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This paper provides the fundamental analysis of the propose three-phase inductive power transfer (IPT) system with 12 coils. 

The six coils of them are transmission coils and others are receiving coils. Each phase consists of two coils, which are 

differentially coupled. One of the coils is placed in opposite to another to cancel out radiative noise at far field. Moreover, 

transmission coils on the primary side and the secondary side are placed in each 60deg. First, in this paper, design methods of the 

three-phase IPT systems with a delta-winding and a star-winding are mentioned. Then the cancelation method of an unnecessary 

magnetic coupling among the 12 coils is introduced. Finally, the cancelation method is demonstrated by the simulation. 
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1. はじめに 

近年，電気自動車やプラグインハイブリッド自動車向け

非接触給電システムが実用化に向けて盛んに研究されてい

る(1–2)。現在主に開発が進められている非接触給電システム

は，有線充電器の普通充電に該当する定格電力 3.3 kWから

7.7 kW のシステムである。しかしながら，電気自動車の走

行距離延長のため電気自動車に積載されるバッテリ量は増

大する傾向にある(3–4)。これに伴い，バッテリの充電時間の

短縮を図るため，有線充電器の出力電力は年々増加する傾

向にある。例えば国内では，家庭用の 3.3 kWや 7.7 kWの普

通充電器に対し，50 kWの急速充電器の配備が進められてい

る。さらに，海外では出力電力 120 kWといった大電力の充

電器の販売が始められている。このような時勢にあって，

非接触給電システムの伝送電力も有線充電器と同等レベル

とならなければ，例え接続作業が不要になるという利点が

あるとしても，非接触給電システムにより利便性が改善さ

れたとは言い難い。 

非接触給電システムの大容量化例として，電動バス向け

44 kW非接触給電システム(5)や，鉄道車両用非接触給電シス

テム(6)が報告されている。しかしながら，インバータ直流電

圧は系統電圧により制限されるため，システムの大容量化

に伴い，非接触給電用コイルで生じる銅損が増加する。し

たがって，システムの高効率化が困難となる。また，大容

量化に伴い発生する問題としてシステムから放射される放

射磁界が挙げられる。放射磁界は他の機器への電波干渉等

の観点から規制値を満足しなければならない。しかしなが

ら，ループコイルにより生じる磁束はコイルに通流する電

流に比例するため，大容量化によりこれらの規制値を満足

することが困難となる。文献(5)では伝送システムを二重化

し，逆相の電流を通流させることにより伝送コイル 1 個あ

たりの損失を減らしつつ，放射磁界の低減を図っている。

しかしながら，多重化したコイル間の磁気結合は伝送の妨

げとなるため，これらのコイルの配置に関する自由度は低

い。 

一方，大容量化の手法として，非接触給電システムを三

相化する手法が提案されている(7–10)。三相コイルにより給電

することで，伝送コイル 1 つあたりに通流する電流を低減

することができるため，原理上銅損の低減が可能である。

しかしながら，従来の三相非接触給電システムは他相のコ

イルとの不要な磁気結合が生じ，効率低下の原因となる。 

そこで本論文では上記の問題を解決するため，対向配置

したソレノイドコイルを 12 個(6 対)用いた三相非接触給電

システムを提案する。提案システムでは，1相あたりのコイ

ルを 2 つに分割し，この 2 つのソレノイドコイルを対向配

置することで，それぞれのコイルで生じる磁束を遠方界に

てキャンセルし放射磁界を抑制する。また，1次側 2次側に

おいてそれぞれ 6個のコイルを 60度毎に配置することで，

不要な結合による誘起電圧の発生をキャンセルすることが

可能である。本論文では初めに三相非接触給電システムの
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(a) Delta winding 
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(b) Star winding 

図 1 提案する三相 12コイル非接触給電システム 

Fig. 1. Proposed three-phase IPT system with 12 

coils. 
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(a) Delta winding 
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(b) Star winding 

図 2 提案する三相 12コイル非接触給電システム 

Fig. 2. Proposed three-phase IPT system with 12 

coils. 

