近になるよう設計
した．調節の結果として，ポート 1側のインダクタの巻数を 1，ポート 2側の巻数を 2と
した．このとき，ポート 1側にRF電源を接続し，ポート 2側に送電共振器を接続するこ
とを考えたとき，送電共振器の最適入力抵抗値は 34.2 Ωであるのに対し，ポート 2側に
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表 4.2: 実装した送電共振器のパラメータ

Quantity Value

Type Helical

Number of turns 4

Pitch [cm] 1

Inductance [µH] 11.5

Capacitance attached [pF] 51.9

Resistance [Ω] 1.92

Input impedance [Ω] 1.92-j0.34

表 4.3: 実装した受電共振器のパラメータ

Quantity Value

Type Spiral

Number of turns 5

Inductance [µH] 5.47

Capacitance attached [pF] 100

Resistance [Ω] 1.78

Input impedance [Ω] 1.78+j0.67

表 4.4: 各伝送距離における相互インダクタンス，最適抵抗値，および最大効率

Displacement [cm] Mutual inductance [nH] Optimum load [Ω] Maximum efficiency [%]

0 695 28.6 88.3

2 624 25.7 87.0

4 537 22.1 85.1

6 451 18.6 82.5

RF電源を接続したときのポート 1側の最適抵抗値は 22.4 Ωであった．よって，ポート 2

にRF電源を接続し，ポート 1に送電共振器を接続することとした．ポート 1に接続した
抵抗値に対するKインピーダンスインバータの効率の変化を図 4.17に示す．Kインピー
ダンスインバータの効率は，ポート 2から流入した電力に対するポート 1からの出力電力
の割合で定義し，実測により得たK インピーダンスインバータのパラメータから計算し
た．ポート 1に接続して抵抗値が 15 Ωから 33.5 Ωのとき，Kインピーダンスインバータ
の効率は 97.5%を下回ることはない．ゆえにK インピーダンスインバータの損失は，無
線電力伝送システム全体の損失に比べて非常に小さいため，システム全体の効率に対して
微小の影響しかない．

表 4.5: 各伝送距離における整流回路から受電共振器側をみた等価出力インピーダンス Req + jXeq

0 cm 2 cm 4 cm 6 cm

2.075+j1.01 Ω 1.949+j0.84 Ω 1.845+j0.69 Ω 1.750+j0.58 Ω
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図 4.17: ポート 1に負荷抵抗を接続した場合におけるK インピーダンスインバータの電力効率

RF電源として，ZVS D級フルブリッジインバータEPC9065を用いた．安定化電源TDK

ラムダ製 Z60-7および TEXIO製 PA1803Bを，それぞれ EPC9065のメイン電源および
ロジック回路電源として定電圧モードで使用した．フルブリッジ全波整流回路はNXP製
ショットキーバリアダイオードPMEG4020EPK，10 µFのセラミックコンデンサ，470 µF

のアルミ電解コンデンサによって実装した．整流回路から受電共振器側をみた等価イン
ピーダンスReq + jXeqはRohde & Schwarz製ベクトルネットワークアナライザ ZVL3を
用いて測定した．D級インバータの出力インピーダンスは 0 Ωと近似できるため [89,90]，
等価インピーダンスの測定においては，K インピーダンスインバータのポート 1を送電
共振器に接続し，ポート 2をショートさせた．表 4.5にReq + jXeqの測定値をまとめた．
PMEG4020EPKのデータシートによると，ショットキー障壁 Vtと等価直列抵抗Rsはお
およそ，それぞれ 0.395 Vおよび 95 mΩである．ゆえに，安定条件式 (4.32)の左辺は，共
振器間距離が 0 cm，2 cm，4 cm，6 cmのとき，それぞれ-0.307，-0.339，-0.371，-0.400

のように計算される．安定条件式 (4.32)の左辺の最大値は-0.307であるが，右辺の最小
値は-0.0565であるため，共振器間距離が 0 cmから 6 cmのとき安定条件式 (4.32)はつね
に成立する．つまり，スイッチングレギュレータの入力電圧範囲はすべて安定動作範囲に
含まれる．言い換えると，RF電源の電圧値 VRFを調節することによって，スイッチング
レギュレータの入力電圧値が 6.5 Vから 32 Vの任意の値で安定動作させることができる．
よって，最大効率点も安定動作範囲に含まれるため，最大効率点追従が可能となることが
予想される．
図 4.18に実験環境を，図 4.19に実験環境のブロック図を示す．図 4.20にシミュレーショ
ン環境を示す．シミュレーションにおいては，RF電源をデューティ比が 50%の方形波電
圧源 2つを直列に接続することによってモデル化した．スイッチングレギュレータは，電
力変換効率を 90%と仮定し，2.5/0.9 Wを消費する電流源としてモデル化した．図 4.21(a)

に測定した電力効率 ηmeasを示す．実測した電力効率 ηmeasは，10 Ω負荷の消費電力 Pout

を安定化電源からD級インバータEPC9065への入力電力 Pinで割った値 Pout/Pinとして
定義した．よって，実測した電力効率 ηmeasは，D級インバータ EPC9065での損失，K

インピーダンスインバータでの損失，共振器での損失，整流回路での損失，スイッチン
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図 4.18: 実験環境
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図 4.19: 実験環境のブロック図

グレギュレータでの損失のすべてを含むものである．x軸はD級インバータ EPC9065の
メイン電源への入力DC電圧値 Vinであり，図 4.19中で定義している．入力電圧値 Vinの
最低値は，各共振機関距離において，安定動作点における整流回路からの出力電圧値 Vrec

が 6.5 Vに達する値である．図 4.21(b)にシミュレーションにより得られた電力効率 ηsim
を示す．シミュレーションにおいて電力効率は，2.5 Wを方形波電圧源からの出力電力で
割った値として定義した．シミュレーションにおける入力電圧値 Vin は，1 Vから 30 V

まで 1 V刻みで変化させた．図 4.21(b)には，スイッチングレギュレータおよび負荷をモ
デル化した電流源で 2.5/0.9 W消費できる入力電圧値 Vinに対して，シミュレーションに
より得られた電力効率を示した．シミュレーション結果および実測結果ともに，いずれの
共振器間距離においても，入力電圧値 Vinの変化に対して電力効率は 1つのピークを有し

