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1

第1章

序論

1.1 研究背景

1.1.1 自動車の電動化

　　

2015年に採択されたパリ協定は，産業革命前から今世紀末までの地球の平均気温上昇

を 2◦Cより十分低く保つとともに，1.5◦C以下に抑えるような努力をすることで合意し

た [1]。この協定を受け，パリ協定に合意したすべての国は温室効果ガス（GHG）削減目

標の 5年ごとの提出・更新，実施情報の報告とレビューを受けながら，温室効果ガス排

出量を 2050年には 2013年比で 70%削減，2100年には実質ゼロにしていくために，各

国にて高い温室効果ガスの削減・抑制目標を策定している [3]。EUでは 1990年比で 2030

年までに温室効果ガス排出量の 40%削減を掲げている。また，世界最大のCO2排出国

となった中国では，GDP当たりのCO2排出量を，30年には 05年比 60～65%削減する

ことを掲げている。このような各国の目標設定に合わせ，日本でも 30年までに 13年比

で温室効果ガス排出量を 26%削減することを約束草案として提出している [2] [4]。

温室効果ガスの排出量を 21世紀末までに実質的にゼロにしていくためには, 温室効果

ガスのうち最も排出量が多く, 温暖化への影響が大きい二酸化炭素CO2の排出源となる

石炭や石油などの化石燃料によるエネルギー利用を低減する必要がある。図 1.1に世界

の産業部門別の CO2排出量の割合を示す。国際エネルギー機関 (IEA)によると，2015

年世界のエネルギー起源のCO2 排出のうち，運輸部門からの排出は 24%に上り，自動

車はそのうち 75%を占める [5]。そのため，運輸部門の中のCO2排出のうち 75%を占め

る自動車のCO2削減は急務になっている。具体的には，自動車のCO2排出を 2060年ま

でに 2015年比 90%以上削減する必要があるとされている [6]。

図 1.2にガソリン車，ハイブリッド車，電気自動車 (EV)の 1km走行当たりのCO2 排

出量を示す [7]。図 1.2ではCO2排出量は走行時の排出だけではなく，燃料となるガソリ
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図 1.1: 世界の部門別 CO2排出量 [5]
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図 1.2: 1km走行あたりの自動車の CO2排出量 (2015年時点) [7]

ンや，電気の製造工程でのCO2排出も加えて算出している (Well to Wheel)。2015年の

日本における電源の化石燃料構成を前提としたEVのCO2排出量はガソリン車の半分以

下，ハイブリッド車よりも少なくなる。しかし，石炭火力発電の比率が高い中国 (2015

年：石炭 70%)では，EVのCO2排出量は 82g−CO2/km と高くなる。一方，石炭火力発

電の比率が低く，脱炭素化が進んでいるEU（2015 年；石炭 26%）では，EVのCO2排

出量は 34g−CO2/kmとなり，日本内での EV走行用の電気及びハイブリッド車の CO2

排出量より低くなる。今後，新型の火力発電や再生エネルギー発電の導入により発電の

脱炭素化がさらに進むと予想されており [8]，EVは明らかに最もCO2排出の少ない自動
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車となり，大幅なCO2削減対策として非常に有効な手段となる。

しかしながら，EVの普及はEV車両自体のコスト高や充電に関する課題があり，現状

はまだ自立的な普及拡大は望めない状況にある。そのため，各国では様々なEV普及施

策を導入しEVシフトを促進する動きを始めている。ノルウェーでは 2025年までにすべ

てのガソリン・ディーゼル車の新車販売を禁止すると発表している。また，イギリスや

フランスも 2040年めどにガソリン・ディーゼル車の新車販売を禁止する方針を表明して

いる [10]。　日本では EV·プラグインハイブリッド (PHEV)ロードマップの中で，2020

年までにEV及びPHEV車の保有台数を最大 100万台とする目標を決めている。そして，

2030年には新車販売に占める EVの割合を 20−30%とする目標を掲げている [11] また，

EV導入の推進策として効果が高い燃費規制や CO2排出規制の強化が実施されている。

EUでは 2021年までにCO2排出 95g/kmという目標を設定している。これは，現在世界

で最も厳しいCO2排出規制水準であり，燃費に換算すると約 24km/lに相当する [12]。米

国ではカリフォルニア州を筆頭に ZEV(Zero Emission Vehicle)規制が施行されている。

EV, PHEV, FCVなどの ZEVの一定クレジット比率を満たす台数の販売を義務つける

規制である [13]。中国では 2019年から ZEV規制に似た EV, PHEVの一定車種の販売を

ルール化するNEV(New Energy Vehicle) 規制が導入されている [14]。

上記の普及目標の設定や規制強化を背景に, 近年，世界的に EV,PHEVの販売及び保

有台数が急速に伸びている。図 1.3に世界の主要な自動車市場における EV及び PHEV

の保有台数の推移を示す [9]。2018年現在，世界のEV保有台数は 2013年比で約 13倍の

約 510万台を超え，前年の 2017年に比較し 200万台増加し，新規販売数はほぼ倍増して

いる。中国は依然として世界最大の電気自動車市場であり，ヨーロッパと米国がそれに

続く。世界第 4位の EV市場である日本は，2017年の EV販売が急増し 5.4万台となっ

た。これは，2016年の販売台数の 2.2倍となっている [9]。この 2017年の日本における

EV販売の増加は，日産新型リーフ（BEV）とトヨタ新型プリウスPHEVの発売開始に

起因している。ブルームバーグNEF（BNEF）の将来予測によると，2040年までのEV

販売台数は，世界の乗用車販売台数の 58%，自動車販売台数全体の 31%を占めるとさ

れ，EVへのシフトは今後さらに加速する見込みである [15]。また，BNEFの将来予測で

は電気バスはバス販売台数全体の 67%，電気二輪車は二輪車販売台数全体の 47%，電気

小型商用車は小型商用車販売台数全体の 24%との予想がたてられおり，乗用車のみでな

く商用車や二輪車含めたモビリティ全体で電動化が加速すると予想されている [15] [16]。

1.1.2 現状のEVへの充電方法と車載充電器

EVはガソリンや軽油を給油する代わりに外部の電源によって車載電池を充電する必

要があり，「充電環境の拡充」が EV普及の大きな課題の一つとして挙げられる [17] [18]。
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図 1.3: 世界の EV・PHEVの保有台数の推移 [9]

EVへの充電方法と充電インフラの現状

EVへの充電方法は，大きく普通充電と急速充電の二つの方法に分けられる [19]。普通

充電は，一般家庭で使用する 100Vまたは 200Vの単相交流電源を用い，車両側に搭載

される車載充電器 (OBC：On Board Charger)で単相の交流電源を 400V程度の高電圧

の直流電圧に変換し，車載電池に充電する。交流 200V電源での充電時間は，比較的小

さな電池容量のPHEVで 2−4時間，より大きい電池容量のEVで 7−10時間かかる。交

流 100V電源の場合には，さらに交流 200V電源での充電の 2−3倍程度時間がかかる [20]。

普通充電設備は急速充電器に比べて設備導入コスト負担が少なく住宅や事務所や宿泊施

設など長時間駐車する場所での利用に適している。

急速充電は，車両外部の充電スタンド側で 3相 200V電源を 400V以上の直流電圧に

変換し，車載電池に直接つないで充電する。普通充電は 10−20A程度の電流に対し，急

速充電は 100A以上の大電流を流すため，電池容量にもよるが 80%充電まで 20−30分程

度の短時間充電が可能である。そのため，出先での継ぎ足し充電や緊急充電に適してい

る [24]。図 1.4に典型的なEV電源システム構成と充電モードを示す。充電器は車載 (オン

ボード)，車両外 (オフボード)の違いはあるが，高力率AC/DCコンバータ（PFCコン

バータ）と絶縁型DC/DCコンバータで構成される 2ステージ方式が現在主流となって

いる [21] [22] [23]。

図 1.5に世界の充電器設置台の推移を示す。世界の充電設置台数は，2017年から 44%

増加し 520万（2018年末）となっており，そのうちの 90%は住宅などの普通充電器と

なっている。また，公共の施設でアクセス可能な高速充電器は 15万台，普通充電器は

40万台と増加している [9]。このように，EVユーザーは従来のエンジン車ユーザーと異

なり，エネルギー（電気）の供給は自宅や職場で行うのが主流となっている。IEAの調
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査でも，最も EV比率が高いノルウェーの EVユーザーは，普通充電により自宅か職場

で最も頻繁に充電を行い，急速充電はまれに充電場所を計画して行う旅行等の長距離運

転時のみに使用するという結果が出ている [25]。
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図 1.4: 典型的な EV電源システム構成と充電モード
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図 1.5: 世界の充電器設置台数の推移 [9]
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充電電力による充電器の分類

充電器は，SAEJ1772標準 [26]に従って，表 1.1に示すように電力レベルに基づいてレ

ベル 1，レベル 2，及びレベル 3に分類される。レベル 1の充電器は，電源は単相交流

電圧でピーク電力は 3.7kWで，充電電力レベルは最も低いが家庭用の 100Vコンセント

からの充電が可能である。レベル 2の充電器は，単相または三相の交流電圧を入力とし

ピーク電力で 22kWの充電が可能である。表 1.2に現在市販されている主要カーメーカー

から市販されているEVのモータ定格，バッテリ容量と車載充電器の定格充電電力を示

す。現在，世界中で市販されている主要な EVのほとんどは，6.6kW−7.4kWの範囲の

レベル 2の車載充電器を使用している。これはバッテリ容量が 40−60kWhであるEVを

一晩 (7−10時間)で充電できる充電電力となっており，現在のEVのバッテリ容量に適し

ているためである。レベル 3のAC充電器は，三相の交流を入力として 22kW−43.5kW

の充電電が可能である。レベル 3のAC充電器は車両外に配置されるオフボードタイプ

となるが，車両に搭載するオンボードタイプの例もみられる [31]。レベル 3のDC充電器

は，EVのバッテリに直接直流電圧を印加し充電を行う。最大で 350kW以上の電力を供

給できる [40] [41]。レベル 3のDC充電器は，充電電力が非常に大きく充電器自体の体格が

大きくなるため，車両外に配置されるオフボードタイプとなる。なお，EV充電器は電

力品質基準がグリッド側で満たされるようにするため，グリッド側への高調波注入に関

する厳格な規格に準拠する必要がある。米国，ヨーロッパ，及び中国の規格は，Society

of Automotive Engineers（SAE）J2894 [42]，International Electrotechnical Commission

（IEC）61000 [43]，Guobiao推奨規格（GB / T）14549 [44]，及び IEEE 519 [45]となる。

表 1.1: 充電器の電力レベルによる分類

Power Level Voltage Charger Power Typical Use

Types Location

Level1 1ϕ120Vac On-board <=3.7kW Charging at home

3ϕ230Vac or office

Level2 1ϕ240Vac On-board 3.7kW Charging at private

3ϕ400Vac -22kW or public outlets

Level3(AC) 3ϕ400Vac Off-board 22kW Commercial,

-43.5kW analogous to a

(DC) 500Vdc(CHAdeMO) [26] Off-board <=200kW filling station

600Vdc(CCS combo1) [26] [27]

1000Vdc(CCS combo2) [27]
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表 1.2: 市販 EVの仕様

EV Model Motor Rating Battery Capacity OBC Rating

[ kW ] [ kWh ] [ kW ]

Smart Fortwo ED [28] 55 17.6 7.2

Hyundai ioniq Elec. [29] 100 38.3 7.2

Kia Soul EV [30] 81 30 6.6

Renault Zoe [31] 100 52 7

VW e-Golf [32] 100 35.8 7.2

BMW i3 [33] 125 33 7.4

Nissan Leaf [34] 110 62 6.6

Tesla Model 3 [35] [36] 192 75 11.5

Chevrolet Volt [37] 150 60 7.2

Ford Focus Electric [38] 107 33.5 6.6

車載充電器の高出力化

EV普及の課題の一つである航続距離向上の対策として，バッテリの大幅な高エネル

ギー密度化によるバッテリ容量の増加が進んでいる [46]。例えば，24kWhであった 2013

年の日産リーフのバッテリ容量 [39]は，2018年には表 1.2に示すように 62kWhと 5年間

で約 2.5倍に増加している。この傾向は，バッテリ価格の低下とともにバッテリのエネ

ルギー密度の増加によって今後さらに加速されると予想される [15]。このバッテリ容量の

増加に伴い，充電器の電力レベルも増加の傾向にある。2013年の日産リーフに代表され

る初期のEVではピーク電力 3.3kWのレベル 1の車載充電器を用いていたが，前述のよ

うに現在では約 2倍の 6.6kW−7.2kWのレベル 2の車載充電器が主流となっている [39]。

しかし，現状の 6.6kWでの普通充電でも家庭でフル充電するのに半日ぐらいの時間がか

り，急ぎで充電しなければならない状況への対応は困難である。急ぎの充電に対しては，

DC急速充電器の利用が考えられるが，設置箇所は限定的なため実質的には困難である。

今後，バッテリ容量の増加が進む中で，ユーザーへの利便性向上と距離への不安軽減に

より行動範囲の制約なくEVを利用できるようにするためには，設置台数が最も多い普

通充電の高出力化による充電時間の短縮が求められる。そのためには，車載充電器の高

出力化技術が非常に重要となってくる。

1.1.3 電力システムとの統合によるEVの付加価値創出

　今後，EVの普及拡大が期待される中で，同じ時間帯に一斉に充電した場合や電力需

要ピーク時に充電した場合に，電力系統に大きな負荷がかかる可能性がある [48]。実際に，

充電による局所的な電線や変圧器の過負荷や電圧降下の発生が報告されている [49] [50]。ま



8 第 1章 序論

た電力系統全体では，電力需給バランスが崩れ系統の不安定化を招く恐れがあるため，

電力系統レベルでの周波数調整や電力供給調整が必要になる可能性がある [52]。現在日本

にある約 6000万台の乗用車 [51]がすべて EVに置き換わったとしても，EVの年間消費

電力は日本の年間総発電量 (2017年)のわずか 9%を占めるにすぎない [2]。そのため，電

力系統容量や電力供給自体は問題ないレベルと思われるが，実際には各地域の各時間帯

での電力需給バランスを見ることが必要となる。そこで今後のEV普及拡大に際しては，

充電のスマート化として充電電力や充電タイミングをコントロールすることが重要であ

り [53] [54]，その効果に関して実際にカリフォルニア州で PG＆ Eと BMWが実証試験を

行っている [55]。

EVへの充電スマート化が進む中で，充電のみならず，系統安定化の観点で車載電池を

電力貯蔵機能とし活用し，EVを電力系統に接続して蓄電した電力を系統に供給（逆潮

流）する技術である Vehicle-to-Grid(V2G)が近年注目されている [56]。V2Gの利点とし

て，まず太陽光や風力といった再生可能エネルギーの拡大に伴い，電力系統安定化のため

にEVが分散型電源またはエネルギー貯蔵として電力量の調整力として機能できる点が

挙げられる。具体的には，天候の変化に伴う再生可能エネルギーの発電変動に対応して，

発電量が過剰に大きい場合は車載電池に充電し，逆に発電量が少なく電力供給が必要な

時には車載電池から放電を行うことで電力需給バランスをとることが可能となる [57]。加

えて，電力系統の安定運用に必要な周波数制御や瞬時予備力 (アンシラリーサービス)を

提供することができる [58]。近年，V2Gに関する実証試験は国内外で盛んに行われてい

る [58]。また，EVを家庭用蓄電池として活用する Vehicle-to-Home(V2H)も実用性が注

目されおり，実証フェーズから徐々に普及フェーズに入りつつある。昼間に太陽光発電

システム (PV)からの余剰電力を EVの車載電池に充電し，夜間にその電気を利用する

(EVから放電する)ことで，電力系統からの買電量すなわち電気代を削減することがで

きる [59]。さらに，災害時や停電の際などにEVから家庭に電気を供給する非常用電源と

しても使うことができる。例えば，日産リーフの場合，電池は 40kWhの容量があるの

で，満充電であれば家庭に 2−4日間電気を供給可能となる [60]。EVは年間 90−95%停止

しており，その間，車載電池はほとんど利用されていないと推定される [61]。そのため，

停止中に車載電池を電力システムの一部として活用する「再生可能エネルギーによる充

電」，「電力システムへの調整力の提供」，「災害時の電力供給」のいずれもEVの電力貯蔵

応用としての新たな付加価値を創出するインパクトを持っている。従ってV2Gは，EV

の付加価値向上によるEV普及促進とCO2削減に向けた自然エネルギーの導入加速に貢

献する極めて重要なテクノロジーとなる。

V2Gの導入に向けて，EVの車載電池の電力を電力系統や家庭に充放電，すなわち双方

向で電力変換する必要があるため，車載充電器の双方向化が求められる。双方向化の主な

課題としては，「車両搭載に向けた体積と重量の削減」，「電力系統への高調波歪みの抑制」，
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「幅広い電池電圧範囲での高効率化」がある [62]。電力系統への高調波歪みの抑制に関し