 

設計手法を示す。次に，三相の各相間の磁気結合の影響を

キャンセルする伝送コイルの条件を磁気結合モデルから明

らかにする。最後に提案システムの有用性をシミュレーシ

ョンにより評価する。 

2. 提案システムの構成 

〈2･1〉 システム構成  図 1に提案する三相 12コイル

非接触給電システムの回路図を示す。提案システムは三相

非接触給電システムに対して，1 次側直列–2 次側直列補償

(S/S 補償)を導入した回路構成である。さらに，各相のコイ

ルを 2 つに分割し差動結合となるように接続することに特

徴がある。したがって 1 次側 6 個，2 次側 6 個，計 12 個の

伝送コイルを用いて電力伝送を行う。なお，図 1 の(a)のよ

うにデルタ結線(結線)する場合と図 1(b)のスター結線(Y結

線)する場合の二通りが考えられるが，両者とも巻線で生じ

る損失に大小があるものの，ほぼ同様の特性を持つ。これ

らの差異に関しては<2・2>節にて述べる。 

なお，共振コンデンサの接続箇所については，図 1(a)で示

したインバータ出力及び整流器入力に直列接続する方式の

ほか，結線した非接触給電システムに対して各インダクタ

ンスに直列もしくは並列に挿入する方式もある。各インダ

クタンスに直列に共振コンデンサを挿入した場合，インバ

ータ出力に直列に挿入する方式に対して共振コンデンサの

容量が 1/3倍となる。また，共振コンデンサに通流する電流

も 1/30.5倍となる等の利点がある反面，共振時のコンデンサ

に印加される電圧は 30.5倍となる。一般的に非接触給電では

共振コンデンサに印加される電圧が高電圧となることが問

題となる。そこで本論文では共振コンデンサの端子間電圧

が低くなるよう，インバータ出力及び整流器入力に共振コ

ンデンサを直列接続する方式を用いた。 

図 2に提案システムにおける伝送コイルの配置図を示す。

なお，原理は同一であるため本論文では，これ以降結線の

場合について説明する。まず，同相に接続された伝送コイ

ル Luv1Aと Luv1B が差動接続となるよう接続する。対向配置

したコイルは，放射磁界の測定を行う十分遠方ではそれぞ

れのコイルから生じる磁束が打ち消し合うため，放射磁界

を抑制できる(11)。また，本システムでは uv, vw, wu 相の伝送

コイルを 120 度ずつ離して配置する。ここで，電力伝送に

寄与する上下に配置されたコイル間の相互インダクタンス

を M（Luv1Aと Luv2A間の結合等），1 次側において隣接して

配置したコイル間の相互インダクタンスをMa（Luv1Aと Lvw1B

間の結合等），120˚離れて設置されたコイル間の相互インダ

クタンスを Mb（例えば Luv1Aと Lwu1A間の結合等），対向配

置したコイル間の相互インダクタンスを Mc（例えば Luv1A

と Luv1B間の結合等）とする。また，他の相互インダクタン

ス（例えば Luv1Aと Luv2B 間の結合等）が十分小さいものと

すると，本システムの磁気結合は(1)式で得られる。また，Y

結線時の磁気結合は(2)式となる。ただし，ここで添字の 1

は 1次側コイル間，2は 2次側コイル間の結合を示す。式(1)

及び(2)式より明らかなように，三相化および伝送コイルを

対向配置することで伝送に寄与する相互インダクタンス M

に加えて，伝送に寄与しない相互インダクタンス Ma, Mb, Mc

が生じる。これらの不要な相互インダクタンスにより，電

源からみた力率及び 2次側誘起電圧からみた力率が低下し，

伝送効率が低下する。本論文では，<2･3>節で説明するこれ

らの不要な相互インダクタンスのキャンセル手法を用いる

ことで，不要な相互インダクタンスによる力率の低下を防

ぐ。 
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〈2･2〉 三相非接触給電システムの設計法 

(1) –結線  図 1(a)に示した–結線の場合において，

システムの設計法を説明する。ただし，本節では簡単のた

め電力伝送に寄与しない不要な相互インダクタンス Ma, Mb, 

Mcが十分小さく無視できるものとする。 

まず初めに，定格出力電圧 VDC2及び定格出力電力 P から

等価交流抵抗を導出する。文献(12)において示されている単

相整流器の等価交流抵抗の導出を三相整流器に応用する

と，1相あたりの等価交流抵抗 Reqは(3)式で表せる。 

 
P

V

P

V
R DCDC

eq

2

2

2

2

2

2

6

3

28


  ................................... (3) 