図 4.20: シミュレーション環境
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図 4.21: 伝送距離が 0cm，2cm，4cm，6cmのときの，D級インバータへの入力電圧 Vinに対する

電力効率 ηmeas の実測値とシミュレーション値

ていることを示している．K インピーダンスインバータを備えていないときの理論的最
大効率は 50%に満たないにもかかわらず，最大効率点における電力効率は 50%を超えて
いる．ゆえに，最大効率点がK インピーダンスインバータによって安定化することに成
功しており，入力電圧制御によって電力効率の最大化が可能であることが示された．その
うえ，実装した無線電力伝送システムにおいては，スイッチングレギュレータへの入力電
圧値 Vrecが 6.5 Vのときにおいても安定動作可能であった．これは，スイッチングレギュ
レータの入力電圧範囲の全域が安定化されたことを示している．以上より，実測およびシ
ミュレーションの両者により，提案手法の正当性が確かめられた．ただし，電力効率を最
大化する入力電圧値 Vinには，実測とシミュレーションで 2 V程度の差がある．この誤差
はシミュレーションにおけるショットキーバリアダイオード，整流回路，D級インバータ，
スイッチングレギュレータのモデル化に起因するものと考えられる．整流回路は，ショッ
トキーバリアダイオードの個体差だけでなく，プリント基板内の寄生抵抗，寄生キャパシ
タンス，寄生インダクタンスの影響も考えられる．D級インバータのモデル化には方形波
電圧源を用いたが，FET内での損失はシミュレーションにおいては考慮されていない．ス
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図 4.22: K インピーダンスインバータを接続しなかった場合における，D級インバータへの入力

電圧 Vin に対するシミュレーションにより求めた電力効率 ηsim と整流回路からの出力電圧 Vrec

イッチングレギュレータの電力変換効率はシミュレーションにおいて 90%で固定したが，
実験で用いたV7805-1000は入力電圧値と負荷に依存して 88%から 93%の間で変化する．
上記の実験につづいて，K インピーダンスインバータを備えていない無線電力伝送シ
ステムを用いて電力伝送を行う実験を行ったところ，D級電源 EPC9065の電流定格範囲
内かつスイッチングレギュレータV7805-1000の定格電圧範囲内で安定動作点に達するこ
とはなかった．これはK インピーダンスインバータを備えていないときにはスイッチン
グレギュレータの入力抵抗Rsrが伝送電力を最大化する入力抵抗Rsr(mpp)よりも大きくな
り，その結果，RF電源から送電共振器側をみたインピーダンスが 2r1 Ω以下となってし
まうためであり，また，スイッチングレギュレータの入力抵抗Rsrが大きくなればなるほ
ど，2.5 W消費するためのスイッチングレギュレータへの入力電圧値 Vrecも大きくなるた
めである．加えて，Kインピーダンスインバータを備えていない場合に関して回路シミュ
レーションも同様に行った．図 4.22(a)に，RF電源の入力電圧値の変化に対する電力効率
の変化を示す．フルブリッジ全波整流回路はこれまでNXP製の PMEG4020EPKにより
実装およびモデル化してきたが，シミュレーションによるとK インピーダンスインバー
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タを用いない場合には整流回路からの出力電圧が図 4.22(b)に示すようにほとんどの条件
のもとで 40 Vを超えるため，このシミュレーションにおいてはショットキーバリアダイ
オードとして NXP製 PMEG10020ELRを用いた．RF電源の入力電圧は 0.01 V刻みで
変化させ，2.5 W伝送可能な最低の入力電圧を探索した．入力電圧が最低値に近づくにつ
れて，電力効率は単調に増加するものの，50%には届かないことが確認できた．この結果
は理論解析を支持するものであり，K インピーダンスインバータの有効性を証明してい
るものである．

4.6 あとがき

周波数追従による出力電力制御と比較して，受電側にスイッチングレギュレータを挿入
することは，出力電圧を安定化する 1つの解決策である．しかし，受電側にスイッチング
レギュレータをただ挿入した場合，安定動作点におけるスイッチングレギュレータの入力
抵抗値の影響で，無線電力伝送システムの効率が著しく劣化することが判明した．安定
動作点におけるスイッチングレギュレータの入力抵抗値が，電力効率を最大化する入力抵
抗値より，非常に大きな値となるためである．スイッチングレギュレータを備えたシステ
ムにおいて伝送電力を最大化するため，安定動作点におけるスイッチングレギュレータの
入力抵抗値を解析的に解き，それをもとにK インピーダンスインバータを用いたシステ
ム設計手法を提案した．受電側スイッチングレギュレータおよびK インピーダンスイン
バータを備える無線電力伝送システムには，電力効率を最大化する最適な入力電圧を有す
ることがわかった．シミュレーションおよび実測によって，提案手法の有効性を確認した．
提案手法は定電圧で駆動される電子機器への給電に対して有効であり，家電やモバイル機
器への給電に対する応用が期待される．
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The proposed  variable reactor𝑍vr
（ = 𝑅vr + j𝑋vr）

