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Abstract

Applying wireless power transfer (WPT) to transportation applications is one of the best solutions to overcome drawbacks of

electric vehicles (EVs) due to their energy storage system. Although dynamic charging of EVs can extend their driving distance,

control techniques are expected to be further developed to maintain maximum transmitting efficiency and to ensure a stable supply

of energy because a dynamic WPT system has to deal with parameter variation such as distance change, load change, and so on.

Since a control strategy based on signal communication between the primary side and the secondary side decreases the reliability

of the system, this paper proposes a primary-side efficiency control method based on the primary current change, which is caused

by power control with Half Active Rectifier on the secondary side. The reference value of the primary voltage for maximizing

the transmitting efficiency is calculated based on primary-side information. Simulations and experiments demonstrated that the

proposed method can achieve not only the maximum transmitting efficiency but also the desired load power.

キーワード：ワイヤレス電力伝送，磁界共振結合，電力制御，効率最大化，ハーフアクティブ整流器
(Wireless power transfer, Magnetic resonance coupling, Power control, Efficiency maximization, Half active rectifier )

1. はじめに
近年，ワイヤレス電力伝送 (Wireless power transfer : WPT)

は利便性や信頼性を向上できるため，産業分野および運輸
分野だけでなく，家庭機器などの幅広い分野において注目
されている (1)～(3)。磁界共振結合 (4)によるWPTは数十 cm～
数mの距離においても高効率かつ位置ずれに強いため，電
気自動車の走行中ワイヤレス給電 (1) (2)やインホイールモー
タへのワイヤレス給電 (5) (6)などの応用も期待されている。
これらのアプリケーションでは負荷が必要とする電力に

応じてWPTの給電電力を適切に制御する必要があるが，送
受電器の位置変動や急峻な負荷変動が生じるため，送受電
間の通信によって高速な制御信号をやり取りするような制
御系では信頼性を確保することが難しい。また，WPTにお
ける伝送効率を低下させずに制御できることが望ましい。
本研究では送受電間の通信を用いることなく，所望の負荷

電力および伝送効率の最大化を同時に達成する制御手法を
提案する。受電側ではハーフアクティブ整流器 (Half Active

Rectifier : HAR)を用いた電力制御 (5) (6)を導入し，送電側で
は HARの動作に基づいて変化する送電側電流を測定する
ことで，伝送効率を最大化する送電側電圧の制御目標値を
計算する手法を示す。シミュレーションおよび実験によっ
て所望の負荷電力および伝送効率の最大化を同時に実現で
きることを示し，提案手法の有効性を検証する。

2. ワイヤレス電力伝送システム
〈2・1〉 システム構成 本研究で用いるWPTシステム
を Fig.1に示す。送電側は直流電源およびフルブリッジイン

バータで構成し，矩形波電圧を送電器に印加する。本研究
では S/S方式の磁界共振結合WPTを採用するため，送電側
インバータの動作角周波数 ω0 および送受電器の共振角周
波数は

ω0 =
1√
L1C1

=
1√
L2C2

· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (1)

を満たすように与える。
受電側では HAR を用いて整流した後，バッテリー充電

システムやモータドライブシステムを想定した定電力負荷
に接続する。ここで，S/S方式の磁界共振結合WPTを介し
て定電力負荷を駆動させる場合，DCリンク電圧 Vdc は不
安定になることが知られているため (6)，本稿では HARを用
いて Vdc を安定化させる。
〈2・2〉 HAR の 2つの動作モード HARは下アームの
半導体スイッチの ON/OFFを制御することで動作させる。
回路構成はブリッジレス PFCコンバータと同じであるが，
HARは受電側における整流動作と短絡動作の切替を目的と
しており，制御手法が大きく異なる。また，S/S方式の磁界
共振結合WPT回路はイミタンス変換特性を示し (7)，送電側
を定電圧駆動させる場合に受電側は定電流特性となるため，
HARは電流経路を常に確保しなければならない。

HARの動作モードを Fig.2に示す。Fig.2(a)のRectification

modeでは下アームを OFF状態とすることで，ダイオード
整流回路と同様に整流動作を行う。このとき，WPTによる
給電電力 P は DCリンクコンデンサおよび負荷に供給され
る。一方で，Fig.2(b)の Short modeでは下アームをON状態
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Fig. 1 Circuit diagram of the wireless power transfer system using Half Active Rectifier.
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Fig. 3 Waveform of the DC link voltage.