ては，車載充電器により外部電力潮流を調整する場合は，IEEE 1547 [63]，IEEE 2030 [64]，

IEC 62109 [65]に詳述されている厳格なマイクログリッドインバーター標準に準拠する必

要がある。また，双方向化により充電と放電のサイクル及び回路の稼働時間が大幅に増

加するため，回路部品，特にコンデンサの長寿命化，信頼性向上も課題となる。

1.1.4 電動化車両への非接触給電技術の適用

非接触給電による課題解決

EVの利便性を最大化し普及を加速させるためには，あらゆる場所，時間での高速で

シームレスな充電環境が理想であり，EVと電力インフラとの接触機会を増やす充電方

式が求められる。現在のEVへの充電は，1.1.2項で述べたように，商用電力系統から充

電ケーブルと接触式コネクタで車両につなぎ車載充電器を使用して充電する接触式であ

る。接触式は雨天などの濡れた環境下での充電時に，感電や漏電の危険性を伴うため安

全性に問題があるとされている [66]。さらに，充電ケーブルの取り回しやコネクタ挿抜が

必要となるため，利便性や耐久性にも問題があるとされている [67] [68]。これらの問題を解

決する充電方式として，電磁誘導現象を用いた非接触 (ワイヤレス)給電 [69]が近年注目

されており，特に自動車分野においてはEVへの充電システムとしての適用が期待され

ており，盛んに研究がされている [70]～[75]。非接触給電は機械的接触を持たないため安全

性や利便性が向上すると考えられる。図 1.6に停車中における非接触給電のイメージを

示す。非接触給電は，駐車場や路面に電力を伝送する送電コイルを設置し，空間を隔て

て車両に取り付けられた受電コイルにより電力を受け取る構造となる。これにより充電

スタンドからケーブルを取り回し，給電口にコネクタを接続する等の充電操作を行わず

に，充電を安全に行うことができる [77]。また利便性・安全性に関する課題の解決が図れ

るだけでなく，煩わしいいケーブル接続の手間がなくなることで頻繁な充電が可能とな

るため，コスト面で課題のある車載電池の搭載量を削減すると同時に航続距離への不安

解消を図ることができる。従って，非接触給電はEVの全面的な導入の加速の一翼を担

う存在として，さらに関心が高まっていく重要な技術と言える。

EV向け非接触給電の概要と構成

EV向けの非接触給電における電力伝送方式としては，様々な方式の中で現在，磁界

共振結合方式が最も一般的である [78] [79]。図 1.7に示すように，磁界共振結合方式の非接

触給電は一次側，二次側の二つのコイルが大きなギャップで隔てられた状態で，一次コ

イルに高周波の交流電流を通電し交番磁界を発生させ，発生させた磁界の一部が結合係
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図 1.6: 自動車への非接触給電

数 kに応じて二次コイルに鎖交することで二次側に電圧が発生する。磁界共振結合方式

では，電力伝送の効率を高めるために漏れインダクタンスの補償回路として，一次側と

二次側それぞれにコンデンサを直列または並列に接続し，コイルのインダクタンスとの

間に共振回路を構成する [80]。図 1.8に典型的な非接触給電システムの回路構成を示す。

一次側は入力である商用電源周波数の交流電圧を一定の直流電圧に変換するAC/DCコ

ンバータと，直流電圧を高周波電圧に変換する高周波インバータの二段階の電力変換回

路から構成される [75] [76]。一次側の高周波インバータのスイッチング周波数は，SAEが

策定するワイヤレス給電向けの規格 SAE J2954で 81.38kHz-90kHz の範囲と定められて

いる。そのため，通常中心の 85kHz付近で共振するように補償回路が設計される [81]。二

次側は整流回路によって直流電圧に整流され，車載電池に充電される。基本的な回路構

成自体は，1.1.2項で説明した車載充電器と同じになる。主な違いは，結合係数 kがほぼ

1となる密結合のトランスの代わりに 0.1−0.3程度の低い結合係数の非接触給電コイル

を用い，LC共振現象を用いた漏れインダクタンスの補償回路を有する点である。この

補償回路によって，一次側の高周波インバータの電力伝送制御法も車載充電器の絶縁型

DC/DCコンバータとは異なったものになる。

EV向け非接触給電システム開発の方向性

EV向けの非接触給電システムは，既に一部で商品化されている。米国では，WiTricity

やHEVO Power [82]が，日本国内では株式会社ダイヘンが最大 11kWでの充電を可能と

する非接触給電システムを商品化している [83]。現状は，まだ充電のみの単方向で，電力

としては SAE J2954で分類分けされているWPT3(表 1.3)までの対応となっている [82]。

一方で，国内外の研究機関や自動車関連メーカーなどが盛んに研究開発を進めている。
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図 1.7: 磁界共振結合方式を用いた非接触給電原理
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図 1.8: 典型的な非接触給電システムの回路構成

表 1.3: 非接触給電のパワークラス

WPT1 WPT2 WPT3 WPT4

Maximum input Volt Amps 3.7kVA 7.7kVA 11.1kVA 22kVA

Minimum target efficiency >85% >85% >85% TBD

Minimum target efficiency >80% >80% >80% TBD

at offset position 　
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今後，EV普及に向けて非接触給電システムに求められる要件としては，主に下記の

4つが挙げられる (図 1.9)。

(1) 電池容量の増加に伴う大電力化（WPT4レベル以上）

(2) V2G適用に向けた双方向化

(3) 搭載・設置性向上に向けた小型軽量，低コスト化

(4) 走行中給電への適用

AC/DC/AC

��� �����	
��
������

��� ����

��� ������

��� ����������� �

Power Converter

Battery

3.3kW�7.7kW�11kW�22kW�

図 1.9: EV向け非接触給電システムの開発方向性

(1)に関しては，表 1.4に示すように 1.1.2項で述べた車載充電器と同じく高出力化の

傾向は明らかである。また 200kWでの非接触給電による充電実証も報告されている [101]。

このように，今後のバッテリ容量の増加や大電力での充電が可能なキャパシタの使用も

想定される中で，非接触給電システムにも大電力化が求められる。同時に，電力系統と

の間での大電力授受が頻繁になるため，電力系統の電力品質維持の観点で電力系統側へ

の高調波電流の抑制が求められる。

(2)に関しては，1.1.3項においてV2G導入に向けての車載充電器の双方向化の必要性

を述べたが，V2G導入に向けては何よりもEV保有者の協力が必要であるため，利便性

という観点でケーブル接続という煩わしさをなくした非接触給電システムによるV2G，

V2H実現が重要となる [57]。近年，双方向非接触給電システムに関する研究が盛んに行

われていることからも，非接触給電システムの双方向化へのニーズは高い [84]～[89]。

(3)に関しては，車両への搭載性，地上への設置スペースの面で，システム全体で小

型軽量であることが求められる。車両側機器の小型化軽量化・低コストに関しては，車
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表 1.4: 大電力非接触給電システムの開発事例

Institute/ Power Air Gap Efficiency Freq.

Company (kW) (mm) (%) (kHz)

KAIST [90] [91] 22 200 74 20

ETH Zurich [92] [93] 50 100-200 95.8 85

Fraunhofer [94] [95] 22 135 97 100

Showa Aircraft Co [96] 30 150 92 22

NYU [97] [98] 25 210 91 85

WAVE [99] 50 178 92 23.4

載充電器と同様に車両重量や車両価格に影響するため当然求められる。一方，地上側機

器に関しては充電インフラとして多数設置して拡充していく必要があるため，小型化に

よる設置必要スペースの縮小や設置コスト低減が求められる。地上側機器の小型化事例

として，BRUSAは設置の利便性を考慮し，一次側の AC/DCコンバータ，高周波イン

バータ，非接触給電コイルをすべてワンパッケージの地上用ユニットとする構想を提案

している [100]。さらに地上側機器は車載側機器と異なり容易に交換できない可能性があ

るため，長寿命化と高信頼性が求められることも予想される。

(4)に関しては，走行移動中に非接触で給電することで電池容量を大幅に削減し，車両

の軽量化や低コスト化を可能とする走行中非接触給電の研究が進められている [102]～[105]。

走行中非接触給電の電力伝送方式としては，停車中の非接触給電システムの互換性も考

慮され磁界結合共振方式が主流である [106]。そのため，商用電源から車載電池までの電力

変換回路構成としては，基本的には停車中の非接触給電システムがベースとなる [107] [108]。

従って，上記 (1)−(3)の開発技術が走行中非接触給電システムに展開されていくと想定

される。しかし，走行中非接触給電は停止中とは異なり，高速走行中の車両への安定充

電するための高度な制御システムの構築，外部漏洩磁界の対策や長距離区間でのコイル

の道路埋設といったインフラに関するものまで課題が山積みであり実用化には時間がか

かるとみられている [109] [110]。

1.2 本研究の目的

前述のように，CO2削減に向けて自動車の電動化が必然となってきており，EV普及

拡大の促進には充電インフラの拡充が必要不可欠である。EV用の充電インフラのある

べき姿としては，まずユーザーに充電の煩わしさを感じさせないこと，次に短時間の充

電でユーザーの必要とする航続距離が確保できること，そして充電スポットが充実して

いることである。加えて，電力貯蔵機能を有する電気自動車の特長を最大限に活かして，
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「乗り物」としてだけではなく「インフラ」の一部として活用できるようにすることであ

る。図 1.10に著者が考える EV用充電インフラの今後の技術開発ロードマップを示す。

あるべき姿の実現に向けた充電方式としては，現在主流の車載充電器を用いたケーブル

を介した接触充電から停車中の非接触給電に，そして最終的には走行中非接触給電と進

展していくと考えられる。機能面では電力系統や車車間での電力融通のための双方向化

に，また性能面では充電電力の増加に伴う高出力密度化，稼働時間増加に伴う長寿命化，

電力系統との間でやり取りする電力の高品質化の方向に進んでいくと考えられる。そこ

で本研究では，ユーザーに対して利便性・安全性・経済性を提供することでEVの普及促

進に貢献するために，走行中非接触給電への発展も視野に入れた車両から電力系統，電

力系統から車両への充放電動作可能な小型で高出力，信頼性の高い停車中の非接触給電

システムとその電力伝送制御手法を開発することを目的とする。

高出力化に関する先行研究では，SiCやGaNといったワイドバンドギャップ素子の活

用 [111]～[113]や非接触給電コイルの多相化 [114]による損失低減に関する手法が多く提案され

ている。しかし，損失低減にも限界があるため高出力化と小型化を両立するためには非

接触給電システムの回路構成自体の大幅な見直しが必要になる。前述のように非接触給

電システムは，一般的に電力系統の商用電源周波数の交流電圧を一定の直流電圧に変換

するAC/DCコンバータ，直流電圧を高周波電圧に変換する高周波インバータ，一次側の

漏れインダクタンス補償回路，一次側コイル，二次側コイル，二次側の漏れインダクタ
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図 1.10: EV用充電インフラの技術開発ロードマップ
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ンス補償回路，二次側電力変換回路，バッテリから構成される [75] [111]～[113]。本研究では，

従来の非接触給電システムの一次側電力変換回路構成に着目し，電力変換ステージ削減

による効率向上と大型の電解コンデンサの削減がシステム全体の小型・低損失化，そし

て長寿命化には重要であるという考えを基に，一次側にAC/AC直接変換回路であるマ

トリックスコンバータを用いた非接触給電システムを提案する。図 1.11に本論文の研究

対象を示す。マトリックスコンバータを用いた非接触給電システム構成自体は先行研究

で既に提案されているが，商用電力系統の入力電流の正弦波化含めた双方向電力伝送に

関する具体的な制御方法は未だ確立されていない。そこで，本論文ではマトリックスコ

ンバータを用いた非接触給電システムにおいて，広範囲な電池電圧における高効率な双

方向電力伝送と厳しい電力系統側への電力品質基準達成を両立させる一次側，二次側電

力変換回路の制御法を提案する。なお，WPT4レベル以上を想定しているため，入力は

単相ではなく三相交流とし，スイッチング周波数は車載向けとして SAE J2954で定めら

れている 85kHzとする。

3-Phase
AC

Power
Source

Primary
Compensation

Secondary
Compensation

Battery

Filter Rectifier
Magnetic
Coupler

AC(60Hz)�AC(85kHz)

Direct AC/AC Converter

����

図 1.11: 本論文の研究対象

1.3 本論文の構成

図 1.12に本論文の構成を示す。本論文は，全 5章で構成されており，各章の内容を以

下に示す。

第 1章 序論

研究背景として，地球温暖化抑制に向けたCO2削減により世界的に自動車の電動

化シフトの機運が高まる中で、電気自動車 (EV)の普及拡大に向けて「充電環境の

拡充」の重要性を述べる。現状のEVへの充電方法と充電インフラ状況を説明した

上で，ユーザーの充電に対する煩わしさ解消に有効な充電方式として近年注目さ
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れている電磁共振結合方式の非接触給電システムについて，車載充電器の開発動

向も踏まえ，今後求められる開発要件を述べる。最後に，本研究の目的と研究対

象について述べる。

第 2章 非接触給電システムの電力変換技術

電磁共振結合方式を用いた非接触給電システムの原理・基本構成と，使用される

一次側電力変換回路，二次側電力変換回路の基本動作と回路方式について説明す

る。次に，磁界共振結合方式による非接触給電システムの特徴である漏れインダ

クタンスの補償回路について，共振コンデンサの接続方法によって分類される 4つ

の回路トポロジより双方向動作も考慮したEV充電用途に適した方式を選定する。

そして非接触給電システムの一次側電力変換回路において，AC/AC直接変換可能

なマトリックスコンバータを用いた先行研究について調査し，本論文で取り組む

べき研究課題と提案について明らかにする。

第 3章 　マトリックスコンバータを用いた単方向非接触給電システムの充電制御

充電用途のみの単方向非接触給電システムにおいて，一次側に三相-単相マトリッ

クスコンバータ，二次側にダイオードブリッジ回路を用いたシステム構成及び車載

電池への電力伝送と，入力となる三相交流電流の正弦波化を両立する制御法を提

案する。まず，非接触給電コイル部の高周波成分についての等価回路を基に，一次

側マトリックスコンバータの出力となる非接触給電コイル部の電圧，電流の関係

を明らかにし，一次側マトリックスコンバータの出力電圧値によりバッテリへの

充電電流を制御できることを説明する。次に，入力の三相電源電圧の大小関係に

基づいた一次側マトリックスコンバータの双方向スイッチのスイッチングパター

ンと，入力の三相交流電流の瞬時電流指令値とマトリックスコンバータの出力電

圧指令値をともに満足する各スイッチのデューティ比の導出法を説明する。デュー

ティ比の導出に際しては、一次側，二次側コイルの位置ずれなどに起因したパラ

メータ変化によるスイッチング周波数と非接触給電コイル部の共振周波数が乖離

した場合ついても述べる。さらに，実システムへの適用に向けて，逆直列接続し

た二つのMOS-FETの転流シーケンスについても説明する。最後に，定格 2kWの

試作システムを用いてバッテリを模擬した負荷への充電実験により提案方式の有

効性を実証する。

第 4章 マトリックスコンバータを用いた双方向非接触給電システムの電力伝送制御

広範囲の車載電池電圧における高効率な双方向電力伝送と商用電源周波数の三相

交流電流の正弦波化を両立する三相-単相マトリックスコンバータを用いた双方向

非接触給電システム構成及び制御法を提案する。まず，前章で示した充電用途の

みの単方向の場合に対する新規点として、二次側をスイッチング素子によるHブ
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リッジ回路で構成し，二次側の電圧と位相を能動的に制御することで双方向動作

が実現可能なことを理論式を基に示す。さらに一次側マトリックスコンバータの 6

個の双方向スイッチと二次側Hブリッジ回路の 4個のMOSFETそれぞれのスイッ

チングパターンとデューティ比を放電モード，充電モードそれぞれの場合について

導出し，合計 10個のスイッチング素子のPWMゲート信号発生方法及びマトリッ

クスコンバータの電流符号に依存しない転流シーケンスについて述べる。最後に，

定格 2kWの試作システムを用いた実験により提案方式の有効性を確認する。

第 5章 結論

本研究の成果についてまとめ，本研究により得られる今後の展望について述べる。
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図 1.12: 本論文の構成
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第2章

