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高周波非接触給電向け入力インピーダンス整合形 

AC–DC コンバータの動作解析 
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あらまし  本論文では非接触給電の受電側に接続する，AC (13.56MHz) - DC コンバータの動作解析を行った．高

周波では反射電力の発生を防ぐため，インピーダンス整合をとる必要がある．そこで，高周波スイッチングを要さ

ず，伝送線路の特性インピーダンス 50+j0 に対して入力インピーダンス整合が可能なAC-DCコンバータを提案し，

その動作検証を行った．実験結果より，AC-DC コンバータの入力インピーダンス 52.7-j0.02 が得られ，反射係数

2.6%にて 50+j0 に整合可能であることを明らかとした．また，負荷であるバッテリの電圧が変動した際にも，回

路の入力インピーダンスを一定に制御可能である． 
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Abstract  This paper presents the experimental analysis of the AC-DC converter for receiving side of the wireless power 

transfer system which converts the power from 13.56 MHz to DC. In a high-frequency region, an input impedance should be 

matched to the characteristic impedance of the transmission line. In this paper the proposed AC-DC converter is 

experimentally tested which can satisfy the input impedance matching without high-frequency switching except the diodes. 

From the experimental results, the input impedance of 52.7-j0.02  is obtained. It means that the input impedance of the 

proposed circuit can be matched to the 50+j0  at a reflection coefficient of 2.6%. Additionally, the input impedance of the 

AC-DC converter is maintained at 50+j0  even when the battery voltage of the load has fluctuated. 
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1. はじめに  

近年，環境問題への関心の高まりから電気自動車 (以

下，「EV」)の普及が進んでいる．しかしながら，現在

導入されているバッテリ充電設備は，有線で充電を行

うため，ユーザ自身が充電操作を行う必要がある．そ

のため，ガソリン車と比較した際に，ユーザの利便性

が損なわれ，普及の妨げとなっている．  

本問題の解決法として，非接触充電の適用が挙げら

れる．その中でも特に，磁界共振結合方式を用いた非

接触給電技術が近年盛んに研究されている (1-4)．本方式

は，共振を利用した電磁誘導方式と同様に，1 次側と 2

次側間の磁気結合を用いて電力伝送を行う．磁気結合

を用いた非接触給電では，伝送効率が結合係数 k と

伝送コイルの共振の鋭さ Q の積の関数となる (5)．  

電磁誘導方式では，トランスと同様に 1 次側と 2 次

側の結合係数 k を高めることで高効率化を図る．その

ため，コアを用いてトランスを構成することが多い (6-8)．

しかしながら，結合係数 k は伝送距離の 3 乗に比例し

て減少するため，伝送距離の増加と共に効率が急激に

低下する (5)．  

一方，磁界共振結合方式では，伝送距離の変化に伴

って低下する結合係数を補償するため，高 Q 値をもつ

伝送コイルを用いて電力伝送を行う．高 Q 値化の観点

から，高周波で非接触給電システムを駆動し，共振に

必要とされるコイルのインダクタンスを低減すること

で，伝送素子の小型化及び高効率化を可能とする．こ
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Fig. 1. Proposed AC-DC converter  

for receiving side of wireless power transfer. 

れにより，コイルの巻数が少なくなるため，巻線によ

り生じる銅損が低減される．同様に，コアを用いずに

空心コイルによりシステムを構成することが可能とな

るため鉄損も低減可能である．  

EV への適用を前提として，非接触給電システムを

考えると，伝送コイルが小形化できる伝送周波数とし

て 13.56 MHz を想定している．この場合，非接触給電

の受電側には高周波動作する AC-DC コンバータが必

要になる．しかし，高周波回路では，インピーダンス

の不整合により反射電力が発生するため，AC-DC コン

バータの入力インピーダンス整合をとらなければなら

ない問題がある (9)．  

本論文では，入力インピーダンス整合が可能な

AC-DC コンバータを提案する．提案回路は，受動素子

の共振を利用してダイオードブリッジの入力インピー

ダンスの整合を図るため，高周波スイッチングを必要

としない点に特徴がある．特に本稿では，提案回路の

動作原理の詳細を明らかとするため，動作モードの検

討，及び実機による検証を行う．さらに，負荷として

接続されるバッテリの電圧が変動した際の入力インピ

ーダンス特性を測定し，回路の有用性を確認したので

報告する．  

 

