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The fundamental analysis of power supply and rectifiers used for wireless power transfer with magnetic resonant coupling 

(MRC) is discussed in this paper. The MRC enables an efficient wireless power transfer over middle-range transfer distances. 

MRC for wireless power transfer is desired to operate at high frequency in the industry science medical (ISM) band, such as 

13.56 MHz, because the size of the transfer device decreases with increasing transfer frequency. Therefore, the output frequency 

of the power supply on the transmitting side should be 13.56 MHz. In addition, the rectifier on the receiving side is operated with 

a high efficiency. 

This paper focuses on the reflected power on the power supply and rectifiers. Thus, the parametric design method is clarified 

with power supply including a low-frequency pass filter (LPF) to match the output, impedance of the power supply with the 

characteristic impedance of the transmission line. In addition, the effects due to the rectifiers with SiC and GaN diodes are 

confirmed by performing an experiment and a loss analysis. 
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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が注目

されている。しかしながら，電気自動車の走行可能距離は

バッテリのエネルギー密度に依存するため，従来のガソリ

ン車と比較して短くなる傾向にある。それに伴い，頻繁な

バッテリ充電が必要とされる。現在実用化されているバッ

テリの充電設備は，充電ケーブルを用いて接続するため，

ユーザは充電ケーブルを自ら接続するという煩雑な作業を

要求される。特に電気自動車では 1 充電あたりの走行距離

が短く，頻繁に充電する必要がある。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ており，電

気自動車普及の妨げとなっている。これらの問題を解決す

る方法として，中距離大電力の非接触給電技術が近年盛ん

に研究されている(1-5)。 

従来から研究されている非接触給電方式として電磁誘導

方式がある(6)。電磁誘導方式では，20 kHz程度の低周波を用

いて電力伝送を行なっているため，高効率を維持できる伝

送距離は数 cm程度である。さらに，伝送コイルが位置ずれ

を起こした際の効率の低下が著しく，電気自動車のバッテ

リ充電へ適用した場合にはコイルの位置合わせが問題とな

る。また，マイクロ波やレーザーを用いた電力伝送方式も

提案されている。この方式は GHz帯から THz帯といった超

高周波帯の周波数を用いて電力伝送するため，中距離から

遠距離の電力伝送に適しているが，電力とレーザー間のエ

ネルギー変換効率に課題が残る(7)。 

一方，中距離において高効率な非接触給電が可能である

磁界共振結合方式が盛んに研究されている(2-4)。磁界共振結

合方式は高い共振の鋭さ Q 値を持つ伝送コイルを用いて電

力伝送を行う点に特徴があり，送電側と受電側間の結合係

数 kが小さい場合にも高効率な電力伝送が可能である(8)。本

方式を用いる場合，伝送コイルのサイズは伝送周波数に依
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存するため，コイルの小型化のためには MHz帯の高周波を