各相の伝送効率を最大とするため，等価交流抵抗と 2 次

側励磁インダクタンスのインピーダンスが等しくなるよう

2次側インダクタンスを決定する。巻線抵抗が十分小さく，

かつ後述する共振条件が満たされている場合，Y結線時の 1

相あたりの 2 次側自己インダクタンスは(4)式で設計できる
(13)。 

P

V

kk

R
L DCeq

Y

2

2

22

6

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

(4)式は Y 結線時における 1 相あたりの自己インダクタン

スであるため，Y–変換により結線に変換し(5)式を得る。 

P

V

k
LLLLL DC

Ywuvwuv

2

2

222222

18
3


  ............. (5) 

ここでは伝送周波数，k はノミナル位置における結合係数

である。共振条件下における入出力の電圧比より，1次側直

流電圧 VDC1に対して所望の 2次側直流電圧 VDC2を得るため

に必要な 1 次側自己インダクタンスは(6)式である。なお，

ここで 1次側インバータは方形波駆動するものとする。 

P

V

kV

V
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wuvwuv
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1
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21111
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


   .... (6) 

なお，(5)式と(6)式で得られた自己インダクタンスは各相

のインダクタンス値となるため，本論文で提案しているよ

うに伝送コイルを分割する場合には，1つあたりの自己イン

ダクタンス L1s, L2sは(5)式と(6)式で得られた自己インダク

タンス L1, L2の半値とする。 

次に共振コンデンサを設計する。1次側相電圧及び 2次側

誘起電圧に対して力率 1 となるように，1 次側コンデンサ

Cu1, Cv1, Cw1及び 2次側コンデンサCu2, Cv2, Cw2を決定すれば

良い。ただし，ここで共振コンデンサは図 3 で示したよう

にインバータ出力及び整流器入力に対して直列に挿入する

ものとする。–Y変換より，結線された自己インダクタン

ス L1及び L2を Y結線に変換すると，一相あたりの等価イン

ダクタンスは L1
′ = L1 / 3，L2

′ = L2 / 3となる。これらのイン

ダクタンスに対して伝送周波数で共振するようコンデンサ

を決定すれば良いため，1次側共振コンデンサと 2次側共振

コンデンサは(7)式及び(8)式で求まる。 


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1
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3

L
CCC wvu


 ................................................ (7) 
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2

2222
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L
CCC wvu


 .............................................. (8) 

 (2)  Y–Y 結線  図 1(b)に示した Y–Y 結線時のシステ

ムの設計法を説明する。 
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–結線時と同様に，1相あたりの等価交流抵抗は(3)式で

表せる。 

各相の伝送効率を最大とするため，等価交流抵抗と 2 次

側励磁インダクタンスのインピーダンスが等しくなるよう

2次側インダクタンスを決定する。巻線抵抗が十分小さく，

かつ後述する共振条件が満たされている場合，Y結線時の 1

相あたりの 2次側自己インダクタンスは(9)式で表される。 

P

V

k
LLLL DC

wvuY

2

2

22222

6


  .............................. (9) 

共振条件下における入出力の電圧比より，1次側直流電圧

VDC1に対して所望の VDC2を得るために必要な 1 次側自己イ

ンダクタンスは(10)式である。なお，ここで 1次側インバー

タは方形波駆動するものとする。 

P

V

kV

V
LLLLL DC

DC

DC

YwvuY

2

1

2

2

2

1

21111

6
















  .... (10) 

