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第1章 序論

非接触給電とは，電気的接点を介さず，アンテナを介して給電する技術のことである。非接

触給電技術を給電システムに適用することで，電源と給電対象をケーブル等の導体で結線する

必要がなくなり，システムの景観および利便性を大幅に向上できる。さらに，双方向に電力の

やりとりが可能な非接触給電システムを移動体のバッテリ充電器に適用した場合は，電力系統

とバッテリを手動で接続する必要がなくなるため，系統の需給バランスを整えるシステムとし

ても期待ができる。このような利点から，現在，様々なアプリケーションに適用するための研

究・開発が盛んに行われており，実用化に至っている製品も存在する。

非接触給電の歴史は意外にも古い。現在，非接触給電の一給電方式の原理として知られる電

磁誘導は，1831年，Michael Faradayによって発見される [1]。その当時，電流が磁界を発生さ

せる物理現象はHans Christian Ørstedによって発見されていた [2]が，その逆の現象は発見され

ていなかった。電流に磁気作用があるならば，逆に磁気に電流を誘導する効果があるのではな

いかと考えるのは自然であるが，その現象はなかなか発見されなかった [3]。今日，この電磁誘

導の現象を応用した非接触給電システムの研究は盛んに行われており，この Faradayの発見こ

そが非接触給電の歴史の始まりだ。

しかしながら，Faradayの研究成果は，実験による電磁誘導現象の発見や磁力線の提唱など，

実験的かつ視覚的で，わかりやすく説明されていたものの，数学的には明らかになっていなかっ

た。そこで，1864年に James Clerk Maxwellは，これらの現象をマクスウェル方程式により，数

式的に説明した。その際，Maxwellは，電磁波の存在を予言したものの，実験的な証明には至っ

ておらず，1888年にHeinrich Rudolf Hertzによって，その証明が行われた [4]。一方，電磁波と

エネルギーの関係性は，1884年に，John Henry Poyntingがポインティング・ベクトルを用いる

ことで示すことができると発表した。これらの功績は，非接触給電の原理を説明する上で，欠

かせないものであり，非接触給電の礎ともいえる。

1899年，歴史上，初めて非接触給電の実証実験を行ったのは，Nikola Teslaである。このとき，

30 m離れた大型コイルから 18 mのループアンテナにつながれた 3個の電球を点灯させた [5]。

Teslaには，「世界システム」と称される，世界に非接触で電力を給電するという壮大な構想があ

り，その構想を実現すべく，1901年から高さ 57 mの電波送信塔（ウォーデンクリフ・タワー）
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の建設を始める。この塔を用いた実験では，150 kHz・300 kWの非接触給電を試みたが，Tesla

が構想していたように，電力は給電できず，失敗に終わってしまった。

その後，1927年，岡部金治郎により，分割陽極型マグネトロンが開発され，非接触給電技術

が大きく進歩する [4]。マグネトロンの実用化により，電磁波のエネルギーをより集中させるこ

とが可能になったのである。後に，この技術は，電子レンジの開発にもつながることになる。

1960年代，マグネトロン技術の発達もあり，William C. Brownにより，450 kWマイクロ波の

送電実験が次々に成功し，宇宙太陽発電所 SPS（Solar Power Satellite）構想 [6]のきっかけとな

る [7]。この SPS構想は，2018年現在に至るまで，マイクロ波による非接触給電システムのキ

ラーアプリとして，研究を牽引していくことになる。

一方，電磁誘導による非接触給電技術は，Faradayによる電磁誘導の発見から，マイクロ波

による非接触給電とは別に進歩した。これは，電磁誘導による非接触給電システムはマイクロ

波による非接触給電システムに比べて，近距離における給電を高効率に行えるためである。こ

ちらについても，マイクロ波によるものと同じく，基本原理はマクスウェル方程式により説明

ができたが，当初は高周波磁界を生成する電源が用意できず，システムの大型化を招いてしま

い，実用化に至らなかった。そこで，この問題を解決に導いた技術は，1947年，ベル研究所に

より発表された点接触型トランジスタである。この発表により，半導体スイッチングデバイス

技術は発展し，数 kHz以上の磁界は容易に生成できるようになり，電磁誘導による非接触給電

は，電気自動車 [8]などの大電力システム [9]から電動歯ブラシ [10]といった小電力システム

へ適用するための研究・開発が盛んに行われるようになった。

近年，非接触給電の研究者達に大きな衝撃を与えたのは，2007年にマサチューセッツ工科大

学（MIT)より発表された，磁界共鳴方式である [11]。これまで，かなり近距離の給電に限ら

れるとされていた，電磁誘導を用いた非接触給電システムと似た等価回路から，10 MHzでイ

ンダクタンスとキャパシタンスの共振現象を起こし，Q値を高めて，給電距離を大きく伸ばし，

大きな注目を集めた。この発表以降，非接触給電システムはこれまで以上に盛んに研究・開発

が行われ，特に，小容量アプリケーション向けの実用化と標準化が進んだ [4]。しかしながら，

2018年現在でも，中容量以上の非接触給電システムにはまだ多くの課題が残されており，実用

化と普及のために，これらの課題を解決する必要がある。

非接触給電の給電方式は上記に示したように様々であるが，本論文は，電磁誘導を用いた非

接触給電システムの高効率化という課題に対して，電磁誘導型非接触給電システムの電力変換

回路を用いたシステム全体の高効率化手法に関する研究成果をまとめたものである。本章では，

まずはじめに，電磁誘導型非接触給電技術に関する概要とその課題について述べる。さらに，

一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成および，共振回路や各電力変換回路の特性につ

2
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いて説明する。本章の最後では，これまでに提案された電磁誘導型非接触給電システムの高効

率化手法について言及した後，本論文の目的と概要を述べる。

本論文にて提案する高効率化手法は２種類あり，それは，スイッチングデバイスのスイッチ

ング損失を低減するソフトスイッチング技術を適用できる電力変換回路を対象とした手法とソ

フトスイッチングを適用できない電力変換回路を対象とした手法である。それぞれのソフトス

イッチングを適用できる電力変換回路の高効率化手法は第２章，ソフトスイッチングを適用で

きない電力変換回路の高効率化手法は第３章と第４章にて提案を行う。ただし，本論文では，

余分な回路素子を接続しなくてもソフトスイッチングを適用できる電力変換回路を「ソフトス

イッチングを適用できる電力変換回路」，余分な回路素子を接続しなければソフトスイッチン

グを適用できない電力変換回路を「ソフトスイッチングを適用できない電力変換回路」と称し

ている。

1.1 電磁誘導型の非接触給電技術とその課題

本論文では，電磁誘導を用いた非接触給電システムの高効率化を研究課題としているが，電

磁誘導を用いた非接触給電システムに関する課題は多い。そのため，本節では，それらの課題

を挙げ，高効率化という課題の位置づけを明らかにする。

1.1.1 非接触給電の主な給電方式の分類とその応用例

非接触給電の給電方式も様々であり，適用するアプリケーションにあわせて選択されている。

ここで，Fig. 1.1に非接触給電の主な給電方式の分類を示す。給電方式は電力を送る媒介の性質

で２つに大別でき，媒介の放射領域を利用して給電を行う放射型と非放射領域を利用する非放

射型がある。放射型はその名の通り，送電側から電力が放射されるため，受電側で受けきれな

かった電力のすべては，システムの損失となる。さらに，それぞれの型は分類ができ，放射型

は，マイクロ波を用いるマイクロ波方式，レーザを用いるマイクロ波方式，および超音波を用

いる超音波方式に分類できる。

• マイクロ波方式

　マイクロ波方式は先に述べたように，古くから研究されており，送電側にアンテナと受

電側にレクテナ (Rectenna: rectifying antenna)を用いて，マイクロ波を媒介として給電す

る方式である。マイクロ波，つまり非常に高周波数の電磁波を用いているため，直進性が

強く，長距離の給電に長ける。このことから，使用中の IoT(Internet of Things)デバイス

への給電 [12]，空を飛ぶドローンに対して地上側からの給電 [7]，エネルギーハーヴェス

3
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Fig. 1.1. Transmission methods used in wireless power transfer.

ティング [13]，および宇宙で発電した電力を地上へ給電する SPS [6, 14]などへの応用が

期待されている。一方，マイクロ波方式は，非放射型に比べて，システム全体の効率が低

いため，この方式の課題として，よく送電効率やレクテナ以降の整流変換効率が挙げら

れる [13]。加えて，アンテナとレクテナが近づき，近傍界に入ると，アンテナとレクテ

ナが共振結合してしまい，システムの特性が変化し，給電が難しくなるという課題もあ

る [13]。

• レーザ方式

　レーザ方式は，レーザ（光）を媒介として給電する方式である。光も電磁波であるた

め，本質的にはマイクロ波と同じである。しかし，光は，マイクロ波よりも周波数が数桁

以上高いため，マイクロ波方式と同様のアンテナやレクテナを用いることはできず，専

用のレーザ光源や受光部を用意する必要がある。レーザ方式もマイクロ波方式と同様に

直進性が強く，長距離の給電に長けるため，SPSに向く [14]。さらに，マイクロ波よりも

非常に波長が短くなるため，レーザ光源と受光部を近づけても近傍界に入りづらいため，

共振結合はせず，短距離の給電にも期待ができる [15]。この方式の課題も，システム効率

であり，非常に低い [15]。

• 超音波方式

　超音波方式は，超音波（音）を媒介として給電する方式である。超音波方式は，超音波

の人体防護の基準が電磁波に比べて低いため，IoTデバイスへの給電電力を増大する手段

として期待されている [16, 17]。こちらの方式も，放射型であるため，他の放射型の方式

と同様に放射による損失，さらには電力から音に変換する際の損失，音から電力に変換

する際の損失が課題であると考えられる。
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一方，非放射型は，電界を用いる電界結合方式と磁界を用いる磁界結合方式に分類でき，遠

方界に近づかない限り，これらは放射による損失はほとんどない [18]。

• 電界結合方式

　電界結合方式は，電界を媒介として給電する方式である。送電側と受電側のアンテナと

レクテナにそれぞれ金属板を用いることで，送電側と受電側の間にコンデンサを形成さ

せ，電界により給電を行う。この方式は，アンテナを軽くて安価な素材で作成できるが，

誘電体が空気となってしまうため，アンテナ間の距離をとることが難しい [19]。そのた

め，給電距離が短い，小型電子機器などのアプリケーションへの応用が好ましい。しか

し，レクテナの形状を工夫することで，電気自動車への給電も可能となる。道路の電極と

電気自動車のタイヤに埋め込まれた電極により電界を発生させ，電気自動車のバッテリ

に給電する方法が提案されている [20, 21]。しかし，走行中の給電を想定した場合，電力

供給の安定化，送受電間の状態推定，および送電側からの受電側検出など走行中給電特

有の課題が多く浮かび上がり，実用化までにまだ時間がかかりそうである。停車中のみの

給電を想定すると，電界結合方式は磁界結合方式に比べて，給電電力の周波数を高くす

る必要があり，電力変換回路における損失やノイズの低減が主な課題として挙げられる。

• 磁界結合方式

　磁界結合方式は，電磁誘導方式とも呼ばれ，アンテナをコイルにし，電磁誘導により給

電を行うものである。この方式は，他の方式に比べて低い周波数でも給電しやすいため，

システム全体を高効率に保ちやすい。加えて，電界結合方式に比べて長い距離の給電がで

きる [11]ため，汎用性が高く，電気自動車，無人搬送車（AGV)やスマートフォンのバッ

テリ充電システム (Fig. 1.2)など，多くのアプリケーションへの応用に向く [22]。以上の

利点より，本研究の対象は電界結合方式（以下，電磁誘導方式）としている。電磁誘導方

式の課題については次節に詳細を示す。

1.1.2 電磁誘導型非接触給電システムの課題

次に，電磁誘導型非接触給電の実用化例を考えると，電動歯ブラシやスマートフォンのバッ

テリ充電システムといった小容量のアプリケーションに応用されている場合が多く，数百W以

上の中容量から大容量のアプリケーションに応用されている例は少ない。これは，大容量化に

伴い，考慮すべき課題が増えるためである。そのため，本論文では，中容量から大容量（数百

Wから数 kW）のアプリケーションに電磁誘導形非接触給電システムを応用する際の課題につ

いて議論を行う。中容量から大容量の非接触給電システムが考慮すべき課題としては，「規格の

5
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標準化」，「漏洩磁界の抑制」，「EMC(Electro-Magnetic Compatibility)対策」，「異物検知」，「位置

ずれ対策」，「システムの小型・軽量化」および「低損失化」が挙げられる。Fig. 1.3に非接触給

電システムの概要を示す。本論文では，送電側を一次側，受電側を二次側と称している。以下

に，それぞれの課題に関する簡単な説明を示す。

1. 規格の標準化

　規格の標準化により，一次側と二次側の充電システムが，異なるメーカーの製品でも給

電できるようになる。さらに，システム開発時の負担も軽減できる。小容量のアプリケー

ション向け非接触給電システムに関する規格の標準化は進んでおり，WPC (Wireless Power

Consortium)が推進する「Qi」，PMA (Power Matters Alliance)が推進する「Powermat」，お

よびA4WP(Alliance for Wireless Power)が推進する「WiPower，Rezence」が有名である。

一方，大容量のアプリケーションとして，電気自動車向けの非接触給電システムの規格

Fig. 1.2. Battery charger with inductive power transfer for cell phones.

Primary sideSecondary side

Transmission 
power

Converter

Converter

Leakage 
magnetic fieldRadiation 

noise

Magnetic
core

Coupling 
magnetic field

Fig. 1.3. Overview of the inductive power transfer system.
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を例に挙げると，IEC(International Electrotechnical Commission)が審議を行っている IEC

61980，ISO (International Organization for Standardization)が審議を行っている ISO 19363，

および SAE International (Society of Automotive Engineer)が審議を行っている J2954など

があり，これらの規格内容は固まりつつある [23]。

2. 漏洩磁界の抑制

　電磁誘導型の非接触給電では，磁界により電力を送るため，給電コイル間で結合でき

なかった磁界は漏洩磁界となり得る。そのため，非接触給電システムを設置する場合，漏

洩磁界について，その国の規則を満たす必要がある。日本では，電波法施行規則第 46条

の２第１項 10号 [24]によって定められている。電気自動車用非接触給電システムを例に

挙げると，Fig. 1.4に示す，漏洩磁界強度の許容値 [23]が定められている。国際的な制度

化については，International Telecommunication Union (ITU)のRadiocommunication Sector

にて議論が進められている。一般的な漏洩磁界を抑制する方法としては，金属板による

遮蔽，給電コイルおよびコア形状の工夫，および漏洩磁界キャンセリングコイルの接続な

どがあり，研究が行われている。

3. EMC対策

　 EMCには妨害電波を規制する EMI(Electro Magnetic Interference)と外来ノイズ耐性を

示す EMS(Electro Magnetic Susceptibility)があり，電気機器を設置する場合，それぞれ定

められた規格を満たす必要がある。そのため，現在，非接触給電システムの EMCに関す

る国際標準化についても，議論が進められている [23]。一般的には，スイッチング時の電

流や電圧の急峻な変化（デバイスのキャリア移動度に起因）により高周波ノイズが発生す

る。この高周波ノイズを抑制する方法としては，回路・システム設計時の工夫，ゲート駆

動方法の最適化，およびソフトスイッチングの適用などがあり，研究が行われている。

4. 異物検知

　給電中のコイル間に，金属等の異物が入り込むと，その金属に渦電流が発生し，発熱し

てしまう場合がある。そのため，実用化の際は，異物を検知して給電を停止する機能が求

められる。その検知方法として，サーチコイルを用いる方法や回路のインピーダンス変

化を利用する方法などがある。その他，人間が近づいたことを検知し，給電を停止する方

法 [25]も提案されている。

5. 位置ずれ対策

　実際の電磁誘導型非接触給電システムでは，一次と二次側コイルの位置関係を常に一
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定に保つことは難しく，最適位置からずれた場合，一次側の励磁電流の増加により給電効

率が低下してしまう。そして，この位置ずれ対策には，ハード面からの対策方法と制御面

からの対策方法がある。ハード面からの対策方法としては，一次側コイルを複数配置して

最も最適な位置に近いコイルを駆動させる方法や，一次側コイルの位置を機械的に動か

して最適位置に合わせる方法などが提案されている。一方，制御面からの対策方法とし

ては，一次側の電力変換回路によって給電電力の周波数を変化させる方法や，能動的な力

率補償回路によって給電電力の周波数の最適値を変化させる方法などが提案されている。

6. システムの小型・軽量化

　システムの小型・軽量化によって，デザイン性の向上や移動体の燃費向上が期待でき

る。電磁誘導型非接触給電システムは，スイッチングデバイスによって構成させる電力変

換回路と給電コイルにより構成され，それぞれに小型・軽量化の方法がある。電力変換回

路の場合は，低損失で耐熱性のある，SiCやGaNのようなワイドギャップ半導体を用いた

スイッチングデバイスの採用などがある。一方，給電コイルの小型・軽量化については，

給電電力の周波数の高周波化や，給電コイル間の結合を強めるために用いる磁性コアの

形状を工夫する方法などがある。

7. 低損失化

　一般的に，電磁誘導型非接触給電システムは電力変換の回数が多いため，給電プラグ

を用いたシステムに比べて電力変換効率が低く，課題となっており，省エネルギーの観点

からシステムの低損失化（高効率化）が望まれる。加えて，高効率化することで，システ

ムの発熱量が減るため，ヒートシンク等の冷却機構を小さくでき，結果として，システム

の小型・軽量化も同時に達成できる。特に，中容量以上のシステムにおいて，冷却機構の

占める体積は無視できないほどであるため，システムの高効率化は強く求められている。

そのため，様々な高効率化手法が提案されている。

以上に，中容量から大容量の電磁誘導型非接触給電システムが抱える課題を示した。この中

でも，システムの高効率化は小型・軽量化にも大きく寄与するため，強く求められている。そ

のため，本研究では，中容量から大容量（数百Wから数 kW）の電磁誘導型非接触給電システ

ムの高効率化を目的とし，この項目についての詳細は次節以降で述べる。
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1.2 一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成

本節では，一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成例を示し，中容量から大容量（数

百Wから数 kW）のシステムを構築する上で重要な要素を示す。本研究の対象としている電磁

誘導型非接触給電システムの構成は，次章以降で述べる。

1.2.1 電磁誘導型非接触給電システムの構成概要

Fig. 1.5に一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成を示す。一次側から二次側方向への
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第 1章 序論

給電を想定すると，まずはじめに，三相もしくは単相の電力系統からのAC電力を整流器にて

DC電力に変換する。その後段で，DC–ACコンバータ（インバータ）によりAC電力を生成し，

電磁誘導により二次側へと電力を給電するのだが，コイルのみだと入力力率が低いため，補償

を行う回路を一次側と二次側コイルに接続する場合がある。このとき，DC–ACコンバータの

スイッチング周波数が低いと，コイルへの励磁電流が増加するため，一般的に，DC–ACコン

バータは数 kHz以上の高周波電力を生成する。そして，二次側で受け取ったAC電力は，再び

整流器によりDC電力へと変換される。最後に，給電対象の要求に合わせて，DC–DCコンバー

タにより，給電される電流・電圧・電力の調整が行われる。ただし，この給電電力の調整は，一

次側の整流器やDC–ACコンバータが担っている場合もある。また，双方向に電力を給電でき

る電磁誘導型非接触給電システムは，それぞれの変換回路を，双方向に給電ができる回路に置

き換えることで実現できる。

発展的な回路構成としては，一次側の整流器とDC–ACコンバータの組み合わせを，マトリ

クスコンバータのようなAC–ACコンバータに置き換える場合や，二次側の整流器とDC–DCコ

ンバータの組み合わせを，整流機能と電力調整機能を有するAC–DCコンバータに置き換える

場合などがある。

1.2.2 電力系統に接続する整流器の例

非接触給電システムを電力系統に接続する場合でも，非接触給電システムに特化した整流器

を用いる必要はなく，通常の電力系統接続用の整流器が用いられる。そのため，整流器の後段

の DCバス以降，つまり，一次側に接続する DC–ACコンバータの入力から議論がされている

論文が多い。この理由から，本論文では，電力系統接続用整流器の例を挙げ，単相用整流器の

簡単な紹介のみを行う。ここで，Fig. 1.6に電力系統に接続する整流器の例を示す。

一般的に，電力系統に電気機器を接続すると，その機器の動作周波数に合わせて高調波電流

が電力系統に流れる。その高調波電流が多いと，電力系統の電圧波形が歪み，同系統に接続さ

れた他の電気機器や配電設備に悪影響を及ぼしてしまう。さらには，高調波電流を多く発生す

る電気機器は入力力率も低いため，電力設備に余裕を持たせる必要があり，大型化を招いてし

まう。そのため，この高調波電流は抑制する必要があり，その抑制基準に関しては，国際規格

IEC61000や，国内の高調波抑制対策ガイドラインにて，システムの電力容量ごとに定められて

いる。以上より，電力系統に最前段で接続する整流器には，ACからDCの電力に変換すること

に加えて，高調波電流を抑える役割が求められる。

高調波電流の抑制機能を有した整流器は，パッシブ整流器とアクティブ整流器の２つに大別

できる。
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(a) Full bridge diode rectifier.
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(b) Half bridge diode rectifier.
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(c) Single switch active rectifier.
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(d) Bridgeless active rectifier.
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(e) Totem-pole bridgeless active rectifier.
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S11 S13

S12 S14
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(f) Full bridge active rectifier.

Fig. 1.6. Examples for grid connected rectifier topology.
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• パッシブ整流器

　 Fig. 1.6(a)，1.6(b)に示す回路が，パッシブ整流器の例である。Fig. 1.6(a)，1.6(b)のよ

うに，チョークコイル，キャパシタおよびダイオードによって構成されている。回路構成

が簡単であるという利点を持つが，装置が大型化しやすく出力電圧の制御ができない等

の欠点を持つ。加えて，アクティブ整流器に比べて，高調波電流の抑制能力は低い。

• アクティブ整流器

　 Fig. 1.6(c)–1.6(f)に示す回路が，アクティブ整流器の例である。Fig. 1.6(c)–1.6(f)のよ

うに，チョークコイル，キャパシタ，ダイオードに加え，アクティブデバイスが組み込ま

れている。入力電流波形が正弦波に近づくように，アクティブデバイスをスイッチングさ

せる。そのため，パッシブ整流器に比べて高調波電流の抑制能力は高く，パッシブ整流器

では基準値まで抑制できないような電気機器に用いられる場合が多い。また，アクティブ

スイッチの数が増えるほど，電力損失による熱を配分することができるため，大容量の機

器に適する。

1.2.3 一次側に接続するDC–ACコンバータの例

DC–ACコンバータには，出力インピーダンスが低い電圧型インバータと出力インピーダンス

が高い電流型インバータがある。電磁誘導型非接触給電システムでは，制御の容易性から，電

圧型インバータがよく採用されている。そのため，本節では，電磁誘導型非接触給電システム

で用いられる，電圧型インバータとその動作の紹介を行う。

電磁誘導型非接触給電システムでは，数 kHz以上の高周波で給電が行われる。そのため，一

次側DC–ACコンバータ（インバータ）は，モータ駆動用インバータのようなPulse width modu-

lation(PWM)による正弦波電流を生成するための駆動は行われず，方形波駆動が一般的である。

このとき，一次側コイルに印加する電圧の制御方法として，インバータの出力電圧のパルス幅

を調整する方法，前段に接続されたアクティブ整流器でインバータのDC電圧を調整する方法

などがある。特に，電磁誘導型非接触給電システムでは，正弦波電圧を生成する必要がないこ

とから，一石のアクティブデバイスで動作させるものもあり，様々である。本節ではその一部

を紹介する。

1. シングルエンデッドインバータ

　 Fig. 1.7にシングルエンデッドインバータの回路構成と動作波形を示す。ただし，電流

波形は二次側に大きく依存するため，ここでは出力電圧波形のみ示す。シングルエンデッ
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1.2 一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成

ドインバータは共振インバータの一種で，一石のアクティブデバイスで構成でき，その特

徴は下記となる。

• 出力電圧：最大値は共振電圧

• デバイスに要求される耐圧：共振電圧と入力電圧の差以上

• コスト：低

• 電力：小容量向き

駆動方法は，スイッチをオンにして一次側コイルを励磁する。そして，スイッチをオフに

することで，一次側コイルと並列に接続されたキャパシタが共振状態となり，結果として

二次側へ給電が行われる。また，給電電力の調整は，スイッチング周波数の制御によって

行われる。しかし，スイッチがオフとなるとき，共振時の電圧がスイッチの両端に印加さ

れるため，高耐圧のアクティブデバイスを用意する必要がある。さらに，スイッチに由来

する損失がすべてひとつのスイッチに集中するため，大電力化が難しい。現在，SiCデバ

イスを用いて，約 2 kWの給電に成功した報告がある [26]。その一方で，アクティブデバ

イスは一石であるため，シングルエンデッドインバータは非常に低コストであることに

優れる。

2. E級インバータ

　 Fig. 1.8に E級インバータの回路構成と動作波形を示す。ただし，電流波形は二次側
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(b) Operation waveforms.

Fig. 1.7. Single ended inverter [26].
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に大きく依存するため，ここでは出力電圧波形のみ示す。E級インバータはシングルエン

デッドインバータと同様に一石のアクティブデバイス，インダクタとキャパシタの共振を

用いて交流を生成する。E級インバータの特徴は下記となる。

• 出力電圧：最大値は共振電圧

• デバイスに要求される耐圧：共振電圧以上

• コスト：低

• 電力：小容量向き

• その他：スイッチング損失が少ない

「E級」とは，電力増幅器の動作クラスのひとつであり，その動作条件としては，スイッチン

グ時に，スイッチに印加される電圧とその傾きがゼロとなる，ZVS(Zero Voltage Switching)

と ZDS(Zero Derivative Switching)を達成することである。そのため，高スイッチング周

波数で動作させても，損失が少なく，数 MHzで動作させている報告もある。加えて，E

級インバータは E級整流器と組み合わせた非接触給電システム，E2級DC–DCコンバー

タとして報告されている [27]。しかし，E級インバータもシングルエンデッドインバータ

と同様に，共振インバータの一種であるため，共振時の電圧がスイッチの両端に印加され

る。さらに，E級インバータもスイッチに由来する損失がすべてひとつのスイッチに集中

するため，大容量化に課題がある。
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(b) Operation waveforms.

Fig. 1.8. Class-E inverter [27].
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1.2 一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成

3. ハーフブリッジインバータ

　 Fig. 1.9にハーフブリッジインバータの回路構成と動作波形を示す。ただし，電流波形

は二次側に大きく依存するため，ここでは出力電圧波形のみ示す。また，実際のシステム

ではスイッチの状態遷移は有限時間であるため，上下スイッチの状態遷移期間が重なって

電源が短絡しないよう，スイッチの駆動信号に無駄時間（デッドタイム）を挿入するが，

この図では簡単のため，省略している。ハーフブリッジインバータは，４つのアクティブ

デバイスで構成されるフルブリッジインバータよりも，少ないアクティブデバイスで構成

でき，その特徴は下記となる。

• 出力電圧：最大値は入力電圧の半分で２レベル出力

• デバイスに要求される耐圧：入力電圧（出力電圧の２倍）以上

• コスト：中

• 小～中容量向き

アクティブデバイスが少ないため，低コスト化に期待できるが，出力電圧の最大値が入力

のDC電圧の半分になってしまうため，所望の出力電圧を得るためには，その２倍の入力

電圧と耐圧を有するデバイスが必要になる。さらに，入力電源が短絡しないよう，それぞ

れのスイッチを交互にスイッチングするため，ゼロ電圧が出力できず，２レベルの出力し

かできない。
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(b) Operation waveforms.

Fig. 1.9. Half bridge inverter.
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4. プッシュプル型インバータ

　 Fig. 1.10にプッシュプル型インバータの回路構成と動作波形を示す。ただし，電流波

形は二次側に大きく依存するため，ここでは出力電圧波形のみ示す。また，この図では簡

単のため，デッドタイムは省略している。プッシュプル型インバータは，ハーフブリッジ

インバータの非対称型となり，その特徴は下記となる。

• 出力電圧：入力電圧と０ Vの２レベル出力

• デバイスに要求される耐圧：入力電圧（出力電圧の２倍）以上

• コスト：中

• 電力：小～中容量向き

この回路の出力電圧は，入力の DC電圧と０ Vになり，給電コイルに印加される電圧の

振幅は，ハーフブリッジインバータと等しくなる。そのため，ハーフブリッジインバータ

と同様に，所望の出力電圧を得るためには，その２倍の入力電圧と耐圧を有するデバイ

スが必要になる。さらに，Highと Lowの中間の電圧が出力できず，２レベルの出力のみ

となる。

5. フルブリッジインバータ

　 Fig. 1.11にフルブリッジインバータの回路構成と動作波形を示す。ただし，電流波形

は二次側に大きく依存するため，ここでは出力電圧波形のみ示す。また，この図では簡単

Ein

vout

iout

S11

S12

(a) Circuit diagram.