用いて電力伝送を行わなければならない。さらに，法律上

の観点から ISM 帯を用いての電力伝送が必要とされるた

め，13.56 MHzを用いなければならない。 

磁界共振結合方式について，多くの研究が報告されてい

るが，伝送コイルの形状や特性に関するものが主であり，

電力伝送システムの電源や整流器に着目した例は少ない
(9)(10)。特に，20 kHz といった低周波で駆動する電磁誘導方

式と異なり，13.56 MHzといった高周波では回路のインピー

ダンスを考慮した議論が必要とされるため，従来の電力変

換器を適用する際に注意が必要となる。特に高周波では反

射電力やインピーダンス整合の取り扱いが重要となるが，

磁界共振結合方式の非接触給電の観点から，電力変換器や

整流負荷について検討している文献は著者らの知る限りな

い。 

本論文では，磁界共振結合方式による非接触給電を高周

波で駆動することを目的とし，反射電力に注目して駆動用

電源及び受電側整流器の構成法を明らかにする。まず，反

射電力の影響について明確化を行った後，インピーダンス

整合に着目して非接触給電システムに適用可能な半導体電

力変換器を用いた高周波電源の設計法を示す。さらに，受

電側に SiC 及び GaN ダイオードを用いた際の整流器動作に

ついて実機検証を行い，整流器が電力伝送に与える影響に

ついて評価を行ったので報告する。 

2. 実験機器構成 

〈2･1〉 周辺機器構成   

図 1 に非接触給電システムを適用する際の周辺機器構成

例を示す。周辺機器は PWM整流器及び高周波インバータ，

受電側整流器により構成する。磁界共振結合方式において，

伝送周波数はコイルの形状と関係するため，高周波での電

力伝送が望まれる。本論文では，伝送周波数を ISM 帯であ

る 13.56 MHz を用いて検討を行う。したがって，インバー

タの出力は高周波となる。また，特性インピーダンスが規

定されていない伝送線路を用いた場合，反射電力が発生す

ることとなるため，インバータ出力から送電コイルへは 50 

の同軸ケーブルを用いて接続される。同様に，受電コイル

から整流器入力も同軸ケーブルを用いて接続する。本論文

では，磁界共振結合方式を用いた電力伝送に直接影響する

高周波インバータ及び負荷側の整流器について議論する。 

〈2･2〉 非接触給電システム 

図 2 に非接触電力伝送システムの実験機器構成を示す。

本論文では高周波電源を線形増幅方式の Radio Frequency 

(RF)電源により構成する。非接触給電の実用化を検討した場

合，図 1に示す様に，PWM整流器の後段に高周波インバー

タが接続される。しかしながら，PWM整流器は商用周波か

ら直流への変換を担うため，非接触給電システムへ影響を

与えない。従って，本論文では簡単化のため，PWM整流器

については検討を行わない。また，本論文では反射電力が

非接触給電システムに与える影響について評価することを

目的としているため，RF電源の効率評価は行わない。その

ため，実験では線形増幅方式の RF電源を用いて実験機器を

構成する。ファンクションジェネレータから出力された電

圧信号は，RF電源により増幅された後に送電コイルへ印加

される。RF電源は A級の線形増幅回路で構成されており，

電流増幅を行うことで 0から 500 Wまでの任意の進行波電

力を出力する。なお，電源の出力インピーダンスは 50 で

ある。送電コイルから磁界共振を用いて非接触で伝送され

た電力は受電コイルに接続された負荷に供給される。ここ

で，Pinは送電コイルに供給される電力，Poutは受電コイルか

ら出力される電力を示し，伝送効率はT=Pout/Pinにより導出

される。 

表 1 に伝送コイルの仕様を示す。伝送コイルは同一の構

造を持つ 2 つのコイルで構成し，それぞれ送電コイル，受

電コイルと呼ぶ。形状を同一に保つため，伝送コイルは同

一形状のアクリルを用いて固定される。伝送コイルはダイ

ポールアンテナをヘリカル状に加工したヘリカルアンテナ

構造とし，銅線の中点に給電点を持つ。したがって，コイ

ルの両端は開放状態となる。また，巻線間にギャップを有

するため，線間容量 C をもつ。送電コイルと受電コイルは

同一構造であるため，巻線のインダクタンス L と巻線間の

キャパシタンス C により，両者は等しい自己共振周波数を

 

Fig. 1. System configuration example of peripherals. 

Fig. 2. System configuration of experimental setup. 

 

Table 1. Specification of transmitting coils. 

Number of turn 6 [turn] 

Material Magnet wire φ2.3[mm] 

Radius 20  [cm] 

Vertical height 9.9  [cm] 

Ohmic resistance Rohm 151  [m] 

Inductance L 66.0  [H] 

Capacitance C 3.0  [pF] 

Mutual inductance Lm 6.3  [H] 
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もつ。なお，自己共振周波数 f0は(1)式で与えられる。 

LC
f

2

1
0   ............................................................... (1) 