非接触給電システムの電力変換技術

本章では，まず電磁共振結合方式を用いた非接触給電システムの基本構成と，一次側

電力変換回路，二次側電力変換回路の回路方式について説明する。また，磁界共振結合

方式の特徴である LC共振を用いた漏れインダクタンスの補償回路について，共振コン

デンサの接続方法によって分類される 4種類の回路トポロジから双方向動作も考慮した

EV充電用途に適した方式を選定する。そして非接触給電システムの一次側電力変換回

路において，AC/AC 直接変換可能なマトリックスコンバータを用いた先行研究につい

て調査し，本論文で取り組むべき研究課題と提案について明らかにする。

2.1 非接触給電システムの回路構成

図 2.1に一般的な非接触給電システムの構成を示す [75] [76]。非接触給電システムの動作

原理としては，一次側コイルに 85kHzの高周波交流電圧を印加することで交番磁界を発

生させ，二次側コイルに誘導起電力を発生させることで電力を伝送する。非接触給電シ

ステムの一次側は，単相または三相の電力系統に接続される。そのため，一次側では商

用電源周波数 (50/60Hz)の交流電圧を 85kHzの高周波交流電圧に変換するために，一旦

入力の商用電源周波数の交流電圧を直流電圧に変換した上で，高周波インバータを用い

て 85kHzの高周波交流電圧に変換する必要がある。二次側電力変換回路では，EV充電

用途では負荷が電池となるため，二次側コイルに誘起された高周波の交流電圧を整流し

直流電圧に変換する。一方，二次側の車載電池から一次側の電力系統に電力供給する場

合には，電池の直流電圧を二次側電力変換回路にて 85kHzの高周波交流電圧に変換し二

次側コイルに印加させ，一次側コイルに誘起された高周波の交流電圧を整流し直流電圧

に変換した後に，商用電源周波数の交流電圧に変換する。
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図 2.1: 一般的な非接触給電システムの構成

2.1.1 一次側電力変換回路

一次側は，IEEE1547や IEC61000によって指定されている全高調波歪み (Total Har-

monic Distortion, THD)を満たすために力率改善 (PFC)機能を有したフロントエンドコ

ンバータと，一定の直流電圧から高周波の交流電圧を生成するために用いられる高周波

インバータ回路の 2種類の電力変換回路を直列に接続した構成となる。以下に EV充電

用途の非接触給電システムに用いられるフロントエンドコンバータと高周波インバータ

の回路方式についてそれぞれ述べる。

フロントエンドコンバータ

単相の電力系統に接続されるフロントエンドコンバータの回路方式としては，種々報

告されている [115]。EV充電用途では主に図 2.2(a)，図 2.2(b)に示す 2種類の方式が使用

されている [76] [116]～[118]。図 2.2(a)はダイオードブリッジ整流器の後段に昇圧チョッパ回路

を用いることで，アクティブスイッチ 1個で入力力率の改善が可能な回路であり，最も広

く使用されている方式である。しかし本方式は，アクティブスイッチ 1個で力率改善が可

能であるが，通流するスイッチングデバイスの数が増加するため，部品点数の増加や導

通損失の増大といった懸念がある。一方，図 2.2(b)は，ダイオードブリッジ整流器が不

要なため電力密度や変換効率の向上を要求される用途に向いている。この方式は，入力

となる単相交流電圧の正の半周期と負の半周期で電流経路を分け，パルス幅変調 (PWM)

を用いることで入力電流の正弦波化と出力の直流電圧の制御を行う。そのため，スイッ

チの制御は図 2.2(a)の方式よりも複雑になる。充電のみの単方向の場合には，図 2.2(b)

の上アームをMOSFETではなくダイオードとしても同等の機能が得られる。

図 2.3に，三相の電力系統に接続されるフロントエンドコンバータによく用いられる

回路方式を示す [119]～[121]。図 2.3(a)は図 2.2(b)を三相入力用に拡張したものであり，三相
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のダイオードブリッジが不要で三相入力のAC-DC変換回路としては広く一般的に用い

られている。スイッチング損失低減や高電圧化対応のために，図 2.3(a)に双方向スイッ

チを追加することで 3レベル化した図 2.3(b)に示す方式も報告されている。なお，図 2.3

に示す両方式ともに双方向動作に対応可能である。単相，三相ともに非接触給電システ

ムではダイオードブリッジレスの図 2.2(b)，図 2.3(a)がよく用いられる。

高周波インバータ

数 kW以上の大出力用途の非接触給電システムでは，基本的にフルブリッジインバー

タが用いられる。図 2.4にフルブリッジインバータの回路構成を示す。フルブリッジイ

ンバータには電圧型 (図 2.4(a))と電流型 (図 2.4(b))の 2種類がある [122]。図 2.4(b)に示

す電流型は，電流ストレスの低下，短絡保護，信頼性の利点があるが，入力側に大きな

直流インダクタンスが必要になるため，システムのサイズとコストが増加する [123]。そ

のため，非接触給電システムでは基本的に電圧型のフルブリッジインバータが使用され

る。電圧型のフルブリッジインバータでは，位相シフト制御により出力電圧のパルス幅

を制御することで出力電圧を制御する。一方，図 2.5に示すように，インバータ回路の

前段に降圧コンバータを接続してパルス振幅変調 (PAM)にて出力電圧を制御する方法

もある [120] また，さらなる高電力アプリケーション向けとして電力定格を高めるために，

図 2.6に示すように多相コイルを用いたマルチフェーズ方式 (図 2.6(a)) [124]や低電力のモ

ジュールを複数並列接続する並列多重方式 (図 2.6(b)) [125]が報告されている。

(a) 一石昇圧方式 [76] (b) ブリッジレス方式 [116]～[118]

図 2.2: 単相入力用フロントエンドコンバータ

(a) 昇圧方式 [119] [120] (b) 3レベル方式 [121]

図 2.3: 三相入力用フロントエンドコンバータ
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(b) 並列多重方式 [125]

図 2.6: 大出力対応の高周波インバータ回路
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2.1.2 二次側電力変換回路

二次側電力変換回路は，二次側の非接触給電コイルの後段において高周波の交流から

直流への変換を担う。さらに，負荷インピーダンスの変換機能や出力電圧制御機能，バッ

テリ充電電流の制御機能を有することがある。図 2.7に非接触給電システムで用いられ

る回路の構成を示す。基本的に非接触給電システムの二次側電力変換回路としてはHブ

リッジタイプの整流回路が多く用いられる。

図 2.7(a)にダイオードを用いたブリッジ整流回路を示す [126]。本方式は充電のみの単

方向の場合に用いられる。その理由としては，制御が不要であり，容量や伝送周波数を

問わずに容易に適用できるためである。しかし背反として，二次側での出力電圧が制御

できないため，ダイオードブリッジ整流回路の後段に電圧調整可能な降圧チョッパ回路

や，昇圧チョッパ回路の接続が必要になる場合がある [127]。図 2.7(b)にハイサイドをダイ

オード，ローサイドをアクティブスイッチに置き換えたセミブリッジ方式のブリッジ整

流回路を示す [128]。本回路はダイオードブリッジ整流回路のようにチョッパ回路を後段に

接続することなく，ローサイドのアクティブスイッチ 2個で出力電圧の制御が可能とな

る。ただし直流から交流への変換はできないため，単方向のみの適用となる。図 2.7(c)

にすべての素子をアクティブスイッチにしたフルブリッジ整流回路を示す [129]。本回路

は，4個のスイッチをPWM制御することで出力電圧の位相，電圧実効値が制御でき，双

方向動作も可能となる。

(a) ダイオードブリッジ方式 [126] (b) セミブリッジ方式 [128] (c) ブリッジ方式 [129]

図 2.7: 二次側電力変換回路の構成

2.1.3 漏れインダクタンスの補償回路

　

非接触給電システムにおける漏れインダクタンスの補償回路の必要性について説明す

る。図 2.8に補償回路がない場合の非接触給電コイルの等価回路を示す。図 2.8中の V1

は角周波数ωsの理想電圧源，RLは等価負荷抵抗，kはコイル間の結合係数である。ここ
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図 2.8: 補償回路がない場合における非接触給電コイルの等価回路

では簡単化のため，一次側と二次側の自己インダクタンスは等しいLとし，巻き線抵抗

についてはコイルのインピーダンスに比較し十分小さいとして無視している。図 2.8(b)

より，一次側の電源から見た入力インピーダンスZinは次式のようになる。

Zin =
V1

I1
=

jωsL(RL + jωsL) + (ωskL)
2

RL + jωsL
(2.1)

(2.1)式より，補償回路なしの場合には入力インピーダンスZinに虚数成分が生じる。す

なわち，結合係数の低い非接触給電システムにおいては，漏れインダクタンス成分の影

響により電源の入力力率が悪化し，有効電力を負荷に伝送するためには，入力電力の皮

相電力定格 (VA定格)を大きくする必要がある。そのため，無効電流が増加しスイッチ

ング素子やコイルの導通損失の増加によりシステム効率悪化を招く。この高い無効電流

の循環を抑制するために，漏れインダクタンスをキャンセルするように非接触給電コイ

ルの一次側，二次側それぞれにコンデンサを直列もしくは並列に接続して，共振により

補償する方法が知られている [130]。補償回路の要件は以下の通りである。

1. 伝送電力の最大化

2. 電源のVA定格の最小化

3. アプリケーションに応じた，定電圧 (CV)または定電流 (CC)出力

4. コイル間伝送効率の高効率化

5. 給電コイルの位置ずれに対する耐性が高い

一次側の共振は一次側の漏れインダクタンスをキャンセルし，それにより電源入力の力

率をほぼ 1にする。また一次側，二次側の両方で漏れインダクタンスをキャンセルする

ことで二次側に伝送する電力を最大化している。

図 2.9に 4種類の基本的な補償回路の構成を示す。一次側と二次側にそれぞれ直列も

しくは並列にコンデンサを接続した組み合わせの構成となる [131]。図 2.8の場合と同様

に，kはコイル間の結合係数とし，巻き線抵抗についてはコイルのインピーダンスに比
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較し十分小さいとして無視している。補償回路の入力が電圧源駆動の場合には直列補償

が，電流源駆動の並列補償が必要となる [131] [132]。前述のようにEV充電用途の非接触給

電システムの高周波インバータは電圧型が主流であるため，一次側に直列補償を有する

SS方式 (図 2.9(a))と SP方式 (図 2.9(b))が選択される。SS方式と SP方式の電源側から

見た入力インピーダンスZinはそれぞれ次式のように表すことができる。

Zin(SS) =
V1

I1
= j(ωsL1 −

1

ωsC1

) +
ωs

2k2L1L2

RL + j(ωsL2 −
1

ωsC2

)
(2.2)

Zin(SP) =
V1

I1
= j(ωsL1 −

1

ωsC1

) +
ωs

2k2L1L2

RL

1 + jωsC2RL

+ jωsL2

(2.3)

電源の入力力率が 1になるように，(2.2)式，(2.3)式の虚数部がゼロとなる一次側，二

次側の補償コンデンサ C1，C2の値と，その場合における入力インピーダンス Zinを表

2.1に示す。表 2.1より，一次側，二次側コイルの自己インダクタンスL1, L2と一次側，

二次側の補償コンデンサC1, C2をそれぞれ電源の角周波数 ωsで共振するように設定す

ることで，SS方式，SP方式ともに入力インピーダンスは実部のみとなる。ただし，SP

方式では補償コンデンサ C1に結合係数 kの項が含まれているため，コイルの位置ずれ

により結合係数 kが変動した場合に電源の力率 1を維持するためには,　一次側の補償コ

ンデンサ C1を結合係数 kに応じて変化させる必要がある。しかし，実際にはコンデン

サの値を結合係数 kに応じて可変することは困難であるため，SP方式ではコイルの位

置ずれにより結合係数が変化した場合に力率 1の理想状態から乖離し無効電力が増加す

k

V1 V2

C1 C2

L1 L2

I1 I2

(a) SS方式 　

kC1

C2V1 V2L1 L2

I1 I2

(b) SP方式

C1

C2

V2
V1 L2L1

I2I1
k

(c) PS方式 　

k
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図 2.9: 非接触給電システムの補償回路の構成 [131] [132]
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表 2.1: SS方式・SP方式の補償コンデンサ設計値

Topology C1 C2 Zin

SS
1

ωs
2L1

1

ωs
2L2

ωs
2k2L1L2

RL

SP
1

ωs
2L1(1− k2)

1

ωs
2L2

L2

L1

k2R

る。すなわち，SP方式は SS方式に比較し給電コイルの位置ずれにより結合係数が変動

した場合の伝送効率の悪化が顕著となる。従って，給電コイルの位置ずれに対する許容

性としては SS方式の方が優れている。また双方向動作を考えた場合，SS方式では一次

側，二次側が対称な構成になるため，一次側，二次側ともに電圧型のフルブリッジ回路

が適用できる。一方，SP方式では二次側が並列補償であるため電流型のフルブリッジ

回路が必要となる。そのため，本論文においては，高効率で給電コイルの位置ずれに対

する許容性が高く，かつ双方向動作において対称回路構成となる SS方式を適用する。

実際の非接触給電システムでは，車種による車高の違い, 荷物の量やタイヤの空気圧，

駐車場の環境によるコイル間の距離や駐車時の位置により一次側，二次側コイルの自己

インダクタンスL1，L2が変化したり [133]，製造ばらつきにより補償コンデンサC1, C2の

値が 5−10%変動したりする。そのため，この変動に起因した高周波電源の角周波数 ωs

と補償回路の共振角周波数の不一致が発生し，表 2.1に示す理想状態から乖離し給電効率

低下やシステム各部の過電流を引き起こすことが報告されている [134]。給電効率低下の対

策としては，高周波電源の周波数調整や補償回路の定数切替えが提案されている [134] [135]。

このように非接触給電システムの実用化に向けては，コイル間距離変動や位置ずれ，製

造ばらつきに起因した回路パラメータ変動に対する影響の考慮が必要となる。

2.1.4 システム制御方式

非接触給電システムにおいて，伝送電力を制御し電池への充電を維持する様々な制御

方式が報告されている [136]～[138]。非接触給電システムの制御方式としては，表 2.2に示す

通り大きく一次側制御，二次側制御，または一次側・二次側両制御の 3種類に分類でき

る [139]。一次側制御では，電池の情報が通信によって二次側から一次側に送信され，そ

の情報に基づいて一次側の高周波インバータの出力電圧や周波数を制御する [139]。この

場合，二次側での制御が不要なため，二次側はダイオード整流回路が適用できる。また

一次側，二次側間でのスイッチング周期を同期させる必要がないため，品質の高い高速
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な通信が不要となる。そのため一次側制御は，充電のみの単方向の非接触給電システム

で適用される。二次側制御では，二次側電力変換回路にてアクティブなスイッチング素

子による整流が必要となり，回路構成や制御が複雑になる。二次側制御は，一次側の高

周波インバータの出力を一定制御した状態において，二次側のPWM制御により電池へ

の電力伝送を実現する。そのため，二次側にコイルと整流回路が複数並列接続されてい

るアプリケーションや一次側での緻密な制御が困難な走行中非接触給電システムに適用

される。一次側・二次側両制御では，一次側の高周波フルブリッジインバータと二次側

のアクティブ整流器の両方を同時に制御し，電池への電力伝送を制御する [136]。この方

式は，制御自由度が高いため最大効率運転や双方向電力伝送制御が可能になるが，一次

側と二次側間における高速かつ安定な無線通信が必要になる。

表 2.2: 非接触給電システムの制御方式
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図 2.10に三相の電力系統を入力とする一般的な非接触給電システムの具体的な回路構

成を示す [119]。前述のように，一次側は三相のPFC機能を有した三相AC/DCコンバー

タとフルブリッジインバータの二段階の電力変換回路から構成される。二次側は双方向

動作が可能なようにアクティブ素子を用いたフルブリッジ整流回路となっている。図 2.10

に示すような一次側，二次側電力変換回路の小型・高出力密度化に対しては，スイッチ

ング周波数の高周波化によりトランス，LCフィルタといった受動部品を小型化する方法

がよく知られている。図 2.10の非接触給電システムの一次側，二次側電力変換回路構成

とほぼ同じ構成となる 6kW出力の車載充電器についての小型，高出力密度化に関する先

行研究事例として，ワイドバンドギャップ素子である SiCの使用とスイッチング周波数

の高周波化により大幅な高出力密度化を達成した研究が報告されている [140]。この先行

研究では，6.1kW出力で出力密度 5.0kW/Lを達成した際の全体体格の内訳が図 2.11の

ように分析されている。図 2.11に示すように，放熱用のヒートシンクや筐体内のスペー

スを除くとDCリンク用の平滑コンデンサが約半分の体格を占めている [140]。今後，高周
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図 2.10: 一般的な三相入力非接触給電システムの具体的な回路構成 [119]
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図 2.11: SiCを用いた車載充電器の体格内訳 [140]