0 π/2 π 3π/2 2π

S
1

1

on

on

off

off

Ein

– Ein

0

G
a

te
 s

ig
n

a
l

O
u

tp
u

t 
v
o

lt
a

g
e

 [
V

]

S
1

2

(b) Operation waveforms.

Fig. 1.10. Push-pull inverter.
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のため，デッドタイムは省略している。フルブリッジインバータは４つのアクティブブ

リッジで構成され，その特徴は下記となる。

• 出力電圧：最大値は入力電圧と一致し，ゼロ電圧を出力できる

• デバイスに要求される耐圧：入力電圧（出力電圧）以上

• コスト：高

• 電力：小～大容量

Fig. 1.11のようにレグ間のスイッチングタイミングの位相をシフトさせることで，２つ

の上アームもしくは下アームが同時にオン，つまり，負荷の両端が短絡し，ゼロ電圧を出

力できる。また，紹介した他のインバータと異なり，負荷へは入力電圧が正，負の向きで

印加されるため，出力の交流電圧の最大値は入力電圧と一致する。そのため，スイッチン

グデバイスに要求される耐圧は入力電圧（出力電圧）となる。

以上より，本論文では，様々な電力容量で適用可能なフルブリッジインバータを用いること

にする。

1.2.4 給電用コイルの補償方式

電磁誘導型非接触給電システムは給電用のアンテナとしてコイルを用い，トランスのように

電力を給電する。しかし，非接触給電システムはトランスと異なり，一次側コイルと二次側コ
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(b) Operation waveforms.

Fig. 1.11. Full bridge inverter.
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イルの距離が離れるため，コイル間の磁気結合が弱くなってしまう。疎結合であると，結合して

いるインダクタンスに比べて漏れインダクタンスの割合が高くなるため，漏れインダクタンス

での電圧降下が大きくなる，つまり，コイルへの入力力率が悪化して電力を給電しづらくなる。

この問題の解決方法としては，電力変換回路の構成や制御により，漏れインダクタンスの影

響を抑える方法，コイルに力率補償回路を接続する方法がある。その電力変換回路の構成から

解決する方法としては，前節で紹介したシングルエンデッドインバータや E級インバータが例

として挙げられる。制御によって解決する方法としては，Dual active bridge（DAB）コンバー

タのように，一次側と二次側にフルブリッジインバータを接続し，それぞれの出力電圧の位相

を変化させることで，電流の位相も制御し，漏れインダクタンスによる力率低下を抑える方法

がある。コイルに補償回路を接続する方法としては，給電コイルに補償用のキャパシタやコイ

ルを接続して，漏れインダクタンスの影響を抑えて力率を改善する方法 [28]が挙げられる。こ

れらのようなパッシブデバイスを用いる方法以外にも，アクティブデバイスも接続し，補償回

路の切り替えや，スイッチトキャパシタを構成する方式 [29]も提案されている。本研究では，

コイルに補償回路を接続した回路を共振回路と呼ぶ。

これらの解決方法の中でも，給電コイルにキャパシタやコイルを接続する方法が多く採用さ

れており，本研究では，この方式を採用している。そこで，本節では，キャパシタによる基本

的な補償方式について説明する。キャパシタの補償方式を分類する場合，一次側と二次側のコ

イルそれぞれに，補償キャパシタを直列もしくは並列に接続する方式に分けることができる。

片側が無補償の場合も含めると，Fig. 1.12に示すように９種類となる [30]。ただし，給電コイ

ルとは別のコイルを接続する方式については，説明を割愛する。

Fig. 1.12に示すそれぞれの共振回路の一次側に交流電源 V̇1，二次側に抵抗負荷RLを接続する

と，Fig. 1.13に示すようなSS(Series-series)補償方式，SP(Series-parallel)補償方式，PS(Parallel-

series)補償方式，および PP(Parallel-parallel)補償方式のT型等価回路を表すことができる。Fig.

1.13における M [H]は一次側コイル L1 [H]と二次側コイル L2 [H]の相互インダクタンスであ

り，給電コイル間の結合状態を表す係数 k（結合係数）を用いて，

M = k
√

L1L2 (1.1)

と表すことができる。以下では，それぞれの方式の電力および入出力電圧比を導出し，特性の

考察を行う。二次側のコイルにキャパシタを直列接続する場合，共振回路の二次側の入力イン

ピーダンス Z2 S [Ω]は，

Z2 S = jωL2 − j
1
ωC2

+ RL (1.2)

で表すことができる。一方，二次側コイルにキャパシタを並列接続する場合，共振回路の二次
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1.2 一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成

側の入力インピーダンス Z2 P [Ω]は，

Z2 P = jωL2 +
1

jωC2 +
1

RL

(1.3)

で表すことができる。

次に，一次側の補償キャパシタを含まない部分から見た入力インピーダンス Z1 X [Ω] (X =

S, P)は，

Z1 X = jωL1 +
ω2M2

Z2 X
(1.4)

で表すことができる。このとき，一次側コイルにキャパシタを直列接続する場合の共振回路の

入力インピーダンス Zin SX [Ω] (X = S, P)は，

Zin SX = Z1 X − j
1
ωC1

(1.5)

で表すことができる。一方，一次側コイルにキャパシタを並列接続する場合の共振回路の入力

インピーダンス Zin PX [Ω] (X = S, P)は，

Zin PX =
1

1
Z1 X
+ jωC1

(1.6)

C1 C2

L2L1

C1

C2

L2L1

Non
compensation

Non
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Series
compensation

Series
compensation

Parallel
compensation

Parallel
compensation

Primary
side

Secondary
side

C1

L2L1

C2

L2L1

C2

L2L1

C2

L2L1

C2

L2L1L2L1

C1

L2L1

PP compensationPS compensationPN compensation

SP compensationSS compensationSN compensation

NS compensation NP compensationNN compensation

C1 C1

Fig. 1.12. Basic compensation topologies for primary-side coil and secondary-side coil [30].
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で表すことができる。

一般的に，二次側の補償キャパシタC2 [F]は，二次側コイルの自己インダクタンス L2 [H]と

共振するように設計される。

C2 =
1
ω2L2

(1.7)

一方，一次側補償キャパシタは，共振回路の入力力率が１になるように設計される。このとき，

一次側補償キャパシタC1 [F]，共振回路の入力インピーダンス Zin XX [Ω] (X = S, P)，および入

出力電圧比 |V̇2/V̇1|は Table 1.1で表される。ただし，Table 1.1では，共振回路における損失を

考慮しておらず，その場合の入出力電圧比 |V̇2/V̇1|は∣∣∣∣∣∣ V̇2

V̇1

∣∣∣∣∣∣ =
√

RL

Zin
(1.8)

を用いて導出できる。共振回路の各特性について，共振周波数から周波数を大きくずらす場合，

周波数特性を考える必要がある。しかし，中容量以上の給電を想定すると，Fig. 1.4に示すよ

うに，漏洩磁界の観点から，非接触給電（電磁誘導）の周波数をある周波数帯に収める必要が

C1 C2L1‒M

V'1

L2‒M

M V'2

I'1 I'2

RL

Z2_SZ1_SZin_SS

(a) SS compensation topology.

L1‒M
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(b) SP compensation topology.
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(c) PS compensation topology.

L1‒M
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I'1 I'2
C1 C2
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I'Re2I'Re1
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(d) PP compensation topology.

Fig. 1.13. T-shaped equivalent circuit of each compensation topology.
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あるため，本研究のシステムでは，共振回路に入力する電圧の周波数は共振周波数に固定して

いる。そのため，本研究では，周波数特性の導出は行わない。

ここで，Table 1.1の |V̇2/V̇1|を見ると，SS方式は RLが分子にある。つまり，SS方式は負荷

が重くなると，|V̇2/V̇1|が大きくなる，つまり，二次側の出力は電流源となる。一方，SP方式の

場合は，RLが |V̇2/V̇1|の式に含まれないため，負荷には依存しない。つまり，SP方式の二次側

の出力は電圧源となる。PP方式と PS方式については，電流源と電圧源の性質があり，設計パ

ラメータにより，支配的となる性質が変化する。加えて，結合係数 kが変化した場合，SS方式

と SP方式は，kが |V̇2/V̇1|の分母にあるため，コイル間の結合が弱くなると，出力電力が大き

くなる。

しかし，実際の回路では，コイルの等価直列抵抗 (ESR) [Ω]による電圧降下があるため，こ

の ESR，つまり，コイルのQ値に応じた上限がある。一方，PP方式と PS方式については，分

母と分子に存在するため，設計パラメータや負荷の状況に応じて，その特性は変化する。

出力の特性が簡単であることは，システムの駆動が容易になり，ロバスト性の向上にもつなが

る。そのため，本研究のシステムでは，出力の特性が簡単な SS方式と SP方式を採用している。

1.2.5 共振回路の効率

Fig. 1.14にそれぞれ SS補償方式と SP補償方式の共振回路の T型等価回路を示す。これら

には，それぞれのコイルに寄生する ESRr1 [Ω]と r2 [Ω]が考慮されており，補償キャパシタの

ESRは考慮していない。加えて，本研究のシステムでは，共振回路に入力する電圧の周波数は

共振周波数に固定しているため，周波数特性の導出は行わない。

• SS方式

Table 1.1. Capacitances of the primary-side compensation capacitors C1.

C1 [F] Zin XX [Ω] |V̇2/V̇1|

SS 1
ω2L1

ω2k2L1L2
RL

RL
ωk
√

L1L2

SP 1
ω2L1(1−k2) k2 L1

L2
RL

1
k

√
L2
L1

PP 1

ω2L1(1−k2)+ (k2RLL1/L2)2

L1(1−k2)

ω2(1−k2)2L1L2
k2RL

+ k2 L1
L2

RL
kRL√

k4 L1
L2

R2
L+ω

2(1−k2)2L1L2

PS 1

ω2L1+
1

L1

(
ω2k2L1L2

RL

)2
ω2k2L1L2

RL
+ 1

k2
L1
L2

RL
kRL√

L1
L2

R2
L+ω

2k4L1L2
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　 Fig. 1.14より，SS補償方式の回路方程式は， r1 + j
(
ωL1 − 1

ωC1

)
− jωM

− jωM r2 + RL + j
(
ωL2 − 1

ωC2

)

 İ1

İ2

 =
 V̇1

0

 (1.9)

となる。このとき、SS補償方式の共振回路効率 ηSS [%]を，

ηSS =
V̇2

¯̇I2

V̇1
¯̇I1

× 100 (1.10)

と定義すると，

ηSS =
ω2M2RL

(r1 + RL)
(
r1r2 + r1RL + ω2M2) × 100 (1.11)

=

{
Q2 + QL

(
Q2 + QL + k2Q1Q2QL

)}
k2Q1Q2

× 100 (1.12)

として，表すことができる。ただし，それぞれのQ値は，

Q1 =
ωL1

r1
, Q2 =

ωL2

r2
, QL =

ωL2

RL
(1.13)

で，定義している。ηSSの最大値は，ηSSを QLについて微分することにより導出でき，

dηSS

dQL
= 0 (1.14)

を解くと，効率を最大とする QL maxは，

QL max =
Q2√

1 + k2Q1Q2

(1.15)

となる。QL maxを (1.12)に代入すると，共振回路の効率の最大値 ηSS max [%]は，

ηSS max =
k2Q1Q2(

1 +
√

1 + k2Q1Q2

)2 (1.16)

となる。
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M V'2

I'1 I'2
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(a) SS compensation topology.
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V'1

L2‒M

V'2

I'2
C2

M

C1

I'1 I'Re2

RL

r1 r2

(b) SP compensation topology.

Fig. 1.14. T-shaped equivalent circuit considering ESR of the resonant coils.
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• SP方式

Fig. 1.14より，SP補償方式の回路方程式は，
r1 + j

(
ωL1 − 1

ωC1

)
− jωM 0

− jωM r2 + j
(
ωL1 − 1

ωC1

)
j 1
ωC1

0 j 1
ωC1

RL




İ1

İRe2

İ2

 =


V̇1

0

0

 (1.17)

となる。このとき、SS補償方式の共振回路効率 ηSP [%]を，

ηSP =
V̇2

¯̇I2

V̇1
¯̇I1

× 100 (1.18)

と定義すると，

ηSP =
ω2M2RL

(r1 + RL)
(
r1r2 + r1RL + ω2M2) × 100 (1.19)

=

{
Q2 + QL

(
Q2 + QL + k2Q1Q2QL

)}
k2Q1Q2

× 100 (1.20)

となり，SS補償共振回路と同様である。つまり，ηSPの最大値も，SS補償共振回路と同

様に，(1.15)のとき，効率が最大となり，その最大値は共振回路の効率の最大値 ηSP max

[%]は，

ηSP max =
k2Q1Q2(

1 +
√

1 + k2Q1Q2

)2 (1.21)

となる。

1.2.6 二次側に接続する整流器の例

バッテリ等に直流給電する際，共振回路の二次側に整流器を接続する場合がある。この場合，

整流器の入力側は前節にて述べた共振回路の出力特性の影響を大きく受けるため，これらの特

性を考慮して回路方式や制御方法を選択する必要がある。特に考慮すべき特性としては，共振

回路の電源特性と電力の周波数が挙げられる。共振回路の電源特性について，SS補償共振回路

を用いる場合は整流器の入力が電流源，SP補償共振回路を用いる場合は整流器の入力が電圧源

となるため，整流器の回路方式は共振回路の補償方式に合わせる必要がある。また，電力の周

波数について，電磁誘導型非接触給電システムでは，数 kHz以上の高周波で給電が行われるた

め，Pulse width modulation(PWM)による整流は行われず，整流器の入力電力の周波数にスイッ

チングタイミングを同期させたアクティブ整流，もしくはパッシブデバイス，コンポーネント

によるパッシブ整流がよく行われる。

これまでに，以上の特性を考慮した，様々な二次側整流器が非接触給電システムに採用され

てきた。そこで，本節ではその一部を紹介する。
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1. シングルエンデッド整流器

　 Fig. 1.15にシングルエンデッド整流器の回路構成と動作波形を示す。ただし，電圧お

よび電流波形は，共振回路の一次側にシングルエンデッドインバータ，整流器の出力側に

電圧源を接続した場合のものである。シングルエンデッド整流器は共振整流器の一種で，

一石のアクティブデバイスで構成でき，その特徴は下記となる。

• 入力電圧：最大値は共振電圧

• デバイスに要求される耐圧：共振電圧と出力電圧の差以上

• コスト：低

• 電力：小容量向き

アクティブデバイスが一石であるため，シングルエンデッド整流器は非常に低コストで

あることに優れる。しかし，一次側のシングルエンデッドインバータと同様に，スイッチ

をオフにしたとき，二次側コイルと並列に接続されたキャパシタが共振状態となるため，

共振時の電圧がスイッチの両端に印加されるため，高耐圧のアクティブデバイスを用意す

る必要がある。さらに，スイッチに由来する損失がすべてひとつのスイッチに集中するた

め，大電力化が難しい。

2. E級整流器

　 Fig. 1.16に E級整流器の回路構成と動作波形を示す。ただし，電圧および電流波形は，
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(b) Operation waveforms.

Fig. 1.15. Single ended rectifier [26].
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共振回路の一次側に E級インバータ，整流器の出力側に電圧源を接続し場合のものであ

る。E級整流器はシングルエンデッド整流器と同様に一石のアクティブデバイス，インダ

クタとキャパシタの共振を用いて交流を生成する。E級整流器の特徴は下記となる。

• 入力電圧：最大値は共振電圧

• デバイスに要求される耐圧：共振電圧以上

• コスト：低

• 電力：小容量向き

• その他：スイッチング損失が少ない

E級インバータと同様に，高速スイッチング動作が必要なMHz級の非接触給電システム

に向く。しかし，E級整流器もシングルエンデッド整流器と同様に，共振整流器の一種で

あるため，共振時の電圧がスイッチの両端に印加される。さらに，E級整流器もスイッチ

に由来する損失がすべてひとつのスイッチに集中するため，大容量化に課題がある。

3. ハーフブリッジアクティブ整流器

　 Fig. 1.17にハーフブリッジアクティブ整流器の回路構成と動作波形を示す。ただし，電

圧，電流波形は，整流器の入力側に電流源，出力側に電圧源を接続した場合のものであ

る。また，実際のシステムではスイッチの状態遷移は有限時間であるため，上下スイッ

チの状態遷移期間が重なって電源が短絡しないよう，スイッチの駆動信号にデッドタイム
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(b) Operation waveforms.

Fig. 1.16. Class-E inverter [27].
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を挿入するが，この図では簡単のため，省略している。ハーフブリッジアクティブ整流器

は，４つのアクティブデバイスで構成されるフルブリッジアクティブ整流器よりも，少な

いアクティブデバイスで構成でき，その特徴は下記となる。

• 入力電圧：最大値は出力電圧の半分で２レベル出力

• デバイスに要求される耐圧：入力電圧（出力電圧の２倍）以上

• コスト：中

• 小～中容量向き

アクティブデバイスが少ないため，低コスト化に期待できるが，出力電圧が入力電圧の

二倍となってしまうため，入力側には出力側の二倍の電流を流す必要があり，導通損が大

きくなってしまう。さらに，入力電源が短絡しないよう，それぞれのスイッチを交互にス

イッチングするため，ゼロ電圧が出力できず，２レベル出力となる。

4. フルブリッジダイオード整流器

　 Fig. 1.18にフルブリッジダイオード整流器の回路構成と動作波形を示す。ただし，電

圧，電流波形は，整流器の出力側に電圧源を接続した場合のものである。フルブリッジ整

流器は４つのアクティブブリッジで構成され，その特徴は下記となる。

• 入力電圧（電流源入力時）：最大値は出力電圧と一致
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(b) Operation waveforms.

Fig. 1.17. Half bridge active rectifire.
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1.2 一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成

• 入力電流（電圧源入力時）：半周期の平均値は出力電流と一致

• デバイスに要求される耐圧：入力電圧以上

• コスト：中

• 電力：小～大容量

パッシブデバイスのみで構成されるため，低コスト化に期待ができ，制御が容易となる。

また，４つのデバイスで構成されるため，電力変換損失を分散でき，大容量のシステムに
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input.

Fig. 1.18. Full bridge diode rectifire.
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第 1章 序論

も適用可能である。

5. ブリッジレスアクティブ整流器

　 Fig. 1.19にブリッジレスアクティブ整流器の回路構成と動作波形を示す。ただし，電

圧，電流波形は，整流器の入力側に電流源，出力側に電圧源を接続した場合のものであ

る。ブリッジレスアクティブ整流器は，４つのアクティブデバイスで構成されるフルブ

リッジアクティブ整流器よりも，少ないアクティブデバイスで構成でき，その特徴は下記

となる。

• 入力電圧：最大値は出力電圧で３レベル出力

• デバイスに要求される耐圧：出力電圧以上

• コスト：中

• 小～大容量向き

アクティブデバイスが少ないため，低コスト化に期待でき，入力の短絡期間を設けること

で，入力をゼロ電圧にできる。さらに，入力電流に対して入力電圧に位相差を設けること

ができるため，一次側と二次側のブリッジ間の位相シフト制御にも対応できる。

6. フルブリッジアクティブ整流器

　 Fig. 1.20にフルブリッジアクティブ整流器の回路構成と動作波形を示す。ただし，電
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(b) Operation waveforms.

Fig. 1.19. Bridge-less active rectifier.
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1.2 一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成

圧，電流波形は，整流器の入力側に電流源，出力側に電圧源を接続した場合のものであ

る。また，この図では簡単のため，デッドタイムは省略している。フルブリッジアクティ

ブ整流器は４つのアクティブブリッジで構成され，その特徴は下記となる。

• 入力電圧：最大値は出力電圧で３レベル出力

• デバイスに要求される耐圧：出力電圧以上

• コスト：高

• 電力：小～大容量

Fig. 1.20のようにレグ間のスイッチングタイミングの位相をシフトさせることで，２つ

の上アームもしくは下アームが同時にオン，つまり，負荷の両端が短絡し，入力をゼロ電

圧にできる。さらに，入力電流に対して入力電圧に位相差を設けることができるため，一

次側と二次側のブリッジ間の位相シフト制御にも対応できる。ブリッジレスアクティブ整

流器との違いは，フルブリッジアクティブ整流器はフルブリッジインバータとして駆動す

ることができるため，双方向に電力伝送できる。加えて，電流に同期してスイッチングを

行う同期整流が，すべてのスイッチで行うことができるため，システムの高効率化に期待

できる。

バッテリ（電圧源）への給電を想定すると，整流器の入力が電流源となる場合はアクティブ整

流器を選択することで，整流器の後段にDC–DCコンバータを接続せずに，二次側にて電力制
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Fig. 1.20. Full bridge active rectifier.
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御を行えるようになる。一方，整流器の入力が電圧源となる場合は，紹介したアクティブ整流

器では給電電力を絞る動作が難しいため，パッシブ整流器と電圧型DC–DCコンバータを組み

合わせた回路方式を選択することで，二次側における電力の制御性を向上できる。そこで，本

論文では，SS補償共振回路を用いる場合はフルブリッジアクティブ整流器，SP補償共振回路

を用いる場合はフルブリッジダイオード整流器とDC–DCコンバータを組み合わせたコンバー

タを接続する。

1.2.7 二次側に接続するDC–DCコンバータの例

一次側の電力変換器による最終段の負荷への出力調整が難しい場合，二次側に接続する整流

器に出力の調整機能がない場合，もしくは共振回路の二次側の負荷調整を行う場合に，二次側

にも電力変換器（DC–DCコンバータ）を接続する。そこで，本節では，電磁誘導型非接触給

電システムの二次側に接続されるDC–DCコンバータの中でも，基本的な構成の降圧チョッパ，

昇圧チョッパおよび昇降圧チョッパとその特徴を説明する。最後に，非接触給電システムに適し

た二次側DC–DCコンバータの条件を示す。

1. 降圧チョッパ

　 Fig. 1.21に降圧チョッパを示す。降圧チョッパはスイッチにより入力の電圧をチョッピ

ングすることで，入力電圧よりも低い電圧を出力できるコンバータである。このチョッピ

ングされた電圧はインダクタ LとキャパシタCにより平滑され，Voutには直流電圧が出力

される。そのため，降圧比が大きな領域では，インダクタやキャパシタにかかる負担は大

きくなる，その領域で駆動させたい場合は，より大きな LとCが必要となる。しかしな

がら，降圧チョッパの回路構成の場合，Sがオフとなるとき，入力側からの電流が遮断さ

れるため，入力側は電圧源である必要がある。各素子に寄生する抵抗等を無視した理想的

C

L

Vin RL Vout

iL Iout

S

D

Fig. 1.21. Buck converter.
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1.2 一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成

な状態における，降圧チョッパの入出力電圧比は，スイッチ Sのデューティ比 dを用いて，

Vout

Vin
= d (1.22)

と表すことができる。ただし，(1.22)は出力キャパシタC [F]が十分に大きく，インダク

タ L [H]に流れる電流 iL [A]が連続のときのみ成り立つ。iLが連続になるための条件は，

チョッピングによる iLの振幅の最低値が 0 Aを上回っていることで，その条件は，

2L f
1 − d

≥ RL (1.23)

と表すことができる。ただし， f [Hz]は Sのスイッチング周波数である。式 (1.23)より，

d，Lおよび f が小さくなって iLの振幅が大きくなる場合や，RLが大きくなって iLの直

流成分が小さくなる場合に，iLが不連続となり，(1.22)が成り立たなくなる。

　加えて，降圧チョッパが連続動作をしているとき，降圧チョッパの入力インピーダンス

Zin Buck [Ω]は，

Zin Buck = RL

(
Vin

Vout

)2

=
RL

d2 (1.24)

と表すことができる。式 (1.24)を見ると，dが分母にあるため，Voutを小さくすればする

ほど，入力電流が小さくなり，等価的に Zin Buckが大きくなることがわかる。d = 1のと

き，つまり，Sが常にオンしているとき，Zin Buck = RLとなり，それ以外の状態では，常

に Zin Buckは RLよりも大きくなる。

2. 昇圧チョッパ

　 Fig. 1.22に昇圧チョッパを示す。昇圧チョッパは Sがオンのとき，インダクタ Lにエネ

ルギーをため込み，Sがオフとなったときにそのエネルギーを放出することで，入力電圧

に電圧が加算され，昇圧動作を実現する。そのため，昇圧比が大きな動作域では，インダ

クタやキャパシタにかかる負担が大きく，より大きな LとCが必要となる。各素子に寄

生する抵抗等を無視した理想的な状態における，昇圧チョッパの入出力電圧比は，スイッ

チ Sのデューティ比 dを用いて，
Vout

Vin
=

1
1 − d

(1.25)

と表すことができる。ただし，(1.25)は出力キャパシタC [F]が十分に大きく，インダク

タ L [H]に流れる電流 iL [A]が連続のときのみ成り立つ。しかし，昇圧チョッパの場合，d

が大きくなるにつれて iLが大きくなるため，インダクタの ESRによる電圧降下が無視で
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きなくなる。そのため，実際の回路における入出力電圧比の最大値は，２～３倍となり，

それ以上の昇圧比を得たい場合は別の回路方式を採用する必要がある。

　降圧チョッパと同様に，iLが連続になるための条件は，iLの振幅の最低値が 0 Aを上回っ

ていることで，その条件は，
2L f

d(1 − d)
≥ RL (1.26)

と表すことができる。ただし， f [Hz]は Sのスイッチング周波数である。式 (1.26)より，

Lや f が小さくなり iLの振幅が大きくなる場合や，RLが大きくなり iLの直流成分が小さ

くなる場合に，iLが不連続となり，(1.25)が成り立たなくなる。一方，dについては，降

圧チョッパと異なり，0.5のとき，最も不連続になりやすくなる。

　加えて，昇圧チョッパが連続動作をしているとき，昇圧チョッパの入力インピーダンス

Zin Boost [Ω]は，

Zin Boost = (1 − d)2RL (1.27)

と表すことができる。式 (1.27)を見ると，Voutを大きくすればするほど，入力電流が大き

くなり，等価的に Zin Boostが小さくなることがわかる。d = 0のとき，つまり，Sが常にオ

フしているとき，Zin Boost = RLとなり，それ以外の状態では，常に Zin Boostは RLよりも小

さくなる。

3. 昇降圧チョッパ

　 Fig. 1.23に昇降圧チョッパを示す。昇降圧チョッパも昇圧チョッパと同様に，Sがオンの

ときインダクタ L [H]にエネルギーをため込み，Sがオフとなったときにそのエネルギー

を放出する。昇圧チョッパとの違いは，昇降圧チョッパの動作モードに，入力と出力を接

S
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Vin RL Vout

iL Iout

D

Fig. 1.22. Boost converter.
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1.2 一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成

続するモードが存在しない部分で，そのことから，出力電圧はインダクタに蓄えるエネ

ルギー量にのみ依存するため，昇圧動作と降圧動作の両方を実現することができる。し

かしながら，その動作モードのため，インダクタ LとキャパシタC [F]にかかる負担は非

常に大きく，他のチョッパよりも大きな L，Cが必要となる。以上の理由から，この回路

方式の昇降圧チョッパは大電力容量のシステムには向かない。

　ここで，昇降圧チョッパの入出力電圧比を導出すると，各素子に寄生する抵抗等を無視

した理想的な状態では，スイッチ Sのデューティ比 dを用いて，

Vout

Vin
=
−d

1 − d
(1.28)

と表すことができる。ただし，(1.28)は出力キャパシタC [F]が十分に大きく，インダク

タ L [H]に流れる電流 iL [A]が連続のときのみ成り立つ。式 (1.28)より，d = 0.5を境に降

圧動作と昇圧動作が切り替わり，0.5よりも小さな領域では降圧，0.5よりも大きな領域で

は昇圧動作となる。しかし，この回路方式の昇降圧チョッパの場合，(1.28)のように，出

力の極性が入力に対して反転するため，実際の回路ではGND等の扱いが難しくなる。出

力電圧の極性反転を避ける場合は，フライバックコンバータ，SEPICコンバータや本論文

の第２章で紹介する昇降圧型コンバータなどの回路方式を用いればよい。しかし，昇降圧

チョッパの場合も，昇圧動作時に dが大きくなるにつれて iLが大きくなるため，インダク

タの ESRによる電圧降下が無視できなくなる。さらに，昇圧チョッパに比べてリプル電

流が大きく，その電圧降下が大きいため，実際の回路における入出力電圧比の最大値は，

昇圧チョッパよりも低い値となる。

　 iLが連続になるための条件は，iLの振幅の最低値が 0 Aを上回っていることで，その

C

LVin RL Vout
iL

Iout

DS

Fig. 1.23. Buck-boost converter.
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条件は，
2L f