2. 入力インピーダンス整合形 AC-DC コンバータ  

2.1. 入力インピーダンスの整合条件  

高周波回路を構成する場合，反射電力の発生を防ぐ

ため，信号源から伝送線路，負荷までを一定のインピ

ーダンスで整合する必要がある．本論文では，伝送線

路の特性インピーダンスとして最も一般的な 50+j0 

で整合を図る．  

非接触給電システムを EV のバッテリ充電に適用す

る場合，受電側において，高周波から直流への電力変

換が必要とされる．そのため，受電側には AC-DC コ

ンバータが接続される．したがって，反射を抑制する

ためには，バッテリを含めた AC-DC コンバータの入

力インピーダンスを 50+j0 に整合しなければならな

い．以上の理由から，AC-DC コンバータの入力電圧，

電流は下記の条件を満たさなければならない．  

(1) |Ż in | = V in/I in = 50   

(2) 基本波入力力率 1 (cos = 1) 

ただしここで，Ż in は AC-DC コンバータの入力イン

ピーダンス，V in は AC-DC コンバータの入力電圧実効

値， I in は入力電流実効値，は基本波周波数における

入力電圧と入力電流の位相差である．  

上記の条件は，力率改善回路により入力電流を制御

することで達成可能であるが，現在一般的に用いられ

ている力率改善回路は，入力電流を PWM 制御により

制御するため (10)，本システムの様に入力周波数が高い

場合には適用が困難である．  

本論文で提案する AC-DC コンバータは，高周波ス

イッチングを用いずに入力インピーダンスの整合を図

る．  

2.2. 提案回路の構成  

図 1 に提案回路を示す．提案回路は，文献 [11]にて

提案されている共振形整流器と，電圧制御系をもつ双

方向昇圧チョッパから構成される．共振形整流器は入

力端に直列接続されたインダクタと，上側アームのダ

イオードに並列接続されたコンデンサ間の共振を用い

て入力力率の改善を行う (11)．文献 [11]では，共振形整

流器を商用周波数で使用しているため，共振要素であ

るインダクタとコンデンサの容量が大きくなり，電力

密度の低下が問題となる．一方，本論文では， 13.56 

MHz で駆動するため，受動素子の小型化に伴う電力密

度の改善が可能である．なお，整流器の出力電圧は入

力周波数 13.56 MHz に対して高調波成分を含むため，

電解コンデンサ C4 に対して並列に，低寄生インダクタ

ンスな積層セラミックチップコンデンサ C3 を接続す

ることで平滑を行う．  

また，共振形整流器に抵抗負荷を接続した場合，負

荷によって入力インピーダンスが変化するという問題

が指摘されている (11)．上記の問題を解決するため，本

論文では共振形整流器の後段に電圧制御系を持つ双方

向昇圧チョッパを接続し，共振形整流器の動作点を固

定する．チョッパの制御は高速応答を必要としないた

め，入力周波数 13.56 MHz に対して，チョッパはスイ

ッチング周波数 100 kHz にて駆動する．ただし，共振

形整流器の整流素子は高周波動作が求められるため，

SiC ショットキーバリアダイオードを使用する．  

2.3. 提案回路の制御法  

図 2 に提案回路の制御ブロック図を示す．ここで Lch

はインダクタ L2 のインダクタンス，Cch はコンデンサ

C3 と C4 の合成容量，T ic は電流制御系の積分時間，T iv

は電圧制御系の積分時間である．双方向昇圧チョッパ

は整流器出力電圧 vch を一定電圧に制御することで，

共振形整流器の動作点を固定し，入力インピーダンス
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Fig. 2. Control block diagram for the proposed circuit . 
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Fig. 3. Operation modes. 
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Fig. 4. Simplified waveforms of the proposed AC-DC 

converter. 