ここで Rohm は表皮効果を考慮した銅損の計算値である。

また，インダクタンス Lは LCR メータにより測定を行い，

測定結果及び反射電力特性から得られた伝送コイルの共振

周波数e，mを用いてキャパシタンス C及び相互インダク

タンス Lmを導出した。 

図 3 に伝送コイルの等価回路を示す。伝送コイルは非放

射性のアンテナとして動作し，電気回路的には LCの直列共

振回路としてみなすことができる(11)。磁界共振結合の等価

回路は，電磁誘導方式において 1次側，2次側共に直列共振

コンデンサを挿入した際の等価回路と等しくなるが，磁界

共振結合方式では高い Q 値を用いて電力伝送を行う点で異

なる。 

1次側と 2次側が結合係数 kで結合することにより，電源

からみた効率の周波数特性が大きな Q をもつ双峰特性とな

る。この共振周波数を伝送周波数とすることで，高効率な

非接触給電が可能となる。(2)式に非接触給電部の伝送効率

を示す。ここで透過係数 S21()は(3)式で与えられ，進行波電

力に対する透過電力の比を表している(11)。 
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 ............................................................................... (3) 

(3)式中で R は銅損，放射損及び誘電損による損失項，Z0は

電源の出力インピーダンス及び負荷インピーダンス，は電

源角周波数である。 

(3)式に伝送コイルの共振周波数m，e を代入すると(4)

式が得られる。ただし，ここでe>mである。  
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S em 1
2
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

 
 ............................... (4) 

(4)式より，共振周波数における伝送効率が結合係数 k と

共振の鋭さ Q の積により決定することが分かる。結合係数

kは伝送距離の 3乗に反比例して減少するため(12)，電磁誘導

方式では伝送距離を伸ばした場合，効率が急激に減少する。

しかし，磁界共振結合方式では Q 値を大きく取ることで中

距離伝送において高効率伝送を実現する。なお，表 1 で示

した伝送コイルを用いて 150 mmの電力伝送を行う場合，結

合係数は k=0.09 である。なお，結合係数は伝送コイルのイ

ンダクタンス L及び，相互インダクタンス Lmより導出した。 

3. 反射電力の特性 

高周波においてはインピーダンスのミスマッチングによ

り反射電力が発生するため，インピーダンス整合を考慮し

なければならない。そのため，従来のパワーエレクトロニ

クス分野との親和性が低く，高周波電力変換機器の設計手

法が明確でない。そこで，本章では簡単化した高周波回路

を用いて反射電力の特性を明らかとする。 

図 4 に簡単化した反射電力評価回路を示す。線形増幅方

式の RF 電源に Z0=50 の同軸ケーブルを介して，純抵抗

RLoad(=ZLoad)を接続する。ここで，PFは進行波電力，PRは反

射電力，PLoad は透過電力である。なお，本回路構成におい

て透過電力は負荷で消費される電力と等しい。実際の構成

では，ファンクションジェネレータ(FG)の信号を A 級アン

プからなる高周波電源で増幅しているが，電源は進行波電

力を一定とするよう制御されているため，回路動作への影

響はない。したがって本章では FGを省略して説明する。 

図 5 に進行波電力，反射電力，透過電力の関係を示す。

ここで，進行波電力は高周波電源により 100 W一定として

いる。負荷抵抗値が 50 の場合に着目すると，反射電力は

ほぼゼロとなっている。これは，電源の出力インピーダン

ス及び，伝送線路の特性インピーダンス，負荷抵抗のイン

ピーダンスが 50 で整合が取られているためである。この

時，電源から出力された電力は全て負荷抵抗で消費される。

 

Fig. 4. Experimental circuit which clarifies the 

characteristics of a reflected power. 

 

Fig. 5. Characteristics of high-frequency power. 

  (a) Equivalent circuit.         (b) Equivalent circuit of type-T. 

Fig. 3. Equivalent circuit of wireless power transfer with a 

magnetic resonant coupling. 
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次に，負荷抵抗値を変えた場合には，反射電力が徐々に増

加し，それにともなって透過電力が減少する。図中におい

て実線は反射電力及び透過電力の理論曲線である。(5)式及

び(6)式に反射電力及び透過電力の理論式を示す。 

2*  FR PP
 .................................................................... (5) 

 2* 1  FLoad PP
 ........................................................... (6) 

これより，反射電力は反射係数の 2 乗に比例して発生す

ることがわかる。また，透過電力は進行波電力と反射電力

の差分となる。なお，ここでは反射係数であり，(7)式で与

えられる。 

Load

Load

ZZ

ZZ










0

0  ............................................................ (7) 