(1 − d)
≥ RL (1.29)

と表すことができる。ただし， f [Hz]は Sのスイッチング周波数である。式 (1.29)より，

d，Lおよび f が小さくなって iLの振幅が大きくなる場合や，RLが大きくなって iLの直

流成分が小さくなる場合に，iLが不連続となり，(1.28)が成り立たなくなる。

　加えて，昇降圧チョッパが連続動作をしているとき，昇降圧チョッパの入力インピーダ

ンス Zin Buck−boost [Ω]は，

Zin Buck−boost =

(
1 − d

d

)2

RL (1.30)

と表すことができる。式 (1.30)を見ると，Voutを大きくすればするほど，入力電流が大き

くなり，等価的に Zin Buck−boostが小さくなることがわかる。さらに，理想的な状態におけ

る昇降圧チョッパの場合は，昇圧チョッパや降圧チョッパのように，Zin Buck−boostの制限は

なく，RLよりも大きな値，小さな値の両方をとることが可能である。

電磁誘導型の非接触給電システムの場合，給電コイル間の結合状態により，共振回路の出力

電圧，つまりDC–DCコンバータの入力電圧が大きく変動する。加えて，最終段の負荷の変動

も考慮して，出力電力の調整や共振回路の負荷インピーダンスの調整を行う場合，DC–DCコ

ンバータに求められる性能は，

• 入出力電圧比のレンジが広い

• 入力インピーダンス Zinが負荷 RLに制限されない，つまり，広い動作域で共振回路の負

荷調整を行える

ことである。各チョッパ回路の特徴を踏まえると，昇降圧動作が可能な DC–DCコンバータが

電磁誘導型非接触給電システムの二次側のDC–DCコンバータに望ましい。しかしながら，本

節で紹介した基本的な構成の昇降圧チョッパには，その説明で述べた課題があるため，本研究

では異なる方式の昇降圧型コンバータを採用する。詳細は本節の最後で述べる。

1.2.8 電磁誘導型非接触給電システムを構築する上で重要な要素

以上に，電磁誘導型非接触給電システムの構成例とその特徴を示した。これらの特徴から，

中容量から大容量（数百Wから数 kW）のシステムを構築する上で重要な要素をまとめると，

• 中容量以上のアプリケーションを想定した場合，電力変換回路の構成は，複数のスイッチ

に損失（熱）を分散させるようにする
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1.2 一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成

• システムの駆動を容易にするため，共振回路は特性が簡単になる方式を選択する

• システムの駆動を容易にするため，二次側に出力が調整できるコンバータを接続する

• 二次側に接続するDC–DCコンバータに求められる性能は，入出力電圧比のレンジが広い

ことと入力インピーダンス Zinが負荷 RLに制限されない，つまり，広い動作域で共振回

路の負荷調整を行える

こと，となる。本研究が対象としているシステム構成の詳細は，本節の最後で述べる。

1.2.9 本研究が対象としている電磁誘導型非接触給電システム

本節では，本研究が対象としている電磁誘導型非接触給電システムの紹介のみ行い，詳しい

動作方法や動作条件についてはそれぞれの章にて示す。1.2.8より，本研究ではFig. 1.24に示す，

電磁誘導型非接触給電システムを対象とする。中容量から大容量（数百Wから数 kW）のシス

テムを想定しているため，どちらのシステムも損失の分散を考慮して，一次側にフルブリッジ

インバータ（Fig. 1.24(a)ではアクティブブリッジと称す）を接続している。

次に，それぞれに接続された二次側のコンバータについて述べる。SS補償共振回路の二次側

で電力制御を行う場合，ダイオードブリッジ整流器とDC–DCコンバータの組み合わせたコン

バータを接続するよりも，ブリッジレスのアクティブ整流器もしくはフルブリッジアクティブ

整流器を接続するほうが望ましい。これは，二次側出力が定電流源となる SS補償共振回路の

電力制御に対して，電流を切るチョッピング動作をするよりも短絡動作をするほうが適してい

るためである。加えて，双方向の給電も考慮し，Fig. 1.24(a)では，フルブリッジアクティブ整

流器（本システムではアクティブブリッジと称す）を接続している。そのため，一次側と二次

側のアクティブブリッジを同期させて駆動させる必要があるが，ブリッジ間の位相をずらすこ

とにより，両ブリッジにてスイッチング損失を低減するソフトスイッチング技術を適用するこ

とができる。加えて，二次側がバッテリのような電圧源であれば，定電流源動作により，等価

的に一次側に対して昇降圧動作が可能となる。共振回路の負荷調整についても，各スイッチの

位相などのパラメータを適切に制御することで実現でき，広い範囲で高効率動作することがで

きる。

一方，SP補償共振回路の二次側で電力制御を行う場合は，ダイオードブリッジ整流器とDC–

DCコンバータの組み合わせたコンバータを接続するほうが望ましい。これは，二次側出力が定

電圧源となる SP補償共振回路の電力制御に対して，短絡動作をするよりも電圧を切るチョッピ

ング動作をしたほうが適しているためである。Fig. 1.24(b)を見ると，二次側には２つのスイッ
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チを有した，昇降圧型コンバータ [31]が接続されており，昇圧動作と降圧動作を選択すること

ができる。そのため，入出力電圧比のレンジが広く，共振回路の負荷調整を行うことで，広い範

囲で高効率動作することができる。加えて，ダイオードブリッジ整流器を用いているため，一

次側に同期させずに電力制御を行うことも可能である。
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(a) SS topology inductive power transfer system with two active bridges connected in both sides (chapter
2).
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(b) SP topology inductive power transfer system with an inverter connected in the primary-side and a
buck-boost converter connected in the secondary-side (chapter 3, 4).

Fig. 1.24. Inductive power transfer systems used in this paper.
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1.3 電磁誘導型非接触給電システムの高効率化手法と本論文の位
置づけ

電磁誘導型非接触給電システムの主回路の損失源を，Fig. 1.5と同様に区間分けした場合，高

効率化手法に関する研究は，共振回路部分の高効率化と電力変換回路部分の高効率化に大別で

きる。そこで，本節では，Fig. 1.25に示している，これまでに提案されている手法の一部（計

８種）を紹介し，本論文の位置づけを明らかにする。ただし，図中の IPTとは，Inductive power

transferを表している。

Method for improving efficiency of IPT system

Method for improving efficiency of resonant circuit

Method for improving efficiency of converter

1.  High-quality factor coils made of litz wire

2.  Design for topology of coils and core

3.  Applying coils for cancelling leakage magnetic field

4.  Frequency matching for resonant circuit

5.  Impedance matching for load of resonant circuit

1.  Applying wide-gap semiconductor

2.  Improving power factor for load of converter

3.  Applying soft switching

Method for converter having not capability of being applied soft switching

Method for converter having capability of being applied soft switching

Fig. 1.25. Position of this paper regarding to previous researches.

1.3.1 共振回路の高効率化手法

電磁誘導形非接触給電システムの共振回路における損失は，コイルそのもので発生する損失

と外部への放射による損失がある。電磁誘導型非接触給電システムにおける，コイルそのもの

で発生する損失は，コイルに寄生した ESRに起因する銅損と，コアの磁気特性に起因する鉄損

（コアを使用した場合）に分けることができる。銅損は，電流によるもので，電磁誘導型非接
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触給電システムでは有効電力に対して無効となる電流を減らす，もしくはアンテナ（コイル）

の ESRを小さくするなど，制御側とデバイス側から抑制する方法がある。鉄損は，コアの素材

の選択やコアの配置の工夫をすることで抑制できる。一方，外部への放射による損失について，

電磁誘導方式は媒介の非放射領域を利用するため，周囲に導体が存在しない理想的な状況にお

いては，放射による損失はほとんど発生しない。しかし，実際には，周囲の金属に鎖交して損

失（熱）になってしまったり，人体に悪影響を及ぼしてしまうため，それを抑制する必要があ

る。一般的な抑制方法としては，アルミ板等でシールドする方法があるが，すべて損失となっ

てしまうため，漏洩磁界キャンセリングコイルを用いることでその損失を抑制する方法が提案

されている。下記では，これまでに提案されている共振回路の高効率化手法の一部を紹介する。

1. リッツ線を用いた高Q値コイル

　一次，二次側コイルで発生する損失を抑える方法のひとつとして，コイルのQ値，つ

まりコイルで一時的に蓄えられる電力とコイルで消費される電力の比を高くする方法が

ある。この方法は，材料的なアプローチとなり，共振回路の最大効率を引き延ばすことに

寄与する。

　コイルにリッツ線を用いることで，表皮効果と近接効果を抑制することができ，結果と

して，交流に対する抵抗成分を抑え，Q値を高くすることができる [32–35]。表皮効果と

は，高周波電流を導体に流したとき，その電流が発生させる磁界の影響により電流密度分

布が偏り，導体の表面にしか電流が流れなくなる現象である。これは，径を小さくした複

数の導体を用意して導体群の表面積を増やすことで抑制できる。一方，平行に並んだ複

数の導体に電流が流れている場合，それぞれの電流から生じる磁界がそれぞれの導体に

渦電流を発生させ，電流密度分布を偏らせ，交流抵抗を増加させてしまう。この現象を近

接効果という。そして，これらの効果は，細い銅線の一本一本を絶縁させ，近接効果を抑

えるように銅線を撚ったリッツ線を用いることで抑制できる。そのため，現在では，高周

波電流を流す非接触給電システムのコイルには，リッツ線がよく用いられている。また，

さらに高いQ値を実現するため，リッツ線の構造を改良する研究も行われており，通常

のリッツ線の絶縁被膜の内側に，磁気シールドを設け，近接効果を抑制する方法などが提

案されている [33, 34]。

　以上より，効率の側面だけでみると，Qを高くすることは高効率化に対して有効であ

る。しかし，電力制御を考えた場合，Q値が高くなる，つまり ESRが小さくなると，制

御対象の時定数が大きくなり，いつまでも収束しない，不安定な系となってしまう。その

ため，必ずしもQ値を高くすることが電磁誘導型非接触給電システムに対して有効な方
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法とは言い切れず，電力変換回路の制御などによって，共振回路の効率を高い状態に保つ

ことのほうが有効である。

2. コイル・コア形状の検討

　コイル・コア形状は，一次側コイルと二次側コイルの位置ずれに対するロバスト性や結

合の強さ，つまり共振回路効率に影響する。よく定置給電向けの電磁誘導型非接触給電シ

ステムに用いられるコイル形状は円形コイルで，コア形状としては，空芯（コアレス），

ドーナッツ型のコア，直方体のコアを放射状に配置したものがよく用いられる。この形状

は，コイル面に対して垂直方向の位置ずれには強い（コイル間の結合状態を維持できる）

が，平面方向（横方向）の位置ずれには弱い。そのため，電気自動車のような，垂直方向

の位置ずれよりも平面方向の位置ずれが大きくなるアプリケーションには向かない。これ

までに，この課題に対して，角形コア両側巻トランス構造 [36]，H型コア構造 [37]，Flux

Pipe構造 [38]，DDとDDQ構造 [39]などのコイル・コア形状が発表されている。これら

のコイル・コア形状は，アーチ形の磁界を構築するため，円形コイルに対して平面方向の

位置ずれに強い。

　鉄道や電気自動車など，走行中の給電を想定したシステムでは，一次側コイルの形状

がレールのように伸びており，二次側は移動体の進行方向に対して横方向の位置ずれを許

容できる形状をしている場合が多い。一部例を挙げると，鉄道のレールに渦電流を流さ

ないようにした８の字コイル [40]，E形を連ねることで横方向と垂直方向の位置ずれに強

くした EE構造 [41]，一次側コイル（レール）の幅を狭くしながらも大きな垂直方向の位

置ずれを許容できる I型構造 [42]など様々である。

　しかし，コイル・コア形状を検討する場合，適用するアプリケーションを定める必要が

ある。アプリケーションが確定しなければこれらの検討はできない。そのため，本研究で

は，最も簡単な構造である，空芯の円形コイルを採用している。

3. 漏洩磁界キャンセリングコイルの適用

　電磁誘導方式は媒介の非放射領域を利用するため，電磁波の放射はほとんどない。し

かし，非接触給電では，コイル間の結合が弱いため，結合していない磁界（漏洩磁界）が

システムの周囲に発生してしまう。周囲になにもない理想的な状況では，その漏洩磁界に

よる損失は発生しない。しかし，実際のシステムでは，周囲の金属に鎖交して損失になっ

てしまったり，人体に悪影響を及ぼしてしまうため，それを抑制する必要がある。その抑

制方法としては，アルミ板等でシールドする方法があるが，すべて損失となってしまうた

め，システム効率が悪化してしまう場合がある。そこで，漏洩磁界キャンセリングコイル
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を配置し，損失を抑制する方法が提案されている [43]。また，キャンセリングコイルの配

置や主回路への接続方法等で，キャンセリング効果や損失が変化するため，より効果的な

方法が検討されている [43–45]。

　適用するアプリケーション，さらにその形状が確定しなければ，キャンセリングコイル

の検討は難しいため，本研究ではキャンセリングコイルを適用していない。

4. 周波数マッチングによる高効率化手法

　前節で導出したように，共振回路方式によっては，コイル間の結合，負荷によって，共

振回路の効率の特性および回路特性が変化する。このとき，共振回路効率に対する最適

動作点が変化する。これに対して，共振回路に印加する電圧の周波数を変化させ，共振回

路効率を高効率に保つ方法がある [46]。しかし，電圧の周波数を変化させると共振回路

の出力電圧や電流の大きさも変化するため，バッテリに充電するときのように，共振回路

の出力を一定の電圧や電流に保つ必要がある際，共振回路の設計パラメータによっては

その手法の適用が難しい場合がある。加えて，アプリケーションによっては，非接触給電

できる周波数帯が，規格および漏洩磁界強度により制限されるため，その手法を適用で

きない場合がある。

　以上の理由から，本研究では，共振回路に印加する電圧の周波数を一定とし，周波数

マッチングによる高効率化手法の適用は行わない。

5. インピーダンスマッチングによる高効率化手法

　給電電力を一定とするとき，コイルで発生する損失を抑えるためには，一次側電流と

二次側電流の二乗比を二次側コイルの ESRと一次側コイルの ESRの逆比に合わせればよ

い。これは，一次側と二次側における損失が，それぞれに流れる電流の二乗に比例し，そ

れぞれの損失の和が最小となるためである。効率が最大となるとき，一次側コイルと二

次側コイルで発生する損失が等しくなる。つまり，負荷を (1.15)に基づいて調整すること

で，共振回路を高効率化できる。このとき，負荷側にチョッパ回路などの電力変換回路を

接続することで，その調整が容易となる [47]。また，SS補償共振回路の負荷側を電圧源，

SP補償共振回路の負荷側を電流源に接続すると，一次側の出力電圧の調整によっても高

効率化できる。これらのインピーダンスマッチングによる高効率化手法は，システムの駆

動時に共振回路を高効率に保つことを目的として，よく用いられる手法である [47–50]。

加えて，この手法は，広い動作範囲で適用が可能であるため，非常に有効な高効率化手法

である。
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　この高効率化手法は，次章以降に示すシステムへの適用が容易で，なおかつ，よく用い

られる制御手法である。そのため，本論文が提案する高効率化手法と組み合わせる方法

について，第３章にて検討を行う。

1.3.2 電力変換回路の高効率化手法

一般的に，電力変換回路で発生する損失は，導通損失とスイッチング損失に分けることがで

きる。導通損失については，電力変換回路の負荷の力率を改善する，もしくはスイッチングデ

バイスや回路素子の変更など，制御側とデバイス側から抑制する方法がある。スイッチング損

失に関しても同様で，ソフトスイッチング，もしくはスイッチングデバイスの変更など，制御

側とデバイス側から抑制する方法がある。電磁誘導型非接触給電システムに適用する場合，そ

の特性も考慮する必要がある。本節では，これまでに提案されている手法の一部を紹介する。

1. ワイドギャップ半導体の適用

　ワイドギャップ半導体とは，バンドギャップの大きい半導体を指し，広禁制帯幅，高絶

縁破壊電界，高飽和電子速度，高熱伝導度など，優れた特性を持つ。そのため，ワイド

ギャップ半導体を用いたスイッチングデバイスは，従来の Siのスイッチングデバイスに

比べて，高耐圧であり，高速スイッチングが可能である。現在，パワーエレクトロニクス

では，SiCやGaN等のワイドギャップ半導体スイッチングデバイスが注目され，非接触給

電を含めた，一部のアプリケーションへの適用が進んでいる [51, 52]。

第４章で示すシステムでは，SiCスイッチングデバイスを適用している。

2. 電力変換回路の負荷の力率を改善する手法

　フルブリッジインバータは，ソフトスイッチング領域において，負荷の力率が高いと，

効率が良くなる。ただし，力率を高くしすぎるとソフトスイッチング領域から外れてしま

い，効率が悪化してしまう場合がある。この高効率化は，出力電圧と出力電流の位相差が

少なくなり，スイッチとスイッチに並列接続されたダイオードを環流する電流が小さくな

るためである。これに対し，出力電圧の高調波成分を考慮した共振回路の補償キャパシタ

の設計法 [53]，補償キャパシタにスイッチトキャパシタを適用し，スイッチング周波数制

御と組み合わせることで常に最適な静電容量（高力率状態）に制御する方法 [29]などが

ある。しかし，前者の方法は高効率となる動作域が限定的で，後者の方法は共振電圧に耐

えうるスイッチングデバイスを追加する必要がある。

　そのため，本研究では，直接的に電力変換回路の負荷の力率を改善する手法は用いない。
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3. ソフトスイッチングによる高効率化手法

　ソフトスイッチングとは，半導体スイッチングデバイスがスイッチングする際に発生す

る損失や電磁ノイズを抑える技術である。スイッチングデバイスをターンオンもしくは

ターンオフする際，デバイスに印加されている電圧と流れる電流が重なり，スイッチング

損失が発生する。この損失は，スイッチングする度に発生するため，非接触給電システム

のように高いスイッチング周波数でデバイスを駆動する場合，無視できなくなる。加え

て，スイッチング時における，電流および電圧の状態の変化が急峻であると，電磁ノイズ

を発生させてしまい，電力系統や周囲の電子機器に悪影響を及ぼしてしまう場合がある。

そのため，電磁誘導型非接触給電システムに，強く求められている技術である。

　一般的に，ソフトスイッチングはスイッチングデバイスの周辺に設けたキャパシタやイ

ンダクタの共振動作を利用して行われる。ソフトスイッチングの方式は２つに大別でき，

共振の半周期を利用した準共振方式，デッドタイム期間等のスイッチングの瞬間だけ共振

させる部分共振方式がある。準共振による方式は，共振させた回路の電圧もしくは電流

がゼロになったタイミングで，スイッチングデバイスをターンオンもしくはターンオフす

ることで，ソフトスイッチングを実現する。しかし，共振の半周期中，スイッチングデバ

イス両端に共振電圧が印加される，もしくは共振電流が流れこむため，スイッチングデ

バイスへの負担が大きい。加えて，共振電圧もしくは共振電流がゼロになったタイミン

グでしか，スイッチングできないため，制御性に課題を持つ。一方，部分共振による方式

は，デッドタイム期間等のわずかな時間だけ共振させ，強制的に，デバイスの両端電圧を

ゼロもしくはデバイスに流れこむ電流をゼロにする。そのため，スイッチングタイミン

グの制約がなく，準共振による方式に比べて制御性に優れる。以上の特徴から，現在は，

部分共振によるソフトスイッチングがよく用いられている [54–57]。そこで，本論文中の

「ソフトスイッチング」は「部分共振によるソフトスイッチング」を示すこととする。

　ソフトスイッチングを電力変換回路に適用する方法の一つに，スイッチングデバイス

と並列に，適切な静電容量のキャパシタを接続する方法がある。これまでにも，電磁誘導

型非接触給電システムに接続された電力変換回路にソフトスイッチング技術を適用する

ことで高効率化を行った研究成果が多く報告されている [54–56]が，最適な静電容量に対

する検討が十分ではなかった。この理由としては，適用する回路の動作モードやバッテリ

の充電サイクルを考慮すると，その設計が複雑化してしまうことが挙げられる。これは，

バッテリの充電サイクルを考慮した上で，体系的に評価・設計する手法がなかったことに

起因している。また，ソフトスイッチングはすべての電力変換回路に適用できるわけでは
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1.3 電磁誘導型非接触給電システムの高効率化手法と本論文の位置づけ

なく，回路構成によっては余分なインダクタ，キャパシタやスイッチングデバイスを複数

接続する必要がある。加えて，一つの回路でもソフトスイッチングが可能な動作領域と不

可能な動作領域がある。そのため，ソフトスイッチングが適用できない電力変換回路に対

しては，新たなるアプローチによる高効率化手法が必要である。

　以上に示したように，ソフトスイッチングは，高周波駆動する電磁誘導型非接触給電シ

ステムの高効率化に対して非常に有効な手法であるが，課題が残されている。

1.3.3 本論文の位置づけ

本章の冒頭にて，中容量から大容量（数百W以上）の電磁誘導型非接触給電システムが抱

える課題を挙げ，その中でも，高効率化は，システムの小型・軽量化にも大きく寄与するため，

特に重要な課題であると述べた。そして，本節では，Fig. 1.25に示している，これまでに提案

されている電磁誘導型非接触給電システムの高効率化手法の一部を紹介し，説明を行った。特

に，電磁誘導型非接触給電システムで発生する損失の中でも，スイッチング時に発生する損失

は無視できず，ソフトスイッチングの適用により抑制できるが，適用時に課題を抱えているこ

とを示した。この課題とは，

• バッテリの充電サイクルを考慮したソフトスイッチング用スナバキャパシタの容量設計は

複雑であり，体系的に評価・設計する方法が必要

• 電力変換回路の回路方式によってはソフトスイッチングを適用できないため，新たなアプ

ローチによる高効率化手法が必要

である。ただし，スナバキャパシタとは，スイッチングデバイスの両端電圧の急峻な変化を抑

えるためのキャパシタである。そこで，本論文では，中容量から大容量（数百Wから数 kW）

の電磁誘導型非接触給電システムに対して，ソフトスイッチングを適用できる場合とできない

場合に着目し，適用できる場合は，複雑化なソフトスイッチング用スナバキャパシタの設計を

より簡単にする手法，適用できない場合は，二次側電力変換回路のスイッチング周波数を変化

させることで高効率化を図る制御手法を提案する。ただし，本論文では，余分な回路素子を接

続しなくてもソフトスイッチングを適用できる電力変換回路を「ソフトスイッチングを適用で

きる電力変換回路」，余分な回路素子を接続しなければソフトスイッチングを適用できない電

力変換回路を「ソフトスイッチングを適用できない電力変換回路」と称している。本論文の目

的の詳細は次節にて述べる。
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第 1章 序論

1.4 本論文の目的と概要

本節では，本章の内容を踏まえ，本論文の目的と概要を述べる。

中容量から大容量（数百Wから数 kW）の電磁誘導型非接触給電システムを実用化・普及さ

せるためには，システムの高効率化が特に重要である。高周波駆動する電磁誘導型非接触給電

システムにおいて，発生する損失の中でも，スイッチング時に発生する損失は大きく，無視で

きない。その抑制方法として，ソフトスイッチング技術を適用する方法があり，多くの適用例

が発表されている。しかしながら，電磁誘導型非接触給電システムにソフトスイッチングを適

用する場合，次の課題がある。

• バッテリの充電サイクルを考慮したソフトスイッチング用スナバキャパシタの容量設計は

複雑であり，体系的に評価・設計する方法が必要

• 電力変換回路の回路方式によってはソフトスイッチングを適用できないため，新たなアプ

ローチによる高効率化手法が必要

そこで，本論文は，これらの課題を解決することで，中容量から大容量（数百Wから数 kW）の

電磁誘導型非接触給電システムを高効率化することを目的とする。具体的には，ソフトスイッ

チングを適用できる電力変換回路に対しては，バッテリの充電サイクルを考慮する過程を簡略

化するための，視覚的にソフトスイッチング用スナバキャパシタの静電容量を評価できるマッ

プを提案し，その設計指針を示す。そして，その設計指針に基づいて設計したスナバキャパシ

タを用いて，システムの高効率化を図る。ソフトスイッチングを適用できない二次側電力変換

回路に対しては，効率特性の解析手法の提案を行い，その解析結果に基づき，二次側電力変換

回路のスイッチング周波数を変化させて高効率化を図る制御手法を提案する。

本論文は全５章で構成している。第 1章では，電磁誘導型非接触給電技術とその課題を示し，

一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成と各部の特性について述べた。そして，従来の

高効率化手法と本論文の関係性，および本論文の目的と概要を示した。

第 2章では，ソフトスイッチングを適用できる電磁誘導型非接触給電システムの電力変換回

路の高効率化手法について述べる。回路の動作モードやバッテリの充電サイクルを考慮したソ

フトスイッチング用スナバキャパシタの静電容量の設計が複雑化してしまう課題に対して，視

覚的に評価できるマップを利用した視覚的評価方法を提案する。第 2章の流れとしては，その

評価マップの構築方法について説明した後，本システムのソフトスイッチング方法とその制御

法について述べ，評価マップを利用して，仮定した充電サイクルに基づいたソフトスイッチン

グ用スナバキャパシタの静電容量の設計指針を立てる。そして，実験にて，提案手法に基づい
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て容量設計されたスナバキャパシタを接続したシステムのソフトスイッチング動作を確認し，

寄生容量によりソフトスイッチングを行うシステムとの効率比較を行い，および仮定した動作

条件内におけるソフトスイッチングの確認を行い，その有効性を示す。

第 3章では，ソフトスイッチングを適用できない電磁誘導型非接触給電システムの二次側電

力変換回路の高効率化に向けて，その効率解析を行い，第 4章にて，この解析手法を用いてソ

フトスイッチングを適用できない二次側電力変換回路に適用可能な高効率化手法を提案する。

電磁誘導型非接触給電システムの二次側電力変換回路の高効率化手法を確立するためには，コ

イル間の結合や共振回路の負荷に対して変化する，非接触給電システム特有の特性を考慮した

評価が必要である。しかし，これまでに，これらの電磁誘導型非接触給電システム特有の特性

を考慮した二次側電力変換回路の評価は行われていなかった。そこで，本章では，二次側電力

変換回路のDC–DCコンバータとして昇圧動作と降圧動作を有する昇降圧型チョッパ（以下，二

次側昇降圧型コンバータ）を適用し，各スイッチングデバイスとインダクタ損失のモデル化を

行い，非接触給電システムの特性に連動した二次側昇降圧型コンバータの各動作モードの回路

方程式より導出した各部の電流と電圧を組み合わせて，コンバータの効率特性を導出する。そ

して，その損失解析を行うことで，コイル間の結合状態や共振回路の挙動とコンバータでの発

生損失との関係を明らかにし，高効率化に必要な条件を示す。第 3章の流れとしては，電磁誘

導型非接触給電システム特有の特性とシステムの動作モードの説明後，各損失モデルを示し，

効率解析を行う。そして，実験にて，その結果と解析結果を比較することで，解析結果の有効

性を示す。

第 4章では，第 3章にて行った効率解析の手法を用いて，非接触給電システムの二次側昇降

圧型コンバータのスイッチング周波数特性を導出し，その周波数特性に基づいて制御する高効

率化手法を提案する。第 3章の流れとしては，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波

数特性を示し，損失解析により考察を行う。そして，実験にて，解析結果の妥当性を検証する

とともに，提案するスイッチング周波数制御による高効率化手法と，従来のスイッチング周波

数を一定とする制御手法の比較を行い，その有効性を示す。加えて，提案したスイッチング周

波数制御による高効率化手法とインピーダンスマッチングによる共振回路の高効率化手法を組

み合わせた場合の効果検証を行う。

第５章では，各章にて提案した高効率化手法の有用性をまとめ，今後の課題について言及

する。
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第2章 充電サイクルを考慮した非接触給電
システムのソフトスイッチング用ス
ナバキャパシタの検討