とすることで受電器を短絡し，WPTによる給電電力 P の
流入を遮断している。このとき，負荷電力 PL は DCリン
クコンデンサから供給される。
〈2・3〉 DC リンク電圧安定化制御 (5) HAR を用いて

DCリンク電圧 Vdc を安定化する手法はいくつか提案され
ているが (5) (6)，本稿ではヒステリシスコンパレータ方式を
採用する。DCリンク電圧の目標値 Vdc

∗ に対してヒステリ
シス幅 ∆V を与え，DCリンク電圧の上限値 Vhigh と下限
値 Vlow を

Vhigh = Vdc
∗ +∆V · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (2)

Vlow = Vdc
∗ −∆V · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (3)

と定義する。
Vdc < Vlow となる場合，HAR を Rectification modeとし

て動作させ，WPTによる給電電力 P を DCリンクに供給
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Fig. 4 Equivalent circuit of wireless power transfer via

magnetic resonance coupling.

する。このとき，P が負荷電力 PL より大きければ，その
余剰電力によって Vdc は増加する。一方で，Vdc > Vhigh と
なる場合，HARを Short modeとして給電電力 P を遮断す
る。このとき，負荷電力 PL は DCリンクコンデンサから
供給されるため，Vdc は減少する。
従って，Vdcに応じて HARの動作モードを適切に切り替

えることで，Fig.3に示すように Vdcを安定化できる。また，
Vdcが安定化されていることから，DCリンクコンデンサに
流入する電力である給電電力 P の平均値 P̄ と負荷電力 PL

は釣り合っており，HARを用いた DCリンク電圧の安定化
制御によって等価的に受電側電力制御を達成できる。

3. 送電側電圧制御による伝送効率最大化
本章では送電側電圧の最適化によって伝送効率の最大化

を図る。基本波成分に着目した WPTの等価回路から，伝
送効率を最大化する最適負荷および送電側電圧の目標値を
導出する。
〈3・1〉 基本波成分に着目した回路解析 磁界共振結合

WPTはバンドパスフィルタ特性を有するため (8)，(1)式を満
たす場合，送受電器に流れる電流は正弦波として近似でき，
電力伝送に寄与するのは基本波成分のみとなる。S/S方式
を用いた磁界共振結合 WPTの等価回路を Fig.4に示す (9)。
ここで，鉄損の影響は十分小さいとして無視している。
本研究では送電側インバータを矩形波電圧駆動させるた

め，送電側電圧の基本波成分 V11 はフーリエ級数展開より

V11 =
2
√
2

π
V1 =

2
√
2

π
VS · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (4)
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と表せる。ここで，VS は送電側の電源電圧である。
受電側電圧の基本波実効値 V21 は HARの動作モードに

よって異なるため，各モードについて検討する。Rectification

modeではダイオード整流回路と同様に振る舞い，Vdc の電
圧変動が十分小さい場合に受電側電圧は Vdc を振幅とする
矩形波となる (10)。本研究では Vdc は HARによって安定化
されるため，一定電圧として扱う。一方で，Short modeで
は受電器を短絡するため，それぞれの受電側電圧の基本波
実効値 V21r, V21s は

V21r =
2
√
2

π
V2r =

2
√
2

π
(Vdc + 2Vf ) · · · · · · · · · · · · (5)

V21s =
2
√
2

π
V2s = 0 · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (6)

となる。ここで，Vf はダイオードの順方向電圧である。
送電側電圧と受電側電圧は 90度の位相差を持つため (10)，

送電側電流および受電側電流の実効値 I1, I2 は回路方程式
より

I1 =
R2V11 + ω0LmV21

R1R2 + (ω0Lm)2
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (7)

I2 =
ω0LmV11 −R1V21

R1R2 + (ω0Lm)2
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (8)

と求められる。
また，受電側電圧と受電側電流は同相となるため (10)，等

価的な負荷抵抗値 RL は

RL =
V21

I2
=

{R1R2 + (ω0Lm)2}V21

ω0LmV11 −R1V21
. · · · · · · · · · · · (9)

として定義できる。

〈3・2〉 伝送効率を最大化する最適負荷 Fig.4に示す
等価回路から等価負荷抵抗 RL に対する伝送効率 ηを求め
る。回路方程式より，送受電間の電圧比 AV および電流比
AI は

AV =
V21

V11
=

ω0LmRL

R1(R2 +RL) + (ω0Lm)2
· · · · · · · · (10)

AI =
I2
I1

=
ω0Lm

R2 +RL
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (11)

であり，伝送効率 η は

η =
(ω0Lm)2RL

(R2 +RL){R1(R2 +RL) + (ω0Lm)2} · · · · · (12)

で与えられる。
(12)式より，ηは RLによって変化し，ηを最大化する負

荷抵抗 RLηmax は

RLηmax = R2

√
1 +

(ω0Lm)2

R1R2
= R2

√
1 + k2Q1Q2(13)

と求められる (11)。ここで，k は送受電コイルの結合係数，
Q1, Q2 は送受電コイルの Q 値であり，等価的な負荷抵抗
RL が (13)式を満たす負荷を最適負荷と定義する。
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Fig. 5 Primary currentI1 in each modes of HAR.