なお，(9)式と(10)式で得られた自己インダクタンスは各相

のインダクタンス値となるため，本論文で提案しているよ

うに伝送コイルを分割する場合には，1つあたりの自己イン

ダクタンス L1Ys, L2Ysは(9)式と(10)式で得られた自己インダ

クタンス L1Y, L2Yの半値とする。 

共振コンデンサは 1 次側相電圧及び 2 次側誘起電圧に対

して力率 1となるように，1次側コンデンサ及び 2次側コン

デンサを決定すれば良い。したがって，共振コンデンサは

(11)式及び(12)式により決定すればよい。 

Y

wvu
L

CCC
1

2111

1


  ........................................... (11) 

Y

wvu
L

CCC
2

2222

1

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

(3)  –結線方式と Y–Y 結線の比較  同電圧条件にお

いて同電力を給電する時，結線において必要なインダクタ

ンス値は Y 結線の場合と比較して 3 倍となる。インダクタ

ンス値は一般に巻数の 2 乗に比例するため巻線数は Y 結線

の 30.5倍となる。しかしながら，伝送コイルに通流する電流

は Y結線と比較して 1/30.5倍となるため，伝送コイルの等価

直列抵抗が巻数に比例すると仮定すると伝送コイルで生じ

る銅損は結線の場合が Y結線の場合の 30.5倍となる。従っ

て，伝送コイルの銅損の観点では結線が有利である。ただ

し，伝送コイルに印加される共振電圧は結線の場合 Y結線

と比較して 30.5倍となる。 

一方，共振コンデンサに着目すると，結線において図 1(a)

のようにインバータ出力及び整流器入力に対して直列に共

振コンデンサを挿入した場合，共振コンデンサに印加され

る電圧及び，通流する電流は両者ともに等しい。ただし結

線時，共振コンデンサの容量は Y結線の場合の 3倍となる。 

以上の比較から，伝送コイルの端子間の放電対策さえ行

えば，伝送コイルの銅損の影響が大きい大容量の非接触給

電システムにおいては結線方式の三相ワイヤレス給電シ

ステムがより高効率となる。そこで本論文では，以降結線

を用いた解析結果を示す。 

〈2･3〉 不要結合のキャンセル手法  本節では式(1)に

示した電力伝送に寄与しない相互インダクタンス（Ma, Mb, 

Mc）により生じる誘起電圧のキャンセル手法を示す。(1)式

の 1 行目に着目すると，1 次側コイル Luv1Aに誘起される電

圧は(13)式である。 




















 

dt

di

dt

di
M

dt

di

dt

di
M

dt

di
M

dt

di
M

dt

di
Lv

wuvw
b

wuvw
a

uv
c

uvuv
sAuv

11
1

11
1

1
1

21
11

 . (13) 

(13)式において，それぞれ第一項が自己インダクタンス，

第二項が 2 次側コイルとの相互インダクタンス，第三項が

対向配置されたコイルとの相互インダクタンス，第四項が

60˚離して配置したコイルとの相互インダクタンス，第五項

が 120˚離して配置したコイルとの相互インダクタンスによ

る誘起電圧を示す。ここで，第三項以降の項は三相化及び

対向配置したコイルにより生じた誘起電圧であり電力伝送

には寄与しない。 

ここで，1 次側コイルの電流振幅を Im1とすると，各コイ

ルに通流する電流は平衡三相交流の場合(14)式で表せる。 











































3

4
sin

3

2
sin

sin

11

11

11

tIi

tIi

tIi

mwu

mvw

muv

 .............................................. (14) 

(14)式を(13)式に代入すると，(15)式が得られる。 

 

 

































3

4
cos

3

2
coscos

11

111

21
11

tMM

tMMtMI

dt

di
M

dt

di
Lv

ba

bacm

uvuv
Auv

 ..... (15) 

(15)式より，(16)式を満足する時，不要結合による誘起電

圧が発生しないことが分かる。 

111 cba MMM  ......................................................... (16) 

1 次側コイルの自己インダクタンス L1は全て等しいの

で，(16)式は(17)式となる。 

111 cba kkk   ............................................................ (17) 

(1)式より，2次側においても同様に(18)式が得られる。 

222 cba MMM   ....................................................... (18) 