本章では，ソフトスイッチングを適用できる電磁誘導型非接触給電システムの電力変換回路

の高効率化手法について述べる。回路の動作モードやバッテリの充電サイクルを考慮したソフ

トスイッチング用スナバキャパシタの静電容量の設計が複雑化してしまう課題に対して，視覚

的に評価できるマップを利用した視覚的評価方法を提案する。本章の流れとしては，その評価

マップの構築方法について説明した後，本システムのソフトスイッチング方法とその制御法に

ついて述べ，評価マップを利用して，仮定した充電サイクルに基づいたソフトスイッチング用

スナバキャパシタの容量の設計指針を立てる。そして，実験にて，提案手法に基づいて容量設

計されたスナバキャパシタを接続したシステムのソフトスイッチング動作を確認し，寄生容量

によりソフトスイッチングを行うシステムとの効率比較を行い，および仮定した動作条件内に

おけるソフトスイッチングの確認を行い，その有効性を示す。

2.1 本章のはじめに

第 1章で述べたように，中容量から大容量の電磁誘導型非接触給電システムには，電力変換

効率に課題がある。電磁誘導型非接触給電システムを高効率化する手法のひとつに，ソフトス

イッチング技術の適用があり，これまでに，数多くの単方向型非接触給電システム向けのソフ

トスイッチング技術が発表されている。適用例としては，システムの一次側回路の構成が電圧

型インバータ，電流型インバータ，およびマトリクスコンバータの場合など様々である [55,58]。

これらのシステムの二次側には，ダイオード整流器で構成される AC-DCコンバータ [55]，も

しくはブリッジレスのアクティブ整流器で構成されるAC–DCコンバータ [58]が接続されてお

り，ダイオード整流器の場合は一次側のインバータ，二次側のブリッジレスのアクティブ整流

器の場合はそのコンバータにより，充電電力の調整が行われている。その充電電力の調整方法

も様々であり，一次側インバータの周波数制御，一次側インバータのレグ間の位相シフト制御，

および二次側のアクティブ整流器のデューティ比制御などがある。そして，これらのシステム
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では，一次側インバータのソフトスイッチングはスイッチング周波数を共振周波数ずらすこと

で，二次側コンバータのソフトスイッチングは，二次側コンバータとしてブリッジレスアクティ

ブ整流器，もしくはフルブリッジアクティブ整流器のスイッチを接続し，整流器の入力電流の

位相に対して適切なタイミングでスイッチングさせることで実現している。

しかし，これまでに発表された電磁誘導型非接触給電システムのソフトスイッチイングに関

する論文は，制御によりターンオン時のソフトスイッチングを達成する方法がほとんどであり，

ターンオフ時のソフトスイッチングはもともとスイッチに並列寄生しているキャパシタを利用

するものが多く，詳しく言及されていなかった。ターンオフ時のソフトスイッチングは，もとも

とスイッチに並列寄生しているキャパシタを利用する，もしくはスナバキャパシタを各スイッ

チに並列接続することで電圧の立ち上がりを抑え，ソフトスイッチングを実現できる。そのた

め，スナバキャパシタの静電容量を大きくすることで，質の高いターンオフ時のソフトスイッ

チングができ，ターンオフ時のスイッチング損失を抑えることができる。しかし，スナバキャ

パシタの静電容量を大きくすればよいわけではない。これは，スナバキャパシタの静電容量を

大きくしすぎると，ターンオン直前のデッドタイム期間中に，そのスイッチのスナバキャパシ

タに溜まった電荷を放電しきれなくなり，ターンオンのソフトスイッチングが失敗してしまう

ためである。最悪の場合，スイッチング時に電荷の溜まったキャパシタが短絡することで，ス

イッチの故障を招く可能性もある。そのため，スナバキャパシタの静電容量は適切に設計する

必要がある。

上記で述べたように，スナバキャパシタの容量設計は，ターンオン直前のデッドタイム期間

中にキャパシタから放電できる量に依存する。つまり，スナバキャパシタを設計する際は，動作

モードごとの充電システムに流れる電流量を考慮する必要があるそのため，充電システムが複

数の動作モードを持つ場合，スナバキャパシタの容量設計は複雑化してしまう。特に，バッテ

リの充電サイクルを考慮して適切に静電容量を設計できれば，充電サイクルにおいてさらなる

高効率化が期待できるが，バッテリの電圧や充電の状況等，設計時に考慮すべき特性が多くな

り，さらなる設計の複雑化を招いてしまう。しかし，これまで，電磁誘導型非接触給電システ

ムのソフトスイッチングに関する論文は，ターンオフ時のソフトスイッチングをスイッチの寄

生容量により行っているものが多く，バッテリの充電サイクルを考慮した上で，体系的に評価・

設計する方法がなかった。そこで，本章では，Fig. 2.1に示す，複数の動作モードを持つ双方向

に給電（潮流と逆潮流）可能な電磁誘導型非接触給電システムに対して，バッテリの充電サイ

クルを考慮する過程を簡略化するため，視覚的に評価できるマップを利用したソフトスイッチ

ング用スナバキャパシタの静電容量の視覚的評価方法を提案し，さらなる高効率化を狙う。

本章の流れとしては，まずはじめに，その評価マップを提案し，その構築方法について説明
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する。その後，本システムのソフトスイッチング方法とその制御法について説明し，評価マッ

プを利用して，仮定した充電サイクルに基づいたソフトスイッチング用スナバキャパシタの静

電容量の設計指針を示す。そして，実験にて，提案手法に基づいて容量設計されたスナバキャ

パシタを接続したシステムのソフトスイッチング動作を確認し，寄生容量によりソフトスイッ

チングを行うシステムとの効率比較を行い，および仮定した動作条件内におけるソフトスイッ

チングの確認を行い，その有効性を示す。

2.2 双方向型非接触給電システムの制御方法

2.2.1 二次側にフルブリッジアクティブ整流器を接続した双方向型非接触給電

システムの概要

本章で扱う非接触給電システムは，Fig. 2.1である。電磁誘導型非接触給電システムの双方

向動作を想定したとき，二次側のコンバータとして，フルブリッジアクティブ整流器（本章で

は，アクティブブリッジと称す）を接続し，バッテリの放電動作（逆潮流動作）を行う方法が

ある。このとき，両方のアクティブブリッジのDCバスが定電圧源の場合，共振回路には電流

源出力となる SS補償方式がふさわしいため，Fig. 2.1の構成となる。また，一次側と二次側の

アクティブブリッジを同期させて駆動させる必要があるが，ブリッジ間の位相をシフトさせる

ことにより，両ブリッジにてソフトスイッチングを適用することもできる。しかし，本システ

ムはコントローラで制御できるパラメータが多く，双方向動作を考慮すると，単方向動作のシ

ステムに比べてスナバキャパシタの容量設計が複雑になってしまう。また，本システムと似た
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Fig. 2.1. Inductive power transfer system with bidirectional power transfer capability.
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構成として，Dual Active Bridge DC-DCコンバータ（DABコンバータ）があるが，非接触給電

システムでは，一次側と二次側のコイル間の結合状態が低く，補償キャパシタを接続し，共振

回路を構成するため，回路の特性が大きく異なる。加えて，コイル間の結合状態も変化するた

め，双方向型非接触給電システムは DABコンバータのソフトスイッチング技術をそのまま適

用することはできない。そのため，双方向型非接触給電システムには，DABコンバータや単方

向型のシステムとは異なったソフトスイッチング技術が必要である。そこで，本節では，シス

テムの動作方法について説明し，ソフトスイッチング動作のための条件を示す。

2.2.2 各変数と電流・電圧の関係

このシステムの特徴はコントローラで制御できる変数が多く，制御できる変数として，一次

側と二次側それぞれのアクティブブリッジにおけるレグ間の位相シフト量α1 [rad]，α2 [rad]，一

次側アクティブブリッジの S11のスイッチング信号を基準としたときの二次側の S21のスイッチ

ング信号の位相 δ′ [rad]，デッドタイム θd [rad]やスイッチング周波数を角周波数で表した値 ω

[rad/s]がある。ただし，θdは一スイッチング周期を 2πとしたときの角度換算値である。これら

の変数が適切に制御され，ターンオン時のソフトスイッチングが達成されている状態において，

一次，二次側電圧の n次 (n = 2m − 1, m = 1, 2, ...)成分 V̇1 n，V̇2 n [V]はそれぞれ，

V̇1 n =
2
√

2E1

nπ
cos

nα1

2
ε

jn
(
− α1

2 +
θd
2

)
(2.1)

V̇2 n =
2
√

2E2

nπ
cos

nα2

2
ε

jn
(
δ′− α2

2 +
θd
2

)
(2.2)

として表すことができる。ただし，各電圧の位相は，一次側アクティブブリッジの S11のスイッ

チング信号を基準としたものである。加えて，これらの式は，アクティブブリッジの出力電圧

を方形波とし，フーリエ級数展開により，基本波と高調波成分に分解して考え，スナバキャパ

シタの電荷の充放電時間を無視した場合に成り立つ。そして，前章のように，共振回路の損失

を無視した回路方程式を解くことで，一次，二次側電流の n次成分 İ1 n，İ2 n[A]を次式として得

ることができる。

İ1 n = j

(
1 − 1

n2

)
L2
M V̇1 n − V̇2 n

nωM
{
1 −

(
1 − 1

n2

)2 L1L2
M2

} (2.3)

İ2 n = j
V̇1 n −

(
1 − 1

n2

)
L1
M V̇2 n

nωM
{
1 −

(
1 − 1

n2

)2 L1L2
M2

} (2.4)

ただし，Fig. 2.1の矢印の向きを正としており，各電流の位相は一次側アクティブブリッジの

S11のスイッチング信号を基準としたものであり，M [H]はコイル間の相互インダクタンスを表

している。
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2.2 双方向型非接触給電システムの制御方法

このとき，共振回路がバンドパスフィルタとして働くため，n = 1の基本波のみで考えるこ

とができる。そこで，(2.1)から (2.4)に n = 1を代入すると，一次側の電圧と電流，二次側の電

圧と電流はそれぞれ，

V̇1 1 =
2
√

2E1

π
cos
α1

2
ε

j
(
− α1

2 +
θd
2

)
(2.5)

V̇2 1 =
2
√

2E2

π
cos
α2

2
ε

j
(
δ′− α2

2 +
θd
2

)
(2.6)

İ1 1 = − j
V̇2 1

ωM

=
2
√

2E2

πωM
cos
α2

2
ε

j
(
− π2+δ′−

α2
2 +

θd
2

)
(2.7)

İ2 1 = j
V̇1 1

ωM

=
2
√

2E1

πωM
cos
α1

2
ε

j
(
π
2−
α1
2 +

θd
2

)
(2.8)

として表すことができ，それぞれ反対側の電流もしくは電圧に対する位相差が π/2であること

が確認できる。

以上の共振回路の一次側，二次側の電流と電圧の関係から導出した，ベクトル図を Fig. 2.2

に示す。次節では，この関係より，共振回路を高効率状態に保ったソフトスイッチング手法を

示す。

Gate drive
 signal of S11

δ 

Gate drive
 signal of S21

δ' 

I2_1

.

I1_1

.

V2_1

.

V1_1

.

Fig. 2.2. Vector diagram for the voltage and current on the primary-side and the secondary-side of the

resonant circuit.
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2.2.3 共振回路の高効率化に必要な条件

各部での損失を無視すると，給電電力 Ptr [W]は，

Ptr =
∣∣∣V̇2 1

∣∣∣ ∣∣∣İ2 1

∣∣∣ cos θi−v2

=

∣∣∣V̇1 1

∣∣∣ ∣∣∣V̇2 1

∣∣∣
ωM

sin δ (2.9)

と表すことができる。ただし，θi−v2(= −π/2 + α1/2 − α2/2 + δ′) [rad]は二次側電圧と電流の位相

差，δ(= α1/2 − α2/2 + δ′) [rad]は一次側電圧 V̇1 1と二次側電圧 V̇2 1の位相差を表している。ま

た，一次側と二次側のコイルの Q値が等しいと仮定すると，共振回路の効率 ηrc [%]は，

ηrc =
100

1 +

∣∣∣∣∣ V̇2 1
V̇1 1

∣∣∣∣∣ √ L1
L2
+

∣∣∣∣∣ V̇1 1
V̇2 1

∣∣∣∣∣ √ L2
L1

kQ|sin δ|

(2.10)

となる。ただし，kはコイル間の結合係数を表している。式 (2.10)の分母に相加相乗平均の関

係があることから，共振回路を高効率に保つ条件を導くことができ，その条件は，

L2

L1
=

∣∣∣∣∣∣ V̇2 1

V̇1 1

∣∣∣∣∣∣2 (2.11)

δ = ±π
2

(2.12)

となる。ただし，δの符号について，バッテリを充電するときは正，バッテリを放電するとき

は負となる。以上より，本章では，(2.11)の条件に従い，V̇1 1と V̇2 1の大きさをレグ間の位相

シフト量 α1 [rad]，α2 [rad]を制御することで，充電電力の調整を行う。しかし，アクティブブ

リッジのソフトスイッチングを達成するためには，アクティブブリッジの出力電圧と出力電流

に位相差を設ける必要があり，(2.12)を満たすことが難しくなる。このことから，本章では，δ

をバッテリ充電時は π/2，バッテリ放電時には−π/2に近い値で制御することで，高効率化を達

成させる。これらの，ソフトスイッチングに関する詳細は次に述べる。

2.2.4 ソフトスイッチングを達成するために必要な条件

Fig. 2.1のような電圧型アクティブブリッジのスイッチに対して，ターンオン時にソフトス

イッチングを行う場合，スイッチがターンオンする直前のデッドタイム期間中に，そのスイッ

チに逆並列接続された（寄生した）ダイオードに電流が流れる状態を作り，ドレイン–ソース間

電圧が 0 Vの状態でスイッチングを行うことにより，達成できる。一方，ターンオフ時にソフ

トスイッチングを行う場合，並列接続したスナバキャパシタ，もしくはスイッチの並列寄生容

量によりドレイン–ソース間電圧の立ち上がり速度を抑えることで，電流と電圧のクロス面積
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2.2 双方向型非接触給電システムの制御方法
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Fig. 2.3. Drain–source voltage and drain current waveforms of S 11 when S 11 is switching with soft

switching.
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が小さくなり，達成できる。これらは，Fig. 2.3に示す，スイッチ S11がソフトスイッチング動

作時の電圧と電流波形により確認できる。これを，それぞれの電流の位相に着目すると，一次

側アクティブブリッジでは出力電圧に対して遅れの方向に電流をシフトすることで，二次側ア

クティブブリッジでは出力電圧に対して進みの方向に電流をシフトすることで，ソフトスイッ

チング動作ができる。このとき，すべてのスイッチがターンオン時のソフトスイッチングを達

成するように，ターンオン直前のデッドタイム期間においてスナバキャパシタの電荷が放電す

る向きになる位相条件，および転流しない位相条件を加え，数式的な関係を導くと， −π +
θd
2 ≤ θi1 ≤ π −

θd
2 − α1

δ′ + θd2 ≤ θi2 ≤ π −
θd
2 − α2 + δ

′
(2.13)

と表すことができる。ただし，θi1，θi2 [rad]は，S11のスイッチング信号を基準とした一次側電

流と二次側電流の位相であり，(2.7)，(2.8)に示した電流の位相を置き換えたものである。

さらに，バッテリに充電する場合は，(2.13)の条件に給電電力 Ptr が正となる条件，つまり

cos θi−v2 > 0が成り立つ条件を加えることで，すべてのスイッチがターンオン時のソフトスイッ

チングを達成できる条件を導くことができる。その条件は，一次側アクティブブリッジの S11

のスイッチング信号を基準としたときの二次側の S21のスイッチング信号の位相 δ′ [rad]に着目

すると，  −
α1
2 +

α2
2 < δ

′ ≤ π2 − α1 +
α2
2 − θd (α1 + 2θd ≥ α2)

−α1
2 +

α2
2 < δ

′ ≤ π2 −
α1
2 (α1 + 2θd < α2)

(2.14)

と，表すことができる。ただし，ターンオン直前のデッドタイム期間中に，スナバキャパシタの

電荷をすべて放電できる場合にのみ成り立つ。一方，バッテリを放電させて電力系統に電力を

送る（逆潮流させる）場合は，(2.13)の条件に給電電力 Ptrが負となる条件，つまり cos θi−v2 < 0

が成り立つ条件を加えることで，すべてのスイッチがターンオン時のソフトスイッチングを達

成できる条件を導くことができる。その条件は，一次側アクティブブリッジの S11のスイッチ

ング信号を基準としたときの二次側の S21のスイッチング信号の位相 δ′ [rad]に着目すると， −π −
α1
2 +

α2
2 < δ

′ ≤ π2 − α1 +
α2
2 − θd (π − 2θd ≤ α1 < π − θd)

−π − α1
2 +

α2
2 < δ

′ < −α1
2 +

α2
2 (0 ≤ α1 < π − 2θd)

(2.15)

となる。

以上より，本章では，(2.11)の条件に従い，V̇1 1と V̇2 1の大きさをレグ間の位相シフト量 α1

[rad]，α2 [rad]にて制御することで，充電電力の調整を行う。そして，共振回路の高効率状態を

維持することと，アクティブブリッジのソフトスイッチングを達成するために，(2.14)と (2.15)

に従い，バッテリ充電時は δ′を π/2，バッテリ放電時は δ′を −π/2に近い値で制御することで，

高効率化を達成する。
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2.3 スナバキャパシタの静電容量について

スナバキャパシタの静電容量は大きければ大きいほど，ターンオフ時の電圧の立ち上がりを

緩やかにでき，損失を抑えられる。しかし，その一方で，ターンオン直前のデッドタイム期間

中に，充電された電荷を放電し終えることが難しくなる。放電し終えていない状態でターンオ

ンすると，スイッチの両端電圧がゼロではないため，ソフトスイッチングが失敗する。さらに，

キャパシタの両端がターンオンにより短絡するため，一気に残った電荷が流れ込み，スイッチ

を故障させる場合がある。そのため，よりソフトスイッチングを効果的にするために，なるべ

く大きいかつデッドタイム期間中に放電し終える静電容量に設計する必要がある。

ここでは一次側アクティブブリッジのスナバキャパシタの静電容量C11 [C]のみを設計し，最

後にすべてのスナバキャパシタに拡張する。まずはじめに，ある一動作点におけるデッドタイ

ム期間中に，スイッチ S11に並列接続されたスナバキャパシタが放電しきれる電荷量を導出す

る。スイッチのターンオフ時間に対してデッドタイムを十分にとっている場合，デッドタイム

中にスナバキャパシタに流れこむ電流の瞬時値は，一次側電流の瞬時値 i1 [A]の半分とするこ

とができ，その放電電荷量 Q11max [C]は，

Q11max = −
1

2ω

∫ θd/2

−θd/2
i1(θ) dθ (2.16)

を用いて，導出できる。式 (2.16)より，ある一動作点においてソフトスイッチングを達成でき

る，C11の最大の静電容量C11max [F]は

C11max =
4

πkω2L1
cos
α1

2
sin
θd
2

cos
(
δ′ +
α2

2

)
. (2.17)

として表すことができる。しかし，(2.17)のみでは，ある一動作点のみしか考慮していないた

め，動作点が変化する実際の充電システムに適用する場合，より多くの動作点を考慮すること

が望ましい。この解決策のひとつとして，すべて動作点でソフトスイッチングできるよう，C11

を小さくする方法があるが，C11が小さいとソフトスイッチングの効果が低くなってしまう。そ

のため，バッテリの特性に加えて充電サイクルも考慮することで，頻繁に使用する動作点にお

けるスイッチング損失の効果を高めることができる。しかし，バッテリの特性や充電サイクル

を考慮すると，C11の設計はより複雑化してしまう。そこで，本章では，バッテリの充電サイク

ルを考慮する過程を簡略化するための，視覚的にソフトスイッチング用スナバキャパシタの静

電容量を評価できるマップを提案し，さらなる高効率化を狙う。次節では，バッテリの充電サ

イクルを考慮した充電システムの評価マップの提案を行う。
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2.4 バッテリの充電サイクルを考慮した充電システムの評価マッ
プの提案

本節では，バッテリの充電サイクルを考慮した充電システムの評価マップの提案を行う。

2.4.1 評価マップ方法の概要

電気自動車の積載バッテリの大容量化も進み，以前に比べて航続距離が大幅に伸びてきてい

るが，満充電までに要する時間が，ガソリン自動車の給油完了までに要する時間に比べて長く，

懸念点となっている。短時間で充電する方法として，急速充電があるが，ガソリン自動車の給油

時間には至っていない。そのため，電気自動車の充電は，電気自動車を使用しない夜間，ショッ

ピングモールで買い物をしている時間，高速道路のサービスエリアでの休憩時間等の限られた

時間を使って行われることが想定される。このことから，電気自動車のバッテリ充電システム

の回路パラメータ設計および充電方法を選択する際，充電時間を考慮することが重要となる。

加えて，省エネルギー化の観点から，充電時に充電システムから発生する電力損失の積算値も

同様に，重要なパラメータとなる。

これまでに，充電効率の改善を目的とした充電システムやその充電方法が提案されている

[59–63]。その中にはプラグを用いる充電システムだけではなく，非接触給電技術を適用した充

電システムも提案されている。文献 [59–61]では，高い電力変換効率を有する充電システムの回

路方式が提案されていたり，文献 [62,63]では非接触給電技術を適用した充電システムが提案さ

れている。しかし，これらは瞬時的な効率で評価されている。実際の充電システムでは，一定

時間継続的に運転するため，充電に要する時間および充電パターンを考慮した効率評価が必要

である。このような背景から，充電システムを長時間運転したときの評価も行われており，普

通充電と急速充電時の比較 [64]，バッテリの種類ごとに損失を測定したもの [65]，または非接

触給電システムの充電損失を測定した研究 [66]がある。加えて，文献 [67]では詳しい損失モデ

ルが確立され，充電システムの損失測定まで行われている。しかし，これらで用いられた評価

方法は，一瞥できる情報が少なく，複数のグラフを同時に見て特性を解釈する必要があり，評

価に多くの時間を要することに加え，誤った評価をしてしまう可能性がある。そのため，より

多く情報を一瞥でき，簡単に評価できる評価方法が求められる。一方，前節で述べた，ソフト

スイッチング用のスナバキャパシタのような回路パラメータの設計・評価についても同様で，非

接触給電システムの特性だけでなく，バッテリの特性や充電サイクルを考慮すると，非常に複

雑化してしまう。そこで，本節では，Fig. 2.4に示す評価モデルに基づいた，バッテリの充電パ

ターンを考慮した際のバッテリ充電システムの総合損失電力量，任意の State of charging (SOC)
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まで充電するのに要する時間，および任意の回路パラメータを視覚的に評価できるマップを提

案する。この評価モデルは，バッテリの充電状況と充電電力に対する損失だけでなく，任意の

SOCまで充電するのに要する時間の評価も同時に行うことができるため，充電システム，そ

の回路パラメータ，およびそのシステムを用いた充電方法の評価を容易に行える。このことは，

Table 2.1に示す，提案評価マップと従来法の比較表からも確認できる。本節ではさらに，評価

マップの使用方法および構築方法を示し，評価例として非接触給電システムの総合損失電力量

を評価シミュレーションすることで，提案する充電システムの評価マップの利用方法と有用性

を明らかにする。回路パラメータの評価・設計については，ソフトスイッチング用スナバキャ

パシタの設計・評価を次節にて行う。
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Fig. 2.4. Evaluation model.

Table 2.1. Table for comparison between the proposed method and the conventional methods.

Proposed evaluation map Method in [63] Method in [65] Method in [67]

Required time for charging ⃝ ⃝ ⃝ ×

Rate of charging current ⃝ × ⃝ ⃝

Power loss of system ⃝ ⃝ ⃝ ⃝

SOC of battery ⃝ × × ⃝

Pattern of charging ⃝ ⃝ × ×
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2.4.2 提案評価マップの軸と考え方

これまでに様々な文献でバッテリ充電システムの評価が行われているが，充電パターンまで

考慮して，一瞥して判断するような評価手法は提案されておらず，複数のグラフを同時に見て

特性を解釈する必要があり，評価に多くの時間を要することに加え，誤った評価をしてしまう

可能性があった。そこで，本節は，充電システムの情報をより多く一瞥でき，簡単に評価でき

る評価マップを提案する。Fig. 2.4に示すモデルが，充電システムの視覚的評価マップを構築

するためのものとなる。ここで，Fig. 2.4の考え方を説明するために，Fig. 2.5に，直交座標系

に描写した評価モデルを示す。Fig. 2.5において，縦軸は充電レート [C]，横軸はその任意の充

電レート [C]で充電したときに SOCが 0 [%]の状態から任意の SOCx %の状態になるまで要す

る時間 [h]，カラーバーは縦軸と横軸のそれぞれの変数を持つ評価関数（陰関数）ならば自由に

設定でき，このモデルではコンバータ等の評価対象の損失 [W]を示している。ただし，ここで

示している充電レートとは，バッテリの容量に対する充電電流量であり，１C充電を例に挙げ

ると，ある公称容量のバッテリを SOCが 0 %の状態から定電流充電をして，ちょうど１時間で

SOCが 100 %の状態にする電流値である。加えて，SOCが等しい点を線で結ぶと，SOCの等

高線ができる。しかし，このままでは，充電レートを変化させたときに，そのときの充電レー

ト，満充電に要する時間，および SOCとの関係が非常にわかりづらくなってしまう。そこで，

Fig. 2.5の SOCが 100 %の状態を原点とするように，円柱座標系上に描写するこで，この問題
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Fig. 2.5. Charging system evaluation model shown in cartesian coordinate.
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を解決する。

Fig. 2.4の評価モデルは円柱座標系上にあり，θ軸方向は充電レート [C]，r軸方向はその任意

の充電レート [C]で充電したときに任意の SOCが x [%]の状態から 100 %の状態になるまで要

する時間 [h]。このとき，r軸方向において，SOCが等しい点を線で結ぶと，Fig. 2.4に示され

ている SOCの等高線ができる。ただし，充電レートとは，バッテリ容量に対する充電電流の大

きさであり，SOCが 100 %の状態から放電し，1時間で SOCが 0 %の状態となる電流値を 1C

と定義している。以上の θ軸と r軸の定義より，あるひとつの充電状況に対して充電システム

の制御方法が一意に定まっているとき，θ–r面の各点が各充電・制御状態に対応するため，θ–r

面で充電システムのすべての状態を表すことができる。そのため，z軸方向は，任意の SOCお

よび充電レートにおける瞬時的な損失，もしくは瞬時的な効率など，θ軸と r軸のそれぞれの変

数を持つ評価関数（陰関数）ならば，自由に設定でき，評価を行うことができる。ただし，本

節では，紙面上での可視性を重視し，z軸方向の大きさはヒートマップにて表現する。

2.4.3 提案評価マップの使用方法

Fig. 2.4では，様々な値を評価できる。その中でも，基本的な 3つの評価項目を以下に示す。

• 任意の充電レートで，SOCが x1 [%]の状態から x2 [%]の状態になるまで充電したときに

要する充電時間

• 任意の充電レートで，SOCが x1 [%]の状態から x2 [%]の状態になるまで充電したときの

システムの総合損失電力量

• 任意のパラメータ（例えば，制御法が有効となる動作領域）

「任意の充電レートで，SOCが x1 [%]の状態から x2 [%]の状態になるまで充電したときに要

する充電時間」について，Fig. 2.4のように，SOCが x1 [%]の状態（充電開始点）から x2 [%]

の状態（充電終了点）へ向かう充電経路を想定する。ただし，充電経路とは，バッテリの充電

時に，バッテリの充電レートとバッテリの SOCの変化を描いた軌跡のことを表している。従っ

て，その経路の r軸方向の長さの和が充電に要する時間 [h]となる。このとき，Fig. 2.4のよう

に，充電中に他の充電レートへ変更した場合でも，そのときの SOCの等高線上の移動であれ

ば，エネルギーの損失および時間的損失は発生しない。これは，SOCが変化しない場合，バッ

テリの充電や放電が必要ないためである。

「任意の充電レートで，SOCが x1 [%]の状態から x2 [%]の状態になるまで充電したときの

システムの総合損失電力量」について，Fig. 2.4のように，SOCが x1 [%]の状態（充電開始点）

から x2 [%]の状態（充電終了点）へ向かう充電経路を想定する。このとき，その経路の損失（z
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軸方向の値）を時間について積分することで，システムの総合損失電力量 [J]を導出できる。上

記 2つの使用方法を活用することで，その充電経路を容易に評価できることに加え，充電効率，

充電時間，および，ある制約条件下での最適充電ルートを導くことができる。

「制御法が有効となる動作領域」については，Fig. 2.4のように，制御法が有効となる動作領

域を線で囲うことで，その領域を一瞥できる。このとき，システムの損失や頻出充電経路とあ

わせて見ることで，瞬時的ではなく，充電パターンを考慮した制御法の選定が可能となる。

2.4.4 評価マップの構築方法

本節では評価例として非接触給電システムの総合損失電力量を評価することで，提案した視

覚的評価マップの利用方法と有用性を明らかにする。非接触給電システムを評価シミュレーショ

ンするにあたり，その評価マップが必要となる。この節では，実際に評価モデルに従って非接

触給電システムの評価マップを構築する。

Fig. 2.6に，本節で用いるCC充電時のバッテリの充電特性モデルを示す。実際のバッテリで

は，バッテリの温度や充電レートによってバッテリの等価直列抵抗 (ESR) rb [Ω]が変動するが，

このモデルでは簡単のため，ESRは一定値としている。また，CC充電をする場合，バッテリ充

電が定格電圧 Ecv [V]に達したとき，CV充電へと切り替える必要があり，充電レートを落とし

ていく必要がある。そのまま同レートで充電を行うと，Ecvを超えて Eex [V]に達し，バッテリ

が危険な状態になってしまう。このバッテリの容量は Iccbase [Ah]で，Fig. 2.6における，τ1 [h]

は SOCに対する特性変化時刻 1，τ2 [h]は SOCに対する特性変化時刻 2，τcv [h]は CC充電か

らCV充電に切り替わる時刻，τend [h]は充電終了時刻を表しており，それぞれ次式によって決
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Fig. 2.6. Battery charging characteristic at CC charging mode.
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定できる。

τ1 =
Iccbasex1

100Icc
(2.18)

τ2 =
Iccbase(x2 − x1)

100Icc
+ τ1 (2.19)

τcv =
Iccbase(xcv − x2)

100Icc
+ τ2 (2.20)

τend =
Iccbase(100 − xcv)

100Icc
+ τcv (2.21)

ただし，Icc [C]は任意の充電レートを表している。これらを想定されるすべての充電レートで

計算を行うことで，評価マップの r – θ面を構築できる。

2.4.5 充電システムの損失の導出

非接触給電システムの評価マップの z軸方向を導出する。本節では，Fig. 2.1の非接触給電シ

ステムを評価例とする。ただし，簡単のため，Fig. 2.1のシステム全体ではなく，共振回路部分

の損失およびバッテリの ESRで発生する損失のみを評価する。共振回路の等価回路は Fig. 2.7

で表され，損失は各コイルの等価直列抵抗 r1 [Ω]，r2 [Ω]のみで発生すると仮定した。このと

き，瞬時的に発生する損失 Prcloss [W]は

Prcloss = r1

∣∣∣İ1 1

∣∣∣2 + r2

∣∣∣İ2 1

∣∣∣2 (2.22)

で表される。また，İ1 1 [A]と İ2 1 [A]の大きさはそれぞれ，∣∣∣İ1 1

∣∣∣ = 2
√

2E2

πωM
cos
α2

2
(2.23)

∣∣∣İ2 1

∣∣∣ = 2
√

2E1

πωM
cos
α1

2
(2.24)

で表される。ただし，M [H]は一次コイルと二次コイルの相互インダクタンス，α1 [rad]は一次

側アクティブブリッジのレグ間の位相シフト角，α2 [rad]は二次側アクティブブリッジのレグ間

C1 C2L1‒M L2‒M

M

r1 r2

I2_1

.