𝐼vr𝑅 + j𝑋

𝑉vr𝑉

𝐶DCblock 𝑉cap
𝐶o

Q1

Q2

𝑣gs1

𝑣gs2

図 5.1: D級インバータを応用した可変リアクタの最小回路構成

5.1 まえがき

無線電力伝送においては，周辺環境による影響や機器の動作による影響により，電力伝
送効率の劣化が発生する．これに対して，これまで可変リアクタを用いた動的なシステム
制御手法が検討されてきた．Behらは，機械的にインダクタおよびキャパシタを切り替え
ることによって，動的に調節可能な四端子回路網を実現しており，これを用いて動的なイ
ンピーダンス整合システムを実装している [58]．この研究をもとに，美藤らは，キャパシ
タとPINダイオードを用いて高速なインピーダンス整合システムへと発展させた [59,60]．
さらに Schuetzらは電子的にトリミング可能なキャパシタ ICを用いたインピーダンス整
合システムを実装している [61]．これらで用いられた可変リアクタは，集中定数型のリア
クタから成るため，実現可能なリアクタンスの値は離散的であり，実現可能なリアクタン
スの解像度を向上するためには，リアクタの素子数を増加させる必要がある． それに対
して，バラクタダイオードおよび機械的にトリミング可能なキャパシタも，可変リアクタ
の候補として考えられるが，しかしバラクタダイオードは定格電流値が非常に小さいため
無線電力伝送には不向きであり，機械的なトリマコンデンサは性能こそいいものの制御に
アクチュエータが必要になってしまうという問題がある．
そこで本研究では，電子制御かつ大電力動作可能な D級インバータを応用した可変リ
アクタを提案する．この可変リアクタを実現することができれば，既存の動的なインピー
ダンス整合手法 [58, 59, 61]の有効性をより向上することができると考えている．提案す
る可変リアクタの構成は，D級インバータと酷似しており，同様の構造を用いた周波数
調整手法はすでに提案がなされている [62]．しかし，既存研究では，500kHz帯における
共振周波数の補正のみに焦点を当てて評価が行われていた．本研究においては，共振周
波数補正としての機能をより一般的な可変リアクタに拡張し，現在標準化がなされてい
る 6.78MHzを動作周波数として実験を含めた動作検証を行った．近年開発が進んでいる
GaNトランジスタを用いることで 6.78MHzという高い周波数でも動作可能であることを
確認し，デットタイムに関して損失の観点から検討した．
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図 5.2: トランジスタ Q1 and Q2 のスイッチングに関するタイミング図

5.2 D級インバータを応用した可変リアクタ

D級インバータを応用した可変リアクタの回路構成を図 5.1に示す．最少の構成は，2

つのキャパシタ，2つのトランジスタ，1つのハーフブリッジドライバ，ハーフブリッジド
ライバへの PWM入力から成る．トランジスタをスイッチングするタイミングに応じて
リアクタンスが変化する．基本的な回路構成はD級インバータのものと酷似しているが，
最大の違いはキャパシタ CoにDC電源が接続されていない点にある．これにより，コン
デンサのDC電圧 Vcapは入力電流 Ivrにより自動的に調節される．コンデンサのDC電圧
Vcapの収束値は，入力電流 Ivrが出力電圧 Vvrと直交する値である．なぜなら，入力電流
と出力電圧が直交していない場合，その分のエネルギーがキャパシタCoに流入し，その
結果電圧が変化するためである．
可変リアクタの動作を理論的に解析する．トランジスタQ1およびQ2をスイッチング
するタイミングに応じて，可変リアクタの値が変化する．図 5.2にトランジスタQ1およ
びQ2のゲートソース間電圧 vgs1および vgs2をそれぞれ示す．ここで T は周期，f は動作
周波数である．位相 ϕおよびデットタイム∆dもまた図 5.2中で定義している．リアクタ
ンスZvrは次のように導出できる．導出は図 5.1を用いて行うが，これは電源 V および負
荷R+jXに対して直列に接続した場合を想定しているわけではないことに注意されたい．
任意の線形回路は鳳テブナンの定理により，等価電圧と等価直列インピーダンスによって
表現できるが，電源 V および負荷R+ jXはその等価電圧および等価直列インピーダンス
を表している．また，この解析においては，デッドタイム∆dを 0とし，また，トランジ
スタ内の寄生抵抗および寄生キャパシタンスは無視した．出力電圧 Vvrは

Vvr =
2

π
Vcape

−jϕ (5.1)

のように計算できる．このとき入力電流 Ivrは，α = X/Rを用いて

Ivr =
V − 2

πVcape
−jϕ

R+ jX
=

V − 2
πVcape

−jϕ

√
R2 +X2ejα

(5.2)
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と表される．1周期にキャパシタ Coに溜め込まれる電荷∆qは

∆q =

∫ ϕ/ω+T/2

ϕ/ω
Im
{
2Iejωt

}
dt (5.3)

=
4

ω
√
R2 +X2

(
V cos(ϕ− α)− 2

π
Vcapcosα

)
(5.4)

として得られる．ここで Vcap thを

Vcap th =
πcos(ϕ− α)

2cosα
V (5.5)

として定義する．cos(ϕ−α) ≥ 0のとき，Vcap ≤ Vcap thであれば∆q ≥ 0であり，Vcap ≥
Vcap thであれば∆q ≤ 0となる．ゆえに Vcapは Vcap thに収束する．cos(ϕ− α) < 0のと
きには，Vcap thが負になってしまう．このときトランジスタ内の寄生ダイオードによって
電荷が流出してしまい，これによって電力損失が生じてしまうため，リアクタとしては動
作しない．よって可変リアクタの動作範囲は cos(ϕ − α) ≥ 0を満たす位相 ϕの範囲，つ
まり，

α− π/2 ≤ ϕ ≤ α+ π/2 (5.6)

のときとなる．Zvrは Vvr/Ivrにより計算できるため，式 (5.1)，式 (5.2)および式 (5.5)を
用いると

Zvr =
cos(ϕ−α)

cosα V e−jϕ

sinϕ
R jV e−jϕ

= −j

(
R

tanϕ
+X

)
(5.7)

を得る．理想的なトランジスタによる解析ではZvrは純リアクタンスとなる．リアクタン
スXvrのダイナミックレンジを調べるため，位相 ϕの関数としてリアクタンスXvrを描
画した結果を図 5.3に示す．理想的には，−∞から+∞まで任意のリアクタンスが実現可
能であることがわかる．また，共振周波数補正 [62]にて想定されていた ϕ = π/2もしく
は ϕ = −π/2においてはXvr = −X であるため，フィードバックレスな力率補正が可能
である．ただしX の正負に応じて ϕを変更する必要があり，X > 0のときには ϕ = π/2

とし，X < 0のときには ϕ = −π/2とすればよい．

5.3 シミュレーションおよび実験による性能評価

D級インバータを応用した可変リアクタの性能を評価するため，シミュレーションおよ
び実測を行った．図 5.4にシミュレーション環境を，図 5.5(a)に実験環境をそれぞれ示す．
動作周波数は 6.78 MHzであり，ωはその角周波数，T は周期でありおおよそ 1/f ∼ 147.5

nsである．可変リアクタを構成するトランジスタQ1およびQ2として，本研究において
は EPC社製の EPC8010を選定した．EPC8010は，既存の Siを用いたトランジスタと
比較して特性がよく，近年盛んに開発が進められているGaNを用いたトランジスタであ
る．また，そのなかでも高速動作可能であり，かつ出力キャパシタンスが小さいことから，
スイッチング損失が最小限に抑えられる．EPC8010のドライバには Texas Instruments