波化による受動部品の小型化，スイッチング素子の性能向上や放熱構造の進化によるパ

ワーモジュールの高出力密度化は進むが，さらなる小型・高出力密度化に向けては，構

成部品体格の約半分を占める平滑コンデンサとデッドスペースの削減が重要課題となる。

この課題をクリアするためには回路構成自体の簡素化と部品点数の削減が重要となる

ため，AC/AC直接変換によって大容量の平滑コンデンサの削除が可能であるマトリッ

クスコンバータの非接触給電システム一次側への適用が有効な手段として検討され始め

ている [143]～[156]。マトリックスコンバータは商用電源周波数の三相電力系統から直接高周

波電圧または高周波電流を合成することが容易であるため，非接触給電システムに必要

な高周波電流を三相の交流電源から直接生成するのに理想的な構成と言える。非接触給

電システムへの適用事例ではないが，三相AC/DCとモータ駆動用の三相DC/ACの二

段階の電力変換回路を，マトリックスコンバータを用いてAC/AC直接変換することで，

従来体格比 1/2以下，損失 2/3以下を実現した研究が報告されている [141]。このようにマ

トリックスコンバータの適用により，非接触給電システムの一次側電力変換回路の小型，
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低損失化が期待される。さらに，マトリックスコンバータ適用による平滑コンデンサの

削除のメリットとして，長寿命化が挙げられる。平滑コンデンサとして一般的に用いら

れる大型のアルミ電解コンデンサは，使用温度が 10◦C上昇すると寿命が半減するアレ

ニウス特性 [142]を持っており，リプル電流によっても寿命が低下するなど，電力変換器

を構成する部品の中で高信頼性・小型化のボトルネックとなっている。そのため，平滑

コンデンサを必要としないマトリックスコンバータは高効率かつメンテナンスフリーと

いう特徴から長寿命化が必要なアプリケーションへの適用に期待が高まっている。

図2.12に単相の電力系統に接続する非接触給電システム向けに提案されているマトリッ

クスコンバータの代表的な回路構成を示す。図 2.12(a)は最も典型的な構成で，高周波ス

イッチング成分を除去するLCフィルタと 4つの双方向スイッチから構成される [146]～[149]。

動作としては，4個の双方向スイッチの相補スイッチングにより，一次側の非接触給電

コイルに単相系統電圧を波高値とする高周波の矩形電圧を印加することで，二次側に電

力を伝送する。単相系統電流の正弦波化に関しては，二次側電力変換回路をアクティブ

スイッチによるフルブリッジ整流回路とし，二次側制御によりTHD5%以下を達成して

いる事例が報告されている [148] 図 2.12(b)に 4個の双方向スイッチの前段にインダクタン

スを挿入し電流型として動作させる方式を示す。この方式では，入力の単相系統電流を

直接制御することで，単相系統電流の正弦波化を達成している [145]。このように単相の電

力系統に接続する場合においては，マトリックスコンバータを用いた双方向の電力伝送

と単相系統電流の正弦波化の両立について既にいくつかの事例が報告されている。しか

しながら，単相の電力系統へ接続し二次側に負荷として接続されるバッテリに一定の直

流電力を供給する場合には，入力電力が系統周波数の 2倍の周波数で脈動するため，二

次側にて系統周波数の 2倍周波数の電力脈動を吸収するための大容量のエネルギーバッ

ファが必要となる。そのため，単相の電力系統に接続する場合には，マトリックスコン

バータの適用による小型化への寄与は小さい。また，単相系統との電力潮流では大電力

化に限界がある。
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図 2.12: 単相入力の非接触給電システム向けマトリックスコンバータの回路構成
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三相電力系統の三相交流電圧を単相の高周波電圧に変換するマトリックスコンバータ

を用いた非接触給電システムに関する先行研究事例が報告されている [151]～[156]。図 2.13

に三相電力系統に接続する非接触給電システムの一次側に提案されているマトリックス

コンバータの回路構成を示す。なお，二次側についてはダイオード整流回路の場合だけ

でなく，アクティブスイッチによるフルブリッジ整流回路にした双方向非接触給電シス

テムも報告されている [155] [156]。現在，提案されている回路構成において主流なのは，図

2.13(b)に示す 6個の双方向スイッチを用いた方式である。図 2.13(b)の方式は，電力系

統の三相交流電圧の線間電圧を波高値とする高周波の交流電圧を出力できるのに対して，

図 2.13(a)に示す 4つの双方向スイッチで構成される方式 [151]は，電力系統の三相交流電

圧の相電圧を波高値とする高周波の交流電圧を出力する。そのため大電力向けのアプリ

ケーションでは，非接触給電コイルにより高い電圧が印加可能な図 2.13(b)の方式が用

いられる。

図 2.13(b)に示す回路方式の三相交流電圧から単相高周波電圧への電圧変換の基本原理

について説明する。図 2.14に示すように，三相の相電圧の最大値と最小値によって 6分

割された領域ごとに，その領域における最大値となる相に接続されている双方向スイッ

チと最小値となる相に接続されている双方向スイッチをオン，オフさせることで，ゼロ

または最大値となる相と最小値となる相の線間電圧が波高値となる矩形波電圧が出力さ

れる。この高周波の矩形波電圧を一次側の非接触給電コイルに印加することで，電力伝

送が可能となる。図 2.15に図 2.14の領域 Iにおける動作モードと出力電圧波形を示す。

図 2.14の領域 IではA相の電圧 vAが最大となり，C相の電圧 vCが最小となる。従って，

vAに接続されている相のスイッチ S1と vC に接続されている相のスイッチ S6をオンす

ることで，+vACを出力する。また，vAに接続されている相のスイッチ S2と vCに接続

されている相のスイッチ S5をオンすることで，−vACを出力する。さらに，S1と S2を

同時オンすることでゼロ電圧を出力する。スイッチ S1と S6, S2と S5及び S1と S2のオ

ン時間を制御することで出力電圧を制御する。このような三相交流電圧の最大値と最小

値となる相間の電圧印加による出力電圧制御をベースとして，充電方向のみ単方向の電

力伝送が制御可能なことが報告されている [151] [152]。また，二次側のフルブリッジ整流回

路の出力電圧制御も併用することで充電，放電の双方向電力伝送が制御可能なことも報

告されている [155] [156]。しかしながら，これらは伝送電力の大きさと伝送方向についての

制御については述べられているが，三相の系統電流の正弦波化については述べられてい

ない [151] [152] [155] [156]。一方，三相の系統電流の正弦波化を目的とした研究が報告されてい

る [153] [154]。ひとつはデルタ−シグマ変調と空間ベクトル変調を組み合わせた制御による
三相の系統電流の正弦波化について提案されている [153]。もうひとつは，パルス密度変

調 (PDM)と間欠動作を組み合わせた制御による三相の系統電流の正弦波化について提

案されている [154]。しかしながら，どちらの提案も二次側への供給電流の瞬時的な変動



2.2. 非接触給電システムへのマトリックスコンバータの適用 31

が大きく，バッテリ負荷を対象とした一定の安定した電力伝送については言及されてい

ない。
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図 2.13: 三相入力の非接触給電システム向けマトリックスコンバータの回路構成

0

� � � � � �

vA vCvB

vmax

vmin

vmax-vmin

t

図 2.14: 三相入力の相電圧レベルによる分割 [151] [152] [154]



32 第 2章 非接触給電システムの電力変換技術

Ts

VAB

-VAB

0

Compensation
Circuit

S1 S3

S2 S4

S5

S6

vA

vC

vB
vAC

(a) ���������	
��
�����

Compensation
Circuit

S1 S3

S2 S4

S5

S6

vA

vC

vB
0

(b) ���������	
��
�����

Compensation
Circuit

S1 S3

S2 S4

S5

S6

vA

vC

vB
-vAC

(c) ���������	
��
�����

(�) �����
�	����������

図 2.15: マトリックスコンバータの動作モードと出力電圧波形例 (領域 I) [152] [154]



2.3. 本研究の位置づけと課題 33

2.3 本研究の位置づけと課題

1.2節で述べたように，本研究ではユーザーに対して利便性・安全性・経済性を提供す

ることでEVの普及促進に貢献するために，車両から電力系統，電力系統から車両への

充放電動作可能な小型・高出力・高信頼性の停車中非接触給電システムとその電力伝送制

御手法を開発することを目的としている。この目的を達成するために，従来手法である

高周波化や SiCなどの低損失素子の適用ではなく，電力変換回路ステージ削減によるシ

ステム効率向上と大型のDCリンクコンデンサ含めた部品点数削減による出力密度及び

信頼性向上を可能とするAC/AC直接変換による 1ステージ化に着目し，一次側に三相-

単相マトリックスコンバータを用いた非接触給電システムを研究対象とする (図 2.16)。
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図 2.16: 本研究の位置づけ

提案するマトリックスコンバータを用いた非接触給電システムを実用化に向けて成立

させるためには，図 2.10に示す一次側が二段階の電力変換回路で構成される従来システ

ムが既に有している以下の五つの基本機能を持つことが必須となる。

機能 1 三相インターフェースによる大電力伝送化

機能 2 広い電圧変化範囲のバッテリ負荷への安定した電力伝送

機能 3 高力率かつ低歪みな正弦波電流の供給による系統との高品質電力の授受

機能 4 一次側のマトリックスコンバータと二次側のフルブリッジ回路間の制御により

調整される柔軟な双方向電力伝送

機能 5 位置ずれや製造ばらつきによる補償回路の共振周波数変化への対応
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表 2.3: マトリックスコンバータを用いた非接触給電システムの先行研究

Topology 実証電力 fs(kHz) 機能 1 機能 2 機能 3 機能 4 機能 5

A SiC-Based Matrix Converter 300W 50kHz ⃝ ⃝ × × ×
Topology [151]

Single-Stage Three-Phase 267W 12.3kHz ⃝ △ × × ×
AC-AC Matrix Converter [152]

A Direct Matrix Converter with 100W 100kHz ⃝ × ⃝ × ×
Space Vector Modulation [153]

Matrix converter with 100W 100kHz ⃝ × ⃝ × ×
Advanced control [154]

A Three-Phase AC-AC − 35kHz ⃝ ⃝ × ⃝ ×
Matrix Converter [155]

A Three-Phase to Single-Phase − 20kHz ⃝ ⃝ × ⃝ ×
Matrix Converter [156]

前述のように，非接触給電システムへのマトリックスコンバータの適用自体については，

先行研究にて既に報告されている。そこで，それら先行研究事例が上記の五つの基本機

能を満足しているか否かを調査した結果を表 2.3に示す。表 2.3に示すように，現状で

は実用化に向けた五つの基本機能をすべて満たしている提案は先行研究にはない。特に，

非接触給電システムの大電力化，双方向化に対する必須機能となる「高力率かつ低歪み

な正弦波電流の供給による系統との高品質電力の授受」と「安定したバッテリとの双方

向電力伝送を両立する制御手法」を両立した制御手法については，著者の知る限り現段

階では確立されていない。また，広範囲で電圧が変化するバッテリへの具体的な充放電

制御法も述べられていない。実証実験の電力レベルも最大 300W程度であり，これまで

の先行研究は原理提案の領域を脱しておらず，現状ではEV充電用途として実証に足る

水準に至っていない。表 2.4にマトリックスコンバータを用いた非接触給電システムの

実用化に向けた課題と研究要素を示す。実際に提案システムを実用化するためには，非

接触給電コイルの形状の最適化，EMI対策，システムインテグレーション，冷却含めた

パッケージングや異物検知など非常に多くの課題をクリアする必要がある。特に，従来

システム構成の非接触給電システムに対して提案システムに競争力を持たせるためには，

従来システム構成で実現している電力伝送に関わる基本機能の早期確立が最重要課題と

なる。そこで本論文では，提案システムの実用化に向けて礎となる上記五つの基本機能

の確立を図る。具体的には，広範囲なバッテリ電圧における高効率な双方向電力伝送と

電力系統側の厳格な電力品質基準の達成を両立させる一次側，二次側電力変換回路の制

御法について研究する。

図 2.17に本研究の進め方と本論文との対応を示す。EV向けの非接触給電システムの

普及としては，まずは充電用の単方向システムの普及が進んだ後に，多機能化というこ

とで充放電可能な双方向システムが導入される流れになると想定する。そのため，単方
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向と双方向システムの互換性の観点より，単方向と双方向のハード変更は車両側である

二次側のみとし，地上側に設置される一次側回路については同じ回路構成であることが

望まれる。そこで本研究の進め方としては，同じ一次側回路構成にて，充電のみの単方

向動作と充放電の双方向動作をそれぞれ確立する。まず，充電のみの単方向システムの

基本機能確立を行う。二次側をダイオード整流回路とした構成において，一次側のマト

リックスコンバータの制御によりバッテリへの充電制御と系統電流の力率 1，THD5%以

下を達成する。また補償回路の共振周波数とスイッチング周波数が一致しない場合の影

響を考慮した系統電流の歪み補正手法も提案する。次に，V2H，V2Gを見据えた双方向

動作機能の確立を行う。双方向動作時には二次側がアクティブ素子によるフルブリッジ

回路にて構成されるため，一次側と二次側を両方用いた制御により双方向の電力伝送と

系統電流の力率 1，THD5%以下の両立を達成する。さらに，実用化に向けて入力電圧

検出を用いて，電流符号に依存しない電源短絡防止及び電流の連続性をともに満足する

6個の双方向スイッチの転流シーケンスを明確化する。

表 2.4: マトリックスコンバータを用いた非接触給電システムの実用化への課題と研究要素
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図 2.17: 本研究の進め方



37

第3章

マトリックスコンバータを用いた単方向

非接触給電システムの充電制御

3.1 緒論

本章では，バッテリ充電用途の単方向の非接触給電システムにおいて，一次側に三相-

単相マトリックスコンバータ，二次側にダイオード整流回路を用いたシステム構成及び

二次側への電力伝送と入力となる三相系統電流の正弦波化を両立する制御法を提案する。

まず，非接触給電コイル部の高周波成分の等価回路を基に，一次側，二次側コイルの位

置ずれなどに起因したパラメータ変化によるスイッチング周波数と非接触給電コイル部

の共振周波数が乖離した場合も含めた一次側マトリックスコンバータの出力となる非接

触給電コイル部の電圧，電流の関係を明らかにする。さらに，三相電源電圧の大小関係

に基づいた一次側マトリックスコンバータの双方向スイッチのスイッチングパターン選

定と各スイッチのデューティ比の導出法を示す。最後に，定格 2kWの試作システムを用

いた実験により提案方式の有効性を実証する。

3.2 提案システム

3.2.1 主回路構成

図 3.1に提案する非接触給電システムの主回路構成を示す。三相の交流電圧 esu, esv, esw

は，85kHzの高周波電流の電源流出を抑制するためのリアクトルLf とコンデンサCf か

らなる LCフィルタを通じてマトリックスコンバータに接続されている。マトリックス

コンバータはMOSFETを逆直列に接続した 6個の双方向スイッチ Sug–Swhから構成さ

れており，三相の交流電圧を単相の高周波交流電圧 v1に変換し，一次側の送電コイルL1

に印加することで交流電流を流し，交番磁界を発生させている。その結果，距離を隔て
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た二次側の受電コイル L2に電磁誘導によって電力を伝送する。非接触給電システムで

は，送受電コイル間の距離が離れていることで漏れ磁束が増加し力率が悪化する。これ

を防ぐため，一次側と二次側に共振コンデンサ C1, C2をそれぞれ挿入して力率補償を

行う。2.1.3項で述べたように，自動車用途ではバッテリに定電流充電することが多いた

め，一次側，二次側ともに共振コンデンサを直列に挿入する直列‐直列方式 (SS方式)を

採用している。二次側は 4個のダイオードDjp–Dknで構成されるダイオード整流回路を

介して Voutの一定電圧として扱えるバッテリに充電する。

図 3.1: 提案する単方向非接触給電システムの構成

3.2.2 非接触給電コイル部の電圧・電流の関係

　 図 3.2は図 3.1の破線部内の非接触給電コイル部における高周波成分の等価回路で

ある。共振を用いる非接触給電システムでは共振周波数成分での回路動作が支配的とな

り，高調波成分の影響は無視できる [130]。図 3.2中の C1, C2はそれぞれ一次側と二次側

の直列共振コンデンサ，L1, L2はそれぞれ一次側と二次側コイルの自己インダクタンス，

L1 L2

図 3.2: 非接触給電コイル部の高周波等価回路
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r1, r2はそれぞれ一次側と二次側コイルの巻線抵抗，M(=k
√
L1L2, k:結合係数)は一次