したがって，進行波電力に対して反射電力が発生する割

合は伝送線路の特性インピーダンスと負荷抵抗のインピー

ダンスの差により決定される。そのため，反射電力を抑制

するため，機器のインピーダンスを一致させ，整合を図る

必要がある。非接触給電システムにおいては，電源と伝送

線路，伝送線路と伝送コイル，伝送線路と整流器間が該当

する。 

4. 高周波電源の出力インピーダンス整合 

〈4･1〉 出力インピーダンスの導出  

磁界共振結合方式について多くの研究がなされている

が，これらの研究の多くは駆動用電源構成について議論を

行なっておらず，また，実験用として A 級アンプや B 級ア

ンプといった線形増幅方式の高周波電源を用いて電源を構

成している(5)。しかしながら，線形増幅方式は原理上増幅効

率が低く，実用には不向きである。そこで，本章では駆動

用電源としてスイッチング電源を適用した際の電源設計法

について明らかにする。 

図 6 に検討する高周波電源の構成を示す。磁界共振結合

方式を用いた非接触給電システムに適用する電源として，

フルブリッジインバータを用いた電源の適用を検討する。

さらに，整合回路として LPF 型の LC 整合回路を用いる。

なお，フルブリッジインバータは電圧制御系を有さず，方

形波駆動されるものとする。整合回路のパラメータ Lmat 及

び Cmatを設計し，インバータ出力の基本波角周波数におい

て出力インピーダンスを伝送線路の特性インピーダンス Ż0

と一致させることで整合を図る。 

図 7に整合回路を含む高周波電源のブロック線図を示す。

ここで，Ed はインバータの直流電圧，Vcmd はインバータの

出力電圧指令，Vinv はインバータ出力電圧，Vout は電源の出

力電圧，Iinvはインバータ出力電流，Ioutは電源の出力電流，

rdはデッドタイムによる電圧降下分の模擬抵抗である。その

ため，抵抗 rd は整合回路のインダクタンスに直列に挿入さ

れているものとみなすことができる(13)。なお，本検討では

電源の出力電流 Ioutを外乱として扱う。 

ブロック線図より，インバータの出力電圧 Vout は(8)式で表

される。 

    outdcmdcmdout IsGVsGV    ....................................... (8) 

ここで，Gcmdは出力電圧指令 Vcmdに関する伝達関数，Gdは

外乱 Ioutに関する外乱伝達関数である。 

出力インピーダンスは定義より Zout=Vout/Ioutであるので，

電圧制御されていないインバータの出力インピーダンスは

Żo=Gd(s)|s=jで与えられる
(13)。図 7 のブロック線図の変形よ

り，インバータの出力インピーダンスは(9)式となる。 
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s
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

 .............................................. (9) 

以上から，インバータの出力インピーダンスは(10)式で得

られる。 
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L
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〈4･2〉 整合回路の設計  

前節で導出したインバータの出力インピーダンスの理論

式を用いて，任意の出力インピーダンスへ設計を行う。こ

こで，整合を取る対象のインピーダンスを ŻO=Re[Ż0]+j0 

とする。伝送線路の特性インピーダンスは，一般に虚数成

分を持たないため，虚数成分はゼロとする。 

(10)式の実部と虚部について連立方程式を解くことで，整

合回路のパラメータ(11)式及び(12)式が得られる。本パラメ

ータで整合回路を設計することによって，インバータの出

力インピーダンスを伝送線路の特性インピーダンスに整合

させることが可能となる。 

  ]Re[

]Re[

0

2224

0

22

Zr

Zr
L

ccd

d

mat 








  ............................ (11) 

2

1

cmat

mat
L

C


  ............................................................ (12) 

Fig. 6. High-frequency power supply. 