製の LM5113を用いた．実験で用いたRF電圧源 V についても同様に，EPC8010および
LM5113を用いたハーフブリッジのD級インバータにより実装し，ハーフブリッジ回路へ
のDC入力電圧は 10 V，デッドタイムは 0.06T で固定とした．
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図 5.3: 位相 ϕに応じたリアクタンスXvr の理論値

図 5.4: 可変リアクタのシミュレーション環境

シミュレーションにおいてはCDCblockおよびCoはそれぞれ，1 µFおよび 100 nFとし
た．負荷R+ jX は，15 Ωの抵抗，4.7 µHのインダクタ，156.2 pFのキャパシタを直列
に接続したものであり，その結果，合成インピーダンスは 15 + j50 Ωとなる．測定にお
いては，CDCblockおよび Coとして 1 µFを用いた．キャパシタ CDCblockおよび Coの値
が大きいほど，電圧のリプルが減少し，解析に近い結果が期待できるが，シミュレーショ
ンにおいては計算時間を短縮するために Coを 100 nFとしている．測定で用いた負荷に
ついても，抵抗，インダクタおよびキャパシタを直列に接続したものを用いた．抵抗に
は，50 Ωの終端器を 5つ並列に接続し，インピーダンスを 10 Ωとしたものを用いた．イ
ンダクタには，4.7 µHのインダクタとしてMurata Power Solutions製 15742C，キャパ
シタにはKEMET製のフィルムキャパシタR73シリーズおよびR74シリーズを基本的に
は用いたが，微調節のためにVishay製のトリマコンデンサBFC280908003を 1つ追加し
た．その結果，負荷のインピーダンスは 14.62 + j49.87 Ωとなった．抵抗成分が 10 Ωよ
りも大きいのは，インダクタおよびキャパシタにおける寄生損失による影響である．ま
た，ドライバ LM5113に入力する PWM信号は，FPGAボード DE0を用いて生成した．
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(a) 実験環境 (b) 実装基板

図 5.5: 可変リアクタの実測

図 5.5(b)に実装した可変リアクタを示す．その回路サイズは両面基板上に 16 mm × 11

mmであった．出力電圧 Vvrと入力電流 Ivrをオシロスコープを用いて測定し，それらの
値から可変リアクタのインピーダンス Zvrを Vvr/Ivrにより計算した．ただし，測定した
Vvrおよび Ivrの値から可変リアクタのインピーダンスを直接計算すると，プローブの遅
延や誤差により，計測誤差が大きく生じてしまうため，誤差を最小化するためにオープン
OPEN/SHORT/LOAD補正を施した．
動作周波数が高くなればなるほどトランジスタにおけるスイッチング損失が問題となる
ことが，D級インバータの研究により知られている．トランジスタがOFF状態のときに
出力容量 Coss に蓄積した電荷が，ON状態になったときにドレイン側からソースに流入
することで結果として損失になるが，OFFからONへ遷移の周波数は動作周波数と一致
するため，動作周波数が高ければ高いほどに損失が大きくなる．これに対して，D級イン
バータの高周波動作においては，デッドタイムを適切に設定することによってトランジス
タがONとなる前に蓄積した電荷が抜き出されるように設計し，損失を低減することがで
きることが知られている．ゆえに本研究においては，まずはじめにデッドタイム Zvrを 0

から 0.1T まで変化させながら可変リアクタのインピーダンスをシミュレーションおよび
実測により求めた．ここで位相 ϕは π/2で固定とした．図 5.6にデッドタイムを変化させ
た場合のリアクタンス成分Xvrおよび抵抗成分Rvrの変化を示す．x軸はデッドタイム∆d

を周期 T で規格化した∆d/T である．リアクタンスXvrの理論値は式 (5.7)より，−Xす
なわち-50である．シミュレーションにより得られたリアクタンスXvrはデッドタイムが
0.03T ≤ ∆d ≤ 0.09T の範囲では-55以上-45以下となっており理論値との誤差 10 %以内
に収まっている．実測についてもデッドタイムが∆d ≤ 0.07T を満たせば誤差が 10 %以
内であった．また， 損失抵抗 Rvrは，シミュレーションにおいてデッドタイムが 0.07T

のとき，実測においては 0.05T のときに最小となった．引き続いて，位相 ϕの変化に対す
る特性の変化を調べた．位相 ϕを変化させた際のインピーダンスZvrのシミュレーション
結果を図 5.7に，図 5.8に実測結果を示す．ただし，シミュレーションではデッドタイム
を 0.07T，実測では 0.05T で固定とした．また黒線は負荷R+ jX = 15 + j50の値をもと
に計算した理論値であり，破線は動作範囲外を示している．図 5.7より，シミュレーショ
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図 5.6: 位相 ϕ = π/2のときの可変リアクタのインピーダンス Zvr に対するデットタイム ∆dの

影響

ンにより得られた可変リアクタのインピーダンス Zvrは，ϕ = 0付近を除けば解析結果と
同様の傾向を示している．ϕ = 0付近では損失抵抗Rvrが非常に高くもはやリアクタとし
て動作していないことがわかった．これはトランジスタによる損失の影響がでているもの
と考えられる．位相が π/4 ≤ ϕ ≤ 9π/10を満たすとき，損失抵抗Rvrは 1 Ω未満である
こともわかった．位相が ϕ = π/2のとき，リアクタンスXvrは-52.4であり，理論値との
誤差は-2.4程度であり，4.3%しかないことがわかった．ゆえにリアクタンスが数十程度で
あれば 6.78MHzにおいても使用に耐えうるものであると考えられる．それに対して，図
5.8より実測においては，位相が ϕ ≥ π/2なる場合のリアクタンスXvrはおおむね理論値
およびシミュレーション値と一致している．ただし，損失抵抗の値Rvrは，理論値および
シミュレーションのどちらよりも大きく，位相 ϕ = π/2のときにはRvr = 2.69であった．
リアクタとしてのQ値を |Xvr/Rvr|により定義すると，図 5.8の測定点のなかで最大とな
るのは，ϕ = π/2のときであり，|Xvr/Rvr| = 51.6/2.69 ∼ 19.2であった．位相 ϕ = π/2