整合を図る．共振形整流器の出力電流は高周波リプル

をもつため，インピーダンスが低い C3 に流れこむ．こ

の電流により整流器出力電圧 vch は上昇するが，C3 と

C4 の合成容量が十分大きい場合，電圧の変動は小さい

ため，整流器出力電圧は一定とみなすことができる．

さらに，チョッパは平均値的に整流器出力電圧を制御

するため，入力周波数成分に応答する必要はない．そ

のため，制御系を PI 制御からなる固有角周波数 4000 

rad/s の電流制御系と 400 rad/s の電圧制御系により構

成する．これにより，提案回路は高速応答及び，高周

波スイッチングを必要とせず，安価に構成することが

できる．  

 

3. 動作モード  

図 3 に提案回路の動作モードを示す．整流器出力電

圧 vch はチョッパにより一定に制御されており，かつ，

C3, C4 の合成容量が十分大きいため，共振形整流器の

後段は電圧源とみなすことができる．そのため，図中

では簡単化のため，電圧源として表記する．  

図 4 に提案回路が入力力率 1 で動作している場合の

動作波形を示す．ただし，簡単のためダイオードの逆

方向電圧は無視する．各動作モードにおける回路動作

は下記の通りである．  

●動作モード I 

入力電圧 v inの上昇に伴って，入力電流 i inが L1, C1, C2

の共振経路を介して流れる．なお，モード I における

入力電流 i i n_I は，回路方程式より (1)式で与えられる． 
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ここで，C は C1 及び C2 のキャパシタンス，L はイ

ンダクタ L1 のインダクタンス，Vm は入力電圧最大値，

は入力角周波数，1 は共振角周波数1 = {2/(LC)}0.5

である．  

 (1)式より明らかな通り，入力電流は共振角周波数

1 と入力角周波数の両者の成分をもつ．この電流に

より，モード III で充電されていたコンデンサ C1 が放

電される．反対に，C2 は徐々に充電され，コンデンサ

電圧 vcv が直流電圧 vch に達した時点でモード II へ移行

する．  

なお，動作モード I の期間 TI は，vcu の放電が終了す

るために要する時間に等しいため，(2)式から数値解析

的に導出できる．  
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●動作モード II 

ダイオード D1, D4 がオンするため，動作モード I で

流れていた入力電流がダイオード D1 に転流する．その

ため，入力電流は L1, D1, D4 を通して流れ，負荷へ電

力が供給される．入力電流 i in_II は (3)式で表される．   
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ここで，入力電流の初期値は i in_II |(t=T I) = i in_I(T I)，

2 は共振角周波数2 = {1/(LC3)}0.5 である．なお，電

解コンデンサ C4 は，等価直列インダクタンスにより，

高周波リプルの平滑に寄与しないため，無視できる．
 

入力電圧 v in の極性が正から負に切り替わると同時

に動作モード III に移行する．  

●動作モード III 

電源電圧極性が負へ切り替わり，入力電流が動作モ
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Fig. 5. Operation waveforms of the proposed circuit by 

simulation. 
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Fig. 6. Operation waveforms of the proposed circuit . 
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Fig. 7. Harmonics components of 

 the input voltage and current.  

ード I と逆の共振経路である，C2, C1, L1 を介して流れ

る．したがって，入力電流は i in_III(t)  = -i in_I(t-T/2)とな

る．この電流により，モード I で充電されていたコン

デンサ C2 が放電される．反対に，C1 は徐々に充電さ

れ，コンデンサ電圧 vcu が直流電圧 vch に達した時点で

モード IV へ移行する．  

●動作モード IV 

ダイオード D2, D3 がオンするため，入力電流がコン

デンサからダイオードに転流する．入力電流は D2, D3, 

L1 を介して流れ，負荷に電力が供給される．このモー

ドの入力電流は i in_IV(t) = -i in_II(t-T/2)となる．  

共振電流は，共振要素であるコンデンサ C1, C2 及び，

インダクタ L1，整流器出力電圧 vch により決定するた

め，これらのパラメータを適切に設計することで，入

力インピーダンス整合を図ることが可能である．  

 