〈3・3〉 送電側電圧の最適値 (10)式および (13)式か
ら，η を最大化する電圧比 AV ηmax は

AV ηmax =
V21

V11ηmax
=

1

1 +
√

1 + k2Q1Q2

ω0Lm

R1
(14)

と計算できるため，η を最大化する送電側電圧の最適値
V11ηmax は

V11ηmax =
(
1 +

√
1 + k2Q1Q2

) R1V21

ω0Lm
· · · · · · · · (15)

で与えられる。
ここで，送電側から受電側に電力伝送を実現するために

は (8)式で与えられる受電側電流の実効値 I2 が正でなけれ
ばならないため，送電側電圧の基本波実効値 V11 はある最
小値 V11min を持ち，これは

V11min =
R1V21

ω0Lm
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (16)

と表される。従って，V11ηmax は

V11ηmax =
(
1 +

√
1 + k2Q1Q2

)
V11min · · · · · · · · · (17)

と記述できる。
〈3・4〉 送電側電流に基づく目標値の計算 (17)式に
よって送電側電圧の最適値 V11ηmax を導出できたが，通信
を用いることなく目標値を計算するためには送電側で取得
可能な情報に基づいて記述できなければならない。本研究で
は HARが 2つの動作モードを持つことに着目し，各モード
における送電側電流の測定値を利用して目標値を計算する。

Fig.5に受電側電圧の基本波実効値 V21に対する送電側電
流 I1 を示す。HARの各動作モードにおける V21 は (5), (6)

式で表されるため，このときの送電側電流 I1r, I1sは (7)式
より

I1r =
R2V11 + ω0LmV21r

R1R2 + (ω0Lm)2
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (18)

I1s =
R2V11

R1R2 + (ω0Lm)2
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (19)

と表せる。ここで，(19)式は

I1s =
1

1 + k2Q1Q2

V11

R1
. · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (20)
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Fig. 6 Experimental circuit.

Tab. 1 Specifications of coils.

Primary side Secondary side

ResistanceR1, R2 1.19Ω 1.23Ω

InductanceL1, L2 617µH 617µH

CapacitanceC1, C2 4000 pF 4000 pF

Resonance frequencyf1, f2 101.3 kHz 101.3 kHz

Mutual inductanceLm 37.3µH

Coupling coefficientk 0.060

Transmitting gap 300 mm

Outer diameter 440 mm

Number of turns 50 turns

と変形できるため，

1 + k2Q1Q2 =
V11

R1I1s
· · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · · (21)

k2Q1Q2 =
V11

R1I1s
− 1 =

V11 −R1I1s
R1I1s

· · · · · · · · · · (22)

の関係式が得られる。
さらに，(18)式を適切に変形すると

I1r =
1

1 + k2Q1Q2

(
V11

R1
+

k2Q1Q2

R1
V11min

)
· · · (23)

となるため，V11min は

V11min =
R1I1r(1 + k2Q1Q2)− V11

k2Q1Q2
· · · · · · · · · · · (24)

として計算できる。ここで，(21), (22)式を (24)式に代入す
ると，V11min は

V11min =
V11(R1I1r −R1I1s)

V11 −R1I1s
· · · · · · · · · · · · · · · · · (25)

と表されるため，伝送効率を最大化する送電側電圧の目標
値 V11ηmax は (17), (21), (25)式より

V11ηmax =

(
1 +

√
V11

R1I1s

)
V11(R1I1r −R1I1s)

V11 −R1I1s
(26)

と求められ，送電側情報のみに基づいて計算できる。

4. シミュレーションおよび実験

〈4・1〉 実験装置と条件 シミュレーションおよび実験

DC power supply

Electronic load

Power conversion circuits

(a) Overview.

Transmitter

Receiver

(b) Transmitter and receiver coils.

Full-bridge inverter

Half Active Rectifier

From / To DSP

Gate drivers

Primary-side sensors

Secondary-side sensors

(c) Power conversion circuits.

Fig. 7 Experimental equipment.