におけるリアクタンスの誤差は-1.6であり，割合とすると 3.6 %に留まるものの，Q値に
は改善の余地が残されることも確認できた．また，位相が π/2未満のとき，損失およびリ
アクタンスともに，理論値およびシミュレーション値よりも大幅に劣化していることも確
認できた．
より詳細な動作検証を行うため，実験環境を再度構築した．これまでの実験で用いて
いた D級インバータおよび可変リアクタは，EPC8010および LM5113を用いて筆者が
実装したものであったが，再現性および性能を向上させるため EPCから販売されている
EPC9068評価基板を用いることとした．EPC9068についても EPC8010および LM5113

によって実装されている．また負荷については，インダクタの高周波特性を向上させるた
めに直径 3cm巻数 10の空芯コイルを作成し，Murata Power Solutions製 15742Cの代わ
りに用いた．作成したコイルのインダクタンスは 5.02 µHである．負荷のリアクタンス
を調節する際には，キャパシタの値を変えることによって対応した．まずはじめに，可変
リアクタが負荷リアクタンスX の正負から受ける影響を検証する．計測に用いた等価直
列インピーダンスを表 5.1に示す．位相 ϕの変化に対する可変リアクタのインピーダンス
Zvrを測定した．ここからは表 5.1に示した IDを用いてそれぞれの負荷を，負荷A，負荷
B，負荷Cと呼ぶこととする．可変リアクタの損失抵抗RvrおよびリアクタンスXvrを測
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図 5.7: 負荷 15 + j50に対する可変リアクタのインピーダンス Zvr のシミュレーション結果
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図 5.8: 負荷 14.62 + j49.87に対する可変リアクタのインピーダンス Zvr の実測結果

表 5.1: リアクタンスの正負による影響を調べるために用いた負荷インピーダンス一覧

ID A B C

Impedance [Ω] 10.69-j50.28 12.35+j0.40 10.12+j50.11

定し，負荷Aを用いた場合についての結果を図 5.9に，負荷 Bの結果を図 5.10に，負荷
Cについては図 5.11に示す．負荷Aの場合には，リアクタンスXvrが理論値と ϕによら
ず大きくずれているだけでなく，損失抵抗 Rvrの値も負荷 Aの抵抗成分 R = 10.69に対
して小さいとはいえない．それに対して負荷 Cの場合には，ϕ ≥ π/4の範囲でリアクタ
ンスXvrの値とよく一致しているだけでなく，損失抵抗Rvrについても ϕ ≥ 3π/8であれ
ば，デッドタイム∆d = 0.04T のときに損失抵抗 Rvr は高くとも 2 Ω程度である．負荷
の抵抗成分Rが 10.12であることを考えると，ϕ ≥ 3π/8であっても損失は小さいとはい
えず，最大で約 16%程度の損失が損失抵抗Rvr = 2の場合に生じてしまうこととなるが，
デッドタイム∆d = 0.04T で固定した場合に損失が最小となる ϕ = 3π/5のときの損失は
11%である．また，力率補正の用いる ϕ = π/2において最も損失抵抗Rvrが小さいのは，
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図 5.9: 等価直列インピーダンス 10.69-j50.28 Ωに対する可変リアクタのインピーダンス測定値

デッドタイム∆d = 0.06T の場合であり，このとき損失抵抗は Rvr = 0.60である．ゆえ
にこのときに生じる損失は約 5.3%となる．負荷 Bに対する測定結果をみると，リアクタ
ンスXvrは，位相 ϕが 0から離れるに従って理論値に漸近している．ゆえに，ϕ < −π/4

および π/4 < ϕの範囲では，理論値と実測値に大きな開きはないが，損失抵抗 Rvrにつ
いてみると，ϕ < −π/4の範囲に比べて，π/4 < ϕの範囲の方が明らかに損失抵抗Rvrが
小さい．つまり，図 5.9，図 5.10および図 5.11より，可変リアクタのリアクタンスXvrが
正となる領域においては損失抵抗 Rvrが大きくなることがわかる．これは D級インバー
タに関する知見から説明ができる．高周波領域で D級インバータを高効率動作させるた
めには，トランジスタの出力キャパシタンス Cossに蓄積された電荷を，トランジスタが
ONとなる前に抜き出す必要があることはすでに述べたが，このとき D級インバータに
接続された負荷が容量性の場合には電荷を抜き出すことはできない．負荷が容量性の場
合，トランジスタをOFF状態からON状態にする時刻近辺では，電荷を抜き出すのでは
なく，電荷が流入する方向に電流が流れてしまうためである．それに対して，負荷が誘導
性の場合，トランジスタをOFF状態からON状態にする時刻近辺では，電荷を抜き出す
方向に電流が流れるため，デットタイムの間にトランジスタ内に蓄えられた電荷が抜き出
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図 5.10: 等価直列インピーダンス 12.35+j0.40 Ωに対する可変リアクタのインピーダンス測定値

されることになる．D級インバータが高効率動作をするためには負荷 Z が誘導性，つま
り，Im(Z)>0である必要があるということは，裏を返すと，D級インバータが高効率動
作をしているときそのとき D級インバータのインピーダンスは−Z であるから，そのリ
アクタンス Im(−Z)は必ず負である．D級インバータを応用した可変リアクタについて
も，同様の議論が成立し，リアクタンスXvrが負となる場合にしか低損失な動作は望めな
い．しかし，可変リアクタについては，直列にインダクタを接続することによってそのイ
ンピーダンスを正の方向にずらすことができる．可変リアクタに，リアクタンスがXadd

なるインダクタを接続すると，その合成インピーダンスは j(X+Xadd)となるため正の方
向に平行移動することができ，これによりリアクタンスが正の可変リアクタが実装可能で
ある．また，インダクタについては必ずしも追加で部品を挿入しなければならないとは限
らない．たとえば可変リアクタを共振器と直列に接続するような場合には，予め共振器の
入力インピーダンスを誘導性にしておくことによって，その分のリアクタンスを可変リア
クタに対して直列に接続したものと同様となる．以上から，Xvr > 0であれば，力率補正
だけでなく，可変リアクタとしても低損失動作が可能となるパラメータの組合せが存在す
ることがわかった．
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図 5.11: 等価直列インピーダンス 10.12+j50.11 Ωに対する可変リアクタのインピーダンス測定値