側と二次側コイル間の相互インダクタンスを表している。一次側直列共振コンデンサC1

と二次側直列共振コンデンサ C2は，共振角周波数 ω0(=2πf0)で一次側コイルと二次側

コイルの自己インダクタンスとそれぞれ共振するように設定するため次式の関係が得ら

れる。 
ω0L1 =

1

ω0C1

ω0L2 =
1

ω0C2

(3.1)

図 3.2の等価回路において，一次電圧 V1，二次電圧 V2は一次電圧 V1の角周波数ωSを用

いて次式で表される。ただし，コイルのインピーダンスに占める巻線抵抗 r1, r2は十分

小さいとして無視している [131]。
V1 =

I1
jωSC1

+ jωSL1I1 − jωSMI2

V2 = −jωSL2I2 + jωSMI1 −
I2

jωSC2

(3.2)

図 3.2の等価回路における負荷抵抗RLは二次側ダイオード整流回路の入力部から見た

等価抵抗であり次式で表される。

RL =
V2

I2
(3.3)

図 3.3はダイオード整流回路の入力電流 i2と電圧 v2の波形である。入力電流 i2は角周波

数 ωSの正弦波波形になる。入力電流 i2の符号によりダイオード整流回路が 180度通電

して，入力電流 i2と同相で波高値 Voutの方形波電圧が得られる。図 3.2中の二次電圧 V2

0

Vout

0

-Vout

TS

i2

v2

Fundamental 
component

図 3.3: 二次側ダイオード整流回路の入力電圧・電流波形
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は波高値 Voutの方形波電圧における基本波成分の実効値であり，出力電圧 Voutを用いて

次式で与えられる。

V2 =
2
√
2Vout

π
(3.4)

二次側のダイオード整流回路において電力損失がないと仮定すると，負荷抵抗RLの電

力は出力電力 Pout（ = VoutIout）に等しくなるため，二次電流 I2は出力電圧 Vout，出力電

流 Ioutを用いて次式で与えられる。

I2 =
Pout

V2

=
VoutIout

V2

(3.5)

(3.3), (3.4), (3.5)式より負荷抵抗RLは次式で得られる。

RL =
8

π2

Vout

Iout
(3.6)

通常一次電圧V1の角周波数ωS(=2πfS)は共振角周波数ω0と等しくなるように設定する。

そこで ωS=ω0とし (3.1), (3.2)式から一次電圧 V1，二次電圧 V2について解くと (3.7)式

を得る。 
V1 = −jωSMI2

V2 = jωSMI1

(3.7)

(3.7)式より提案システムは一次電圧 V1に比例させて二次電流 I2を制御できる。次に，

一次側から見た入力インピーダンスZinは (3.3), (3.7)式より次式で得られる。

Zin =
V1

I1
=

(ωSM)2

RL

(3.8)

負荷抵抗RLは抵抗成分であり (3.8)式は実部のみとなるため，一次電圧 V1と一次電流

I1は同位相となる。一方，角周波数 ωSが共振角周波数 ω0と異なる場合の入力インピー

ダンスZinは (3.2), (3.3)式より次式のようになる。

Zin =
V1

I1
=

j

(
ωSL1−

1

ωSC1

){
RL+j

(
ωSL2−

1

ωSC2

)}
+(ωSM)2

RL+j

(
ωSL2−

1

ωSC2

)
(3.9)

(3.9)式は実部と虚部を持つため一次電圧V1と一次電流I1には位相差∆ϕが生じる。一例と

して図3.4にL1=L2=97µH，M=25.2µH (k=0.26)，C1=C2=36nF，出力電力Pout=2kW，
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出力電圧 Vout=150V, 200V, 250Vの場合における一次電圧 V1の基本波周波数となるマ

トリックスコンバータのスイッチング周波数 fS(= ωS/2π)と位相差∆ϕの関係を示す。

実システムでは一次電圧 V1の角周波数 ωS と共振角周波数 ω0が必ずしも一致するとは

限らない。一致しない場合には，マトリックスコンバータのスイッチング周波数 fSに応

じて一次電圧 V1と一次電流 I1間に位相差∆ϕが生じる。
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図 3.4: スイッチング周波数と一次電圧 v1と一次電流 i1間の位相差∆ϕの関係

3.3 マトリックスコンバータの出力電圧制御法

3.3.1 双方向スイッチのスイッチングパターン

　一次側のマトリックスコンバータのスイッチングパターンは，図 3.5に示すように

電源の相電圧を最大相，中間相，最小相に分け，さらに中間相の正負も区別した 12分割

した領域ごとに分ける。

図 3.6(a)に中間相が正となる esu > esv > 0 > eswの場合 (図 3.5中の領域 II)のスイッ

チングパターンを示す。一次電圧指令値 v∗1 を周期 2TS の方形波電圧で与える。一次電

圧指令値 v∗1 の正の半周期では，一次電圧 v1は 0，esuw，esvwの 3レベルの矩形波電圧を

出力し，v1の平均電圧が指令値 v∗1に等しくなるように制御する。0，esuw，esvwの電圧を

出力するには，h相は最小相のスイッチ Swhを常にオンとし，g相は最小相のスイッチ

Swg，最大相のスイッチ Sug，中間相のスイッチ Svgをそれぞれオンとする。

次に，図 3.6(b)に中間相が負となる esu > 0 > esv > eswの場合 (図 3.5中の領域 I )の

スイッチングパターンを示す。一次電圧指令値 v∗1の正の半周期では，g相は最大相のス
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図 3.5: 電源相電圧の電圧レベルによる分類

イッチSugを常にオンとしており，h相は最大相のスイッチSuh，最小相のスイッチSwh，

中間相のスイッチ Svh，最大相のスイッチ Suhの順にオンにする。この時，一次電圧 v1

は図 3.6(b)に示すように 0, esuv, esuwの 3レベルの矩形波電圧となる。すなわち，最大

相をmax，中間相をmid，最小相をminとすると中間相midが正の場合には，h相は

最小相minのスイッチを常にオンにし，g相は最小相minのスイッチ，最大相maxの

スイッチ，中間相midのスイッチ，最小相minのスイッチを順次オンにする。一方，中

間相midが負の場合には，g相は最大相minのスイッチを常にオンにし，h相は最大相

maxのスイッチ，最小相minのスイッチ，中間相midのスイッチ，最大相maxのスイッ

チを順次オンにする。また，一次電圧指令値 v∗1の負の半周期では，図 3.6(a)，(b)のど

ちらの場合でも一次電圧指令値 v∗1 が正の時の g相と h相を入れ替えたスイッチングパ

ターンとなる。表 3.1に電源の相電圧一周期を 12分割した一次側マトリックスコンバー

タの一次電圧指令値 v∗1 一周期分のスイッチングパターンをそれぞれ示す。この時 (3.8)

式より一次電流 i1は一次電圧 v1の基本波周波数成分と同位相の，(3.7)式より二次電流

i2は一次電圧 v1の基本周波数成分から 90度位相遅れの正弦波電流となる。また二次電

圧 v2はダイオード整流回路により整流しているため，波高値 Voutの方形波電圧となる。

3.3.2 マトリックスコンバータのデューティ比導出

図 3.1の提案システムにおいて，一次電圧 v1を指令値通り出力するために一次側マト

リックスコンバータの各スイッチのデューティ比を導出する。入力リアクトルLf とキャ

パシタ Cf からなるフィルタによる電圧降下は電源電圧に対して十分小さく，マトリッ

クスコンバータの入力電圧は電源電圧に等しいとしてデューティ比を求める。
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図 3.6: スイッチングパターンと一次電圧の関係
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表 3.1: 電源相電圧一周期の各領域におけるスイッチングパターン

Mode v1 > 0 (0< t <TS /2) v1<0 (TS /2 < t <TS )

� esu > 0 > esv > esw
g u u w v u

h u w v u u

� esu > esv > 0 > esw
g w u v w w

h w w u v w

� esv > esu > 0 > esw
g w v u w w

h w w v u w

� esv > 0 > esu > esw
g v v w u v

h v w u v v

� esv > 0 > esw > esu
g v v u w v

h v u w v v

� esv > esw > 0 > esu
g u v w u u

h u u v w u

� esw > esv > 0 > esu
g u w v u u

h u u w v u

� esw > 0 > esv > esu
g w w u v w

h w u v w w

	 esw > 0 > esu > esv
g w w v u w

h w v u w w


 esw > esu > 0 > esv
g v w u v v

h v v w u v

� esu > esw > 0 > esv
g v u w v v

h v v w u v

� esu > 0 > esw > esv
g u u v w u

h u v w u u

電源電圧 esu, esv, eswは線間電圧実効値Eと位相角 θを用いて次式で与えられる。
esu

esv

esw

 =

√
2

3
E


cos θ

cos(θ − 2π/3)

cos(θ + 2π/3)

 (3.10)

また，入力電流指令値 i∗u，i
∗
v，i

∗
wは，電源電流実効値 I，力率角指令値φ∗を用いて次式で

与えられる。 
i∗u

i∗v

i∗w

 =
√
2I


cos(θ + φ∗)

cos(θ + φ∗ − 2π/3)

cos(θ + φ∗ + 2π/3)

 (3.11)

(3.10), (3.11)式より三相入力瞬時電力 pinは次式で得られる。

pin = eui
∗
u + evi

∗
v + ewi

∗
w =

√
3EI cosφ∗ (3.12)
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本システムでは出力電力指令値P ∗
outを与え，指令値通りに出力電力Poutを制御する。出

力電力 Poutは (3.4), (3.5), (3.7)式を用いて次式で表される。

Pout = VoutIout =
2
√
2Vout

πωSM
V1　 (3.13)

(3.13)式より出力電圧 Voutはバッテリを想定しているので一定値と扱えるので，出力電

力 Poutを制御するには一次電圧 V1を制御する。非接触給電コイルの一次電圧指令値 v∗1

を次式で与える。

v∗1 =


V ∗
1 (0 < t <= Ts)

−V ∗
1 (Ts < t <= 2Ts)

　 (3.14)

一次側マトリックスコンバータにおいて電力損失はないと仮定すると，三相入力瞬時電

力 pinは非接触給電コイル一次側の高周波一周期の平均電力に等しいので, 一次電圧指令

値 v∗1と一次電流 i1を用いて次式で表される。

pin =
1

2Ts

∫ 2Ts

0

v∗1i1 dt =
1

Ts

∫ Ts

0

V ∗
1

√
2I1 sin(

π

TS

t) dt (3.15)

=
2
√
2 V ∗

1 I1
π

(3.12), (3.16)式より電源電流実効値 Iは次式で得られる。

I =
2
√
2V ∗

1 I1

π
√
3Ecosφ∗

(3.16)

一次電圧指令値 V ∗
1 を与えて出力電力Poutが指令値通りに制御されると三相入力瞬時電

力 pinはシステム効率に応じて決まり，(3.16)式より一次電流実効値 I1も自動的に定ま

るため，(3.16)式より電源電流実効値 Iは一義的に定まる。そのため，提案システムで

は出力電力指令値 P ∗
outを与えるだけで，各部の電圧，電流は制御系で自動的に決まる。

次に，一次側マトリックスコンバータのスイッチ Sug– Swh の半周期 Ts 間における

デューティ比 dug– dwhを求める。まず，一次電流 i1の連続性を保つために，各出力相

g，hにそれぞれ接続されている 3つのスイッチの一つを常にオンさせることからデュー

ティ比 dug– dwhに対して次式が与えられる。

dug + dvg + dwg = 1 (3.17)

duh + dvh + dwh = 1 (3.18)
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半周期 Ts間における一次電圧指令値 v∗1と等しい平均電圧を発生させるための関係式と

して次式が得られる。

V ∗
1 = (dug−duh)esu+(dvg−dvh)esv+(dwg−dwh)esw

(3.19)

マトリックスコンバータのスイッチング周波数は電源の周波数に比較し十分高いため，

マトリックスコンバータの半周期 Ts間の電源相電圧 esu, esv, eswを一定の直流電圧とし

て扱っている。

図 3.7に示す電源電圧の瞬時値が esu>esv>0>esw (π/6 <= θ <= π/3,領域II)の場合に

おけるデューティ比を求める。一次電圧指令値 v∗1 > 0の半周期 Tsのデューティ比につ

いては，h相は最小電圧相wのスイッチ Swhを常時オンとするので，h相のデューティ

比 duh，dvh，dwhは次式で与えられる。

duh = 0, dvh = 0, dwh = 1 (3.20)

(3.17), (3.20)式を (3.19)式に代入すると一次電圧指令値の波高値V ∗
1 は次式で得られる。

V ∗
1 = esuwdug + esvwdvg

= esuwdug + esvw(1− dug − dwg)　 (3.21)

次に，電源電流を正弦波状にするためには入力電流指令値 i∗u, i∗vと入力電流 iu, ivの半

周期 Ts間における平均値 iu, ivが次式の関係を満たせばよい。

i∗u = iu,　 i∗v = iv (3.22)

ここで一次電流 i1は 3.2.2項で説明したように理想的には一次電圧指令値 v∗1の基本周波

数成分と同位相の正弦波電流となるが，スイッチング周波数が共振周波数と異なる場合

には図 3.7のような位相差∆ϕが生じる。提案システムでは，一次電流 i1の検出値では

なくコントローラ内の一次電流モデル i1M を基にデューティ比 dug– dwhを求めている。

位相差∆ϕを考慮しない (∆ϕ = 0)とスイッチング周波数と共振周波数が異なる場合に

コントローラ内の一次電流モデル i1M と実際の一次電流 i1との間に乖離が生じて (3.22)

式の関係が満たせなくなり電源電流歪みの要因となる。そこでコントローラ内の一次電

流モデル i1M には∆ϕを考慮した次式で表す。

i1M =
√
2I1 sin(

π

Ts

t+∆ϕ) (3.23)
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図 3.7: 一次側高周波部の電圧・電流波形

このとき，入力電流 iu, ivの半周期 Ts間における平均値 iu, ivは一次電流モデル i1M を

用いてそれぞれ次式で与えられる。

iu=
1

Ts

∫ Ts( 1
2
dwg+dug)

Ts・1
2
dwg

i1M dt

=

√
2I1
π

{
cos

(π
2
dwg+∆ϕ

)
−cos

(π
2
dwg+πdug+∆ϕ

)}
(3.24)

iv=
1

Ts

∫ Ts(1− 1
2
dwg)

Ts( 1
2
dwg+dug)

i1M dt

=

√
2I1
π

{
cos

(π
2
dwg−∆ϕ

)
+cos

(π
2
dwg+πdug+∆ϕ

)}
(3.25)

(3.22), (3.24), (3.25)式より dugと dwgについて次式の関係式が得られる。

dug=
1

π
cos−1

{
i∗u
i∗w

cos
(π
2
dwg−∆ϕ

)
− i∗v
i∗w

cos
(π
2
dwg+∆ϕ

)}
−1

2
dwg −

∆ϕ

π
(3.26)
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図 3.8: デューティ比 dwg と dug の関係

図 3.8に一例として，L1=L2=97µH, C1=C2=36nF, 出力電力Pout=2kW，電源電圧実効

値 E=200V, 電源電圧位相角 θ=15deg，位相差∆ϕ=0degの場合における (3.21), (3.26)

式で与えられるデューティ比 dwgと dugの関係を示す。図 3.8において (3.21), (3.26)式

の交点が求めるデューティ比 dwg, dugとなる。(3.21), (3.26)式を用いて dug, dwgを求め

るには，(3.26)式が非線形のため解析的に解くことが困難であり簡素化する。そこで，

(3.26)式をデューティ比 dwgの範囲 (0 < dwg < 1)の中心である dwg=0.5にてテイラー展

開を行い，次式のように一次関数として近似する。

dug =
1

2

(
B

C
− 1

)
dwg +

1

π
cos−1

(
− A√

2

)
− B

4C
− ∆ϕ

π

(3.27)

ただし，A，B,Cは次式で表される。
A =

(i∗u + i∗v) sin∆ϕ+ (i∗u − i∗v) cos∆ϕ

i∗u + i∗v

B =
(i∗u + i∗v) sin∆ϕ− (i∗u − i∗v) cos∆ϕ

i∗u + i∗v
C =

√
2− A2

(3.28)