4. シミュレーション結果  

図 5 にシミュレーション結果を示す．シミュレーシ

ョンは 1 kW の電力伝送システムを想定し，入力電圧

実効値を 223 V として検証を行った．整流器出力電圧

vch 及び，チョッパ電流 ich より，PI 制御により正常に

双方向昇圧チョッパが制御されていることが確認でき

る．さらに，共振形整流器の入力電流は正弦波状とな

っており，力率 1 を達成していることが確認できる．

ここで，基本波入力電圧及び電流より，回路の入力イ

ンピーダンスは 51.9+j0 である．これより，本回路の

入力インピーダンスは 50+j0 に対して反射係数 = 

1.8%で整合可能であり，反射電力の抑制が可能である．

なお，ここで反射係数は (4)式で与えられる．  
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ここで，Ż0 は整合対象のインピーダンスであり，こ

こでは 50+j0 である．また，PF は回路へ供給される

進行波電力，PR はインピーダンス不整合により発生す

る反射電力である．
 

 

5. 実機検証結果  

5.1. 共振コンデンサ有り 

図 6 に提案する AC-DC コンバータの動作波形を示

す．ここで，共振インダクタは L = 950 nH，共振コン

デンサは C = 150 pF，進行波電力 20 W とした．入力電

流はシミュレーションと同様の傾向が見られ，若干の

ひずみを有するものの正弦波状となる．また，整流器

出力電圧 vch 及び，出力電圧 VB として直流が得られて

おり，提案回路を用いることで高周波スイッチングを

用いずに高周波の交流から直流への変換が可能である． 

図 7 に入力電圧及び電流の高調波解析結果を示す．

回路の入力インピーダンスを導出するため，入力電圧

および，電流波形について高調波解析を行った．なお，

ここでは 13.56 MHz の時の電流振幅を基準に基準化を

行なっている．高調波解析はオシロスコープを用いて

行ったため，使用したプローブの周波数帯域の制限に

より，7 次以降の高調波成分および，総合ひずみ率 (以

下，「THD」 )については参考値である．なお，オシロ
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Fig. 8. Operation modes without resonant capacitors . 
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Fig. 9. Operation waveforms of the proposed circuit  

without resonant capacitors.  
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Fig. 10. Harmonics components of the input voltage and 

current without resonant capacitors.  

スコープのサンプリング周波数は 1.25 GHz である．解

析結果より，入力電圧は反射の影響により多くの 2 次

高調波成分を含んでおり，20 次までの THD は 16.2%

である．一方，入力電流の高調波は 20 次まで -20 dB

以下に抑制されており，THD は 11.2%である．  

基本波に着目すると，回路の入力インピーダンスは

29.6+j0.51 となり，実部について大きな誤差が生じる

こととなった．この時，(4)式から計算される反射係数

は 39.4%である．発生した誤差は，ダイオードの寄生

容量によるものであり，特に入力電力が小さい場合に

は，ダイオードの逆阻止電圧が低くなるため寄生容量

が回路動作に与える影響が大きくなる．  

5.2. 共振コンデンサ無し(ダイオード寄生容量のみ) 