に用いる回路構成を Fig.6に示し，実験装置を Fig.7に示す。
送電側は送電側電流の測定値 I1に基づいて送電側電圧の目
標値 V11ηmax を計算し，伝送効率 ηを最大化する。受電側
は HAR を用いた DCリンク電圧 Vdc の安定化制御によっ
て，負荷電力 PL とWPTによる給電電力 P の平均値 P̄ が
釣り合うように制御する。
送受電器のパラメータは Tab.1に示す通りであり，各電

力変換回路は DSP (PE-PRO/F28335A, Myway)を用いて制御
した。本稿では電子負荷 (PLZ1004W, KIKUSUI)を用いて定
電力負荷を模擬し，実験検証を行った。

〈4・2〉 受電側の HAR を用いた電力制御 まず，HAR

を用いた受電側電力制御が成立していることを確認する。
シミュレーションおよび実験に用いたパラメータを Tab.2に
示す。本節では電源電圧 VS は一定として，時刻 t = 0 sに
おいて負荷電力 PL を 0から 100 %に変化させ，HARを用
いて DCリンク電圧 Vdc の安定化制御を行った。
シミュレーション結果を Fig.8に示す。PL は Fig.8(a)に

示すように大きく変化しているが，Fig.8(b)に示す Vdc は
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Fig. 8 Simulation results of power control with Half Active Rectifier.
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Fig. 9 Experimental results of power control with Half Active Rectifier.

Tab. 2 Simulation and experimental conditions.

Parameter Simulation Experiment

Power source voltageVS 200 V 20 V

Operating frequencyf0 101.3 kHz 101.3 kHz

Load powerPL 1 kW 10 W

DC link voltage referenceVdc
∗ 200 V 20 V

Hysteresis band∆V 5 V 0.5 V

DC link capacitanceCdc 3300µF 3300µF

ヒステリシス幅内で安定化できている。また，Fig.8(c)よ
り，HARの Short modeにおける入力電流 Iin は極めて小さ
くなっており，損失を抑制できている。しかし，Rectifica-

tion modeに移る際に大きなオーバーシュートが生じており，
モード切替時における電圧変化が大きいことに加えて，送
受電コイルの Q値が高いことが原因と考えられる。

Fig.9に実験結果を示す。シミュレーション結果と同様に，
PL の変化に対して Vdc を不安定化させることなく制御で
きている。実験では Iin を測定するために用いた電流セン
サとカットオフ周波数が 1 kHzの 2次ローパスフィルタに
よって若干の遅れが見られるが，Short modeにおいて適切
に電流が絞られていることが確認できる。

〈4・3〉 送電側の電流測定に基づく伝送効率最大化 次
に，送電側電流の測定値 I1に基づいて送電側電圧の目標値
V11ηmax が適切に計算でき，送電側電圧を最適値に制御す
ることで伝送効率 ηを最大化できることを示す。本節では
HARを用いた制御の代わりに電子負荷を用いて Vdcを変化

させ，HARの各動作モードにおける I1 を測定し，(26)式
に基づいて V11ηmax を計算した。また，送電側電圧の基本
波実効値 V11 が V11ηmax を満たすように制御した場合と制
御しない場合の η を比較し，効率改善効果を検証した。
シミュレーション結果をFig.10に示す。HARのShort mode

における送電側電流 I1sは Vdcによらないため，Vdc = 0と
してプロットしている。Fig.10(a)より， (7)式の理論値と測
定値は良い一致が得られており，回路解析の有効性が確認
できる。また，Fig.10(b)は (26)式に基づいて V11ηmax が適
切に計算できていることを示している。Fig.10(c)より，電
源電圧 VS を一定とした場合と比較して V11を V11ηmaxに制
御した場合，ηを最大化できており，有効性が確認できる。

Fig.11に実験結果を示す。Fig.11(a)に示す I1 の測定結
果はわずかに誤差を含んでいるが，(26)式による V11ηmax

は Fig.11(b)に示すように適切に求められている。また，
Fig.11(c)より，η は提案手法によっていずれの Vdc であっ
ても最大化できていることが確認できる。

5. ま と め

本研究ではHARを用いた受電側電力制御に着目し，HAR

の各動作モードにおける送電側電流を測定することで伝送
効率を最大化する送電側電圧の計算手法を提案した。提案
手法によって送電側情報のみを用いて制御目標値を計算で
きるため，送受電間の通信を用いずに送電側効率制御を構
築でき，受電側電力制御と併用することで所望の負荷電力
と伝送効率の最大化が実現できることをシミュレーション
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Fig. 10 Simulation results of reference voltage calculation and efficiency maximization.
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Fig. 11 Experimental results of reference voltage calculation and efficiency maximization.

および実験によって確認した。
しかし，本研究ではWPTによる給電電力が負荷電力より

大きいことを前提としているため，さらに重い負荷に対応
するためには対策が必要である。最大効率時におけるWPT

の給電電力よりも負荷電力が大きくなる場合には，負荷電
力を満たすことを最優先事項として，送電側と受電側で協
調して給電電力を制御する手法 (12)を併用した制御系の構築
なども今後の課題として考えられる。
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