図 3.8より (3.26)式と一次関数近似した (3.27)式の dwg は概ね一致している。ただし，

dwg が 0.5から外れて 0または 1に近づくほど乖離があるため，dwg が小さくなる出力

電圧 Voutが低い場合においてはデューティ比 dwg, dugに数%程度の近似誤差が生じる。
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(3.21), (3.27)式から dwgは次式で得られる。

dwg=

4πC (V ∗
1 −esvw)−

{
4C cos−1

(
− A√

2

)
−πB−4C∆ϕ

}
esuv

2π {(B − C) esuv − 2Cesvw}
(3.29)

(3.29)式を (3.27)式に代入し dugが，次に (3.17)式に dwg, dugを代入し dvgが得られる。

このように g相スイッチのデューティ比 dug, dvg, dwgは一次電圧指令値 V ∗
1 と位相差∆ϕ

を与えることで導出できる。また (3.28)式のA,B,Cは電源電流実効値 I = 1としても

同じ結果が得られる。すなわち提案システムのデューティ比は電源電流実効値 Iに関係

なく決めることができる。一方，一次電圧指令値 v∗1 < 0の半周期におけるデューティ比

は，一次電圧指令値 v∗1 > 0の場合のデューティ比の g相と h相を入れ替えて得られる。

3.4 電流転流方式を用いた実システムへの適応

一次側のマトリックスコンバータにおける双方向スイッチ Sug– Swhは図 3.1 に示すよ

うに二つのMOSFETを逆直列接続した構成としている。ここでは実システムに適用す

る場合において，電源短絡や電流連続性を保つための転流シーケンスについて説明する。

図 3.9に，esu > esv > 0 > esw, v∗1 > 0における g相の w相スイッチ Swg から u相

スイッチ Sugへの転流時のスイッチングパターンを示す。提案システムでは，State2と

State4において電源短絡を防止するデッドタイムを設けており，State3において電流不

連続を防止するための重なり期間を設けている。なお，本転流シーケンスは，一次電圧

指令値 v∗1 > 0の場合においてw相から u相への切り替わりタイミングに一次電流 i1 > 0

となることを適用前提としている。そのため一次電流 i1は検出せずに，一次電圧指令値

v∗1 > 0の場合，一次電流 i1は正と判断しスイッチングパターンを決定している。

State1ではw相のスイッチ SwgR，SwgLにオン信号を与えており，一次電流 i1はw相

スイッチを流れている。State1から State2への切り替えでw相のスイッチ SwgLをオフ

にしているが，一次電流 i1は w相のスイッチ SwgRとスイッチ SwgLの並列ダイオード

に流れているため，State2においてw相の電流経路が確保され連続性が保たれている。

State2から State3の切り替えで u相スイッチ SugRにオンとすることで，一次電流 i1は

高電位から流れようとするため u相のスイッチSugRとSugLの並列ダイオードに流れる。

State3では u相スイッチ SugRと w相スイッチ SwgRの両スイッチをオンとすることに

より電流不連続発生を防止している。State3から State4の切り替えで w相のスイッチ

SwgRをオフにする。State4から State5の切り替えで u相のスイッチ SugLをオンとし，

w相スイッチ Swgから u相スイッチ Sugへの転流が完了する。
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図 3.9: Swg から Sug への転流パターン
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3.5 実機検証

3.5.1 実験システム構成

図 3.10に実験システム構成を，表 3.2に実験システム仕様を示す。電源には線間電圧

実効値E=200V，周波数 60Hzの三相交流電源を使用している。三相交流電源と一次側

のマトリックスコンバータの間には，マトリックスコンバータのスイッチング周波数成

分を除去するためにカットオフ周波数 3.1kHzのLCフィルタを接続している。出力電力

Poutは 2kWとし，負荷には回生型直流電源を用いて出力電圧 Voutは 150V–250Vの範囲

で実験を行った。非接触給電トランス構造はソレノイド型とし，フェライトコアとリッ

Output Power
Detector

Voltage
Detector

Duty ratio
Calculation

Controller
*

Calculation

*

図 3.10: 実験システム構成

表 3.2: 実験条件と実験システム仕様

Source voltage E, ω 200V , 2 π× 60 rad/s

Output voltage Vout 150V – 250V

Output power Pout 2kW

Input filter Lf , Cf 300µH , 8.8µF

Inductance L1,L2 97µH , 97µH

Winding resistance r1,r2 141mΩ , 140mΩ

Number of turns N1=N2 14

Compensated capacitance C1,C2 36nF , 36nF

Resonance frequencyf0 85.2kHz

Switching frequency fS 85±5kHz

Coupling coefficient k 0.26
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ツ線により構成し，一次側，二次側を同じ巻数N1=N2=14とした。非接触給電トラン

スの結合係数は 0.26，インダクタンスは一次側L1，二次側L2ともに 97 µHとし，共振

周波数が 85kHzとなるよう共振コンデンサC1, C2は 36nFとした。なお，一次側のマト

リックスコンバータの双方向スイッチには SiC-MOSFET(Rohm社製， SCH2080KE)を

逆向きに直列接続して構成し，二次側のダイオード整流回路には Si-FRD（新電元工業

製， S30K60V）を使用した。コントローラには DSPを用い，電源線間電圧 esuv, esvw

を検出し電源相電圧の大小関係を判別し，一次電圧指令値 v∗1 を与えることで一次側マ

トリックスコンバータの各スイッチのデューティ比を演算している。この一次電圧指令

値 v∗1はコントローラ内において，出力電力 Poutが出力電力指令値 P ∗
outと一致するよう

に与えている。なお，本実験では, スイッチング周波数 fS, 一次電圧 v1と一次電流 i1の

位相差∆ϕはコントローラに外部よりオープンループで与えている。本実験システムで

は，Vout=150V時には 80kHz–87kHz，Vout=200V時には 80kHz–90kHz，Vout=250V時に

は 81.5kHz–90kHzの範囲で v∗1 > 0のスイッチング時に i1 > 0となることを確認してお

り，その範囲内にて前章で述べた転流シーケンスを適用している。

3.5.2 スイッチング周波数と共振周波数が等しい場合の実験結果

図3.11に出力電圧Vout=200Vの実験波形を示す。このときスイッチング周波数fS=85kHz，

∆ϕ=0degとしている。各波形は上から電源線間電圧 esuv，電源電流 isu，一次電圧 v1，一

次電流 i1，二次電圧 v2，二次電流 i2，出力電圧 Vout，出力電流 Ioutである。電源電流 isu

は力率角指令値 φ∗ = 0radとして，力率 1の正弦波状の電流に制御されている。また出

力電圧 Voutは目標の 200V一定に制御されている。85kHzの高周波波形となる一次電流

i1，二次電流 i2の波高値は脈動なく一定となっており，一次電圧 v1は指令値通り一定に

制御できている。

図 3.12にスイッチング周波数 fS=85kHzにおける電源電流 isuの THD測定結果を示

す。全出力電圧範囲においてTHDは 3%以下と低い値を実現している。図 3.12を見る

と出力電圧 Voutが低いほどTHDが上昇傾向となっている。これはデューティ導出過程

で (3.26)式に対して行っているテイラー展開による一次近似による誤差が大きくなるた

めであると考える。

図 3.13に出力電圧 Vout =150V，200V，250V時の非接触給電トランス部分の拡大波形

を示す。各波形は上から一次電圧 v1，一次電流 i1，二次電圧 v2，二次電流 i2である。出

力電力が一定の場合，出力電圧 Voutが高くなるほど出力電流 Ioutは減少するため二次電

流 i2を低くなるように制御する。本システムでは一次電圧の実効値 V1と二次電流の実

効値 I2は比例関係にあるため，出力電圧 Voutが高くなるほど一次電圧 v1のパルス幅は

狭くなっており，電圧実効値が小さくなるよう制御されている。一方，一次電流 i1は定
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電力制御のため一次電圧 v1とは逆に出力電圧 Voutの増加に伴い増加している。またス

イッチング周波数 fSを共振周波数 f0とほぼ等しい 85kHzに設定しているため，一次電

圧 v1と一次電流 i1の基本波成分は同位相となっている。
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図 3.11: Vout=200V，fS=85kHz時の実験波形

5.0

4.0

3.0

2.0

1.0

0.0

Output voltage Vout [V]

150 200 250

T
H

D
[%

]

図 3.12: fS=85kHz時の電源電流の THD測定結果
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(c) Vout=250 V

図 3.13: fS=85kHz時の非接触給電コイル部の高周波電圧・電流波形
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3.5.3 スイッチング周波数が共振周波数と異なる場合の実験結果

図 3.14に出力電圧 Vout=200V，スイッチング周波数 fSを 80kHzにした場合の一次電

圧 v1と一次電流 i1の拡大波形を示す。一次電圧 v1に対して一次電流 i1は進み位相とな

り位相差∆ϕは 21degとなった。これは図 3.4の値とほぼ一致している。この場合におけ

る電源電流 isuを図 3.15に示す。デューティ比を導出する過程で用いる (3.23)式の一次

電流モデル i1M に一次電圧 v1と一次電流 i1の位相差∆ϕを考慮することによる電源電流

波形の歪み改善効果を明らかにするため，(3.23)式において位相差を考慮しない∆ϕ = 0

とした場合と比較する。図 3.15より，スイッチング周波数が共振周波数からずれること

により発生する位相差∆ϕを一次電流モデル i1M に考慮することで電源電流 isuの波形

歪みを改善できている。
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次に，表 3.3にスイッチング周波数 fSを可変した場合において，一次電流モデル i1M

への一次電圧 v1と一次電流 i1の位相差∆ϕの考慮有無による THDの測定結果を示す。

一次電流モデル i1M に位相差∆ϕを考慮しない場合 (∆ϕ=0)には，実際の一次電圧 v1と

一次電流 i1の位相差∆ϕが大きくなるほどTHDが悪化している。一方，一次電流モデ

ル i1M に位相差∆ϕを考慮することで実際の一次電流 i1とコントローラ内部のモデル電

流 i1M の乖離を抑制できるため，THDは大幅に低減している。この結果から，一次電圧

v1と一次電流 i1の位相差∆ϕを検出し，(3.23)式に代入することで共振周波数と一致し

ないスイッチング周波数条件下でも電源電流歪みを低減できることを確認した。

表 3.3: 位相差∆ϕの考慮有無における電源相電流の THD比較結果（Vout=200V）

THD[%]

fS[kHz] ∆ϕ[deg] w/o consideration w/ consideration

of phase difference of phase difference

80 21 7.44 2.0

85 0 1.45 1.45

90 9 3.52 1.75

3.5.4 システム効率測定

図 3.16に出力 2kW時の三相電圧源 (AC)から直流負荷 (DC)までのシステム効率の測

定結果を示す。比較のため，一次側が 2ステージ構成となっている従来システムのシス

テム効率を図 3.16中に示している。ただし，従来システムのシステム効率は図 2.10のイ

ンバータ入力からDC出力間の実測効率 (実線)に，98%と推定した電源からインバータ

入力までの効率を乗じた値（破線）を使用した。電源からインバータ入力までは三相 2

レベルPFCコンバータを想定しており，先行研究 [157] [158]の結果を基に効率 98%として

いる。なお実測した従来システムのインバータは一般的な単相のフルブリッジインバー

タ構成とし，使用素子及び非接触給電コイルを含めインバータより後段のハード構成は

図 3.10に示す実験システムと同じものを使用した。

図 3.16より，提案システムは従来システムよりも効率が高くなっている。提案システ

ムでは，出力電圧Voutが 150Vの時に 92.1%と最も高く，出力電圧Voutが大きくなるほど

効率は低下する特性になった。これは，出力電圧 Voutが大きくなるほど一次電流 i1が大

きくなるため，一次側マトリックスコンバータの双方向スイッチの導通損失が増加する

ためである。そのため，出力電圧 Voutが大きくなるほど効率面での優位性が小さくなっ

ている。
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図 3.16: システム効率の測定結果

3.6 3章のまとめ

本章では，一次側に三相‐単相マトリックスコンバータを用いた非接触給電システム

の回路構成及びバッテリへの充電と電源電流歪み低減を両立する制御法を提案した。提

案法では，非接触給電コイルと力率補償用のコンデンサの共振周波数とスイッチング周

波数が乖離した場合も含めて電源電流をTHD3%以下，力率 1の正弦波電流に制御でき

ることを試作システムによる検証により明らかにした。また非接触給電コイルの一次電

圧の制御により，出力電圧 150Vから 250Vの範囲において負荷に 2kW一定の電力を供

給できることを明らかにした。さらに定格出力 2kWにおいて最大 92%の高い変換効率

を実験で得ており，従来システムに対して効率面での優位性を確認した。本論文では，

電流位相差∆ϕをオープンループで入力しているが，入力の電源電圧変動や非接触給電

コイルの位置ずれに起因した共振周波数変動に対応するためには検出回路含めたフィー

ドバック系の構築が今後の課題である。
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第4章

マトリックスコンバータを用いた双方向

非接触給電システムの電力伝送制御

4.1 緒論

本章では，広範囲のバッテリ電圧における高効率な充放電を実現する双方向電力伝送

と商用周波数の三相交流電流の正弦波化を両立する三相-単相マトリックスコンバータを

用いた双方向非接触給電システム構成及び制御法を提案する。まず，前章で示した充電

モードのみ単方向の場合に対する新規点として，二次側をスイッチング素子によるHブ

リッジ回路で構成し，二次側の電圧と位相を能動的に制御することで双方向動作が実現

可能なことを理論式を基に示す。さらに一次側マトリックスコンバータの 6個の双方向

スイッチと二次側Hブリッジ回路の 4個のMOSFETそれぞれのスイッチングパターン

とデューティ比を放電モード，充電モードそれぞれの場合について導出し，合計 10個の

スイッチング素子のPWMゲート信号発生方法及び電流符号に依存しないマトリックス

コンバータの転流シーケンスについて述べる。最後に，定格 2kWの試作システムを用

いた実験により提案方式の有効性を確認する。なお本章では，双方向制御法の提案とそ

の実証に焦点を当てるため，前提として補償回路の共振周波数はマトリックスコンバー

タのスイッチング周波数と等しいとする。

4.2 提案する双方向非接触給電システム

4.2.1 主回路構成

図 4.1に双方向非接触給電システムの主回路構成を示す。三相交流電源側を一次側，

バッテリ側を二次側と定義し，一次側から二次側への電力伝送を充電方向，二次側から

一次側への電力伝送を放電方向とする。三相交流電源 esu，esv，eswはスイッチング周波
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数に起因した高周波電流の電源への流出を抑制するためのリアクトル Lf とコンデンサ

CfからなるLCフィルタを通じてマトリックスコンバータに接続されている。一次側のマ

トリックスコンバータはMOSFETを逆直列に接続した 6個の双方向スイッチ Sug −Swh

から構成される。二次側コンバータは 4個のMOSFETを用いたHブリッジ回路から構

成され，直流電圧 Voutのバッテリに接続されている。バッテリ充電時には，三相の交流

電圧を単相の高周波交流電圧 v1に変換し，一次側コイルに印加することで交番磁界を発

生させて，電磁誘導によって二次側コイルに電力を伝送する。一方，バッテリ放電時に

は，二次側コンバータのスイッチ Sjp − Sknのスイッチングによりバッテリ電圧 Voutを

高周波電圧 v2に変換し，二次側コイルに印加することで一次側に電力を伝送する。非接

触給電システムでは，一次側と二次側のコイル間の距離が離れていることで漏れ磁束が

増加し力率が悪化する。これを防ぐために，一次側と二次側それぞれに共振コンデンサ

を挿入して力率補償を行う。前章の単方向の場合と同様に，一次側，二次側ともに共振

コンデンサC1，C2を直列に挿入する直列‐直列方式 (SS方式)を採用している。

図 4.1: 提案する双方向非接触給電システムの構成

4.2.2 充放電動作モードの切替え方法

図 4.2に図 4.1の双方向非接触給電コイル部における高周波成分の等価回路を示す。共

振を用いる非接触給電システムでは共振周波数成分での回路動作が支配的となり，高調

波成分の影響は無視できる。C1，C2はそれぞれ一次側と二次側の直列共振コンデンサ，

L1，L2はそれぞれ一次側と二次側コイルの自己インダクタンス，M (= k
√
L1L2，k :結

合係数)は一次側と二次側コイル間の相互インダクタンスを表している。一次側と二次

側コイルの巻線抵抗はコイルのインピーダンスに占める割合に対して十分小さいとして
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図 4.2: 双方向非接触給電コイル部の高周波等価回路