ダイオードの寄生容量を考慮し，ダイオードに並列

に接続されるコンデンサ C1, C2 の容量と，共振インダ

クタ L1 の調整を行った．しかし，入力インピーダンス

が一定となる整合条件下では，入力電力は入力電圧に

よってのみ調整されるため，入力電力が小さい場合，

ダイオードの逆阻止電圧が低下する．ダイオードの逆

阻止電圧が低い場合，付加したコンデンサに対して，

ダイオードの寄生容量が支配的となる．そこで，ここ

ではダイオードの寄生容量のみ用いて入力インピーダ

ンス整合を実現する．  

図 8 に寄生容量を用いた際の回路の動作モードを示

す．寄生容量で共振させた場合には，動作モード I と

III の共振時において，上側アームを通って共振する経

路 (L1, C1, C2)と下側アームを通って共振する経路 (L1, 

C6, C7)のインピーダンスが等しくなる．そのため，入

力電流は上下アームに分流することとなる．  

これにより，回路パラメータと入力インピーダンス

の関係が，共振コンデンサ接続時と異なるため，ここ

ではインダクタを L = 950 nH から 1.5 mH へ変更した． 

図 9 にダイオードの寄生容量を用いて，入力インピ

ーダンス整合をとった際の実験波形を示す．なお，こ

こで進行波電力 PF は 20 W とした．実験波形より，共

振コンデンサ無しでも，回路が正常に動作しているこ

とがわかる．  

図 10 にダイオードの寄生容量を用いて共振動作を

得た際の入力電圧および，電流の高調波解析結果を示

す．20 次までの入力電流 THD は 8.1%を達成しており，

共振コンデンサを用いた場合と比較して 27.7%の低減

を確認した．また，この時，入力力率は 0.99 を達成し

ている．同様に，入力電圧の THD も 16.2%から 7.0%

まで 56.7%低減されることを確認した．これは，イン

ピーダンス整合がとられたことにより，反射電力が低

減され，特に 2 次の高調波成分が減少したためである． 

基本波成分から回路の入力インピーダンスを導出

したところ，52.7-j0.02 が得られた．(4)式に従って反

射係数を計算すると，反射係数は = 2.6%となる．ま

た，進行波電力に対して反射電力が発生する割合は2

であるため，本回路の入力で発生する反射電力は進行

波電力に対して 0.1%未満である．  

以上の結果より，本回路を高周波非接触給電の受電

側に接続することで，反射電力の発生を抑制できるこ

とを確認した．  
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(b) Input power factor.  

Fig. 11. Relationship between the battery voltage and the 

input impedances of the proposed circuit. 

5.3. バッテリ電圧変動時の整合特性  

非接触給電システムの受電側には，負荷としてバッ

テリが接続されることとなる．しかしながら，バッテ

リは充電状態によって，バッテリの端子間電圧が変動

する (12)．したがって，バッテリ電圧が変動した際にも，

受電側 AC-DC コンバータの入力インピーダンスは

50+j0 に対して整合が図られなければならない．  

図 11 にバッテリ電圧 VB を 95 V から±35%変動させ

た場合の入力インピーダンス特性を示す．(a)が入力イ

ンピーダンスの絶対値，(b)が入力力率である．ここで，

整流器出力電圧 vch は双方向昇圧チョッパにより 56.6 

V 一定となるよう制御している．  

バッテリ電圧が変動した場合にも，入力インピーダ

ンス絶対値は約 52 に維持されており，インピーダン

ス絶対値の変動は最大でも 1.2%である．同様に，入力

力率もバッテリ電圧によらず常に 0.99 を達成してい

る．  

 

6. まとめ  

本論文では，非接触給電システムの受電側に適用す

る，AC-DC コンバータの基礎特性と動作モードについ

て検討を行った．提案する AC-DC コンバータは，高

周波スイッチングを用いることなく，入力インピーダ

ンス整合，及び 13.56 MHz から直流への変換が可能で

ある．  

シミュレーション及び実験結果より，提案回路の入

力インピーダンスを 50+j0 に整合可能であることを

明らかとした．特に，ダイオードの寄生容量を考慮し

て回路を構成した場合には，反射係数を 2.6%まで抑

制可能である．また，負荷であるバッテリの電圧が変

動した際にも，入力インピーダンスの変動は一定であ

り，50+j0 に対して整合可能であることを確認した． 

以上の結果より，本回路の非接触給電システムに対

する有用性を確認した．今後は，効率に関する回路の

最適設計を行う予定である．  
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