I1_1

.

V2_1

.

V1_1

.

Fig. 2.7. Equivalent circuit of the resonant circuit with SS-compensation topology.
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の位相シフト角を表している。このとき，α1とα2は共振回路の損失が最小となる条件 (2.11)を

満たすように制御されている。加えて，一次側アクティブブリッジと二次側アクティブブリッ

ジの出力電圧の位相差 δ [rad]は，それぞれのアクティブブリッジがソフトスイッチングするよ

うに制御されている。ただし，本節の目的は，視覚的評価マップの提案であるため，詳しい方

法については次節以降で説明する。

2.4.6 非接触給電システムの評価マップの構築

Fig. 2.8に，評価モデルに従い構築した非接触給電システムの評価マップを示す。ただし，Fig.

2.8を構築するにあたり，Table 2.2の回路パラメータを用いた。Fig. 2.8の評価マップと，Fig.

2.4の評価モデルを比較して見ると，θ軸方向に 0 – 1 C，r軸方向にそれぞれの充電レートで充

電した際に必要な充電時間が，モデルに従ってマッピングされていることが確認できる。今回

の評価シミュレーションでは，θ軸を 0 – 1 Cとしているが，目盛りを細かくする，もしくは対

数表示にすることで，1 C以上の評価も可能となる。また，各充電レートにおいて同一の SOC

を結んだものが，SOCの等高線となっている。

Table 2.2. Circuit parameters used in the evaluation simulation for the inductive power transfer

system.

Switching frequency of the active bridges fact 85 kHz

Input voltage of the primary side E1 200 V

Low protection threshold voltage Emin 150 V

Precharge threshold voltage EI 170 V

Exponential point voltage EII 180 V

Battery voltage for CV charging Ecv 200 V

SOC of low protection threshold voltage x1 10 %

SOC of exponential point voltage x2 80 %

Capacity of the battery 11 Ah

Coupling factor k 0.3

Inductance of primary coil L1 67.7 H

Inductance of secondary coil L2 68.6 H

ESR of primary coil r1 95 mΩ

ESR of secondary coil r2 103 mΩ

ESR of battery rb 200 mΩ
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2.4.7 評価シミュレーション

評価シミュレーションでは，Fig. 2.8の充電経路を想定した。それぞれの充電経路の詳細を次

に示す。

• Path 1: k = 0.3において，SOCが 0 %の状態から 80 %の状態まで，0.5 Cの定電流充電を

行う

• Path 2: k = 0.3において，SOCが 0 %の状態から 1 Cの定電流充電を行い，充電電力が

1500 Wに達してから SOCが 80 %の状態になるまで，1500 Wの定電力充電を行う

• Path 3: k = 0.3において，SOCが 0 %の状態から 80 %の状態まで，0.9 Cの定電流充電を

行う

Fig. 2.8. Evaluation map of the inductive power transfer system using the evaluation model.
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Fig. 2.9に各充電経路の共振回路の損失，Fig. 2.10に SOCが 80 %の状態になるまでの損失解析

の結果を示す。 Fig. 2.9および 2.10のように，評価マップから得られたデータを用いて，時間

経過における損失および損失解析結果も容易に一瞥することができる。結果として，それぞれ

の SOCが 0 %の状態から 80 %の状態までに発生した損失は，Path 1において 243 kJ，Path 2に

おいて 226 kJ，Path 3において 221 kJとなり，Path 3の充電を行うと充電時間も短く，効率的

であることがわかる。このように，提案した視覚的評価マップを用いて容易に，非接触給電シ

ステムについて，充電パターンを考慮した上で充電効率および充電時間の評価を行うことがで

きた。以上より，提案した視覚的評価マップの利用方法と有用性を示すことができた。回路パ

ラメータの評価・設計については，ソフトスイッチング用スナバキャパシタの設計・評価を次

節にて行い，その有効性の確認を行う。

2.4.8 バッテリの充電サイクルを考慮した充電システムの評価マップの提案に

関する結論

これまでに様々な文献でバッテリ充電システムの評価が行われているが，充電パターンまで

考慮して，一瞥して判断するような評価手法は提案されておらず，複数のグラフを同時に見て

特性を解釈する必要があり，評価に多くの時間を要することに加え，誤った評価をしてしまう
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Fig. 2.10. Loss analysis when considering charging from SOC: 0% to SOC: 80%.

可能性があった。そこで，本節はバッテリ充電システムについて，充電パターンを考慮した際

の総合損失電力量および任意の SOCまで充電するのに要する時間を視覚的に評価できるマップ

を提案した。加えて，提案した視覚的評価マップの使用方法および構築方法を示し，評価例と

して非接触給電システムの評価マップを作成した。さらに，その評価マップを使って，3つの

充電経路を設けて，評価シュミレーションを行った。その結果，充電パターンを考慮した上で

充電効率および充電時間の評価を容易に行うことができ，提案した視覚的評価方法の利用方法

と有用性を示すことができた。回路パラメータの評価・設計については，ソフトスイッチング

用スナバキャパシタの設計・評価を次節にて行い，その有効性の確認を行う。

2.5 バッテリの充電サイクルを考慮したスナバキャパシタの設計
指針

スナバキャパシタの設計に関して，(2.17)のみでは，ある一動作点のみしか考慮していないた

め，動作点が変化する実際の充電システムに適用する場合，より多くの動作点を考慮すること

が望ましい。しかし，バッテリの充電サイクルを考慮してスナバキャパシタを評価・設計するた

めには，スナバキャパシタの静電容量とバッテリの充電に必要な時間，充電レート，スイッチ

ング損失，バッテリの充電状態，および充電パターンの関係を明らかにする必要があり，Table

2.1に示す従来のバッテリ充電器の評価方法をそのまま応用すると，その設計は複雑化してしま
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う。そこで，本節では，前節で提案した視覚的評価マップを利用することで，ソフトスイッチ

ング用スナバキャパシタの設計を簡便にする。そして，設計指針を示すことで，システムの電

力変換効率のさらなる高効率化を狙う。

2.5.1 スイッチング損失の解析方法

ソフトスイッチング用スナバキャパシタの設計指針を示すにあたり，視覚的評価マップの評

価関数をスイッチング損失とする。これは，スイッチング損失が大きくなる動作域を視覚的に

認識できようにするためである。

ターンオン時のソフトスイッチングが常に達成されている場合，ターンオン時に発生する損

失はゼロとすることができる。しかし，スナバキャパシタを接続したとしても，ターンオフ時

に発生する損失は無視できないため，本節ではその導出方法を示す。本節では，Fig. 2.11に示

す，MOSFETがターンオフするときのドレイン–ソース間電圧，ドレイン電流波形モデルを参

考にして，双方向型非接触給電システムのスイッチング損失を導出する。

Fig. 2.11において，ix|x=1, 2 [A]は共振回路の電流，idxy

∣∣∣
x=1, 2, y=1, 2

[A]はMOSFETのドレイン

電流，vdsxy

∣∣∣
x=1, 2, y=1, 2

[V]はMOSFETのドレイン–ソース間電圧， θioff [rad]はMOSFETのター

ンオフ時間を角度換算したもの，θvoff [rad]はスナバキャパシタの充電時間，および τoff [rad]は

一スイッチング周期におけるターンオフ開始時間を角度換算したものとなる。Fig. 2.11を参考
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Fig. 2.11. Waveform models of the drain–source voltage and drain current when MOSFET is turned

on.
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に,あるMOSFETのスイッチング損失 PSoffloss [W]は，

PSoffloss =
fact

ω

∫ τoff+θioff

τoff

idxy(θ) vdsxy(θ) dθ (2.25)

として，導出できる。ただし， factはスイッチング周波数 [Hz]を表している。式 (2.25)におけ

る，idxy [A]と vdsxy [V]はそれぞれ，

idxy(θ) =
ix(τoff)
θioff

θ + ix(τoff) (2.26)

vdsxy(θ) =
1

2ω

∫ τoff+θ

τoff

(
ix(θ) − idxy(θ)

)
dθ (2.27)

として表すことができる。

2.5.2 スナバキャパシタの視覚的評価と設計指針

本節では，Fig. 2.6に示した，バッテリの充電特性を参考に，評価マップを作成する。ただ

し，本節では，C11 [F]のみを評価し，他のスナバキャパシタの導出は割愛する。加えて，(2.17)

より，コイル間の結合係数が高いほど，スナバキャパシタの放電可能な電荷量が少なくなるた

め，本節では想定している状況で最も高い結合係数のみ考える。

スナバキャパシタの視覚的評価マップの評価関数は，スナバキャパシタを接続していない場

合の全アクティブブリッジのスイッチング損失 [W]とし，前節で示した Fig. 2.4を参考に r軸

と θ軸を定め，作成する。z軸をスイッチング損失 [W]とした理由は，スイッチング損失が大

きくなる動作域を可視化するため，および充電経路のトータル損失を導出できるようにするた

めである。評価マップの作成では，Table 2.3のパラメータを用いる。このとき，アクティブブ

リッジの出力電圧の周波数は 85 kHz一定としている。ただし，本システムでは，各デバイスの

冷却が十分であり，各デバイスの温度は室温（25度）一定に保たれていると仮定している。以

上より，Fig. 2.12に作成したスナバキャパシタの視覚的評価マップを示す。

Fig. 2.12において，θ軸は充電・放電レート [C]，バッテリ充電時における r軸はその任意の

充電レート [C]で充電したときに任意の SOCが x [%]の状態から 100 %の状態になるまで要す

る時間 [h]，バッテリ放電時における r軸はその任意の放電レート [C]で放電したときに SOCが

100 %の状態から任意の x [%]の状態になるまで要する時間 [h]，z軸はスナバキャパシタを接

続していない場合の全アクティブブリッジのスイッチング損失 [W]を示している。加えて，渦

状の線が，バッテリの等しい SOCを線で結んだ，SOCの等高線である。さらに，充電・放電経

路をマップ上に描くと，その経路の r軸方向の長さの和が充電に要する時間 [h]となり，その経

路において z軸方向のスイッチング損失を時間積分するとその充電・放電経路におけるスイッ
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チング損失の積算値 [J]となる。ただし，Fig. 2.4のように，充電中に他の充電レートへ変更し

た場合でも，そのときの SOCの等高線上の移動であれば，エネルギーの損失および時間的損失

は発生しない。また，充電時と放電時で同座標におけるスイッチング損失が異なるのは，同座

標でも充電時と放電時で，システムの制御状態が異なるためである。そして，さらに，グラフ

の原点から外側に向かって伸びる線がデッドタイム期間中に放電可能なスナバキャパシタの静

電容量の領域を表す境界線で，その境界線よりも反時計回り方向の動作域において，放電可能

となる。Fig. 2.12を見ると，スナバキャパシタの静電容量が大きいほど，その境界線は高い充

電・放電レートの動作域にあり，スナバキャパシタの放電可能領域は狭まることがわかる。バッ

テリ充電時において，35 nF以上のスナバキャパシタの場合，充電レートが 1 Cの動作域にても

う一本の線が存在する。これも，スナバキャパシタの放電可能領域を囲う境界線である。つま

り，その 2つの境界線に囲われた領域でスナバキャパシタが放電可能となる。以上より，バッ

テリの充電時の高い充電レートの動作域においては，スナバキャパシタの静電容量が大きすぎ

ると，デッドタイム期間中にスナバキャパシタの電荷を放電し終えられないことがわかる。

Fig. 2.12を見ると，スナバキャパシタの静電容量を小さくすることで，広い動作域において，

ソフトスイッチングが可能となることがわかる。しかし，充電サイクルの中で頻繁に使用する

Table 2.3. Circuit parameters used in the visual evaluation for snubber capacitors.

Switching frequency of the active bridges fact 85 kHz

Dead time θd 800 ns: 0.427 rad

Turning off time of the switches θioff 80 ns: 0.043 rad

Input voltage of the primary side E1 200 V

Low protection threshold voltage Emin 150 V

Precharge threshold voltage EI 170 V

Exponential point voltage EII 180 V

Battery voltage for CV charging Ecv 200 V

SOC of low protection threshold voltage x1 10 %

SOC of exponential point voltage x2 80 %

Capacity of the battery 11 Ah

Inductance of primary coil L1 67.7 H

Inductance of secondary coil L2 68.6 H

ESR of primary coil r1 95 mΩ

ESR of secondary coil r2 103 mΩ

Oscilloscope: Tektronix MDO4034C

Switching devices: ROHM BSM080D12P2C008
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(a) Battery charging mode.

(b) Battery discharging mode.

Fig. 2.12. Visual evaluation map for snubber capacitor C11. Copyright c⃝2018, IEEE.
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（損失の積分値が最も大きくなる）領域でのソフトスイッチングの効果が低くなり，充電サイク

ルにおける損失の積算値が大きくなってしまう。そこで，本設計指針では，スナバキャパシタ

を充電サイクルの中で頻繁に使用する領域を満たす静電容量に決定する。その領域を外れた場

合は，デッドタイムを伸長することで，スナバキャパシタ内の電荷を放電させる。しかし，デッ

ドタイムを増加させると，最大出力電力が低下してしまうため，Fig. 2.12の 1 C付近では，そ

の手法は適用できない。そこで，本システムの頻繁に使用する領域を充電電流が 0.5–1 C，か

つ SOCが 20–90 %と仮定した場合，バッテリの充電と放電を考慮し，7 nFが C11の候補とな

る。その他のスナバキャパシタについては，C11と同様の領域で放電できるよう設計すること

で，デッドタイムを増加させる領域を最小限に抑えることができる。

次節では，実験にて本設計法の有効性を確認する。

2.6 実験による視覚的評価と設計指針の有効性の確認

前節で仮定した動作域において，設計したスナバキャパシタがデッドタイム期間中に電荷を

放電し終えるかを確認することで，本設計指針の有効性を示す。加えて，同じ動作点において，

スナバキャパシタを接続しない場合と設計指針に基づいたスナバキャパシタを接続した場合を

比較し，損失が低減されていることを確認する。

Fig. 2.13に実験装置の外観を示す。本システムは一次側と二次側で通信を行っていることを

前提としており，実験では，一次側と二次側それぞれのアクティブブリッジを独立して制御は

行っておらず，一つのコントローラで両方のアクティブブリッジを制御している。加えて，二

次側には，バッテリの代わり電圧源を接続している。回路パラメータは Table 2.3に示したパラ

メータを使用し，各スナバキャパシタの静電容量は Table 2.4に示す値を用いる。このとき，ア

クティブブリッジの出力電圧の周波数は 85 kHz一定としている。

ここで，Fig. 2.14に，バッテリの SOCが 80 %で 0.7 C充電時における各アクティブブリッ

ジの出力の電流・電圧波形，Fig. 2.15に，バッテリの SOCが 80 %で 1 C放電時における各ア

Table 2.4. Capacitances of snubber capacitors used in the experiment.

Capacitance of snubber capacitors C11, C12 6.8 nF

Capacitance of snubber capacitors C13, C14 6.8 nF

Capacitance of snubber capacitors C21, C22 8.2 nF

Capacitance of snubber capacitors C23, C24 6.8 nF
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クティブブリッジの出力の電流・電圧波形を示す。もし，デッドタイム期間中にスナバキャパ

シタの電荷を放電し終えていない場合，スイッチのターンオン時にその電荷が瞬時に放電され，

Fig. 2.13. Experimental system used in chapter 2. Copyright c⃝2018, IEEE.
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Fig. 2.14. Output voltage and current waveforms of each active bridge in the battery charging mode

(SOC: 80%, charging rate: 1C). Copyright c⃝2018, IEEE.
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それに伴い出力電圧の立ち上がりが途中から急峻となる。ここで，Fig. 2.14およびを 2.15見る

と，それぞれの電圧の立ち上がりは途中から急峻となっておらず，デッドタイム期間中にそれ

ぞれのスナバキャパシタの電荷が放電し終えていることがわかる。つまり，ソフトスイッチン

グを達成している。

ここで，Fig. 2.16に，Fig. 2.14の状態における本システムの損失の内訳を示す。Fig. 2.16を

見ると，スナバキャパシタを接続しない場合に対して，設計したスナバキャパシタを接続する

ことで，両アクティブブリッジにおける損失を 15 W低減できていることが確認できる。つま

り，この動作点においては，設計したスナバキャパシタを接続することで，システム全体の損

失を 11 %低減できた。加えて，Table 2.1から，提案した視覚的評価方法を用いることで，バッ

テリの充電サイクルを考慮したスナバキャパシタの設計に必要な情報を一瞥できるようになり，

設計の過程を簡略化することができた。以上より，提案した視覚的評価方法，およびそれに基

づいたスナバキャパシタの設計指針による高効率化手法の有効性を確認できた。

本章にて提案した視覚的評価方法の展望として，評価関数による評価の自動化および不完全

なソフトスイッチングを考慮した場合の高効率化手法の提案が挙げられる。評価関数による評

価の自動化に関して，本手法ではスナバキャパシタの静電容量を設計する際，一部に人為的な

選択を必要としている。そのため，その部分を評価関数により自動化することにより，より最
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Fig. 2.15. Output voltage and current waveforms of each active bridge in the battery discharging

mode (SOC: 80%, charging rate: 1C). Copyright c⃝2018, IEEE.
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Fig. 2.16. Results of the loss analysis for the experimental system (SOC: 80%, charging rate: 1C,

charging power: 1.4 kW). Copyright c⃝2018, IEEE.

適な設計が行える可能性がある。また，不完全なソフトスイッチングを考慮した場合の高効率

化手法に関して，本手法はターンオンの完全な（スナバキャパシタの電荷が放電しきる）ソフ

トスイッチングを行うことを前提にしたものであった。しかし，スナバキャパシタの静電容量

をさらに大きくして，ターンオフ時の損失を抑えることで，ターンオン時のソフトスイッチン

グが不完全となっても，スイッチング損失がトータルで小さくなり，高効率となる場合が考え

られる。そのため，ターンオンの不完全なソフトスイッチングも考慮することで効率向上でき

る可能性もある。ただし，この場合，EMIノイズ等が大きくなることが予想されるため，その

適用には注意が必要である。

2.7 本章の結論

バッテリの充電サイクルを考慮する過程を簡略化するための，評価マップを利用した，ソフ

トスイッチング用スナバキャパシタの静電容量の視覚的評価方法を提案した。その評価マップ

を利用するにあたり，その構築方法と利用方法の提案を行い，その評価方法により，バッテリ

の充電サイクルを考慮したソフトスイッチング用スナバキャパシタの設計指針を示した。さら

に，これらの有効性を示すため，実験を行った。結果として，バッテリの充電サイクルで頻繁に

使用すると仮定した動作点において，ソフトスイッチングの達成を確認できた。そのとき，ひ

73



第 2章 充電サイクルを考慮した非接触給電システムのソフトスイッチング用スナバキャパシタの検討

とつの動作点において，スナバキャパシタを接続しない場合に対して，設計したスナバキャパ

シタを接続することで，システム全体の損失を 11 %低減できた。加えて，提案した視覚的評価

方法を用いることで，バッテリの充電サイクルを考慮したスナバキャパシタの設計に必要な情

報を一瞥できるようになり，設計の過程を簡略化することができた。以上より，提案した視覚

的評価方法，およびそれに基づいたスナバキャパシタの設計指針による高効率化手法の有効性

を確認できた。

本章にて提案した視覚的評価方法の展望として，評価関数による評価の自動化および不完全

なソフトスイッチングを考慮した場合の高効率化手法の提案が挙げられる。評価関数による評

価の自動化に関して，本手法ではスナバキャパシタの静電容量を設計する際，一部に人為的な

選択を必要としている。そのため，その部分を評価関数により自動化することにより，より最

適な設計が行える可能性がある。また，不完全なソフトスイッチングを考慮した場合の高効率

化手法に関して，本手法はターンオンの完全な（スナバキャパシタの電荷が放電しきる）ソフ

トスイッチングを行うことを前提にしたものであった。しかし，スナバキャパシタの静電容量

をさらに大きくして，ターンオフ時の損失を抑えることで，ターンオン時のソフトスイッチン

グが不完全となっても，スイッチング損失がトータルで小さくなり，高効率となる場合が考え

られる。そのため，ターンオンの不完全なソフトスイッチングも考慮することで効率向上でき

る可能性もある。ただし，この場合，EMIノイズ等が大きくなることが予想されるため，その

適用には注意が必要である。
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第3章 電磁誘導型非接触給電システム用二
次側昇降圧型コンバータの効率解析

本章では，ソフトスイッチングを適用できない電磁誘導型非接触給電システムの二次側電力

変換回路の高効率化に向けて，その効率解析を行い，本章にて，この解析手法を用いてソフト

スイッチングを適用できない二次側電力変換回路に適用可能な高効率化手法を提案する。電磁

誘導型非接触給電システムの二次側電力変換回路の高効率化手法を確立するためには，コイル

間の結合や共振回路の負荷に対して変化する，非接触給電システム特有の特性を考慮した評価

が必要である。しかし，これまでに，これらの電磁誘導型非接触給電システム特有の特性を考

慮した二次側電力変換回路の評価は行われていなかった。そこで，本章では，二次側電力変換

回路の DC–DCコンバータとして昇圧動作と降圧動作を有する昇降圧型チョッパ（以下，二次

側昇降圧型コンバータ）を適用し，各スイッチングデバイスとインダクタ損失のモデル化を行

い，非接触給電システムの特性に連動した二次側昇降圧型コンバータの各動作モードの回路方

程式より導出した各部の電流と電圧を組み合わせて，コンバータの効率特性を導出する。そし

て，その損失解析を行うことで，コイル間の結合状態や共振回路の挙動とコンバータでの発生

損失との関係を明らかにし，高効率化に必要な条件を示す。本章の流れとしては，電磁誘導型

非接触給電システム特有の特性とシステムの動作モードの説明後，各損失モデルを示し，効率

解析を行う。そして，実験にて，その結果と解析結果を比較することで，解析結果の有効性を

示す。

3.1 本章のはじめに

電磁誘導型非接触給電システムをバッテリの充電器に適用する際，非接触給電システムの二

次側に電力変換回路（以下，二次側コンバータ）を接続し，充電電力の調整を行う場合がある。

そのため，これまで様々な検討が行われている [68,69]。例を挙げると，この二次側コンバータ

の回路方式に関して，低負荷動作を考慮した場合の二次側コンバータに関する検討 [70]，二次

側に降圧型コンバータと昇圧型コンバータを用いた場合の検討 [71,72]，二次側スイッチの位相

変化によって出力電力制御を行うインダクタを用いないコンバータの検討 [73,74]などがある。
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また，二次側コンバータは，充電電力の制御ではなく，共振回路の高効率化を目的として接

続される場合もある [47,75]。電磁誘導型非接触給電システムの共振回路の損失は，給電コイル

の ESRやコアの磁気特性に起因するため，コイルに流れる電流に大きく依存する。つまり，共

振回路の負荷となる二次側コンバータを用いて，コイルに流す電流を最適化することで，共振

回路の高効率化を図ることができる。これに対して，コンバータそのものを高効率化する手法

もあり，その代表例として，前章に示したソフトスイッチング技術がある。ソフトスイッチン

グは，前章のように，二次側コンバータとしてブリッジレスアクティブ整流器，もしくはフル

ブリッジアクティブ整流器のスイッチを接続し，整流器の入力電流の位相に対して適切なタイ

ミングでスイッチングさせることで実現できる [54–56]。しかしながら，このソフトスイッチ

ングを用いた高効率化手法は，二次側コンバータの回路方式によって，適用できない場合があ

る。そのため，ソフトスイッチングを適用できない二次側コンバータに対して，新たな高効率

化手法が必要である。

二次側コンバータの高効率化手法を提案するまでの過程として，制御側からのアプローチと

設計側からのアプローチが考えられる。これらの手法を確立するためには，コイル間の結合や

共振回路の負荷に対して変化する，非接触給電システム特有の特性を考慮した二次側コンバー

タの評価が必要である。しかし，これまでに，これらの電磁誘導型非接触給電システム特有の

特性を考慮した二次側コンバータの評価は行われていなかった。そこで，本章では，二次側コン

バータとしてフルブリッジダイオード整流器と昇圧・降圧動作を有する昇降圧型チョッパ [31]を

接続し，そのコンバータに対して理論解析と実験を行い，コイル間の結合状態や共振回路の挙

動とコンバータでの発生損失との関係を明らかにする。解析を行う方法のひとつとして，SPICE

を用いる方法も挙げられるが，解の発散や解析時間を考慮すると，複数の動作点の解析には望

ましくない。そこで本章では，あらかじめ，共振回路の特性および二次側昇降圧型コンバータ

の動作モードが考慮された各部の電流・電圧を導出した上で，損失のモデル化を行ったスイッ

チングデバイスやインダクタ等の素子を用いて二次側コンバータの効率特性を導出する。その

ため，シミュレーションソフトを使わず，C言語等の簡単なプログラムで解析が可能である。

これらの手法について，変換器ごとに行うことは一般的であるが，電磁誘導型非接触給電シス

テム特有の特性を考慮した解析はこれまでに行われていない。本章では，これらを提案解析手

法とする。さらに，得られた知見より，高効率化を実現するための回路素子の選定指針を示し，

次章ではこの解析手法を用いてソフトスイッチングを適用できない二次側コンバータに適用可

能な高効率化手法を提案する。
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3.2 二次側に昇降圧型コンバータを接続した電磁誘導型非接触給電システムの概要
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Fig. 3.1. Inductive power transfer system with the secondary-side buck–boost converter connected

(IGBT).