Fig. 7. Block diagram of high-frequency power supply. 
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なお，ここで，cは LPF 型整合回路のカットオフ角周波

数であり，(13)式で与えられる。 

d

c
rZ

Z




]Re[

]Re[

0

0




  .................................................... (13) 

図 8 に高周波電源の出力周波数に対する出力インピーダ

ンスの変化を示す。ここではデッドタイムによる電圧降下

分の模擬抵抗 2 をもつインバータの出力インピーダンス

を出力周波数 13.56 MHzにおいて伝送線路 50+j0 に整合が

取れるよう設計した。(11)，(12)式より，インバータに接続

する整合回路のパラメータは Lmat=115 nH，Cmat=1.15 nFが導

出される。設計周波数において，高周波電源の実部が 50 ，

虚部が 0 となっており，任意の出力インピーダンスに設計

できていることが分かる。 

〈4･3〉 電源特性の電力伝送特性への影響  

前節において設計した整合回路は，理論上は出力インピ

ーダンスの整合を図ることが可能であり，さらに，共振に

より出力電圧は正弦波状となるが，実際には高周波で用い

るため寄生抵抗や寄生インダクタンスといった寄生成分が

出力インピーダンスに影響する。これにより整合回路を通

した際，出力電圧にひずみが生じる場合がある。しかしな

がら，従来の研究では電源電圧波形は正弦波においてのみ

検討されており，電源電圧波形にひずみが生じた場合につ

いて検討されている例はない。そこで，本章では非接触給

電システムの電源電圧波形について，図 2 に示す回路構成

を用いて検討を行う。 

図 9(a)に実効値 80 Vrmsの正弦波電圧を印加し，負荷 50 ，

伝送距離 150 mm の電力伝送を行った場合の伝送コイルの

電圧電流波形を示す。入出力共に，電圧電流波形は正弦波

状となっており，それぞれ力率がほぼ 1 である。なお，こ

の時負荷側には直接負荷抵抗を接続し，整流器は接続され

ていない。 

同様に，図 9(b)に実効値を等しく 80 Vrmsとし，方形波電

圧を印加した場合の入出力電圧電流波形を示す。図 9より，

方形波電圧を印加した場合にも電力伝送が可能であり，出

力電圧及び電流波形が正弦波状となっていることが分か

る。これは 2 つの伝送コイルが結合し，バンドパスフィル

タとして動作しているためである。この時，正弦波電圧印

加時の伝送効率Tは 81.5%，方形波電圧の印加時には 81.0%

である。方形波電圧印加時にも効率の低下は 0.5ポイントに

留まる。ここで伝送効率Tは電源効率を含まず，図 2 に示

されている送電コイルへ入力する電力 Pinと，受電コイルか

ら出力される電力 Poutの比である。効率の低下は，基本波に

対して 3 次以降の高調波成分が電力伝送に寄与せず，送電

側の励磁電流として流れるために起こる損失に起因するも

のである。なお，入出力電力はデジタルオシロスコープ

(Tektronix，DPO4054)により，入出力電圧および電流をそれ

ぞれ測定し，電圧と電流の積を積分することで導出してい

る。ここでは測定に差動プローブ(Tektronix，P5205)，電流

プローブ(Tektronix，TCP312)を用いた。なお，プローブによ

り生じる波形の遅延はメーカの推奨値を参考として補正を

行なっている。 

以上の検討から，整合回路を適用したフルブリッジイン

バータを磁界共振結合方式に適用する電源として適用可能

であることが明らかとなった。 

5. 整流器の入力インピーダンス整合 

〈5･1〉伝送特性 

図 10に負荷抵抗を受電側に直接接続した際の伝送効率を

示す。横軸は負荷抵抗値を示す。ここで，伝送距離は電気

自動車への給電を想定して 150 mm，入力電圧実効値を 80 

Vrmsとした。伝送効率は負荷抵抗によらずほぼ一定の特性を

取る。 

Fig. 8. Output impedance of assumed high frequency power supply. 

 

(a) Sine-wave drive. 

 

(b) Square-wave drive. 