つづいて，負荷のリアクタンスをより細かく変化させた場合について計測を行い，力率
補正の可能性を検証した．用いた負荷インピーダンスを表 5.2に示す．ここでは上記の議
論からリアクタンスはすべて正とした．横軸を負荷のリアクタンスとし，縦軸に可変リア
クタのリアクタンスXvrをプロットしたものを図 5.12に示す．図 5.12より，リアクタン
スXvr は，負荷のリアクタンスに対して線形に追従していることがわかる．それに対し
て，損失抵抗Rvrはデッドタイムに大きく依存しており，特に∆d = 0.00T の場合には損
失抵抗Rvrが 5を超える点も存在した．これは負荷の抵抗値の 50%程度にあたり，このと
きには可変リアクタにおける損失が 30%以上となってしまう．デッドタイム∆dが 0.04T

以上であれば損失抵抗は 3 Ω以下に収まることもわかった．力率補正効果を確認するた
め，負荷のインピーダンスR+ jXおよび得られた測定結果から，電源 V からみた力率を

表 5.2: 測定に用いた負荷インピーダンス一覧

ID 1 2 3 4 5 6

Impedance [Ω] 12.3+j0.1 13.0+j12.7 13.5+j25.0 13.6+j37.7 14.8+j50.1 15.9+j62.9
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図 5.12: ϕ = π/2において負荷のリアクタンスXが変化した際の可変リアクタのリアクタンスXvr

計算し，その結果を図 5.13に示す．図 5.13には可変リアクタが存在しなかった場合の力
率とともにプロットしている．負荷インピーダンスが負荷 6のとき，つまりインピーダン
スが 15.9+j62.9のときに，力率の改善効果は最大となっており，デッドタイムによらず
力率は約 0.65改善される．負荷のリアクタンスが小さくデッドタイムが大きいほど力率
が低くなってはいるものの，∆d = 0.06T の場合を除くと力率が 0.9を下回ることはない
ことも確認できる．次に，可変リアクタの効率 ηvrを考える．可変リアクタの効率 ηvrを，
負荷と可変リアクタで消費された電力の合計のうち，負荷で消費された電力の割合として
定義すると

ηvr =
R

R+Rvr
(5.8)

と計算できる．図 5.12 の結果から計算した効率 ηvr を図 5.14 に示す．デッドタイムが
∆d = 0.00T である場合を除けば，効率が 80%を下回ることはない．平均して最も効率が
よいのは∆d = 0.06T の場合であり，効率 ηvrの平均値は 91.2%であった．最後に，力率
補正効果と可変リアクタの効率を考慮して，負荷での消費電力がどのように変化するのか
確認を行った．損失のない理想的な力率補正素子を接続した場合に，負荷で消費される電
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図 5.13: 負荷のリアクタンスX が変化した際の力率補正効果
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図 5.14: 負荷のリアクタンスX が変化した際の可変リアクタの効率

力 Pmaxは，電源電圧 V および負荷インピーダンスR+ jX を用いて

Pload =
|V |2

2R
(5.9)

のように計算できる．ここで V の最大値は瞬時値の最大振幅として計算した．力率補正素
子として，D級インバータを応用した可変リアクタを接続した場合に負荷で消費される電
力 Ploadとしたとき，最大電力 Pmaxに対する Ploadの割合，つまり，Pload/Pmaxを力率補
正素子の性能と考え，実測したRvr + jXvrから計算した結果を図 5.15に示す．可変リア
クタがない場合と比べると，負荷のリアクタンスが増加するに従って，負荷で消費される
電力は大幅に増加していることがわかる．特にデッドタイムが∆d = 0.04T の場合には，
Pload/Pmaxが 0.7を下回ることはなく，安定した電力供給が可能となることがわかる．以
上より，D級インバータを応用した可変リアクタを用いることで，力率補正並びに電力供
給量の安定化が可能となることを実験的に示した．



第 5章 D級インバータを応用した可変リアクタ 112

0 12.5 25 37.5 50 62.5
Reactance of a load [+]

0

0.2

0.4

0.6

0.8

1

Po
w

er
 R

at
io

0.00T
0.02T
0.04T
0.06T
0.08T
w/o VR

図 5.15: 負荷のリアクタンスX が変化した際の電力比 Pload/Pmax

5.4 あとがき

本研究においては，D級インバータを応用した可変リアクタを提案し，解析的な定式化
とともにシミュレーションおよび実測によって，提案回路が動作可能であることを確認し
た．実験より，可変リアクタは動作周波数 6.78MHzにおいて低損失であるとは言い難い
が，デッドタイムを工夫することにより 90%以上の効率も実現可能であることがわかっ
た．実用化に向けては，より低損失化することが最たる課題である．既存の可変リアクタ
においては，集中定数型のリアクタンス素子を用いていたために実現可能なリアクタンス
が離散的になることが問題であったが，D級インバータを応用した可変リアクタと集中定
数型の可変リアクタを組み合わせることによって，集中定数型で実現できる離散的なリア
クタンス間の溝を D級インバータで埋めるにより，低損失かつ連続的な可変リアクタを
実現することができる可能性がある．
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6.1 本論文のまとめ

本論文においては，高効率な磁界共振結合型無線電力伝送システムの設計手法を構成す
る以下の技術を提案する．

1. 広範囲への高効率な給電を実現するための直線状アレイ化手法，および，平面状ア
レイ化手法を確立した．直線状アレイ化手法においては，ホップ数が変化したとし
ても高い伝送効率を維持することが可能な条件を定式化し，それを満たすための設
計手法を考案した．平面状アレイ化においては，電流分布を設計パラメータとして
考える重要性を明らかにし，所望の電流分布を実現するためのインピーダンス調節
手法を提案した．直線状アレイ化と平面状アレイ化を比較し，システムの複雑さと
伝送効率との間にトレードオフが存在することを示した．

2. 共振器設計において電流の向きや分布がその設計指針として重要なパラメータであ
ることを示し，漏洩電磁界低減と性能向上を実現するための共振器設計手法を確立
した．漏洩電磁界低減手法においては，ループアンテナの放射電磁界に着目し，逆
向きの電流ループを適切な半径で組み込むことにより放射電磁界を打ち消すことが
できることを示した．共振器の性能向上手法においては，既存の共振器構造を用い
て，より性能のよい共振器構造を構築するための手法を明らかにした．