無視している。一次側と二次側共振コンデンサC1，C2は，共振角周波数ω0 (= 2πf0)で

一次側と二次側コイルの自己インダクタンス L1，L2とそれぞれ共振するように設定す

るため，次式の関係が得られる。 
ω0L1 =

1

ω0C1

ω0L2 =
1

ω0C2

(4.1)

図 4.2において一次電圧 V1及び二次電圧 V2は次式で表される。ただし，ωsは一次電圧

V1及び二次電圧 V2の角周波数としている。
V1 =

I1
jωSC1

+ jωSL1I1 − jωSMI2

V2 = −jωSL2I2 + jωSMI1 −
I2

jωSC2

(4.2)

一次電圧 V1 及び二次電圧 V2 の角周波数 ωs を共振角周波数 ω0 と等しく制御した場合

(4.1)，(4.2)式より一次電流 I1及び二次電流 I2は次式で表される。
I1 = −j

1

ω0M
V2

I2 = j
1

ω0M
V1

(4.3)

図 4.3にバッテリへの充電時及びバッテリからの放電時におけるベクトル関係図を示す。

(4.3)式より一次電流 I1は二次電圧 V2に対して 90◦遅れ，二次電流 I2は一次電圧 V1に

対して 90◦進みの位相関係となる。そのため，図 4.3 (a)に示すように一次電圧 V1の位

相に対し二次電圧 V2の位相を 90◦進めることでバッテリへの充電動作を実現する。同

様に，図 4.3 (b)では一次電圧 V1の位相に対し二次電圧 V2の位相を 90◦遅らせることで

バッテリからの放電動作を実現する。すなわち，力率補償回路に SS方式を用いた場合，
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図 4.3: 充放電時における非接触給電コイル部の電圧・電流ベクトル

一次電圧 V1の位相に対して二次電圧 V2の位相を 90◦遅れ/進みと設定することで容易に

双方向電力伝送が実現できる。

4.3 双方向非接触給電システムの制御法

前章にて述べた二次側がダイオード整流回路で構成されるシステムは，バッテリから

の放電動作ができない上に，二次電圧 v2の波形は二次電流 i2の符号により 180度通電

となるため受動的に決まり，二次電圧 v2は図 4.4(a)に示すように Vout及び−Voutの 2レ

ベルとなる。そのため，バッテリ電圧 Voutが高い場合には二次電圧 v2の実効値が大き

くなり，(4.3)式より一次電流 i1の実効値も大きくなる。図 4.1からわかるように，一次

側マトリックスコンバータの双方向スイッチは 2つのMOSFETを逆直列接続したもの

で構成しているため，二次側コンバータに比較して通過素子数が 2倍となる。そのため，

前章の図 3.16に示すようにバッテリ電圧 Voutが高い場合には，一次側マトリックスコン

バータの電流実効値増加に伴う導通損失の影響によりシステム効率が悪化していた。

提案システムでは双方向の非接触電力伝送を実現するために二次側のHブリッジ回路

をスイッチング素子で構成しており，二次電圧 v2は図 4.4(b)に示すように Vout，−Vout

に加えて零レベルの電圧を含んだ 3レベルの電圧波形に制御できる。そのため，二次電

圧 v2の電圧制御自由度が向上でき，バッテリ電圧 Voutが高い場合には二次電圧 v2の実

効値を制御し一次電流 i1の実効値を小さくすることができる。提案システムでは，図 4.5

に示すように，一次電圧 v1の指令値を一定値で与え，二次電圧 v2の指令値をバッテリ

電圧 Vout，出力電力 Poutに応じて変化させ，一次側マトリックスコンバータと二次側H

ブリッジ回路のスイッチングにより高周波の一次電圧 v1，二次電圧 v2をそれぞれ制御す

ることでバッテリへの充放電制御を実現する。
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図 4.4: 二次側Hブリッジ回路の通電制御方式

Matrix
Converter

Wireless
Coil

PI H-Bridge

�
�

�

(const.)

�� ��

���
�

�

�
��	




���


∆����

図 4.5: 双方向非接触給電システムの基本制御ブロック図

4.3.1 双方向動作時のスイッチングパターン

図 4.6に三相電源電圧の大小関係に基づいて，電源一周期を I ∼ XIIに 12分割した結果

を示している。一次側マトリックスコンバータのスイッチングパターンは電源電圧 esu，

esv，eswを最大相，中間相，最小相に分け，さらに中間相の正負も区別した 12区間にお

いて，区間ごとに選定する。提案制御法ではスイッチング損失を抑制するソフトスイッ

チングの観点から，バッテリへの充電と放電動作で異なるスイッチングパターンを一次

側マトリックスコンバータに適用する。

図 4.6: 相電圧の電圧レベルによる電源一周期の 12分割
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図 4.7に電源電圧 esu > esv > 0 > esw (π/6 <= θ <= π/3，区間 II)におけるバッテリ充電

時のスイッチングパターンと高周波波形を示す。一次電圧指令値 v∗1 は周期 Ts，波高値

V ∗
1 の方形波電圧で与えられる。正の電圧が出力される半周期Ts/2において，h相スイッ

チは常時最小電圧相となるw 相がオン状態となっており，g 相スイッチはw 相，u 相，

v 相，w 相へとオン状態が切り替わる。一次電圧 v1が高電位から低電位へと切り替わ

るときに一次電流 i1が正であることがソフトスイッチング条件となる [159]。そのため，u

相から v相及び v相からw相へのスイッチの切り替わりにおいてはソフトスイッチング

となり，スイッチング損失が低減できる。g 相スイッチの w 相がオンする間は v1 = 0，

u 相がオンする間は v1 = euw，v 相がオンする間は v1 = evwとなり，半周期 Ts/2におけ

る一次電圧 v1の平均値が一次電圧指令値 v∗1の波高値 V ∗
1 と等しくなるように制御してい

る。負の電圧が出力される半周期 Ts/2においては，正の電圧が出力される半周期 Ts/2

の時の g 相と h 相を入れ替えたスイッチングパターンとなり，g 相スイッチは常時w 相

がオン状態となっており，h 相スイッチはw 相，u 相，v 相，w 相へとオン状態が切り

替わる。一方，二次電圧指令値 v∗2は周期 Ts，波高値 V ∗
2 の方形波電圧で与えられる。二

次側の各相スイッチの半周期 Ts/2に対するデューティはすべて 1とし，j 相スイッチの

p 相と k 相スイッチの n 相がオンする間は v2 = Vout，j 相スイッチの n 相と k 相スイッ

チの p 相がオンする間は v2 = −Vout，j，k 相スイッチの同相がオンする間は v2 = 0と

なる。j 相に対する k 相の位相を変化させることで，二次電圧 v2が零電圧を出力する期

間を制御する。半周期 Ts/2において，二次電圧 v2が零電圧ではない電圧を出力する割

合をデューティ比 d2とし，このデューティ比 d2の調整により二次電圧 v2の半周期 Ts/2

の平均値が二次電圧指令値 v∗2の波高値 V ∗
2 と等しくなるように制御する。一次電圧指令

値 v∗1 に対して，二次電圧指令値 v∗2 の位相を 90◦進みで与えることにより，バッテリへ

の充電動作を行う。

図 4.8に電源電圧 esu > esv > 0 > esw (π/6 <= θ <= π/3，区間 II)におけるバッテリ放電

時のスイッチングパターンと高周波波形を示す。バッテリ充電時と同様に，一次電圧指

令値 v∗1は周期 Ts，波高値 V ∗
1 の方形波電圧で与えられる。正の電圧が出力される半周期

Ts/2において，h 相スイッチは常時w 相がオン状態となっており，g 相スイッチは充電

時とスイッチング相の順序が異なりw 相，v 相，u 相，w 相の順でオン状態が切り替わ

る。一次電圧 v1が低電位から高電位へと切り替わるときに一次電流 i1が負であること

がソフトスイッチング条件である [159]。そのため，w相から v相及び v相から u相へのス

イッチの切り替わりにおいてソフトスイッチングとなり，スイッチング損失を低減でき

る。負の電圧が出力される半周期 Ts/2においては，正の電圧が出力される半周期 Ts/2

の時の g 相と h 相を入れ替えたスイッチングパターンとなり，g 相スイッチは常時w 相

がオン状態となっており，h 相スイッチはw 相，v 相，u 相，w 相へとオン状態が切り

替わり，一次電圧 v1の半周期 Ts/2の平均値が一次電圧指令値 v∗1と等しくなるように制
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御している。一次電圧指令値 v∗1 に対して，二次電圧指令値 v∗2 の位相を 90◦遅れで与え

ることにより，バッテリからの放電動作を行う。表 4.1に充電時，放電時それぞれの電

源一周期を 12分割した際のスイッチングパターンを示す。

図 4.7: 充電動作時のスイッチングパターンと高周波電圧・電流波形

図 4.8: 放電動作時のスイッチングパターンと高周波電圧・電流波形
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表 4.1: 充放電モード別の 12分割された各領域におけるスイッチングパターン

Mode v1 > 0 (0< t <TS /2) v1<0 (TS /2 < t <TS )

� esu > 0 > esv > esw
g u u w v u
h u w v u u

� esu > esv > 0 > esw
g w u v w w
h w w u v w

� esv > esu > 0 > esw
g w v u w w
h w w v u w

� esv > 0 > esu > esw
g v v w u v
h v w u v v

� esv > 0 > esw > esu
g v v u w v
h v u w v v

� esv > esw > 0 > esu
g u v w u u
h u u v w u

� esw > esv > 0 > esu
g u w v u u
h u u w v u

� esw > 0 > esv > esu
g w w u v w
h w u v w w

	 esw > 0 > esu > esv
g w w v u w
h w v u w w


 esw > esu > 0 > esv
g v w u v v
h v v w u v

� esu > esw > 0 > esv
g v u w v v
h v v w u v

� esu > 0 > esw > esv
g u u v w u
h u v w u u

Mode v1 > 0 (0< t <TS /2) v1<0 (TS /2 < t <TS )

� esu > 0 > esv > esw
g u u v w u
h u v w u u


 esu > esv > 0 > esw
g w v u w w
h w w v u w

� esv > esu > 0 > esw
g w u v w w
h w w u v w

� esv > 0 > esu > esw
g v v u w v
h v u w v v

� esv > 0 > esw > esu
g v v w u v
h v w u v v

� esv > esw > 0 > esu
g u w v u u
h u u w v u

� esw > esv > 0 > esu
g u v w u u
h u u v w u

� esw > 0 > esv > esu
g w w v u w
h w v u w w

� esw > 0 > esu > esv
g w w u v w
h w u v w w

� esw > esu > 0 > esv
g v u w v v
h v v u w v

� esu > esw > 0 > esv
g v w u v v
h v v w u v

� esu > 0 > esw > esv
g u u w v u
h u w v u u

��� �����

 !" #$%&'
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4.3.2 二次側コンバータのデューティ比導出

二次電圧 v2の半周期Ts/2における平均値が二次電圧指令値 v∗2の波高値V ∗
2 通りに制御

するためのデューティ比 d2を導出する。図 4.7，図 4.8に示すように二次電圧 v2は−Vout，

0，Voutの 3レベルの電圧波形であり，正の電圧 Voutを出力するにはスイッチ Sjpと Skn

を同時にオンとし，負の電圧−Voutを出力するにはスイッチ Sjnと Skpを同時にオンに

する。零電圧を出力するにはスイッチ Sjpと Skpまたは Sjnと Sknを同時にオンにする。

半周期 Ts/2に占めるこの同時オン期間であるデューティ比 d2は二次電圧指令値 v∗2の波

高値 V ∗
2 とバッテリ電圧 Voutを用いて次式で与えられる。

d2 =
V ∗
2

Vout

(4.4)

スイッチ Sjpと Skn及びスイッチ Sjnと Skpの j 相に対する k 相の位相を変化させるこ

とでデューティ比 d2通りに制御する。充放電モードの切り替えは，充電動作時において

は二次電圧指令値 v∗2 の位相を一次電圧指令値 v∗1 に対して 90◦進みに，放電動作時には

90◦遅れに制御することで実現する。

4.3.3 一次側マトリックスコンバータのデューティ比導出

本項では一次電圧 v1の半周期 Ts/2の平均電圧が一次電圧指令値 v∗1の波高値 V ∗
1 と等

しくするための一次側マトリックスコンバータの 6個のスイッチSug−Swhの半周期Ts/2

間のオン割合であるデューティ比 dug−dwhを充放電時それぞれの場合について導出する。

図 4.1の入力リアクトルLf とキャパシタCf のフィルタによる電圧降下は電源電圧に

対して十分小さいとし，マトリックスコンバータの入力電圧は電源電圧と等しいとして

デューティ比を求める。電源電圧 esu，esv，eswは線間電圧実効値E，位相角 θを用いて

次式で与えられる。 
esu

esv

esw

 =

√
2

3
E


cos θ

cos(θ − 2π/3)

cos(θ + 2π/3)

 (4.5)

バッテリへの放電動作時におけるマトリックスコンバータの入力電流指令値 i∗u，i∗v，i∗w

は電流実効値 I，力率角指令値 φ∗を用いて次式で与えられる。
i∗u

i∗v

i∗w

 = −
√
2I


cos(θ + φ∗)

cos(θ + φ∗ − 2π/3)

cos(θ + φ∗ + 2π/3)

 (4.6)
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また，一次電圧指令値 v∗1は次式で与える。

v∗1 =


V ∗
1 (0 < t <= Ts/2)

−V ∗
1 (Ts/2 < t <= Ts)

　 (4.7)

マトリックスコンバータでは電流不連続・電源短絡防止より，g 相及びh相に接続されて

いる 3つのスイッチのうちどれか一つを必ずオンにさせるため，デューティ比 dug − dwh

には次式の制約が与えられる。

dug + dvg + dwg = 1 (4.8)

duh + dvh + dwh = 1 (4.9)

まず，図 4.8に示す放電動作時における電源電圧 esu > esv > 0 > esw (π/6 <= θ <= π/3

，区間 II)でのデューティ比 dug − duhを導出する。一次電圧指令値 v∗1 > 0の半周期 Ts/2

において，h 相スイッチは常時 w 相をオンにするので，h 相のデューティ比 duh，dvh，

dwhは次式で与えられる。

duh = 0, dvh = 0, dwh = 1 (4.10)

一次電圧 v1の半周期 Ts/2の平均値 v̄1は電源電圧 esu，esv，esw，デューティ比 dug − dwh

を用いて次式で表される。

v̄1 = (dug−duh)esu+(dvg−dvh)esv+(dwg−dwh)esw (4.11)

一次側マトリックスコンバータのスイッチング周波数は電源の周波数に比較し十分高い

ため，半周期 Ts/2間の電源相電圧 esu, esv, esw を一定の直流電圧として扱っている。

(4.8)，(4.10)式を (4.11)式に代入し整理すると，一次電圧指令値 v∗1と等しい平均電圧 v̄1

を出力するデューティ比 dug，dvg，dwgの関係は次式で得られる。

V ∗
1 = evwdvg + euwdug

= evw(1− dug − dwg) + euwdug (4.12)

マトリックスコンバータの u 相と v 相の入力電流の半周期 Ts/2の平均値を īu，īvとす

ると，電源電流 isu，isv，iswを正弦波状にするために入力電流平均値 īu，īvと入力電流
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指令値 i∗u，i∗vは次式を満たせばよい。

īv
īu

=
i∗v
i∗u

(4.13)

図 4.9に放電動作時における一次電流 i1と u相及び v相のマトリックスコンバータの入

力電流波形を示す。図 4.3 (b)で述べたように，バッテリ放電動作時における一次電流 i1

は一次電圧 v1の基本波周波数と逆位相の正弦波電流となるため，一次電流 i1は一次電

流実効値 I1を用いて次式で表される。

i1 = −
√
2I1 sin(

2π

Ts

t) (4.14)

図 4.9に示すように，一次側マトリックスコンバータの u相スイッチがオンしている間

は一次電流 i1が u相入力電流 iuとして流れ，v相スイッチがオンしている間は一次電流

i1が v相入力電流 ivとして流れる。従って，マトリックスコンバータの入力電流 iu，iv

の半周期 Ts/2における入力電流平均値 īu，īvは一次電流 i1を用いてそれぞれ次式で求

められる。

図 4.9: 放電動作時の一次電流とマトリックスコンバータの入力電流波形
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īu=
2