2 次側においてそれぞれのコイルの自己インダクタンス

L2は等しいので，(19)式が得られる。 

222 cba kkk   ........................................................... (19) 

つまり，結合係数が(17)式および(19)式を満足するように

伝送コイルを設計すれば，他相および対向配置されたコイ
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(a) Ideal (ka=0, kb=0, kc=0)  (b) With unrequired coupling (ka=0.3, kb=0.2, kc=0) (c) With proposed cancelation method (ka=0.3, kb=0.2, kc=0.1) 

図 3 不要結合キャンセル手法の検証 

Fig. 3. Simulation results for verification of the proposed decoupling method for unnecessary magnetic coupling. 

 

表 1 シミュレーション条件 

Table. 1. Simulation conditions. 

Parameters Symbol Value   

Primary DC voltage VDC1 400 V 

 
Secondary DC voltage VDC2 400 V @rated power 

Output power P 3.3 kW 

 
Transmission frequency f 85 kHz 

 
Coupling coefficient k 0.3   

 
Primary inductance L1 552 uH 

 
Secondary inductance L2 552 uH 

 
Primary capacitance Cu1, Cv1, Cw1 19.1 nF 

 
Secondary capacitance Cu2, Cv2, Cw2 19.1 nF 

 
 

ルの影響をキャンセルすることができる。 

3. シミュレーション 

本章では 2 章において説明した不要結合のキャンセル手

法をシミュレーションにより検証する。 

〈3･1〉動作波形   

図 3 に提案システムのシミュレーション波形，表 1 にシ

ミュレーション条件を示す。図 3(a)が不要結合が存在しない

理想状態，すなわち ka = 0, kb =0, kc = 0の場合の波形であり，

図 3(b)は不要結合(ka = 0.3, kb = 0.2, kc =0)を考慮した場合，図

3(c)が不要結合を考慮し，かつ(17)式と(19)式を満たした場合

(ka = 0.3, kb = 0.2, kc =0.1)の波形である。理想状態においては

設計値通り，所望の出力電力が得られる。しかしながら，

不要結合がない理想状態に対して，不要結合を考慮すると 1

次側力率が低下し，また共振条件が変化するため 1 次側電

流振幅が増加する(図 3(b))。これに伴い，出力電圧が設計値

以上に増加する。一方，(17)式及び(19)式に従って結合 kc値

を入力すると，不要結合があるにも関わらず 1 次側電流力

率はほぼ 1 となり，理想状態とほぼ同様の波形となる(図

3(c))。また，出力電圧も設計値である 400V に一致する。 

 

〈3･2〉動作波形   

図 4に不要結合 ka, kb, kcと 1次側インバータの出力からみ

た基本力率を示す。不要結合が存在しない理想状態では，

共振動作により 1 次側からみた力率がほぼ 1 となる。しか

しながら，これらのうちいずれかの結合を単独で増加させ

ていくと共振条件が変化するため力率が急激に悪化する。

一方(17)式(19)式を満足するようこれらの結合係数を増加さ

せていった場合には力率は悪化せず，力率 0.95 以上を維持

することが可能である。以上の結果より，三相ワイヤレス

給電システムにおいて 12個の伝送コイル間の結合を適切に

設計することで，不要結合の影響をキャンセル可能である
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図 4 不要結合と力率の関係 

Fig. 4. Unnecessary magnetic coupling v.s. power factor. 

 

ことを確認した。 

4. まとめ 

本論文では伝送コイルを 1次側に 6個，2次側に 6個，計

12 個用いた三相非接触給電システムを提案した。提案シス

テムでは同相内のコイルを差動接続して対向配置すること

により，漏えい磁界の低減が可能である。対向配置したコ

イル間及び，三相の他相間の不要な結合は力率を低下させ

る問題があるため，本論文では不要結合のキャンセル手法

を提案した。これらの結合が(17)式及び(19)式を満足するよ

う伝送コイル形状を設計することで，不要結合の影響をキ

ャンセルすることが可能である。本理論をシミュレーショ

ンにより検証し，これらの不要結合があったとしても，1次

側からみた力率を 1に維持可能であることを明らかにした。 
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