3.2 二次側に昇降圧型コンバータを接続した電磁誘導型非接触給
電システムの概要

Fig. 3.1に本研究の対象としている，二次側昇降圧型コンバータを接続した電磁誘導型非接

触給電システムを示す。このシステムの共振回路は SP補償方式であり，二次側の出力が定電圧

源となるため，二次側における出力制御が容易となる。適用している二次側昇降圧型コンバー

タは昇圧動作，降圧動作に加えて昇降圧動作が可能である。そのため，本システムでは，一次

側インバータで電力制御および周波数の制御（共振回路の共振周波数に固定している）は行っ

ておらず，二次側昇降圧コンバータで電力制御を行っている。加えて，本システムでは，各デ

バイスの冷却が十分であり，各デバイスの温度は室温（25度）一定に保たれていると仮定して

いる。

3.2.1 SP補償方式の共振回路の特徴

本システムの SP補償用キャパシタは，Table 1.1を参考にしているが，実際のシステムでは，

コイル間の結合状態は変化してしまう，つまり結合係数 kが変動してしまう。そのため，本研

究では，想定されるコイル間の結合状態で，最も結合が密になる結合係数を k0とし，設計パラ

メータに組み込んだ。このとき，一次側の補償キャパシタC1 [F]は

C1 =
1

ω2L1(1 − k2
0)

(3.1)

と表すことができ，損失を考慮していない共振回路の入出力電圧比 |V2/V1|は，∣∣∣∣∣V2

V1

∣∣∣∣∣ = 2
√

2

π

√
k2 L1

L2
+ L1L2

ω2

|ZL |2

(
k2

0−k2

k

)2
(3.2)
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となる。ただし，ZL [Ω]は共振回路の負荷インピーダンス（二次側コンバータの入力インピー

ダンス）である。加えて，SP補償方式共振回路は，共振周波数以外の周波数成分に対する入力

インピーダンスが大きく，バンドパスフィルタとして働くため，電源の周波数が共振周波数一

定となる場合，方形波電圧が入力されても，各特性は基本波成分のみで考えることができる。

ここで，Table 3.1のパラメータを用いて，Fig. 3.2に |V2/V1|の特性を示す。Fig. 3.2を見ると，

k = k0となる状況において，共振回路の出力は定電圧源となるが，それ以外の結合状態では，負

荷のインピーダンスが大きな場合に定電圧源となることが確認できる。加えて，負荷やコイル

間の結合状態によって，共振回路の出力，つまり二次側昇降圧型コンバータの出力が変化する

ことも確認できる。

3.2.2 二次側昇降圧型コンバータの動作モード

本システムの二次側昇降圧型コンバータには Fig. 3.3に示すような，複数の動作モードがあ

り，それらの動作を組み合わせることで昇圧動作，降圧動作および昇降圧動作をすることがで

きる。降圧動作はMode 1とMode 2，昇圧動作はMode 2とMode 4，昇降圧動作はMode 1と

Mode 4をそれぞれ交互に繰り返すことによって実現可能である。Mode 3は環流動作となり，本

システムでは使用しない。加えて，第 1章で説明したように，昇降圧動作は，インダクタやキャ

パシタへの負担が大きくなるため，本システムでは使用しない。

そして，二次側昇降圧型コンバータの動作モードおよびスイッチのデューティ比によって，コ

ンバータの入力インピーダンスが大きく変化し，共振回路の入出力電圧比に影響を与える。こ

の影響により，二次側昇降圧型コンバータの入力電圧が変化するため，コンバータの入力イン

ピーダンスはコンバータの効率解析を行う際，重要な要素となる。式 (3.3)に降圧動作時，(3.4)

に昇圧動作時のコンバータの入力インピーダンスをそれぞれ示す。

|ZLbuck| =
 π

2
√

2 sin2(π2 dx)

2

RL (3.3)

Table 3.1. Circuit parameters of the SP-compensation topology resonant circuit.

Frequency of the Input voltage fin 20 kHz

Inductance of the primary coil L1 63.2 µH

Inductance of the primary coil L2 43.6 µH

Coupling coefficient k0 0.4
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3.3 二次側昇降圧型コンバータの解析手法

|ZLboost| =
(
π(1 − dx)

2
√

2

)2

RL (3.4)

ただし，入力インピーダンスを導出する際，ダイオードブリッジ整流回路に正弦波が入力され，

出力キャパシタの静電容量Co [F]が十分に大きいと仮定したときの定常状態において，1スイッ

チング周期のインダクタの両端電圧の積分値が 0であるという条件を用い，dxは，x = 1のとき

はスイッチ S21，x = 2のときはスイッチ S22のデューティ比であるとした。また，序論の 1.2.7

節で述べた，入力インピーダンスと式の形が異なる理由は，本回路のダイオードブリッジ整流

回路には正弦波が入力されているためである。式 (3.3)および (3.4)に含まれる dxが分母分子の

どちらにあるかにより，降圧動作時の入力インピーダンスは出力負荷抵抗 RL [Ω]よりも大きな

値，昇圧動作時の入力インピーダンスは RLよりも小さな値になることがわかる。

3.3 二次側昇降圧型コンバータの解析手法

バッテリへの充電を想定したとき，二次側昇降圧型コンバータの動作モードは，充電方法，

バッテリの電圧，およびコンバータへの入力電圧によって決定される。そのため本解析ではこ
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circuit.
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れらの要素を考慮し，解析を行う。

本解析では，まずはじめに，インバータ，共振回路およびフルブリッジダイオード整流器の

損失を考慮したコンバータへの入力電圧を導出する。次に，定電流充電とバッテリの電圧を考

慮して，各動作モードにおける二次側昇降圧型コンバータのインダクタ電流およびコンバータ

各部の電流を導き出す。そして，その導き出した電流を用いて，各素子における損失モデルに

従い，各部の損失を導出する。

S21

S22

Co

Lcon

V3 RL vo

iC

iLboostoff iobooston

(a) Mode 1 (S21: off & S22: off)

S21
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(b) Mode 2 (S21: on & S22: off)
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Lcon

V3 RL vo
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iL io

(c) Mode 3 (S21: off & S22: on)

S21

S22

Co

Lcon

V3 RL vo

iC

iLbooston iobooston

(d) Mode 4 (S21: on & S22: on)

Fig. 3.3. Operation modes of secondary-side buck-boost converter
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3.3 二次側昇降圧型コンバータの解析手法

3.3.1 各部の損失を考慮した共振回路の出力電圧

共振回路の出力電圧は，二次側昇降圧型コンバータの入力電圧となるため，解析をする上で

重要な要素となる。しかし，実際のシステムでは，インバータ，共振回路およびフルブリッジ

ダイオード整流器にて損失による電圧降下が発生するため，簡易的な理論式を用いると，実際

のシステムと理論解析との間の差異が大きくなってしまう。そこで，本解析では，これらの損

失による電圧降下を考慮し，共振回路の後段に接続されたフルブリッジダイオード整流器の出

力電圧を導出する。

Fig. 3.4にインバータ，共振回路，およびフルブリッジダイオード整流器による電圧降下を考

慮した共振回路の等価回路を示す。Fig. 3.4では，直流電圧源からインバータの入力部の配線

によって発生する電圧降下を等価直列抵抗 (ESR)rin [Ω]，インバータを構成する IGBTとフルブ

リッジダイオード整流器を構成するダイオードによる電圧降下を等価直列抵抗 ron x [Ω]と等価

電圧降下 von x [V]を用いて表している。ただし，添え字 xは IGBTを表す場合は S，ダイオード

を表す場合はDとなる。

Fig. 3.4に従い，回路方程式を立て，共振回路の後段に接続されたフルブリッジダイオード整

流器の出力電圧の実効値 V ′3 [V]を導出すると (3.5)のようになる。このとき，SP補償方式共振

回路は，共振周波数以外の周波数成分に対する入力インピーダンスが大きく，バンドパスフィ

ルタとして働く。本システムのインバータは，出力電圧の周波数を共振周波数 (k = k0)に合わ

せて，一定となるよう駆動されているため，(3.6)のように，インバータの出力電圧（方形波）

の実効値 V1 [V]の高調波成分を無視し，基本波成分の実効値 V ′1 [V]のみ考慮して V ′3 [V]を導

出した。

V ′3 =
−X2X4

(
V ′1 − 2von S

)
− 2von S

(
X1X3 − X2

2

)
X1X3X5 −

(
X1X2

4 + X5X2
2

) (3.5)

rin

2ron_S rC1+rL1 2ron_drL2

rC2

L1‒M L2‒M

M

C1

C2 

ZL

2von_S 2von_d

V'1

V'2

Il1 Il2 Il3
V'3

Fig. 3.4. Equivalent circuit of resonant circuit considering the voltage drop caused by the inverter, the

resonant circuit, and the full bridge diode rectifier.
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V ′1 =
2
√

2
π

V1 (3.6)

ただし，(3.5)中の定数 X1–X5は Table 3.2によって表され，kは一次側と二次側コイル間の結合

係数，ωin [rad/s]はインバータの出力電圧の角周波数，ZL [Ω]は共振回路の負荷インピーダンス

(二次側昇降圧型コンバータの入力インピーダンス)を表している。式 (3.5)の X2および X5にそ

れぞれ含まれる kおよび ZLが大きく影響し，SP補償方式共振回路の出力電圧は一次側と二次

側コイル間の結合状態 kおよび，共振回路の負荷インピーダンス ZLに大きく依存することが示

唆される。そこで，本論文では，電磁誘導型非接触給電を用いた充電システムに現れるこれら

の影響を特に考慮した二次側昇降圧型コンバータの理論解析を行う。

3.3.2 昇圧動作の各部の電流

二次側昇降圧型コンバータが昇圧動作をしているときのインダクタ電流 iL [A]は，Mode 2と

Mode 4のそれぞれの回路方程式を解くことにより導出することができる。式 (3.7)と (3.8)に，

昇圧動作時に S22をオンにした時 (Mode 4)とオフ (Mode 2)にした時のインダクタ電流 iLbooston

[A]，iLboostoff [A]をフルブリッジダイオード整流器の出力電圧の平均値 V ′3ave [V]，コンバータの

インダクタのインダクタンス Lcon [H]，積分定数 A1，D1，E1，および定数 h，λを用いてそれぞ

れ示す。このとき，(3.7)と (3.8)に含まれる定数 hと λは (3.9)と (3.10)により表され，積分定数

については以降の節で，降圧動作の積分定数と共に述べる。コンバータの負荷について，バッ

テリを負荷として見たとき，バッテリに印加する電圧と電流の比から，等価的な抵抗値がわか

る。そのため，本解析では，バッテリの状態は RL [Ω]にて模擬している。

iLbooston =
V ′3ave

Lcon
t + A1 (3.7)

iLboostoff = (D1 sin λt + E1 cos λt) e−ht +
V ′3ave

RL
(3.8)

Table 3.2. Circuit parameters for (3.5)

Constants Equations

X1 rin + 2ron S + rC1 + rL1 + j {ωinL1 − 1/(ωinC1)}

X2 − jωink
√

L1L2

X3 rC2 + rL2 + j {ωinL2 − 1/(ωinC2)}

X4 rC2 + j1/(ωinC2)

X5 2ron d + rC2 + ZL − j1/(ωinC2)
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3.3 二次側昇降圧型コンバータの解析手法

h =
1

2RLCo
(3.9)

λ =
1
2

√
4

LconCo
− 1

R2
LC2

o
(3.10)

式 (3.11)と (3.12)に，昇圧動作時に S22をオンにした時 (Mode 4)とオフ (Mode 2)にした時の出

力電流 iobooston [A]，ioboostoff [A]を示す。

iobooston = B1e−2ht (3.11)

ioboostoff =
1

RL

(
V ′3ave − Lcon

diLboostoff

dt

)
(3.12)

3.3.3 降圧動作の各部の電流

二次側昇降圧型コンバータが降圧動作をしているときのインダクタ電流 iLは，Mode 1とMode

2のそれぞれの回路方程式を解くことにより導出することができる。式 (3.13)と (3.14)に，降

圧動作時に S21をオンにした時 (Mode 2)とオフにした時 (Mode 1)のインダクタ電流 iLbuckon [A]，

iLbuckoff [A]を積分定数 A2，B2，D2，E2と定数 h，λを用いてそれぞれ示す。式 (3.13)と (3.14)

に含まれる積分定数については，以降の節で，昇圧動作の積分定数と共に述べる。ただし，降

圧動作の解析におていも，バッテリの状態は RL [Ω]にて模擬している。

iLbuckon = (A2 sin λt + B2 cos λt) e−ht +
V ′3ave

RL
(3.13)

iLbuckoff = (D2 sin λt + E2 cos λt) e−ht (3.14)

式 (3.15)と (3.16)に，降圧動作時に S21をオンにした時 (Mode 2)とオフにした時 (Mode 1)の出

力電流 iobuckon [A]，iobuckoff [A]を示す。

iobuckon =
1

RL

(
V ′3ave − Lcon

diLbuckon

dt

)
(3.15)

iobuckoff = −
L

RL

diLbuckoff

dt
(3.16)

3.3.4 各動作モードの積分定数の導出について

各動作モードの電流の理論式に用いた積分定数を以下に示す。積分定数は，定常状態におい

てインダクタに印加される電圧の一スイッチング周期の積分値が 0，キャパシタに流れこむ電流

のスイッチング周期の積分値が 0，スイッチング周期におけるインダクタ電流が連続であるとい

う条件を用いて導出することができる。Table 3.3に，二次側昇降圧型コンバータの昇圧動作時
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におけるインダクタ電流 iLbooston，iLboostoffの (3.7)と (3.8)に対応する積分定数を示す。Table 3.4

に，二次側昇降圧型コンバータの降圧動作時におけるインダクタ電流 iLbuckon，iLbuckoffの (3.13)

と (3.14)に対応する積分定数を示す。さらに Table 3.5に，Table 3.3および 3.4に用いられてい

る xn(n = 1, 2, 3, · · · 21)に対応する各パラメータを示す。ただし，Table 3.3–3.5に示されたパ

ラメータは，インダクタ Lcon [H]の巻線抵抗やキャパシタの ESR，スイッチング素子による電

圧降下は考慮していない。

3.3.5 二次側昇降圧型コンバータの損失モデル

本解析の損失モデルでは，各素子の導通損失とスイッチング損失を分けて考えており，順に

説明する。

各素子における導通損失を導出するために，各素子における導通損失モデルを Fig. 3.5に示

すように定義する。本解析において，二次側昇降圧型コンバータのインダクタ Lconの損失モデ

ルでは銅損抵抗 rLdc [Ω]と鉄損抵抗 rLac [Ω]を考え，インダクタ電流の交流成分 iLac [A]が鉄損

抵抗部分に流れるものとする。出力部分の平滑キャパシタCo [F]の損失モデルでは ESR rC [Ω]

による損失のみを考慮している。スイッチング素子 (IGBT)とダイオードの損失モデルは，導通

Table 3.3. Integration constant for the inductive current when the buck–boost converter is operated

in the boost mode.

Integration Definition

constant

Xa x15x19x8 − x15x18x7 − x12x19 + x11x18

A1 [x1 {−x15x19x8 + x15x18x7 + x12x19 − x11x18} + x3 {x15x16x8 + (x18 − x15x18)x4 − x12x16} + x2 {−x15x16x7 + (x15x19 − x19)x4 + x11x16}] /Xa

B1 − {(x19x4 − x11x16)x8 + (x12x16 − x18x4)x7 + (x11x18 − x12x19)x4} /Xa

D1 {x15x16x7 + (x19 − x15x19)x4 − x11x16} /Xa

E1 − {(x15x16x8 + (x18 − x15x18)x4 − x12x16} /Xa

Table 3.4. Integration constant for the inductive current when the buck–boost converter is operated

in the buck mode.

Integration Definition

constant

Xb x3(x8(x20x9 − x17x21) + x5(x14x9 − x18x21) + (x14x17 − x18x20)x6)

+x2(x7(x17x21 − x20x9) + x5(x19x21 − x13x9) + (x19x20 − x13x17)x6)

+x7(x18x21 − x14x9) + x8(x13x9 − x19x21) + (x14x19 − x13x18)x6 + x13(x22x24 − x19x25 + (x20x24 − x19x23)x3)

A2 (x1((x19x20 − x13x17)x8 + (x14x17 − x18x20)x7 + (x14x19 − x13x18)x5) + (x18x20 − x14x17)x3x4 + x2(x13x17 − x19x20)x4 + (x13x18 − x14x19)x4)/Xb

B2 −(x1(x7(x18x21 − x14x9) + x8(x13x9 − x19x21) + (x14x19 − x13x18)x6) + x3x4(x14x9 − x18x21) + x2x4(x19x21 − x13x9))/Xb

D2 (x1(x7(x17x21 − x20x9) + x5(x19x21 − x13x9) + (x19x20 − x13x17)x6) + x3x4(x20x9 − x17x21) + x4(x13x9 − x19x21))/Xb

E2 −(x1(x8(x17x21 − x20x9) + x5(x18x21 − x14x9) + (x18x20 − x14x17)x6) + x2x4(x20x9 − x17x21) + x4(x14x9 − x18x21))/Xb
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損失およびスイッチング損失を考慮する。なお，導通損失は ESR ron x [Ω]，等価電圧降下 von x

[V]によって表される順方向電圧 v fx [V]を用いて導出する。ただし，添え字 xはスイッチの順方

向電圧を表す場合は S，ダイオードの順方向電圧を表す場合はDとなり，Fig. 3.5中のダイオー

ド記号は，理想ダイオードで，一方方向にのみ電流が流れることを示している。また，スイッ

チング素子 (IGBT)のスイッチングにより生じる損失は，Fig. 3.6に示す IGBTのスイッチング

時における電流および電圧のモデル波形を使用し，導出する。ダイオード損失も同様に，Fig.

Table 3.5. Parameters of xn.

xn Parameters

x1 V ′3ave/RL

x2 e−hT sin λt

x3 e−hT cos λT

x4 V ′3ave

x5 Lconh

x6 Lconλ

x7 Lcone−hT (λ sin λT + h cos λT )

x8 Lcone−hT (h sin λT − λ cos λT )

x9 Lcone−hdT sin λdT

x10 Lcone−hdT cos λdT

x11 Lcone−hdT (λ sin λdT + h cos λdT )

x12 Lcone−hdT (h sin λdT − λ cos λdT )

x13 Lcone−hT (λ sin λT + h cos λT ) − Lcone−hdT (λ sin λdT + h cos λdT )

x14 Lcone−hT (h sin λT − λ cos λT ) − Lcone−hdT (h sin λdT − λ cos λdT )

x15 e−2hdT

x16 V ′3avedT/Lcon

x17 x10 − 1

x18 x2 − x9

x19 x3 − x10

x20 x11 − x5

x21 x12 − x6

Lcon

rLdc

IL

ILac

ILdc

rLac

(a) Inductor

Co

rC

IC

(b) Capacitor

von_S

if_S

ron_S

vf_S

(c) IGBT

von_D

if_D

ron_D

vf_D

(d) Diode

Fig. 3.5. Conduction loss models for each circuit component.
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3.7に示す，ダイオードのスイッチング時における電流および電圧のモデル波形を使用し，導出

する。Fig. 3.6における dは IGBTのデューティ比，Fig. 3.7における dDはダイオードの通流比

を表しており，それぞれデューティ比，通流比によってモデル波形の場合分けを行っている。

そして，Fig. 3.6に示すモデル波形では，一般的に考慮されるターンオン・ターンオフ損失と

導通損失に加えて，スイッチが完全にオンするまでに発生する電圧 v f 2S [V]に起因する損失お

よびターンオフ時に発生するテール電流に起因する損失を考慮する。また，Fig. 3.7に示すモ

デル波形では，完全にオンするまでに発生する電圧 v f 2D [V]に起因するフォワードリカバリー

損失，ターンオフ時に発生するリカバリ電流 IRP [A]に起因するリカバリー損失および導通損失

を考慮している。

一般的にスイッチング素子およびダイオードのターンオン・ターンオフ時の電流電圧波形は非

線形であり，特に，デバイスのデューティ比・通流比が 1もしくは 0に近づいた際，それらの波

形は大きく変化する。そこで，本解析モデルは，Fig. 3.6および 3.7に示すように，デバイスの

デューティ比・通流比が1もしくは0付近において，電流電圧波形がデューティ比・通流比に従って

変化するように定義する。ここで示した「デバイスのデューティ比・通流比が 1もしくは 0付近」

とは，Fig. 3.6における区間 T − (Ton+Toff +Toff2) < dT ≤ Tおよび区間 0 ≤ dT ≤ Ton+Toff +Ton2,

Fig. 3.7における区間 T − Trr < dDT ≤ T および区間 0 ≤ dDT ≤ TDon + Trrに対応する。

3.3.6 二次側昇降圧型コンバータの損失の導出方法

ここで，(3.17)に効率解析で用いる二次側昇降圧型コンバータ効率 η [%]の定義式を示す。

η =
Pout × 100

Pout + PLloss + PCloss + PSloss + Pdloss
(3.17)

式 (3.17)のパラメータPout [W]は出力電力，PLloss [W]は Lconの rLdc [Ω]と rLacによる損失，PCloss

[W]は rCによる損失，PSloss [W]はスイッチング素子の損失および Pdloss [W]はダイオードの損

失を表している。Table 3.6に二次側昇降圧型コンバータを構成する各部の損失の導出式を示す。

Table 3.6の ILon [A]と ILdcon [A]はコンバータのスイッチがオンしたときに流れるインダクタ電

流の実効値と平均値（直流成分），ILoff [A]と ILdcoff [A]はコンバータのスイッチがオフしたと

きに流れるインダクタ電流の実効値と平均値（直流成分），IL [A]はコンバータ 1周期のインダ

クタ電流の実効値，ILac [A]は ILの交流成分の実効値，ILdc [A]は ILの直流成分，IC [A]は出力

部分の平滑キャパシタCoに流れる電流の実効値，Io [A]は出力電流の実効値を表している。

Table 3.7に二次側昇降圧型コンバータの効率解析に使用した回路パラメータを示す。ただし，

各デバイスの冷却が十分であり，各デバイスの温度は室温（25度）一定に保たれていると仮定

し，IGBTとダイオードの特性について，一部，実測値を用いている。これは，主回路やスイッ
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Table 3.6. Loss equations derivation for each circuit component in the secondary-side buck–boost

converter.

Pout V2
o/RL

PLloss rLdcI2
dc + (rLac + rLdc)I2

ac

PCloss rCI2
C

Buck mode

PSloss Condition: Ton + Toff + Ton2 < dT ≤ T − (Ton + Toff + Toff2)

d
(
ILdconv f S + rSI2

Lon

)
+

{
1
3a1a2T 3

off +
1
2 (a1b2 + a2b1) T 2

off + b1b2Toff +
1
2 ISoffV ′3aveTon2

}
fcon

+
{

1
3a3a4T 3

on +
1
2 (a3b4 + a4b3) T 2

on + b3b4Ton +
1
2 iLon(0)v f 2 SToff2

}
fcon

a1 =
V′3ave
Toff
, a2 =

V′3ave−iLoff (dT )
Toff

, a3 =
iLon(0)

Ton
, a4 =

v f 2 S−V′3ave
Ton

, b1 = 0, b2 = iLoff(dT ), b3 = 0, b4 = V ′3ave

Condition: T − (Ton + Toff + Toff2) < dT ≤ T − (Ton + Toff)

d
(
ILdconv f S + rSI2

Lon

)
+

{
1
3a1a2T 3

off +
1
2 (a1b2 + a2b1) T 2

off +
ISoffV′3ave

2 (2Toff2 + Ton + Toff − (1 − d)T )
}

fcon

+
{
b1b2Toff +

1
3a3a4T 3

on +
1
2 (a3b4 + a4b3) T 2

on + b3b4Ton +
1
2 iLon(0)v f 2 SToff2

}
fcon

a1 =
V′3ave
Toff
, a2 =

V′3ave−iLoff (dT )
Toff

, a3 =
iLon(0)−b3

Ton
, a4 =

v f 2 S−V′3ave
Ton

, b1 = 0, b2 = iLoff(dT ), b3 = ISoff
Toff2+Ton+Toff−(1−d)T

Toff2
, b4 = V ′3ave

Condition: T − (Ton + Toff) < dT ≤ T

d
(
ILdconv f S + rSI2

Lon

)
+

{
1
3a1a2T

′3
off +

1
2 (a1b2 + a2b1) T

′2
off + b1b2T ′off

}
fcon

+
{

1
3a3a4T

′3
on +

1
2 (a3b4 + a4b3) T

′2
on + b3b4T ′on +

1
2 iLon(0)v f 2 SToff2

}
fcon

a1 =
V′3ave
Toff
, a2 =

V′3ave−iLoff (dT )
Toff

, a3 =
iLon(0)−ISoff

Ton
, a4 =

v f 2 S−V′3ave
Ton

b1 = 0, b2 = iLoff(dT ), b3 = ISoff , b4 = V ′3ave, T ′on =
(1−d)TTon
Ton+Toff

, T ′off =
(1−d)TToff
Ton+Toff

Pdloss Condition: TDon + Trr < (1 − d)T ≤ T − Trr

v f D (ILdcoff(1 − d) + ILdc) + ron D

(
dI2

Loff + I2
L

)
+ 1

6 fconIRPTrrV ′3ave +
1
2 fconTDonv f DILdcon + 2

(
v f DILdc + ron DI2

L

)
Condition: 0 ≤ (1 − d)T ≤ TDon + Trr

v f D (ILdcoff(1 − d) + ILdc) + ron D

(
dI2

Loff + I2
L

)
+ 1

6 fconI′RPT ′rrV
′
3ave +

1
2 fconv f DILdconT ′Don

(
1 + T ′Don

TDon

)
+2

(
v f DILdc + ron DI2

L

)
, T ′rr =

(1−d)TTrr
TDon+Trr

, T ′Don =
(1−d)TTDon

TDon+Trr
, I′RP =

(1−d)T IRP
TDon+Trr

Boost mode

PSloss Condition: Ton + Toff + Ton2 < dT ≤ T − (Ton + Toff + Toff2)

(ILdc + dILdcon) vf S +
(
I2

L + I2
Lon

)
rS +

{
1
3a1a2T 3

on +
1
2 (a1b2 + a2b1) T 2

on + b1b2Ton +
1
2 iLon(0)v f 2 STon2

}
fcon

+
{

1
3a3a4T 3

off +
1
2 (a3b4 + a4b3) T 2

off + b3b4Toff +
1
2 ISoffVoToff2

}
fcon

a1 =
iLon(0)

Ton
, a2 =

v f 2 S−Vo

Ton
, a3 =

Vo
Toff
, a4 =

ISoff−iLoff (dT )
Toff

, b1 = 0, b2 = Vo, b3 = 0, b4 = iLoff(dT )

Condition: Ton + Toff < dT ≤ Ton + Toff + Ton2

(ILdc + dILdcon) vf S +
(
I2

L + I2
Lon

)
rS +

{
1
3a1a2T 3

on +
1
2 (a1b2 + a2b1) T 2

on +
iLon(0)v f 2 S

2 (2Ton2 + Ton + Toff − dT )
}

fcon

+
{
b1b2Ton +

1
3a3a4T 3

off +
1
2 (a3b4 + a4b3) T 2

off + b3b4Toff +
1
2 ISoffVoToff2

}
fcon

a1 =
iLon(0)

Ton
, a2 =

v f 2 S−Vo

Ton
, a3 =

Vo−b3
Toff
, a4 =

ISoff−iLoff (dT )
Toff

, b1 = 0, b2 = Vo, b3 = v f 2 S
Ton2+Ton+Toff−dT

Ton2
, b4 = iLoff(dT )

Condition: 0 ≤ dT ≤ Ton + Toff

(ILdc + dILdcon) vf S +
(
I2

L + I2
Lon

)
rS +

{
1
3a1a2T

′3
on +

1
2 (a1b2 + a2b1) T

′2
on + b1b2T ′on

}
fcon

+
{

1
3a3a4T

′3
off +

1
2 (a3b4 + a4b3) T

′2
off + b3b4T ′off +

1
2 ISoffVoToff2

}
fcon

a1 =
iLon(0)

Ton
, a2 =

v f 2 S−Vo

Ton
, a3 =

Vo−v f 2 S

Toff
, a4 =

ISoff−iLoff (dT )
Toff

b1 = 0, b2 = Vo, b3 = v f 2 S, b4 = iLoff(dT ),T ′on =
dTTon

Ton+Toff
, T ′off =

dTToff
Ton+Toff

Pdloss Condition: TDon + Trr < (1 − d)T ≤ T − Trr

(1 − d)ILdcoffv f D + ron DI2
Loff +

1
6 fconTrrIRPVo +

1
2 fconTDonILdconvf2 D + 2

(
v f DILdc + I2

Lron D

)
Condition: T − Trr < (1 − d)T ≤ T

(1 − d)ILdcoffv f D + ron DI2
Loff +

(
1
6T ′rrI

′
RPVo +

1
2TDonILdconv′f2D

)
fcon + 2

(
v f DILdc + I2

Lron D

)
, T ′rr = dT , v′f2D

= vf2 D
dT
Trr

, I′RP = IRP
dT
Trr
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チの駆動回路に依存する部分が大きいため，データシートから求めることができないためであ

る。実測値についてはTable 3.7に，(R)と記している。本解析では，一次側インバータの出力電
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Collector current waveform

0 0
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vf 2_S
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vf 2_S

0 0

Ton T'on2 Toff Toff 2

vf_S

vf 2_S

ISoff

0 0

T'on T'off T'off 2

ISoffvf_S

TonToff T'off 2

vf_S

T'on2T'off T'on

 Condition: Ton +Toff + Ton2 < dT ≤ T – (Ton + Toff + Toff2)

 Condition: T – (Ton + Toff) < dT ≤ T

 Condition: Ton + Toff < dT ≤ Ton +Toff + Ton2

 Condition: 0 ≤ dT ≤ Ton + Toff

 Condition: T – (Ton + Toff + Toff2) < dT ≤ T – (Ton + Toff)

Ton2

Fig. 3.6. Voltage and current waveform models for IGBT with switching considered.
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0 0

vf_D
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 Condition: T – Trr < ddT ≤ T

 Condition: Tdon + Trr < ddT ≤ T – Trr

0 0

IRP

TrrTDon

T'rr

Fig. 3.7. Voltage and current waveform models for diode with switching considered.