3. 受電機器が正常に動作するためには，無線電力伝送システムから安定した電圧を出
力する必要があるが，受電側スイッチングレギュレータを用いて出力電圧安定化と
伝送効率最大化を同時に実現するためのシステム設計手法を示した．低効率な範囲
にしか存在できなかった動作点を，最大効率点に調節するための四端子回路網の設
計手法と，入力電圧調節を提案した．

4. 電子制御可能であり大電力動作可能，かつリアクタンスが連続的に調節可能である
D級インバータを用いた可変リアクタを提案し，シミュレーションおよび実測によ
り動作を検証した．既存の可変リアクタと比較すると損失が大きいという欠点があ
るが，フィードバックなしで力率補正が可能であるなどの利点がある．

本論文にて提案する上記の手法は，安定した出力電圧を確保した上で，環境変化に強く，
人体に対して安全かつ電力的に高効率な無線電力伝送の実現に資するものである．

6.2 今後の課題

本研究において解明されていない課題としては以下のものがある．

漏洩電磁界を打ち消した共振器構造の高効率化

本研究にて提案した漏洩電磁界を打ち消した共振器構造は漏洩電磁界を打ち消すことが
できるものの，伝送効率としてはループ共振器に劣ってしまう．実用化を考えると，伝送
効率の向上が望まれる．本論文で提案した 2つの共振器構造は相反するものではない．既
存の共振器構造を複数用いて，全体として電気長を拡大する共振器構造を実現することに
より，共振器としての特性改善が可能である．今後の検討事項としては，漏洩電磁界を打
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ち消した共振器構造を単位エレメントとした，電気長を拡大した共振器構造を設計し，漏
洩電磁界を打ち消しつつ伝送効率を改善可能であるか検証する必要がある．

D級インバータを応用した可変リアクタと既存手法の組合せによる低損失化

提案した D級インバータを応用した可変リアクタは，集中定数型のリアクタを用いる
ものと比較して損失が大きいという欠点がある．しかし，提案する可変リアクタと既存の
離散的な可変リアクタを組み合わせることにより，連続性を維持したまま低損失化が実現
できる可能性がある．電子制御可能な手法として PINダイオードを用いた手法が提案さ
れているが，この手法と組み合わせることにより，電子制御可能であり大電力動作可能，
かつ連続的にリアクタンスを調節可能で低損失な可変リアクタを実現したい．
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“Wireless power transfer via strongly coupled magnetic resonances,” science,

vol.317, no.5834, pp.83–86, July 2007.

[6] 産経WEST，“世界初「バッテリー搭載しないＥＶ」公開、専用道から電気エネルギー
”．http://www.sankei.com/west/photos/160318/wst1603180045-p1.html

[7] H. Shoki, “Issues and initiatives for practical use of wireless power transmission

technologies in Japan,” Proc. IEEE MTT-S Int. Microw. Workshop Series Innov.

Wireless Power Transmission: Technol., Syst., Appl. 2011, pp.87–90, May 2011.

[8] J. Kim, J. Kim, S. Kong, H. Kim, I.-S. Suh, N.P. Suh, D.-H. Cho, J. Kim, and S.

Ahn, “Coil design and shielding methods for a magnetic resonant wireless power

transfer system,” Proc. the IEEE, vol.101, no.6, pp.1332–1342, March 2013.

[9] T. Sun, X. Xie, G. Li, Y. Gu, Y. Deng, and Z. Wang, “A two-hop wireless power

transfer system with an efficiency-enhanced power receiver for motion-free capsule

endoscopy inspection,” IEEE Trans. Biomed. Eng., vol.59, no.11, pp.3247–3254,

June 2012.

[10] H. Lim, K. Ishida, M. Takamiya, and T. Sakurai, “Positioning-free magnetically

resonant wireless power transmission board with staggered repeater coil array

(SRCA),” Proc. IEEE MTT-S Int. Microw. Workshop Series Innov. Wireless Power

Transmission: Technol., Syst., Appl. 2012, pp.93–96, May 2012.



第 6章 結論 118

[11] J.W. Kim, H.-C. Son, D.-H. Kim, J.-R. Yang, K.-H. Kim, K.-M. Lee, and Y.-J.

Park, “Wireless power transfer for free positioning using compact planar multiple

self-resonators,” Proc. IEEE MTT-S Int. Microw. Workshop Series Innov. Wireless

Power Transmission: Technol., Syst., Appl. 2012, pp.127–130, May 2012.

[12] 総務省，“電気通信サービスの契約数及びシェアに関する四半期データの公表（平成 27

年度第 4四半期（3月末））”．http://www.soumu.go.jp/main content/000426470.pdf

[13] W.C. Brown, “The history of power transmission by radio waves,” IEEE Trans.

Microw. Theory Tech., vol.32, no.9, pp.1230–1242, Sept. 1984.

[14] N. Shinohara, “Power without wires,” IEEE Microw. Magazine, vol.12, no.7,

pp.S64–S73, Dec. 2011.

[15] P.E. Glaser, “Power from the sun: its future,” Science, vol.162, no.3856, pp.857–861,

Nov. 1968.

[16] J.-W. Li, “Wireless power transmission: State-of-the-arts in technologies and po-

tential applications,” Proc. Asia-Pacific Microw. Conf. 2011, pp.86–89, April 2011.

[17] N. Shinohara and S. Kawasaki, “Recent wireless power transmission technologies in

Japan for space solar power station/satellite,” Proc. IEEE Radio Wireless Symp.

2009, pp.13–15, Jan. 2009.

[18] R.M. Dickinson, “Performance of a high-power, 2.388-ghz receiving array in wireless

power transmission over 1.54 km,” 1976 IEEE Int. Microw. Symp. Digest, pp.139–

141, June 1976.

[19] 宇宙航空研究開発機構，“マイクロ波無線電力伝送地上試験／実用化実証（デモンス
トレーション）”．http://www.ard.jaxa.jp/publication/event/2014/150301.html

[20] A. Noda and H. Shinoda, “Waveguide-ring resonator coupler with class-F rectifier

for 2-D waveguide power transmission,” Proc. IEEE MTT-S Int. Microw. Workshop

Series Innov. Wireless Power Transmission: Technol., Syst., Appl. 2012, pp.259–262,

May 2012.

[21] T. Terada and H. Shinoda, “Arbitrary power and positioning techniques for 2D wire-

less power transmission systems,” Proc. IEEE Radio Wireless Symp. 2012, pp.123–

126, Jan. 2012.