Fig. 9. Input and output voltage waveforms of resonance 

coils. 
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〈5･2〉整流器の構成  

前節では純抵抗を負荷として，受電側に直接接続し，伝

送効率の検討を行った。しかしながら，非接触給電システ

ムの実用化を検討した場合，受電側にはバッテリや電子機

器といった DC負荷が接続されることが予想される。また，

家電等の交流負荷を接続する場合にも任意の周波数を得る

ため，一度直流を介した後にインバータを用いて交流出力

を得る必要がある。そこで，負荷側に整流器が必要とされ

る。本章では整流器を接続した時の電力伝送特性について

評価を行う。 

図 11に整流器接続時の実験機器構成を示す。本章では，

非接触給電システムの受電コイルに整流器を接続した場合

について検討する。簡単のため，電源として線形増幅方式

の高周波電源を用いて実験回路を構成する。ここで，vtr は

送電コイル電圧，itr は送電コイル電流，vre は受電コイル電

圧，ireは受電コイル電流，voutは整流器出力電圧である。本

システムでは 13.56 MHz の高周波入力電圧に対して整流を

行う必要があるため，高速スイッチング可能な整流素子が

必要とされる。近年，高速スイッチングやパワー密度の向

上といった要求に答えるため，従来の Siデバイスに代わり，

Silicon Carbide (SiC)や Gallium Nitride (GaN)といった次世代

半導体を用いたスイッチングデバイスが注目されている
(14)(15)。次世代半導体はバンドギャップが大きい，絶縁破壊

電界が高い，熱伝導率が高い，電子飽和速度が速いといっ

た特徴から，現行の Si デバイスと比較して高速スイッチン

グ，低損失化を図ることができる期待がある。そこで本論

文では SiC Schottky Barrier Diode (SiC-SBD)と GaN ダイオー

ド (GaN-diode)を用いて整流器を構成する。また，比較のた

めシリコンデバイスとして Si Fast Recovery Diode (Si-FRD)

を用いて同様の実験を行う。表 2 に使用するダイオードの

定格を示す。なお，SiC-SBD，GaN-diode，Si-FRDは全て同

定格電圧である。 

本論文では，整流器を高周波動作させるため，スイッチ

ングを必要としないダイオードブリッジ整流回路を用い

る。整流器は，配線インダクタンスを低減するため銅膜 35 

mのプリント基板上に実装する。さらに，受電コイルから

整流器への配線による特性インピーダンスの変化を避ける

ため，整流器の入力は同軸ケーブル及び同軸コネクタを用

いて接続する。ダイオードブリッジにより整流された電圧

は電源電圧の 2倍の周波数となるため，27.12 MHzの全波整

流波形となる。全波整流波形の整流を行うにあたり，DCリ

ンクコンデンサの選定に留意する必要がある。低周波にお

いては DCリンクコンデンサとして，一般に電解コンデンサ

が用いられるが，電解コンデンサは高周波における等価直

列抵抗及び，等価直列インダクタンスの影響が無視できず，

平滑動作を得られない。そこで，コンデンサの自己共振周

波数に注目して，コンデンサの選定を行う。自己共振周波

数は，コンデンサの容量と寄生インダクタンスにより生じ

る共振周波数である。自己共振周波数以上の周波数領域で

コンデンサを用いた場合，インダクタンスによるインピー

ダンス成分が支配的となるため，平滑動作を得られなくな

る。そのため，本論文では整流器の DCリンクコンデンサと

し て 積 層 セ ラ ミ ッ ク コ ン デ ン サ ( 村 田 製 作 所 , 

GRM43DR72E474KW01L, 0.47 F)を用いる。積層セラミッ

クコンデンサは容量や耐圧に課題が残るものの，低寄生イ

ンダクタンスであるため，DCリンクコンデンサとして適用

可能である(16)。 

〈5･3〉 動作検証 

図 12 に SiC-SBD，GaN-diode，Si-FRD 整流器を受電側に

接続した際の非接触給電システムの用いた場合の動作波形

を示す。この時，負荷は 100 ，伝送距離は電気自動車への

給電を想定して 150 mm，電源から出力する進行波電力は

100 Wとした。また，伝送周波数は 11.18 MHzであり，13.56 

MHz ではない。これは，実験システムの共振周波数を用い

て実験したためである。 

図 9 に示した様に，受電側に抵抗負荷を直接接続した場

合には受電側電圧は正弦波状となるが，整流器負荷を接続

した場合にはひずみ成分を多く含む方形波状電圧となって

いることが分かる。なお，実験波形には示していないが，

整流器の入力電流は正弦波状となっていることが確認され

ている。これは，ダイオードブリッジ整流器の特性による

ものである。通常，ダイオードブリッジ整流器を電圧源に

接続した場合には，入力電流がひずみ，多くの高調波成分

Fig. 10. Transmission efficiency characteristics. 