圧の周波数は 20 kHz一定とし，二次側昇降圧型コンバータの出力電流が 3.66 A一定となるよ

うにコンバータのデューティ比を制御する。加えて，コイル間の結合係数 kについては，本論

文の共振回路が負荷インピーダンスの影響をほとんど受けず，定電圧出力となる k = 0.4，負荷

インピーダンスの影響を大きく受け，定電圧出力とはならない k = 0.2を選択し，解析を行う。

3.3.7 二次側昇降圧型コンバータの理論解析結果

Fig. 3.8に，理論解析による二次側昇降圧型コンバータ効率の出力電力特性を示す。Fig. 3.8

において，二次側昇降圧型コンバータは k = 0.4のとき，380 Wが動作モードの切り替え点に

なっており，380 W以上の動作域では昇圧動作，380 W以下の動作域では降圧動作で動作して

いる。一方，k = 0.2のときはすべての動作域にて降圧動作で動作している。加えて，k = 0.2

のときは出力電力が高い領域ほど高効率になっていて，k = 0.4のときは 380 Wの動作モード

の切り替え点付近で高効率になっている。この理由は，Fig. 3.9に示す，理論解析による二次
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Table 3.7. Circuit parameters used in the efficiency analysis of the secondary-side buck–boost con-

verter.

Main circuit

Output frequency of primary-side inverter fin 20 kHz

Input voltage Ein 70 V

Output current Io 3.66 A

Self inductance of the primary coil L1 63.2 µH

Self inductance of the secondary coil L2 43.6 µH

ESR of the resistor rL1 50 mΩ

ESR of the resistor rL2 46 mΩ

Capacitance of the primary-side compensation condenser C1 1.2 µF

Capacitance of the secondary-side compensation condenser C2 1.45 µF

ESR of the resistor rC1 15 mΩ

ESR of the resistor rC2 20 mΩ

Capacitance of the condenser Co 2200 µF

ESR of the resistor rC 30 mΩ

ESR of the resistor rin 150 mΩ

Inductor Lcon: TDK PC40EC120X101X30

Self inductance of the coil Lcon 550 µH

Equivalent copper loss resistance of the resistor rLdc 25 mΩ

Equivalent iron loss resistance of the resistor rLac −6E−7 f 2
con + 0.2 fcon + 432 mΩ

IGBT S11 – S 14, S21 and S 22: MITSUBISHI CM75DU-12F

On resistance of S21 and S22 ron S 10 mΩ

Saturation voltage of S21 and S22 von S 1.0 V

Forward voltage of S21 and S22 v f 2 S 7 V (R)

Turn off current of S21 and S22 ISoff (k = 0.2, 0.4) 1.2 A, 0.6 A (R)

Turn on time of S21 and S22 Ton (k = 0.2, 0.4) 500 ns, 360 ns (R)

Turn on time of S21 and S22 Ton2 1 µs (R)

Turn off time of S21 and S22 Toff 200 ns (R)

Turn off time of S21 and S22 Toff2 (k = 0.2, 0.4) 1400 ns, 900 ns (R)

Diode: Microsemi APT2X40DC60J

Dynamic resistance of diode ron D 25 mΩ

On-set voltage of diode v f on D 0.9 V

Forward voltage of diode v f 2 D 5 V (R)

Reverse recovery time of diode Trr 300 ns (R)

Transient response of diode TDon (k = 0.2, 0.4) 1.2 µs, 1.0 µs (R)

Reverse peak current of diode IRP 0.5 A

90



3.4 実験と損失解析による考察

側昇降圧型コンバータの損失の内訳とインダクタの電流により説明できる。Fig. 3.9を見ると，

k = 0.2のときは電力が高い領域ほどインダクタにおける損失が小さくなっていることが確認で

き，k = 0.4のときは動作モードの切り替え点付近でインダクタによる損失が小さくなっている

ことが確認できる。これは，インダクタの鉄損が動作域によって大きく変化するためである。

動作モードの切り替え点付近ほど，二次側昇降圧型コンバータの入出力電圧比が 1に近い。そ

のため，その状態における，昇圧動作もしくは降圧動作時の一スイッチング周期にインダクタ

から出入りするエネルギーが小さくなり，インダクタに流れる電流の交流成分も小さくなる。

結果として，動作モードの切り替え点付近において，インダクタの鉄損が小さくなる。加えて，

IGBTの損失に着目すると，動作モードの切り替え点にかなり近い動作域では，スイッチング

による IGBTのCollector-emitter電圧が Fig. 3.6で定義したようにほとんど変化しないため，ス

イッチング損失がほとんど発生せず，導通損のみとなる。一方，動作モードの切り替え点から

離れた動作域においては，インダクタの鉄損が大きくなってしまい，効率の低下につながって

しまう。k = 0.2のときについては，動作モードの切り替え点はグラフ上に存在しないが，電力

が大きくなるほど二次側昇降圧型コンバータの入出力電圧比が 1に近くなるため，インダクタ

の鉄損が小さくなる。そのため，Fig. 3.9のように，動作モードの切り替え点付近で高効率と

なる。

このように，非接触給電システムでは，コイル間の結合状態の変化が共振回路の二次側電圧

(二次側昇降圧型コンバータの入力電圧)を変化させるため，インダクタ電流の交流成分が変化

し，インダクタ損失に大きく影響を及ぼすことがわかる。そのため，そのシステムの使用頻度

の高い動作域に，二次側昇降圧型コンバータの動作切り替え点が重なるように，共振回路のパ

ラメータを設計することで，より高効率となることが示唆される。

加えて，二次側昇降圧型コンバータのインダクタの鉄損や各種スイッチング素子における損

失は，コンバータの入力電圧と出力電圧の比だけでなく，流れる電流の周波数やスイッチング

周波数の影響も受ける。そのため，Fig. 3.9の内訳を利用して，充電状態（コンバータの入出

力電圧比）ごとに，適切に二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数を制御することで，

高効率化できることも示唆される。

3.4 実験と損失解析による考察

実験では，理論解析により得られた結果の妥当性を確認する。本実験では，Fig. 3.1に示した，

電磁誘導型非接触給電システムを使用し，回路パラメータ等は理論解析と同様の，Table 3.7に

示したパラメータを用いた。本実験においても，理論解析と同様に，負荷のバッテリを抵抗に
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して模擬している。ただし，バッテリ電圧の上限値と下限値は，実験システムが安全に動作す

る範囲，かつ，二次側昇降圧型コンバータの動作モードの切り替え点がその範囲に入るように

設定している。さらに，Fig. 3.10に，実験装置の外観を示す。Fig. 3.11に，実験装置の代表的

な電圧・電流波形として，出力電力が 600 Wの時の各部の電圧・電流波形を，Fig. 3.12に実験

から得られた二次側昇降圧型コンバータの効率特性を示す。

Fig. 3.12の実験結果を見ると，Fig. 3.8の理論解析結果と同様の傾向を示していることがわ

かる。理論解析結果と実験結果の差異は，非線形であるスイッチの特性を，簡易的に線型モデ

ル化したことが大きく影響していると考えられる。次に，Fig. 3.13に実験における共振回路の

効率特性を示す。Fig. 3.13を見ると，結合係数が大きいほど，高効率となる結果が得られてい

る。また，本実験では，共振回路の高効率化手法は取り入れていないため，出力電力とともに，

共振回路の効率は変化している。Fig. 3.14に，実験におけるシステムの総合効率の特性を示す。

Fig. 3.14を見ると，二次側昇降圧型コンバータの効率特性の傾向と類似しており，コンバータ

の効率が大きく影響していることがわかる。

以上の理論解析結果と実験結果の比較から，同様の傾向を示していることがわかり，本解析

手法が損失の発生原因と結合係数の関係を調べる解析として十分妥当な結果を導いたと考えら

れる。このことから，非接触給電システムでは，コイル間の結合状態と負荷の変化が共振回路
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Fig. 3.10. Experimental system used in chapter 3.

の二次側電圧 (二次側昇降圧型コンバータの入力電圧)を変化させるため，出力電流の調整を行

おうとすると，インダクタ電流の交流成分が変化し，インダクタ損失に大きく影響が及ぶこと

がわかった。そのため，そのシステムの使用頻度の高い動作域に，二次側昇降圧型コンバータ

の動作切り替え点が重なるように，共振回路のパラメータを設計することで，より高効率とな

ることが示唆された。

加えて，二次側昇降圧型コンバータのインダクタの鉄損や各種スイッチング素子における損

失は，コンバータの入力電圧と出力電圧の比だけでなく，流れる電流の周波数やスイッチング

周波数の影響も受けるため，解析結果を利用して，充電状態ごとに，適切にコンバータのスイッ

チング周波数を制御することで，高効率化できることも示唆された。
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3.5 本章の結論

第 4章に述べる，ソフトスイッチングを適用できない電磁誘導型非接触給電システムの二次

側コンバータの高効率化に向けて，そのコンバータの効率解析とその手法の提案を行った。こ

の二次側コンバータには，非接触給電システムの一次側と二次側コイルの結合状態が変化した

場合にも，最終的な負荷であるバッテリへの充電を安定できるよう，出力レンジが広い昇降圧

型コンバータを適用した。本解析手法では，各スイッチングデバイスとインダクタの損失のモ

デル化を行い，非接触給電システムの特性に連動した二次側昇降圧型コンバータの各動作モー

ドの回路方程式より導出した各部の電流と電圧を組み合わせて，二次側昇降圧型コンバータの

効率特性を導出した。さらに，二次側昇降圧型コンバータの損失解析を行うことで，損失の原

因を明らかにした。そして，実験と理論解析の結果を比較し，同様の傾向を示していることが

わかり，今回行った解析が損失の発生原因と結合係数の関係を調べる解析として十分妥当な結

果を導いた。以上の結果より，非接触給電システムでは，コイル間の結合状態の変化が共振回

路の二次側電圧 (二次側昇降圧型コンバータの入力電圧)を変化させるため，インダクタ電流の

交流成分が変化し，インダクタ損失に大きく影響が及ぶことがわかった。そのため，そのシス

テムの使用頻度の高い動作域に，二次側昇降圧型コンバータの動作切り替え点が重なるように，

共振回路のパラメータを設計することで，より高効率となることが示唆された。

加えて，二次側昇降圧型コンバータのインダクタの鉄損や各種スイッチング素子における損

失は，コンバータの入力電圧と出力電圧の比だけでなく，流れる電流の周波数やスイッチング

周波数の影響も受けるため，解析結果を利用して，充電状態（コンバータの入出力電圧比）ご

とに，適切に二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数を制御することで，高効率化で

きることも示唆された。
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制御による高効率化

本章では，第 3章の効率解析手法を参考に，ソフトスイッチングを適用できない電磁誘導型

非接触給電システムの二次側昇降圧型コンバータに適用可能な，コンバータのスイッチング周

波数制御による高効率化手法の提案を行う。第 3章と同様に，本章の二次側コンバータには，非

接触給電システムの一次側と二次側コイルの結合状態が変化した場合にも，最終的な負荷であ

るバッテリへの充電を安定化できる，出力レンジが広い昇降圧型コンバータを適用している。

本章の流れとしては，第 3章の効率解析手法を用いて，二次側昇降圧型コンバータのスイッチ

ング周波数特性を導出し，損失の内訳から考察を行う。そして，その特性と考察結果に基づき，

高効率となるよう，スイッチング周波数の制御を行う高効率化手法を提案し，その説明を行う。

次に，実験にて，その解析結果の妥当性を検証するとともに，この提案するスイッチング周波

数制御による高効率化手法の有効性を確認するため，従来のスイッチング周波数を一定とする

制御手法の比較を行う。加えて，提案したスイッチング周波数制御による高効率化手法とイン

ピーダンスマッチングによる共振回路の高効率化手法を組み合わせた場合の効果検証を行う。

4.1 本章のはじめに

二次側コンバータの高効率化手法の代表例として，前章に示したソフトスイッチング技術が

ある。ソフトスイッチングは，二次側コンバータとしてブリッジレスアクティブ整流器，もし

くはフルブリッジアクティブ整流器のスイッチを接続し，整流器の入力電流の位相に対して適

切なタイミングでスイッチングさせることで実現できる [54–56]。しかしながら，このソフト

スイッチングを用いた高効率化手法は，二次側コンバータの回路方式によって，適用できない

場合がある。そのため，ソフトスイッチングを適用できない二次側コンバータに対して，新た

な高効率化手法が必要である。

そこで，第 3章では，ソフトスイッチングを適用できない二次側コンバータに対する高効率

化手法の確立のために，電磁誘導型非接触給電システム特有の特性を考慮した二次側昇降圧型



第 4章 非接触給電システム用二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数制御による高効率化

コンバータの効率解析を行った。その結果，二次側昇降圧型コンバータのインダクタの鉄損や

各種スイッチング素子における損失は，コンバータの入力電圧と出力電圧の比，流れる電流の

周波数やスイッチング周波数の影響も受けるため，バッテリの充電状態に応じて，適切に二次

側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数を制御することで，高効率化できることが示唆さ

れた。

しかし，これまで，二次側昇降圧型コンバータの効率に対して，二次側昇降圧型コンバータ

のスイッチング周波数を制御している論文は発表されておらず，一定の周波数に制御されるこ

とがほとんどであった。そのため，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数が，効率

に対して適切ではない場合があった。そこで，本論文では，第 3章で示した，二次側昇降圧型

コンバータの解析手法を参考に，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数および出力

電力に対するコンバータの効率特性を導出する。さらに，損失解析を行い，その効率特性とコ

ンバータのスイッチング周波数の関係性を明らかにすると共に，効率特性に従ってスイッチン

グ周波数を制御する二次側昇降圧型コンバータの高効率化手法を提案する。そして，実験によ

り，提案したスイッチング周波数制御手法と従来のスイッチング周波数を一定とする制御手法

を比較することで，提案法の有効性を示す。

加えて，提案したスイッチング周波数制御による高効率化手法とインピーダンスマッチング

による共振回路の高効率化手法を組み合わせた場合の効果検証を行う。

4.2 二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数に関する効
率特性

この節では，コンバータの入力電圧と各部の電流を用いて効率特性を導出し，その特性に従っ

てコンバータのスイッチング周波数を制御することによる高効率化手法を提案する。さらに，

二次側昇降圧型コンバータの損失分離を行い，導出した効率特性とコンバータのスイッチング

周波数の関係性を明らかにする。提案する高効率化手法の有効性に関しては，次節の実験にて

示す。

4.2.1 システムの概要

本研究の対象は Fig. 3.1で示した，二次側に昇降圧型コンバータを接続した電磁誘導型非接

触給電システムである。一次側のインバータでは給電電力の調整は行わず，二次側昇降圧型コ

ンバータにより，給電電力の調整を行う。一次側インバータの出力電圧の周波数を共振回路の

共振周波数に固定し，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数の制御を行い，高効率
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化を図る。ただし，本システムでは，各デバイスの冷却が十分であり，各デバイスの温度は室

温（25度）一定に保たれていると仮定している。

4.2.2 二次側昇降圧型コンバータの効率特性の導出

本解析も，まずはじめに，インバータとダイオードブリッジ整流器の損失を考慮した，共振

回路の出力電圧を導出する。次に，定電流充電とバッテリの電圧を考慮して，各動作モードにお

ける二次側昇降圧型コンバータのインダクタ電流およびコンバータ各部の電流を導出する。そ

して，その導出した電流を用いて，各素子における損失モデルに従い，各部の損失を導出する。

共振回路の出力電圧は，Fig. 3.4に従い，回路方程式を立てて導いた (3.5)を適用する。各素

子における損失モデルは Fig. 3.5に示したものを適用する。回路パラメータは Table 3.7のパラ

メータを適用する。本解析においても，一次側インバータの出力電圧の周波数は 20 kHz一定と

し，二次側昇降圧型コンバータの出力電流が 3.66 A一定となるように二次側昇降圧型コンバー

タのスイッチのデューティ比を制御している。このとき，共振回路は共振周波数のバンドパス

フィルタとして働くため，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数の変化に対する一

次側への影響は無視できる。

ここで，Fig. 4.1に理論解析により導き出した，各スイッチング周波数に対する二次側昇降圧

型コンバータの効率特性を示す。Fig. 4.1は，Table 3.6で示した，各部の損失の導出式に対し

て，周波数に着目することで，導出できる。Fig. 4.1(a)は送受電コイル間の結合係数 kが 0.2の

ときの特性であり，このときの二次側昇降圧型コンバータは降圧動作をしている。一方，Fig.

4.1(b)は送受電コイル間の結合係数 kが 0.4のときの特性であり，二次側昇降圧型コンバータは，

出力電力が 380 Wより小さいときは降圧動作，380 Wより大きいときは昇圧動作をしている。

Fig. 4.1を見ると，各電力で最大効率を取るスイッチング周波数が異なっていることが確認でき

る。なお，Fig. 4.1の×印が出力電力に対する最大効率点であり，このときのスイッチング周波

数に従ってコンバータを制御することで，コンバータの高効率化が期待できる。そこで，この

二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数の制御による高効率化手法を適用し，システ

ムの高効率化を行う。

4.2.3 二次側昇降圧型コンバータの損失の内訳

Fig. 4.1に示した，二次側昇降圧型コンバータの効率がコンバータのスイッチング周波数に

より変化する理由を，損失解析を行うことにより明らかにする。Fig. 4.2にコイル間の結合係

数が k = 0.4における二次側昇降圧型コンバータの損失の内訳を示す。Fig. 4.2の 380 W付近が

降圧動作と昇圧動作の切替点になっており，その周辺では，スイッチング周波数に依らず，ス
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(a) k = 0.2.

(b) k = 0.4.

Fig. 4.1. Efficiency and switching frequency characteristics of the secondary-side buck–boost con-

verter (IGBT).
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Fig. 4.2. Loss breakdown of the secondary-side buck–boost converter considering switching fre-

quency (k = 0.4，CC charging，IGBTs).
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イッチング素子による損失が支配的になる。一方，降圧動作と昇圧動作の切替点から離れた部

分では，インダクタ損失が支配的になる。これは，インダクタの鉄損が動作域によって大きく

変化するためである。動作モードの切り替え点付近ほど，二次側昇降圧型コンバータの入出力

電圧比が 1に近い。そのため，その状態における，昇圧動作もしくは降圧動作時の一スイッチ

ング周期にインダクタから出入りするエネルギーが小さいため，インダクタに流れる電流の交

流成分も小さくなる。結果として，動作モードの切り替え点付近において，インダクタの鉄損

が小さくなり，スイッチング素子による損失が支配的となる。一方，動作モードの切り替え点

から離れた動作域においては，インダクタの鉄損が大きくなってしまい，インダクタ損失が支

配的となる。

ここで，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数について着目する。基本的な構成

のチョッパ回路において，スイッチング周波数を高くすると，1 sあたりのインダクタのエネル

ギーを出し入れる頻度が高くなるため，インダクタ電流の交流成分が小さくなる。つまり，イ

ンダクタのヒステリシスループの面積が小さくなり，ヒステリシス損は減少傾向となる。それ

に対し，スイッチング周波数を高くすると，ヒステリシスループの描かれる回数が多くなって

しまうため，ヒステリシス損は増加傾向となる。加えて，インダクタの渦電流に起因する渦電

流損も増加傾向となる。これらの特性を考慮すると，ヒステリシスループの描く面積を小さく

することが，描かれる回数によるヒステリシス損と渦電流による渦電流損に対して有効となる

領域では，スイッチング周波数を高くすることで鉄損を小さくできる。つまり，インダクタの

特性に依存する，あるスイッチング周波数までは，スイッチング周波数を高くすることにより

インダクタ損失を小さくすることができる。その一方で，スイッチング周波数を高くすると，

スイッチング素子のスイッチング回数が増加するため，スイッチング素子による損失が大きく

なる。つまり，スイッチング素子による損失は，スイッチング周波数を低くすることで，小さ

くすることができる。

以上をまとめると，動作モード切り替え点付近では，回路動作的に，スイッチング素子によ

る損失が支配的となるため，スイッチング周波数を低くすることで，二次側昇降圧型コンバー

タの損失を抑えることができる。一方，動作モード切り替え点から離れた動作域では，回路動

作的に，インダクタ損失が支配的となるため，スイッチング周波数を高くすることで，二次側

昇降圧型コンバータの損失を抑えることができる。これらの考察は，Fig. 4.1に示した，各ス

イッチング周波数に対する二次側昇降圧型コンバータの効率特性からも確認できる。加えて，

これらの考察から，提案したスイッチング周波数制御を適用する場合，インダクタ電流の交流

成分が小さくなる動作域にてスイッチング周波数を低くすることがわかる。つまり，全動作域

におけるインダクタ電流の交流成分の最大値には影響しないため，提案したスイッチング周波
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数制御のためにインダクタやキャパシタを設計する必要はなく，通常の設計をすればよいこと

がわかる。

4.3 実験による制御指針の検証

実験により，提案したスイッチング周波数制御による高効率化手法と，従来のスイッチング

周波数を一定とする制御手法を比較することで，その有効性を示す。

本実験では，Fig. 3.1に示した，電磁誘導型非接触給電システムを使用する。Fig. 3.1のイン

バータは 20 kHzの方形波駆動で動作しており，従来法では，二次側昇降圧型コンバータのス

イッチは全波整流された 40 kHzのダイオードブリッジ出力電圧に同期してスイッチングが行

われている。そこで，本実験では，提案したスイッチング周波数制御による高効率化手法と従

来のスイッチング周波数を 40 kHz一定とする制御手法を用いた場合の電力変換効率と比較し，

その有効性を示す。実験では，Fig. 3.10に示した実験装置を用いる。また，コイル間の結合状

態の最大値と最小値を k = 0.2, 0.4と仮定し，実験ではこの最大値と最小値を用いる。回路パ

ラメータ等は理論解析と同様の，Table 3.7に示したパラメータを用いる。今回の実験では，効

率解析と同様に，インバータの入力電圧を 70 V一定に固定し，二次側昇降圧型コンバータは，

出力が 3.66 Aの定電流出力になるように制御する。ただし，スイッチング周波数制御の自動化

は行っておらず，その状態ごとに効率特性を導く，もしくはテーブル等による参照を想定して

いる。

Fig. 4.3に，スイッチング周波数制御による高効率化手法適用時の代表的な電圧・電流波形と

して，出力電力が 600 W，二次側コンバータのスイッチング周波数が 19 kHzの時の各部の電

圧・電流波形を，Fig. 4.4に，実験から得られた二次側コンバータのスイッチング周波数制御

を適用した場合の二次側昇降圧型コンバータの効率特性を示す。 Fig. 4.4では，スイッチング

周波数制御による高効率化手法を適用した際の効率の理論値も示している。Fig. 4.4を見ると，

スイッチング周波数制御による高効率化手法を用いることで，二次側昇降圧型コンバータの効

率に関しては，k = 0.2においては最大 3.6 %，k = 0.4においては最大 0.7 %効率が改善された

ことが確認できる。また，理論値と実験値の差異は，理論解析において IGBTやダイオードの

スイッチング時の非線形特性を線形近似したことが主な原因であると考えられる。

さらに，Fig. 4.5に実験から得られた二次側コンバータのスイッチング周波数制御を適用し

た場合の総合効率特性を示す。Fig. 4.5を見ると，スイッチング周波数制御による高効率化手法

を用いることで，総合効率に関しては，k = 0.2においては最大 3.4 %，k = 0.4においては最大

0.5 %効率が改善されたことが確認できる。以上のことから，スイッチング周波数制御による高
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Fig. 4.3. Output voltage and current waveforms when the switching frequency control is applied

(k = 0.4, Pout = 600 W, fcon = 19 kHz).
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(a) k = 0.2.
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(b) k = 0.4.

Fig. 4.4. Experimental efficiency characteristics of the secondary-side buck–boost converter when

switching frequency control is applied (CC charging, IGBT).
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Fig. 4.5. Experimental efficiency characteristics of the overall system when the switching frequency

control is applied (CC charging, IGBT)
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4.4 共振回路の高効率化手法と組み合わせた場合の効果検証

効率化手法の有効性が示された。

ここまでに，共振回路の等価回路とスイッチング素子の損失モデルを定義し，理論解析を行

い，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数および出力電力に対する効率特性を導出

した。さらに，その効率特性とコンバータのスイッチング周波数の関係性を明らかにすると共

に，効率特性に従ってスイッチング周波数を制御する二次側昇降圧型コンバータの高効率化手

法を提案した。実験では，この提案したスイッチング周波数制御による高効率化手法を用いる

ことにより，スイッチング周波数を 40 kHz一定に制御する従来法に比べて，二次側昇降圧型コ

ンバータ効率が k = 0.2においては最大 3.6 %，k = 0.4においては最大 0.7 %改善できた。シス

テム全体の総合効率においては，スイッチング周波数制御による高効率化手法を用いることに

より，k = 0.2においては最大 3.4 %，k = 0.4においては最大 0.5 %改善できた。以上のことか

ら，スイッチング周波数制御による高効率化手法の有効性が示された。

しかしながら，提案したスイッチング周波数制御には，充電対象のボディに含まれる金属や

システムの温度特性による影響が考慮されていないため，これらを考慮することが今後の課題

となる。

4.4 共振回路の高効率化手法と組み合わせた場合の効果検証

本節では，本章にて提案した，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数制御による

高効率化手法と，インピーダンスマッチングによる高効率化手法を組み合わせた場合（以下，

組み合わせ手法）の効果検証を行う。

4.4.1 組み合わせ手法の概要

まずはじめに，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数制御による高効率化手法と，

インピーダンスマッチングによる高効率化手法がお互いに及ぼし合う影響を考える。インピー

ダンスマッチングによる高効率化手法は，共振回路の負荷，つまり二次側コンバータの入力イ

ンピーダンスを調整することで，広い動作域において，共振回路を高効率状態に保つ手法であ

る。この入力インピーダンスは，二次側コンバータの入力の電流・電圧を計測することで正確

に算出できるが，実際には，高周波電流・電圧を正確に計測することは難しいため，二次側コ

ンバータのデューティ比等の制御パラメータから簡易的に推定する手法が用いられる。しかし，

この方法では，二次側コンバータにおける損失（効率）を考慮していないため，低効率の動作

域において，実際の入力インピーダンスと推定値の差が大きくなってしまう。

一方，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数制御による高効率化手法では，コン
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バータのインダクタに流れる電流が連続で，コンバータにおける損失が発生しない状態を仮定

すると，スイッチング周波数の変化はコンバータの入力インピーダンスに影響しない。加えて，

損失を考慮した場合でも，従来のスイッチング周波数を一定とする制御手法に比べて，二次側

コンバータは高効率（低損失）となるため，インピーダンスの推定誤差は小さくなる。以上よ

り，組み合わせ手法は，それぞれの高効率化手法の影響を無視して実現できる。

組み合わせ手法を実現するにあたり，共振回路が最大効率となる負荷インピーダンス |ZLmax|

[Ω]を導出する。これは，(1.15)により導出することができる。しかし，二次側昇降圧型コン

バータの入力インピーダンスを (1.15)に合わせて制御を行った場合，二次側による充電電力の

調整が難しくなる。そこで，本システムでは，一次側のインバータにレグ間の位相シフト制御

を適用することで，電力の調整を行う。Fig. 1.11のように，レグ間の位相シフト量を α1 [rad]

とすると，一次側インバータの出力電圧の基本波成分の実効値 V ′1 [V]は，

V ′1 =
2
√

2
π

√
π − α1

π
(4.1)

となる。SP補償方式共振回路は共振周波数以外の周波数成分に対する入力インピーダンスが大

きく，バンドパスフィルタとして働くため，本システムのように，一次側インバータの出力電

圧の周波数を一定とする場合，(4.1)のように基本波成分のみで考えることができる。

以上をまとめると，組み合わせ手法では，二次側昇降圧型コンバータのスイッチのディーティ

比を制御することにより共振回路の負荷インピーダンスの調整を行い，充電電力の制御を一次

側インバータにより行う。そして，コンバータの状態に応じて高効率となるよう，スイッチン

グ周波数の制御を行うことで，高効率化を狙う。

4.4.2 実験条件

Fig. 4.6に本節で用いる電磁誘導型非接触給電システムを示す。Fig. 4.6は Fig. 3.1の IGBTを

MOSFETに変更したものである。このシステムの外観は，Fig. 4.7となる。MOSFETは IGBTと

構造が異なるため，Fig. 3.5および3.6にて定義した損失モデルも変更する必要がある。MOSFET

の構造上，IGBTのような定常的な順方向電圧は発生せず，導通時の損失はオン抵抗にのみ依

存するような特性を持つ。ただし，Fig. 3.5中のダイオード記号は，理想ダイオードで，一方

方向にのみ電流が流れることを示している。加えて，ターンオフ時に，テール電流は発生しな

い。そこで，これらを考慮した，Fig. 4.8にMOSFETの導通損失モデル，Fig. 4.9にMOSFET

のスイッチング時における電流および電圧のモデル波形をそれぞれ示す。

実験システムの回路パラメータは Table 4.1に示すものとなり，このときの各スイッチング周

波数に対する二次側昇降圧型コンバータの効率特性は Fig. 4.10および 4.11となる。ただし，各
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Table 4.1. Circuit parameters of the experimental system with the combination control method.