[22] Wireless Power Consortium, “System Description Wireless Power Transfer Version

1.0”. http://www.wirelesspowerconsortium.com/

[23] M. Minami, Y. Nishizawa, K. Hirasawa, H. Morikawa, and T. Aoyama, “Magic-

surfaces: magnetically interfaced surfaces for smart space applications,” Adjunct

Proc. 3rd Int. Conf. Pervasive Computing 2005, May 2005.



第 6章 結論 119

[24] T. Sekitani, M. Takamiya, Y. Noguchi, S. Nakano, Y. Kato, T. Sakurai, and T.

Someya, “A large-area wireless power-transmission sheet using printed organic tran-

sistors and plastic mems switches,” Nature materials, vol.6, no.6, pp.413–417, April

2007.

[25] M. Takamiya, T. Sekitani, Y. Miyamoto, Y. Noguchi, H. Kawaguchi, T. Someya,

and T. Sakurai, “Design solutions for a multi-object wireless power transmission

sheet based on plastic switches,” IEEE Int. Solid-State Circuits Conf. 2007 Digest

of Technical Papers, pp.362–609, Feb. 2007.

[26] A. Karalis, J.D. Joannopoulos, and M. Soljačić, “Efficient wireless non-radiative
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付録

A 損失抵抗を考慮した入力インピーダンスZ ′
in (N,ω0)

式 (2.23)より，Z ′
in (N,ω0)は式 (A.1)が成立する．

Z ′
in (N + 1, ω0) = r +

R2
s

Z ′
in (N,ω0)

(A.1a)

Z ′
in (1, ω0) = r +

RsRload

r′ +Rload
(A.1b)

式 (A.1a)を変形すると

Z ′
in (N + 1, ω0)

Rs
=

r

Rs
+

Rs

Z ′
in (N,ω0)

(A.2)

となる．ここで，

Z ′
in (N,ω0)

Rs
=

X (N + 1)

X (N)
(A.3)

とおけば，式 (A.1)は式 (A.4)と同値である．

X (N + 2) =
r

Rs
X (N + 1) +X (N) (A.4a)

X (1) = 1 +
r′

Rload
(A.4b)

X (2) = 1 +
r

Rs

(
1 +

r′

Rload

)
(A.4c)

次に，式 (A.4)を解くことを考える．式 (A.4a)の特性方程式の解 s, tは

s =

r

Rs
+

√√√√( r

Rs

)2

+ 4

2
(A.5)

t =

r

Rs
−

√√√√( r

Rs

)2

+ 4

2
(A.6)

であるから，これを用いて式 (A.4a)を変形すると

X (N + 2)− sX (N + 1) = t (X (N + 1)− sX (N)) (A.7)
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⇔ X (N + 1)− sX (N) = tN−1 (X (2)− sX (1)) (A.8)

⇔
X (N + 1)

tN+1
−

s

t

X (N)

tN
=

X (2)− sX (1)

t2
(A.9)

さらに式 (A.9)の特性方程式の解 λ

λ =

X (2)− sX (1)

t2

1−
s

t

(A.10)

を用いて，式 (A.9)を変形すると

X (N + 1)

tN+1
− λ =

s

t

(
X (N)

tN
− λ

)
(A.11)

⇔
X (N)

tN
− λ =

(
s

t

)N−1(
X (1)

t
− λ

)
(A.12)

⇔ X (N) = sN−1X (1) +
(
tN−1 − sN−1

)
tλ (A.13)

= sN−1X (1) +
tN−1 − sN−1

t− s
(X (2)− sX (1)) (A.14)

=
− st

(
sN−2 − tN−2

)
X (1) +

(
sN−1 − tN−1

)
X (2)

s− t
(A.15)

となる．解と係数の関係 st = −1及び，初期条件A.4b,A.4cを代入すると

X (N) =

(
sN−2 − tN−2

)(
1 +

r′

Rload

)
+
(
sN−1 − tN−1

)(
1 +

r

Rs

(
1 +

r′

Rload

))
s− t

(A.16)

を得る．ここで

sn+2 − tn+2 = (s+ t)
(
sn+1 − tn+1

)
−
(
−stn+1 + sn+1t

)
(A.17)

=
r

Rs

(
sn+1 − tn+1

)
+ (sn − tn) (A.18)

なる関係に着目すると，式 (A.16)は

X (N) =

(
sN−1 − tN−1

)
+
(
sN − tN

)(
1 +

r′

Rload

)
s− t

(A.19)

と表され，入力インピーダンス Z ′
in (N,ω0)の一般式

Z ′
in (N,ω0) = Rs

(
sN − tN

)
+
(
sN+1 − tN+1

)(
1 +

r′

Rload

)

(sN−1 − tN−1) + (sN − tN )

(
1 +

r′

Rload

) (A.20)

を得る．
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B 異なるエレメントを用いたType 1共振器の電流分布

同一でないエレメントを用いた場合にも，電流の符号が同一となる共振周波数が存在す
ることを示す．ただしすべてのエレメントは結合係数 kij がすべて正となるように配置す
るものとする．損失抵抗を無視したとき，共振条件は次のように書くことができる．
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(A.21)
この式を次式のように変形すると
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となり，最終的に
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を得る．ここで行列
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についてはすべての成分が正であるから，Perron-Frobeniusの定理より，固有値 e′は正
である．ゆえにエレメントが同一でない場合にも

ω =
1√
e′

(A.25)

なる角周波数において，あらゆる電流値の符号が同一となる．さらにここで全ての自己共
振周波数が同一である，すなわち，

ω0 =
1√
LiCi

(A.26)
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とすると，このとき式 (A.23)は
0 k12

√
L1L2C1 · · · k1n

√
L1LnC1

k21
√
L2L1C2 0

. . .
...

...
. . .

. . . kn−1n

√
Ln−1LnCn−1

kn1

√
LnL1Cn · · · knn−1

√
LnLn−1Cn 0



I1
I2
...
In

 =

(
1

ω2
− 1

ω2
0

)
I1
I2
...
In


(A.27)

のように変形することができる．行列
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の固有値も正なるものが存在するため，電流値の符号が揃う角周波数は

1

ω2
− 1

ω2
0

> 0 (A.29)

より，エレメント自体の自己共振周波数より小さくなる．