Fig. 11. Experimental setup with diode bridge rectifier. 

 

Table 2. Ratings of diodes in Fig. 11. 

Diode 
Rated voltage 

[V] 
Rated current 

[A] 

SiC-SBD 

600 

4 

GaN-diode 6 

Si-FRD 3 
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を持つことが知られている。しかしながら，磁界共振結合

では基本波成分のみしか電力が伝送されず，正弦波状の電

流が受電側に供給されるため，整流器の入力電圧が方形波

状にひずむこととなる。 

送電コイルの電圧，電流波形に着目すると，Si-FRD を用

いた際には伝送周波数の 2 倍の周波数で振動していること

が分かる。これは，反射電力により生じている定在波の影

響であり，この時高周波電源で測定された反射電力は 63 W

であった。これらの影響により，Si-FRD 接続時の伝送・整

流効率は 5.2%である。一方，SiC-SBD 及び GaN-diode 整流

器を接続した場合には，低電圧リプルな直流出力電圧を得

ることができることが確認された。SiC や GaN といった次

世代半導体デバイスは，Si の物性値と比べてバンドギャッ

プ Eg，絶縁破壊電界 EBが大きいという特徴をもつ。これよ

り，次世代半導体デバイスの最大動作周波数 fmaxは，Siを 1

とした場合に 4H-SiCが 9.0，GaN が 7.0と大きな値を取り，

高周波動作に適する(17)。なお，最大動作周波数 fmaxはデバイ

スの物性値から与えられる性能指標であり，fmax≈EBEg
0.5で

ある(18)。ここで，ダイオードのリカバリ特性を検討すると，

Si-FRD のリカバリ時間は 20 nsec (Tc=25˚C)であり，

GaN-diodeのリカバリ時間 8 nsec (Vr=400 V，Tc=25˚C)と比較

して 2.5倍の値をとる。また，SiC-SBDでは原理上リカバリ

電流が発生しない。本論文では伝送周波数として 11.18 MHz

を用いているため，一周期は 89.4 nsecとなり，Siデバイス

を用いた場合にはリカバリ電流の影響が大きい。従って，

Si-FRD により構成される整流器は本アプリケーションに適

さず，SiC-SBD もしくは GaN-diode 整流器の適用が有効で

あることがわかる。 

本条件下での伝送・整流効率はそれぞれ SiC-FRD を用い

た場合が 75.2%，GaN-diode を用いた場合が 69.2%である。

ここで，伝送・整流効率とは非接触給電システムによる 150 

mm の非接触電力伝送効率と受電側に接続された整流器の

変換効率の両者を含んだ効率のことを指す。 

〈5･4〉 伝送・整流効率特性 

図 13に整流器の負荷抵抗と伝送・整流効率の関係を示す。

ここで，伝送・整流効率は各部の効率の積で表されるため，

(14)式で表される。 

   recTrctr  22 11   ........................................... (14) 

ここで，(1-c
2)は進行波電力に対して伝送コイルで反射さ

れずに透過する電力の割合，(1-r
2)は進行波電力に対して整

流器入力で反射されずに透過する電力の割合，T は伝送効

率，recは整流器の変換効率を示す。ここでは，反射電力は

負荷で消費されないため，損失として扱う。 

〈5･5〉 損失分離 

検討する非接触給電システムでは(14)式に示したように 4

つの損失の発生要因がある。しかしながら，高周波におい

ては大電力を測定するのは困難であり，さらに，測定機器

を挿入することによる影響も無視できない。そこで，本節

では反射電力に着目した損失分離法を用いて，効率の分離

 

 (a) SiC-SBD. 

(b) GaN-diode. 

(c) Si-FRD. 

Fig. 12. Experimental waveforms with rectifiers. 