Main circuit

Output frequency of primary-side inverter fin 85 kHz

Input voltage Ein 70 V

Battery voltage for constant voltage charging Vocv 141.3

Battery current for constant charging Iocc 4.6 A

Self inductance of the primary coil L1 26.2 µH

Self inductance of the secondary coil L2 17.7 µH

ESR of the resistor rL1 53 mΩ (Q1 = 264)

ESR of the resistor rL2 39 mΩ (Q2 = 243)

Capacitance of the primary-side compensation condenser C1 147 nF

Capacitance of the secondary-side compensation condenser C2 197 nF

ESR of the resistor rC1 15 mΩ

ESR of the resistor rC2 20 mΩ

Capacitance of the condenser Co 2200 µF

ESR of the resistor rC 30 mΩ

ESR of the resistor rin 150 mΩ

Inductor Lcon: TDK PC40EC120X101X30

Self inductance of the coil Lcon 724 µH

Equivalent copper loss resistance of the resistor rLdc 25 mΩ

Equivalent iron loss resistance of the resistor rLac 7E−15 f 3
con − 6E−10 f 2

con + 4E−5 fcon + 407 mΩ

MOSFET S11 – S 14: NIEC P2HM755HA

MOSFET S21 and S 22: TOSHIBA TK39J60W5

On resistance of S21 and S22 ron S 10 mΩ

Forward voltage of S21 and S22 v f 2 S 2 V (R)

Turn on time of S21 and S22 Ton 60 ns (R)

Turn off time of S21 and S22 Toff 140 ns (R)

Diode: Microsemi APT2X40DC60J

Dynamic resistance of diode ron D 25 mΩ

On-set voltage of diode von D 3.2 V

Forward voltage of diode v f 2 D 800 mV (R)

Reverse recovery time of diode Trr 300 ns (R)

Transient response of diode TDon 1.2 µs (R)

Reverse peak current of diode IRP 2.4 A
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デバイスの冷却が十分であり，各デバイスの温度は室温（25度）一定に保たれていると仮定し，

MOSFETとダイオードの特性について，一部，実測値を用いている。実測値については (R)と
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Fig. 4.6. Inductive power transfer system with the secondary-side buck–boost converter connected

(MOSFET).

Fig. 4.7. Experimental system used in chapter 4. Copyright c⃝2018, IEEE.
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Fig. 4.8. Conduction loss model for MOSFET.
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記している。本実験では，バッテリへの定電流 (CC)定電圧 (CV)充電を想定している。この充

電方法では，バッテリ電圧が定格電圧よりも低い状態のとき，定電流充電を行い，バッテリ電

圧が定格電圧Vocv [V]に達したところで，定電圧充電に切り替える。ただし，本実験では，バッ

テリの充電状態を抵抗により模擬している。k = 0.2において，CC充電時の全動作域では，二

次側昇降圧型コンバータは降圧動作をしていて，CV充電時の 450 W付近で，降圧動作と昇圧

動作が切り替わっている。k = 0.3において，CC充電時の 650 W付近で，降圧動作と昇圧動作

が切り替わっており，CV充電時の全動作域で昇圧動作をしている。Fig. 4.10および 4.11を見
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 Condition: Ton +Toff + Ton2 < dT ≤ T – (Ton + Toff )

 Condition: T – (Ton + Toff) < dT ≤  T

 Condition: Ton + Toff < dT ≤ Ton +Toff + Ton2

 Condition: 0 ≤ dT ≤ Ton + Toff

Fig. 4.9. Voltage and current waveform models for MOSFET with switching considered.
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ると，IGBTを用いる場合よりも，高いスイッチング周波数で高効率となることが確認でき，最

大効率点を示す周波数でスイッチングを行うことで，二次側昇降圧型コンバータを高効率化で

きる。この理由は，Fig. 4.12に示す，インピーダンスマッチングによる高効率化手法適用時に

おけるにおける二次側昇降圧型コンバータの損失の内訳を見ると確認できる。IGBTを用いた

場合と同様に，動作モードの切り替わり点付近と離れた部分において，各素子の損失の割合が

変化するが，MOSFETの損失の割合が小さいため，IGBTよりも，高いスイッチング周波数で

高効率となる。

次に，Table 4.2に組み合わせ手法と比較する制御手法を示す。Method 1はインピーダンス

マッチングのみ適用したもので，出力電力の制御は一次側インバータ，二次側昇圧型コンバー

タのスイッチング周波数は 85 kHz一定としている。Method 2もインピーダンスマッチングのみ

適用したもので，出力電力の制御は一次側インバータ，二次側昇圧型コンバータのスイッチン

グ周波数は 20 kHz一定としている。Method 3は出力電力を二次側昇降圧型コンバータで制御

し，二次側昇降圧型コンバータにスイッチング周波数制御による高効率化手法を適用したもの

である。本節では，組み合わせ手法以外の制御手法をまとめて従来手法と称す。どの手法にお

いても，一次側インバータの出力電圧の周波数は 85 kHz一定としている。加えて，組み合わせ

手法を用いる場合，一次側インバータで電力制御を行うため，バッテリへの給電電力を計測も

しくは推定する必要がある。しかし，本システムでは，簡単のため，一次側インバータのコン

トローラは計測された給電電力の情報を通信により得ているとし，実験を行っている。実際の

充電システムに応用する際は，Bluetooth等の通信が考えられ，定常状態においては負荷（バッ

テリ）は共振周波数の周期に対して急峻に変化しないため，Bluetoothの通信速度があれば十分

である。コイル間への異物混入や，コイル間の結合の変化に対しては，一次側インバータと二

次側コンバータをそれぞれ独立に制御することで対応できる。

Table 4.2. Control methods used to compare with the combination method.

Control Regulating Secondary-side converter

method charging power impedance matching (IM) switching frequency control (FC)

Combination method Primary side Yes Yes

Method 1 Primary side Yes No (constant@85 kHz)

Method 2 Primary side Yes No(constant@20 kHz)

Method 3 Secondary side No No
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(a) CC charging mode.

(b) CV charging mdoe.

Fig. 4.10. Theoretical efficiency and switching frequency characteristics of the secondary-side buck–

boost converter with the combination method applied (k = 0.2，MOSFET).
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(a) CC charging.

(b) CV charging.

Fig. 4.11. Theoretical efficiency and switching frequency characteristics of the secondary-side buck–

boost converter with the combination method applied (k = 0.3，MOSFET).
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Fig. 4.12. Theoretical loss breakdown of the secondary-side buck–boost converter with the combina-

tion method applied (k = 0.2，CV charging, MOSFET).
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4.4.3 実験による効果検証

Fig. 4.13と 4.14に，それぞれ組み合わせ手法を適用した場合と，従来法を適用した場合の共

振回路および二次側昇降圧型コンバータの効率を，Fig. 4.15と 4.16に，それぞれ組み合わせ手

法を適用した場合と，従来法を適用した場合の総合効率を示す。

Fig. 4.13を見ると，組み合わせ手法を適用した場合のほうが高効率となることが確認できる。

Fig. 4.13において，インピーダンスマッチングによる高効率化手法が適用されていない場合の

効率は，適用されている場合に対して大きく下回っており，組み合わせ手法以外で最も高効率

なMethod 2に対して，最大 0.2 %効率が高い。これは，共振回路と二次側昇降圧型コンバータ

の動作点の関係で説明できる。k = 0.2の状況において，共振回路の出力電圧，つまり，二次

側昇降圧型コンバータの入力電圧は高くなる傾向がある。そのため，インピーダンスマッチン

グを適用せず，二次側昇降圧型コンバータで電力制御を行った場合，大きく電圧を降圧する必

要があり，コンバータへ負荷がかかり，その動作点は低効率（高損失）動作域に移る。加えて，

その電圧の調整により，共振回路の負荷インピーダンスが最適負荷 |ZLmax|から大きく外れてし

まい，共振回路の動作点も低効率（高損失）動作域に移ってしまう。結果として，インピーダ

ンスマッチングを適用しない場合，共振回路およびコンバータの効率はかなり低くなる。一方，

インピーダンスマッチングを適用した場合，共振回路の動作点は高効率（低損失）動作域に移

り，インピーダンスマッチングを行う二次側昇降圧型コンバータの動作点も動作モード切替点

付近の高効率（低損失）動作域に移る。以上の理由から，インピーダンスマッチングを適用す

ることによって高効率化でき，二次側コンバータのスイッチング周波数制御を組み合わせるこ

とで，さらなる高効率化が達成できる。

一方，Fig. 4.14では，CC充電時は組み合わせ手法を適用することで高効率となっているが，

CV充電時は従来法を適用したほうが高効率となっている。これも，共振回路と二次側昇降圧型

コンバータの動作点の関係で説明できる。本システムは，k = 0.3の CC充電と CV充電の切り

替え点，二次側昇降圧型コンバータの動作モード切替点，および共振回路の最適動作点が一致

するように設計されている。そのため，650 Wですべての効率が一致している。また，k = 0.3

のとき，共振回路の出力電圧は負荷によらず，定電圧源のような特性となる。そのため，イン

ピーダンスマッチングを適用しない場合，CC充電時は，二次側昇降圧型コンバータによって

電力制御を行い，コンバータの入力インピーダンスは大きく変化するが，CV充電時は，二次

側昇降圧型コンバータによる電力制御はほとんど行う必要がなく，コンバータの入力インピー

ダンスはほとんど変化しない。加えて，共振回路の最適動作点近傍では，負荷の変化による共

振回路効率の変化が小さいため，インピーダンスマッチングを適用しなくても，共振回路の動
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Fig. 4.13. Experimental efficiency characteristics of the combined efficiency of the resonant circuit

and the secondary-side buck–boost converter (k = 0.2, MOSFET). Copyright c⃝2018, IEEE.
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Fig. 4.14. Experimental efficiency characteristics of the combined efficiency of the resonant circuit

and the secondary-side buck–boost converter (k = 0.3, MOSFET). Copyright c⃝2018, IEEE.
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Fig. 4.15. Experimental efficiency characteristics of the overall system (k = 0.2, MOSFET). Copy-

right c⃝2018, IEEE.
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Fig. 4.16. Experimental efficiency characteristics of the overall system (k = 0.3, MOSFET). Copy-

right c⃝2018, IEEE.
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作点が高効率（低損失）動作域に存在するようになる。しかしながら，そのような動作域では，

インピーダンスマッチングを適用することによる共振回路の損失の低減量よりも，二次側昇降

圧型コンバータの損失の増加量が勝ってしまう（CV充電時，コンバータは昇圧動作となり，動

作点は低効率動作域に移動する）。その結果，インピーダンスマッチングを適用することで，低

効率化してしまった。しかし，出力電力が小さくなると，インピーダンスマッチングを適用し

ない場合，共振回路の動作点は最適動作点近傍から離れ，インピーダンスマッチングを適用し

たほうが高効率化できる。CC充電時については，k = 0.2のときと同様の理由で，インピーダ

ンスマッチングを適用することによって高効率化でき，二次側コンバータのスイッチング周波

数制御を組み合わせることで，さらなる高効率化が達成できる。

Fig. 4.15を見ると，ほとんどの動作域で，組み合わせ手法が高効率となっており，組み合わ

せ手法以外で最も高効率なMethod 2に対して，最大 0.2 %効率が高い。しかし，Fig. 4.13のよ

うに，効率の差は大きくない。これは，一次側インバータの動作が関係している。インピーダ

ンスマッチングによる高効率化手法を用いず，充電電力の調整を二次側昇降圧型コンバータで

行う場合，インバータのレグ間の位相シフト制御を行わないため，環流（回生）する動作モー

ドはデッドタイム期間のみとなる。一方，インピーダンスマッチングによる高効率化手法を用

いた場合は，充電電力の調整を一次側インバータのレグ間の位相シフト量，つまり還流する動

作モードの一スイッチング周期に対する時間的割合を制御することで行っている。そのため，

一次側インバータの位相シフト制御により，出力電力を小さくするほど，導通損失の割合が増

加し，効率が低下してしまう。その結果，一次側インバータの位相シフト量が多い動作域では，

一次側インバータにおける損失が顕著となり，インピーダンスマッチングによる高効率化手法

を適用しない場合のほうが高効率になってしまった。このことから，組み合わせ手法は，一次

側インバータの位相シフト量が少ない動作域で有効となり，その有効動作域を拡張する方法と

して，より導通損失が小さなスイッチングデバイスを適用することが挙げられる。加えて，す

べての動作域で高効率にシステムを駆動するためには，共振回路と二次側昇降圧型コンバータ

だけではなく，インバータの損失も考慮した制御手法が必要である。

一方，Fig. 4.16では，Fig. 4.14の効率の傾向が大きく影響したものとなっている。

以上の結果より，共振回路の効率を優先して，インピーダンスマッチングによる高効率化手

法を適用しても，動作域によっては，一次側インバータの効率もしくは，二次側昇降圧型コン

バータの効率が大きく低下し，システム全体の高効率に対して有効とならない場合があること

がわかる。そのため，一般的によく適用されている，インピーダンスマッチングによる高効率

化手法はすべての動作域で有効ではなく，すべての動作域でシステム全体を高効率化するため

には，一次側インバータ効率，共振回路効率，および二次側昇降圧型コンバータ効率も含めて，
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システム全体で高効率となる，新たな制御手法が必要である，ということがわかる。

4.5 本章の結論

第 3章の効率解析手法を用いて，二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数特性を導

出し，損失の内訳から考察を行った。そして，その特性と考察結果に基づき，高効率となるよ

うスイッチング周波数の制御を行う高効率化手法を提案した。実験を行い，提案したスイッチ

ング周波数制御による高効率化手法と従来のスイッチング周波数を一定とする制御手法を比較

することで，その有効性を示した。その結果，スイッチング周波数制御による高効率化手法を

用いることにより，スイッチング周波数を 40 kHz一定に制御する従来法に比べて，二次側昇降

圧型コンバータ効率が k = 0.2においては最大 3.6 %，k = 0.4においては最大 0.7 %改善できた。

システム全体の効率においては，スイッチング周波数制御による高効率化手法を用いることに

より，k = 0.2においては最大 3.4 %，k = 0.4においては最大 0.5 %改善できた。加えて，二次

側昇降圧型コンバータの高効率化手法として，動作モード切り替え点付近では，回路動作的に，

スイッチング素子による損失が支配的となるため，スイッチング周波数を低くすることで，二

次側昇降圧型コンバータを高効率化できることがわかった。一方，動作モード切り替え点から

離れた動作域では，回路動作的に，インダクタ損失が支配的となるため，スイッチング周波数

を高くすることで，二次側昇降圧型コンバータを高効率化できることがわかった。しかしなが

ら，提案したスイッチング周波数制御には，充電対象のボディに含まれる金属やシステムの温

度特性による影響が考慮されていなかったため，これらを考慮することが今後の課題となる。

加えて，提案したスイッチング周波数制御による高効率化手法とインピーダンスマッチング

による共振回路の高効率化手法を組み合わせた場合の効果検証を行った。その結果，組み合わ

せ手法を用いた場合，共振回路および二次側昇降圧型コンバータの効率を最大 0.2 %，システ

ム全体の効率においては，最大 0.2 %改善できた。しかし，共振回路の効率を優先して，イン

ピーダンスマッチングによる高効率化手法を適用しても，動作域によっては，一次側インバー

タの効率もしくは，二次側昇降圧型コンバータの効率が大きく低下し，システム全体の高効率

に対して有効とならない場合があることがわかった。そのため，一般的によく適用されている，

インピーダンスマッチングによる高効率化手法はすべての動作域で有効ではなく，すべての動

作域でシステム全体を高効率化するためには，インピーダンスマッチングではなく，一次側イ

ンバータ効率，共振回路効率，および二次側昇降圧型コンバータ効率も含めて，システム全体

で高効率となる，新たな制御手法が必要である，という知見を得ることができた。
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中容量から大容量（数百Wから数 kW）の電磁誘導型非接触給電システムを実用化・普及さ

せるためには，システムの高効率化が特に重要である。高周波駆動する電磁誘導型非接触給電

システムにおいて，発生する損失の中でも，スイッチング時に発生する損失は大きく，無視で

きない。その抑制方法として，ソフトスイッチング技術を適用する方法があり，多くの適用例

が発表されている。しかしながら，電磁誘導型非接触給電システムにソフトスイッチングを適

用する場合，次の課題がある。

• バッテリの充電サイクルを考慮したソフトスイッチング用スナバキャパシタの容量設計は

複雑であり，体系的に評価・設計する方法が必要

• 電力変換回路の回路方式によってはソフトスイッチングを適用できないため，新たなアプ

ローチによる高効率化手法が必要

そこで，本論文は，これらの課題を解決することで，中容量から大容量（数百Wから数 kW）の

電磁誘導型非接触給電システムを高効率化することを目的とした。具体的には，ソフトスイッ

チングを適用できる電力変換回路に対しては，バッテリの充電サイクルを考慮する過程を簡略

化するための，視覚的にソフトスイッチング用スナバキャパシタの静電容量を評価できるマッ

プを提案し，その設計指針を示した。そして，その設計指針に基づいて設計したスナバキャパ

シタを用いて，システムの高効率化を図った。ソフトスイッチングを適用できない二次側電力

変換回路に対しては，効率特性の解析手法の提案を行い，その解析結果に基づき，二次側電力

変換回路のスイッチング周波数を変化させて高効率化を図る制御手法を提案した。

本論文は全５章で構成している。第 1章では，電磁誘導型非接触給電技術とその課題を示し，

一般的な電磁誘導型非接触給電システムの構成と各部の特性について述べた。そして，従来の

高効率化手法と本論文の関係性，および本論文の目的と概要を示した。

第 2章では，ソフトスイッチングを適用できる非接触給電システムの電力変換回路の高効率

化手法について述べた。バッテリの充電サイクルを考慮した上でソフトスイッチング用のスナ

バキャパシタの静電容量を設計する場合，バッテリの電圧や充電の状況等，様々なパラメータ

を考慮する必要があるため，複雑化するという課題があった。そこで，第 2章では，バッテリの
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充電サイクルを考慮する過程を簡略化するため，視覚的に評価できるマップを利用したソフト

スイッチング用スナバキャパシタの静電容量の視覚的評価方法を提案し，さらなる高効率化を

図った。その評価マップを利用するにあたり，その構築方法と利用方法の提案を行い，その評

価方法により，バッテリの充電サイクルを考慮したソフトスイッチング用スナバキャパシタの

設計指針を示した。さらに，これらの有効性を示すため，実験を行い，結果として，バッテリ

の充電サイクルで頻繁に使用すると仮定した動作点において，ソフトスイッチングの達成を確

認できた。そのとき，ひとつの動作点において，スナバキャパシタを接続しない場合に対して，

設計したスナバキャパシタを接続することで，システム全体の損失を 11 %低減できた。加えて，

提案した視覚的評価方法を用いることで，バッテリの充電サイクルを考慮したスナバキャパシ

タの設計に必要な情報を一瞥できるようになり，設計の過程を簡略化することができた。以上

より，提案した視覚的評価方法，およびそれに基づいたスナバキャパシタの設計指針による高

効率化手法の有効性を確認できた。

第 2章の視覚的評価方法の展望として，評価関数による評価の自動化および不完全なソフト

スイッチングを考慮した場合の高効率化手法の提案が挙げられる。評価関数による評価の自動

化に関して，本手法ではスナバキャパシタの静電容量を設計する際，一部に人為的な選択を必

要としている。そのため，その部分を評価関数により自動化することにより，より最適な設計

が行える可能性がある。また，不完全なソフトスイッチングを考慮した場合の高効率化手法に

関して，本手法はターンオンの完全な（スナバキャパシタの電荷が放電しきる）ソフトスイッ

チングを行うことを前提にしたものであった。しかし，スナバキャパシタの静電容量をさらに

大きくして，ターンオフ時の損失を抑えることで，ターンオン時のソフトスイッチングが不完

全となっても，スイッチング損失がトータルで小さくなり，高効率となる場合が考えられる。

そのため，ターンオンの不完全なソフトスイッチングも考慮することで効率向上できる可能性

もある。ただし，この場合，EMIノイズ等が大きくなることが予想されるため，その適用には

注意が必要である。

第 3章では，ソフトスイッチングを適用できない電磁誘導型非接触給電システムの二次側電

力変換回路を高効率化するために，電力変換回路の効率解析手法の提案を行った。この二次側

電力変換回路には，非接触給電システムの一次側と二次側コイルの結合状態が変化した場合に

も，最終的な負荷であるバッテリへの充電を安定できるよう，出力レンジが広い昇降圧型電力

変換回路（以下，二次側昇降圧型コンバータ）を適用した。本解析手法では，各スイッチング

デバイスとインダクタの損失のモデル化を行い，非接触給電システムの特性に連動した二次側

昇降圧型コンバータの各動作モードの回路方程式より導出した各部の電流と電圧を組み合わせ

て，二次側昇降圧型コンバータの効率特性を導出した。さらに，二次側昇降圧型コンバータの
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損失解析を行うことで，損失の原因を明らかにした。そして，実験と理論解析の結果を比較し，

同様の傾向を示していることがわかり，今回行った解析が損失の発生原因と結合係数の関係を

調べる解析として十分妥当な結果を導いた。以上の結果より，非接触給電システムでは，コイ

ル間の結合状態の変化が共振回路の二次側電圧 (二次側昇降圧型コンバータの入力電圧)を変化

させるため，インダクタ電流の交流成分が変化し，インダクタ損失に大きく影響が及ぶことが

わかった。そのため，そのシステムのよく使用する動作域に，二次側昇降圧型コンバータの動

作切り替え点が重なるように，共振回路のパラメータを設計することで，より高効率となるこ

とが示唆された。

加えて，二次側昇降圧型コンバータのインダクタの鉄損や各種スイッチング素子における損

失は，コンバータの入力電圧と出力電圧の比だけでなく，流れる電流の周波数やスイッチング

周波数の影響も受けるため，解析結果を利用して，充電状態（コンバータの入出力電圧比）ご

とに，適切に二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数を制御することで，高効率化で

きることも示唆された。

第 4では，第 3章の効率解析手法を参考に，ソフトスイッチングを適用できない電磁誘導型

非接触給電システムの二次側昇降圧型コンバータに適用可能な，コンバータのスイッチング周

波数制御による高効率化手法の提案を行った。まずはじめに，第 3章の効率解析手法を用いて，

二次側昇降圧型コンバータのスイッチング周波数特性を導出し，損失の内訳から考察を行った。

そして，その特性と考察結果に基づき，高効率となるようスイッチング周波数の制御を行う，高

効率手法を提案した。実験を行い，提案手法とスイッチング周波数が一定である従来法を比較

することで，提案手法の有効性を示した。その結果，提案法を用いることにより，スイッチン

グ周波数を 40 kHz一定に制御する従来法に比べて，二次側昇降圧型コンバータ効率が k = 0.2

においては最大 3.6 %，k = 0.4においては最大 0.7 %改善できた。システム全体の総合効率に

おいては，提案法を用いることにより，k = 0.2においては最大 3.4 %，k = 0.4においては最大

0.5 %改善できた。加えて，二次側昇降圧型コンバータの高効率化手法として，動作モード切り

替え点付近では，回路動作的に，スイッチング素子による損失が支配的となるため，スイッチ

ング周波数を低くすることで，二次側昇降圧型コンバータを高効率化できることがわかった。

一方，動作モード切り替え点から離れた動作域では，回路動作的に，インダクタ損失が支配的

となるため，スイッチング周波数を高くすることあで，二次側昇降圧型コンバータを高効率化

できることがわかった。しかしながら，提案したスイッチング周波数制御には，充電対象のボ

ディに含まれる金属やシステムの温度特性による影響が考慮されていなかったため，これらを

考慮することが今後の課題となる。加えて，走行中給電のような動的なシステムに適用する場

合は，実装方法についても検討をする必要がある。
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加えて，提案したスイッチング周波数制御による高効率化手法とインピーダンスマッチング

による共振回路の高効率化手法を組み合わせた場合の効果検証を行った。その結果，組み合わ

せ手法を用いた場合，共振回路および二次側昇降圧型コンバータの効率を最大 0.2 %，システ

ム全体の効率においては，最大 0.2 %改善できた。しかし，共振回路の効率を優先して，イン

ピーダンスマッチングによる高効率化手法を適用しても，動作域によっては，一次側インバー

タの効率もしくは，二次側昇降圧型コンバータの効率が大きく低下し，システム全体の高効率

に対して有効とならない場合があることがわかった。そのため，一般的によく適用されている，

インピーダンスマッチングによる高効率化手法はすべての動作域で有効ではなく，すべての動

作域でシステム全体を高効率化するためには，インピーダンスマッチングではなく，一次側イ

ンバータ効率，共振回路効率，および二次側昇降圧型コンバータ効率も含めて，システム全体

で高効率となる，新たな制御手法が必要である，という知見を得ることができた。

本論文では，ソフトスイッチングを適用できる電磁誘導型非接触給電システムと適用できな

い電磁誘導型非接触給電システムの高効率化について述べたが，特に第 4章の結果から，新た

なる課題が示唆された。本論文を含め，多くの論文で行われている，インピーダンスマッチン

グによる共振回路の高効率化は限られた範囲でのみ有効であるということであるということが

わかった。そのため，さらなる高効率化には，各コンバータの効率特性も明らかにし，全体でバ

ランスをとりながら最も高効率になる制御法が必要である。本論文で提案した，解析手法をさ

らに発展させることで，この課題を解決できると考えており，今後もこの課題に取り組み，非

接触給電技術の発展と普及に貢献したい。
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同研究室の非接触給電の後輩として，共に研究を進めていただきました長尾真幸氏とDannis-

woro Sudarmo Nuguroho氏に深く感謝致します。なかなか成果が出ず，共に悩み，よく遅い時

間まで試行錯誤を重ねたことを覚えております。この経験はチームで研究することの楽しさを
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学んだ良き思い出です。そして，本論文の成果の一部は皆さまとの議論，ご協力の中で得たも

のです。いつの日か，再び議論できることを楽しみにしております。

同研究室の博士後期課程の先輩である友田圭祐氏と同期である佐藤大記氏に深く感謝致しま

す。同じ博士後期課程ということで，様々な場面で私の相談にのっていただきました。無事に

学位をいただくことができたのも，お二人のご助言があったからです。

株式会社KADOKAWAにてお世話になった三坂泰二氏，伊藤正人氏，伊藤誠氏，森井巧氏，

萩原猛氏，河野葉月氏，荒川友希子氏，カドカワBOOKS編集部，およびカクヨム編集部の皆

様に深く感謝致します。全く分野の異なる博士後期課程への進学をご理解いただいた上で，編

集の仕事に関する様々な機会を与えてくださり，ご指導いただきました。２年という短い期間

でしたが，新鮮かつ貴重な経験を積むことができ，大きく成長できたと存じております。現在

の研究分野と遠い分野ではありますが，どこかで繋がることを楽しみにし，これからも研究に

励んで参ります。

そして，これまで支えてくださった，両親と呉澳氏に深く感謝申し上げます。両親は，博士

前期課程，博士後期課程への進学をご理解くださり，その機会を与えてくださりました。呉澳

氏は，博士後期課程への進学と企業への就職をご理解くださり，日頃から支えてくださりまし

た。これからも，人として，研究者として成長できるよう，精進して参ります。

回路シミュレータ PS IMをご提供くださった，Powersim株式会社，Ｍｙｗａｙプラス株式会

社の皆様に深く感謝申し上げます。PS IMはとても慣れ親しんだシミュレータソフトで，本論

文を執筆するにあたり，多くの場面でお世話になりました。

本研究成果の一部は，JSPS特別研究員奨励費「JSPS KAKENHI Grant Number JP 18J12166」

によるものです。

また，長い研究生活を支えてくださった星研究室の皆様に感謝いたします。皆様のご健康と

今後のご活躍をお祈り申し上げます。
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