Fig. 13. Characteristics of transmission and conversion efficiency. 
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を行う。本方式は実験結果をもとに，伝送効率を推定する。

ただし，同軸ケーブルによって発生する損失は無視できる

ものとする。 

図 14に損失分離法の概念図を示す。インピーダンスの観

点から非接触給電システムを電源部，伝送部，整流部の 3

領域に分けて考える必要があるため，それぞれの間に特性

インピーダンスの境界がある。まず初めに，電源と伝送コ

イル間のインピーダンスに着目する。ここで，電源から供

給される進行波電力 PFに対して，透過電力は(6)式に従って

発生するため，伝送コイルに供給される透過電力は PF(1-c
2)

となる。透過電力は伝送効率T によって受電側に伝送され

るため，受電コイルと整流器の境界に供給される電力は

PF(1-c
2)Tとなる。ここで，さらに反射係数rにより反射さ

れるため，整流器に供給される電力は PF(1-c
2)T(1-r

2)とな

る。整流器の効率をrecとすると，供給された電力のうち，

整 流 器 の 出 力 と し て 得 ら れ る 電 力 は

Pout=PF(1-c
2)T(1-r

2)rec となる。反射電力も同様に(5)式を

用いて計算可能である。実際には反射された電力が，再度

異なるインピーダンス境界に達した際には繰り返し反射さ

れるが，N 度反射された反射電力はに比例し，<1 であ

るので，解析結果に大きな影響を与えない。そのため，本

解析では簡単のため 2 度目以降の反射を無視するものとす

る。計算結果から，電源で観測される反射電力 PRと出力電

力 Poutは(15)式で得られる。 

   
 








RcFrTcF

outrecrTcF

PPP

PP
2222

22

1

11




 .................................... (15) 

電源で観測される反射電力及び出力電力は測定可能であ

るので，(15)式の連立方程式を解くことで，伝送効率Tが得

られる。伝送効率を(16)式に示す。 

   recrcF

out
T

P

P




22 11 
  ....................................... (16) 

図 15に SiC-SBD及びGaN-diode整流器を用いた場合の損

失分離結果を示す。SiC-SBD，GaN-diode整流器を用いた場

合，両者とも損失は同様の傾向を示すことが明らかとなっ

た。整流器の変換効率に着目すると，負荷抵抗値が大きく

なるにつれて，損失が小さくなる。これはダイオードによ

る導通損が整流器損失において支配的であることを示して

いる。ダイオードによる電圧降下は素子により異なるため，

本検討においては SiC-SBD を用いた場合に高効率を示すこ

ととなった。 

一方，伝送コイルによる反射電力と整流器による反射電

力の和に着目すると，負荷抵抗が 50 の時に最小値を取る。

これは電源及び伝送系を 50 で整合しているためである。

整流器による反射を抑圧するためには，伝送周波数におい

て，整流器の入力インピーダンスを 50 に設計しなければ

ならない。これは，伝送周波数において整流器の入力力率

を 1 とし，さらに，入力電圧に対して入力電流を 1/50 とす

ることを意味する。コンデンサインプット形ダイオードブ

リッジ整流器を用いた場合，入力電流は負荷条件により変

動する。そのため，整流器後段に力率改善回路(PFC)を接続

し，整流器入力電流をインピーダンス整合条件を満たすよ

う制御することで，非接触給電システムのさらなる高効率

化が可能となる。 

6. まとめ 

本論文では，磁界共振結合方式による非接触給電を高周

波で駆動することを目的とし，反射電力に注目して駆動用

電源及び受電側整流器の構成法について検討を行った。 

駆動用電源は出力側伝送線路の特性インピーダンスに出

力インピーダンスを整合させる必要がある。そこで，整合

回路の設計法の明確化を行い，伝送線路の特性インピーダ

Fig. 14. Basic concept of loss separation. 

 

(a) Using SiC-SBDs. 

 

(b) Using GaN-diodes. 

Fig. 15. Loss separation results. 
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ンスが定まっている場合，整合回路のパラメータが一意に

定まることを示した。 

また，受電側に SiC-SBD 及び GaN-diode を用いた際の整

流器動作について実機検証を行い，整流器が電力伝送に与

える影響について評価を行った。実験により，SiC-SBD に

よる整流器を受電側に接続した場合に，伝送・変換効率

75.2%が得られた。さらに，損失分離を行い，反射電力によ

り効率が低下していることを確認した。 

今後の課題として，受電側に接続される整流器の入力イ

ンピーダンス整合法があげられる。 
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