Ts

∫ (1− 1
2
dwg)Ts/2

( 1
2
dwg+dvg)Ts/2

i1 dt

=−
√
2I1
π

{
cos

(π
2
dwg

)
−cos

(π
2
dwg+πdug

)}
(4.15)

īv=
2

Ts

∫ ( 1
2
dwg+dvg)Ts/2

1
4
dwgTs

i1 dt

=−
√
2I1
π

{
cos

(π
2
dwg

)
+cos

(π
2
dwg+πdug

)}
(4.16)

(4.6)，(4.13)，(4.15)，(4.16)式より dugと dwgについて次式の関係式が得られる。

dug=
1

π
cos−1

{
i∗u − i∗v
i∗w

cos
(π
2
dwg

)}
− 1

2
dwg (4.17)

(4.17)式は非線形のため解析的に解くことが困難である。そこでデューティ比 dwg (0 <

dwg < 1)の範囲の中心である dwg = 0.5にてテイラー展開を行い，(4.17)式を次式のよ

うに一次関数として近似する。

dug = −1

2

(
A

B
+ 1

)
dwg +

A

4B
+

1

π
cos−1

(
− A√

2

)
(4.18)

ただし，A，Bは次式で表される。
A =

i∗v − i∗u
i∗w

B =
√
2− A2

(4.19)

(4.8)，(4.12)，(4.18)式より g 相のデューティ比 dwg, dvgは次式で得られる。

dwg=

{
πA+ 4B cos−1

(
− A√

2

)}
euv − 4πB(V ∗

1 − evw)

2π{2Bevw + (A+B)euv}
(4.20)

dvg = 1− dug − dwg (4.21)

(4.20)式を (4.18)式に代入することで dug が得られる。(4.19)式の A,Bは (4.6)式の電

源電流実効値 I = 1としても同じ結果が得られる。すなわち提案システムのデューティ
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比は電源電流実効値 Iに関係なく決めることができる。一次電圧指令値 v∗1 < 0の半周期

Ts/2におけるデューティ比 dug − dwhは，一次電圧指令値 v∗1 > 0の半周期 Ts/2におけ

るデューティ比の g 相と h 相を入れ替えることで得られ，次式のように与えられる。

dug = 0, dvg = 0, dwg = 1 (4.22)

dwh=

{
πA+ 4B cos−1

(
− A√

2

)}
euv − 4πB(V ∗

1 − evw)

2π{2Bevw + (A+B)euv}
(4.23)

duh = −1

2

(
A

B
+ 1

)
dwh +

A

4B
+

1

π
cos−1

(
− A√

2

)
(4.24)

dvh = 1− duh − dwh (4.25)

図 4.10にバッテリ充電時における esu > esv > 0 > esw (π/6 <= θ <= π/3，区間 II)での

一次電圧, 一次電流波形と u相及び v相のマトリックスコンバータの入力電流波形を示

す。図 4.10に示す充電動作時におけるマトリックスコンバータのスイッチングパターン

は，4.3.1で述べた通り図 4.9の放電動作時と比較して u 相と v 相のスイッチングタイミ

ングが入れ替わっている。図 4.3 (a)で述べたように，バッテリ充電動作時における一次

電流 i1は一次電圧 v1の基本波周波数と同位相の正弦波電流となるため，一次電流実効

値 I1を用いて次式で表される。

i1 =
√
2I1 sin(

2π

Ts

t) (4.26)

スイッチングタイミングが入れ替わった充電動作時の半周期 Ts/2におけるマトリックス

コンバータの入力電流平均値 īu，īvは一次電流 i1を用いてそれぞれ次式で求められる。

īu=
2

Ts

∫ ( 1
2
dwg+dug)Ts/2

1
4
dwgTs

i1 dt

=

√
2I1
π

{
cos

(π
2
dwg

)
−cos

(π
2
dwg+πdug

)}
(4.27)
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図 4.10: 充電動作時の一次電流とマトリックスコンバータの入力電流波形

īv=
2

Ts

∫ (1− 1
2
dwg)Ts/2

( 1
2
dwg+dug)Ts/2

i1 dt

=

√
2I1
π

{
cos

(π
2
dwg

)
+cos

(π
2
dwg+πdug

)}
(4.28)

バッテリへの充電動作時におけるマトリックスコンバータの入力電流指令値 i∗u，i∗v，i∗w

は電流実効値 I，力率角指令値 φ∗を用いて次式で与えられる。
i∗u

i∗v

i∗w

 =
√
2I


cos(θ + φ∗)

cos(θ + φ∗ − 2π/3)

cos(θ + φ∗ + 2π/3)

 (4.29)

(4.13)，(4.27)，(4.28)，(4.29)式より充電動作時の dugと dwgについて次式の関係式が得

られる。

dug=
1

π
cos−1

{
i∗u − i∗v
i∗w

cos
(π
2
dwg

)}
− 1

2
dwg (4.30)

(4.30)式は放電動作時の dugと dwgの関係式である (4.17)式と同じになる。従って，充電

動作時における一次側のマトリックスコンバータのデューティ比 dug−dwhは放電動作時
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と同じ導出方法となる。このように提案システムでは，一次電圧指令値 v∗1を充放電モー

ドによらず一定値としているため，一次側マトリックスコンバータに関しては充電動作

時，放電動作時に関わらず同じデューティ比 dug−dwhで双方向動作を実現できる点が特

徴である。

4.3.4 ゲート信号発生方法

図 4.11に図 4.7の充電時における各ゲート信号の発生原理を示す。一次電圧 v1 > 0の

半周期で 0から 1まで変化するのこぎり波と，比較線 1
2
dwg，1

2
dwg + dug，1− 1

2
dwgとの

大小関係を比較することにより一次側コンバータの g 相スイッチSug−Swgのスイッチン

グの動作タイミングを発生する。スイッチ Sugは 1
2
dwgから 1

2
dwg + dugまでオンにする

ので，半周期 Ts/2においてスイッチ Sugがオンとなる割合は次式で得られ，dugに等し

くなっている。

(
1

2
dwg + dug)−

1

2
dwg

1− 0
= dug (4.31)

同様にスイッチ Svg は 1
2
dwg + dug から 1 − 1

2
dwg まで，スイッチ Swg は 0から 1

2
dwg と

1− 1
2
dwgから 1までオンにするので，半周期 Ts/2においてスイッチ Svg，Swgがオンす

図 4.11: 充電動作時のゲート信号発生原理
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る割合は次式で得られ，dvg，dwgにそれぞれ等しくなっている。

(1− 1

2
dwg)− (

1

2
dwg + dug)

1− 0
= dvg (4.32)

1

2
dwg − 0 + 1− (1− 1

2
dwg)

1− 0
= dwg (4.33)

h相スイッチSuh−Swhについては (4.10)式で示すようにスイッチSwhのみをオンとする。

二次側コンバータにおいては，一次電圧 v1 > 0の半周期で 0から 1まで変化するの

こぎり波と比較線 1
2
d2，1− 1

2
d2との大小関係を比較することにより二次側コンバータの

j 相，k 相スイッチの動作タイミングを発生する。j 相スイッチ Sjp，Sjnのオン・オフ

はのこぎり波と比較線 1
2
d2，k 相スイッチ Skp，Sknのオン・オフはのこぎり波と比較線

1− 1
2
d2の大小関係を比較することで決定される。0から 1

2
d2と 1− 1

2
d2から 1まで二次

電圧 v2は零ではない電圧レベルを出力するので，半周期 Ts/2において二次電圧 v2が零

電圧以外を出力する割合は次式で得られ，d2に等しくなっている。

1

2
d2 − 0 + 1− (1− 1

2
d2)

1− 0
= d2 (4.34)

一次電圧指令値 v∗1 < 0の半周期では，一次電圧指令値 v∗1 > 0の半周期の h 相と g 相及

び j 相と k 相のスイッチのオンタイミングを入れ替えることで各スイッチのゲート信号

が得られる。

図 4.12に図 4.8の放電時における各ゲート信号の発生原理を示す。図 4.11の場合と同

様に，一次側においては一次電圧 v1 > 0の半周期で 0から 1まで変化するのこぎり波と，

比較線 1
2
dwg，1

2
dwg + dvg，1− 1

2
dwgとの大小関係を比較し，二次側コンバータにおいて

は，一次電圧 v1 > 0の半周期で 0から 1まで変化するのこぎり波と比較線 1
2
d2，1− 1

2
d2

との大小関係を比較して各コンバータのスイッチングパターンを決定する。

図 4.13にバッテリ充電時における電源一周期に対する各ゲート信号の発生タイミング

を示す。電源電圧 esu，esv，eswの大小関係が変わっても図 4.7と同様に，一次側コンバー

タでは電源電圧絶対値の最大相または最小相を g 相または h 相に常時接続し，他相を各

電源電圧相に順次接続するようにゲート信号を発生させている。図 4.13においては，一

次電流 i1を正弦波電流として u 相の入力電流波形 iuを示している。入力電流波形 iuは

スイッチング周波数の高周波成分を含む基本波成分が得られており，入力 LCフィルタ

によりスイッチング周波数成分は除去され電源電流は正弦波波形となる。一次電圧 v1，

二次電圧 v2には指令値通りの高周波電圧が印加される。
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図 4.12: 放電動作時のゲート信号発生原理

図 4.13: PWM制御法
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4.4 双方向システム適応のためのマトリックスコンバータ

の転流シーケンス

図 4.1からわかるように，一次側マトリックスコンバータは 2つのMOSFETを逆直

列接続したものを 1つの双方向スイッチとしている。スイッチのオン状態が他相へと切

り替わる転流時には，転流元及び転流先の計 4つのスイッチをそれぞれ独立に制御する

必要がある。マトリックスコンバータの転流方式は大別すると，出力電流符号によりス

イッチングパターンを決定する電流転流方式と入力電圧大小関係によりスイッチングパ

ターンを決定する電圧転流方式がある。前章で述べた一次側マトリックスコンバータの

転流方式には電流転流方式を用いていた。しかしながら，図 4.7に示すw相から u相へ

の転流のように，一次電流 i1の符号が変化するタイミング付近での転流方法に電流転流

方式を適用するのは難しい。そこで，本制御法では一次電流 i1の符号が変化するタイミ

ング付近での転流方法に電圧転流方式を適用する。本節では電流符号に依存しないマト

リックスコンバータの電圧転流方式の転流シーケンスについて説明する。

図 4.14に図 4.7の一次電圧指令値 v∗1 > 0におけるスイッチ Swgから Sugへの転流動作

を示す。図 4.14 (a)はスイッチ Swgから Sugへの転流シーケンスを表しており，一次電

流 i1が正及び負の場合における 2パターンの電流経路の切り替わりを表している。また，

図 4.14 (b)は各スイッチに対するゲート信号を表している。電源電圧 esu > esv > 0 >

esw (π/6 <= θ <= π/3,区間 II)の関係上，電源短絡防止のため u 相スイッチSugRとw 相ス

イッチ SugLの同時オンを防ぐデッドタイムを State3に設けている。一次電流 i1 > 0に

おいて，転流前の State1では一次電流 i1はw 相スイッチ SwgRを流れている。転流先で

ある u 相の左向きスイッチ SugLにオン信号を与えることで State1から State2へと移行

するが，一次電流 i1は右向きに流れているため電流経路の変化は生じない。w 相スイッ

チ SwgLをオフして State2から State3へと移行する。State3においても一次電流 i1は右

向きに流れているため電流経路の変化は生じない。電源短絡防止のためのデッドタイム

後，u 相の右向きスイッチ SugRにオン信号を与えることで一次電流 i1はスイッチ SugR

を流れ State3から State4へと移行する。スイッチ SwgRから SugRへの電流経路の変化

後，w 相スイッチ SwgRをオフして State5への移行により転流動作が完了する。

一次電流 i1 < 0において，転流前の State1では一次電流 i1はw 相スイッチ SwgLを流

れている。転流先である u 相の左向きスイッチ SugLにオン信号を与えることで State1

から State2へと移行するが，w 相電位と比較して u 相電位は高いため電流経路は切り替

わらず一次電流 i1はスイッチ SwgLを流れ続ける。w 相スイッチ SwgLをオフすることで

一次電流 i1はスイッチ SugLを流れ State2から State3へと移行する。電源短絡防止のた

めのデッドタイム後，u 相の右向きスイッチ SugRにオン信号を与えることで State3か

ら State4へと移行するが，一次電流 i1は左向きに流れているため電流経路の変化は生
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じない。w 相スイッチ SwgRをオフして State5への移行により転流動作が完了する。

図 4.14: Swg から Sug への転流動作



78第 4章 マトリックスコンバータを用いた双方向非接触給電システムの電力伝送制御

図 4.15に図 4.7の一次電圧指令値 v∗1 > 0におけるスイッチ Sugから Svgへの転流動作

を示す。この場合においては，一次電流 i1の符号が正から変化しないため転流方法に電

流転流方式を適用する。State1では，u相のスイッチ SugR, SugLにオン信号を与えてお

り，一次電流 i1は u相スイッチを流れている。State1から State2に切り替わるところ

で，u相のスイッチ SugLをオフにしているが，一次電流 i1は u相のスイッチ SugRとス

イッチ SugLの並列ダイオードに流れる。State2では，u相スイッチ SugLと v相スイッ

チ SvgRの重なりによる電源短絡を防いでいる。State2から State3に切り替えるところ

で，v相スイッチ SvgRにオンにしているが，一次電流 i1は高電位から流れようとするた

め u相のスイッチSugRとSugLの並列ダイオードに流れ続ける。State3では，u相スイッ

チ SugRと v相スイッチ SvgRの両スイッチをオンにすることにより，一次電流 i1が正の

場合の電流不連続発生を防止している。State3から State4に切り替わるところで，u相

のスイッチ SugRをオフにすることで，電流経路が v相のみとなり一次電流 i1は v相の

スイッチ SvgRとスイッチ SvgLの並列ダイオードに流れる。State4では，u相スイッチ

SugRと v相スイッチ SvgLの重なりによる電源短絡を防いでいる。State4から State5に

切り替わるところで，v相のスイッチSvgLをオンにすることによって，u相スイッチSug

から v相スイッチ Svgへの転流が完了する。図 4.7の一次電圧指令値 v∗1 > 0におけるス

イッチ Svgから Swgへの転流動作については，スイッチ Swgから Sugへの転流動作同様

に，v 相及びw 相の電源短絡防止のため v 相スイッチ SvgRとw 相スイッチ SugLの同時

オンを防ぐデッドタイム期間を設けた転流シーケンスを適用することで，一次電流符号

に依存しない転流動作が可能となる。

図 4.16，図 4.17に充電動作時の esu > 0 > esv > esw(区間 I)，esu > esv > 0 > esw(

区間 II)それぞれの場合における周期 Ts間における一次側マトリックスコンバータの双

方向スイッチのスイッチングパターンを示す。また，図 4.18，図 4.19に放電動作時の

esu > 0 > esv > esw(区間 I)，esu > esv > 0 > esw(区間 II)それぞれの場合における周期

Ts間のスイッチングパターンを示す。半周期 Ts/2ごとに一次電圧指令値 v∗1が正から負，

負から正へと切り替わるタイミングでは，どの場合においても，g相，h相のスイッチン

グ状態は変化しないため，電源短絡や電流不連続を起こすことなくスイッチングを行う

ことができる。しかし，中間電圧相の符号が変化する場合，例として充電動作時に図 4.16

に示す esu > 0 > esv > esw(区間 I)から図 4.17に示す esu > esv > 0 > esw(区間 II)に電源

電圧が変化した場合，周期Ts切り替わり時にスイッチングが u相からw相に急に切り替

わることになり，電源短絡・電流不連続が生じる可能性がある。そこで，中間電圧相の

符号が変化する場合でもスイッチングが連続するように，スイッチングパターンを行う

必要がある。図 4.20に電源電圧が esu > 0 > esv > esw(区間 I)から esu > esv > 0 > esw(

区間 II)に変化した場合の充電動作時における一次側コンバータのスイッチングパター

ンを示す。中間相の符号反転する区間では，中間相の電流指令値は 0 A付近のため中間
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相には接続する必要はない。そこで，中間電圧相の符号が反転した直後のスイッチング

では g相で 1回，h相で 1回の計 2回のスイッチングを行っている。このスイッチングに

より電流の連続性を保ちながら，一次電圧 v1を指令値通りに出力が可能となる。

図 4.15: Sug から Svg への転流動作
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図 4.16: 充電動作時の周期 Ts間のスイッチングパターン (esu > 0 > esv > esw，区間 I)
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図 4.17: 充電動作時の周期 Ts間のスイッチングパターン (esu > esv > 0 > esw，区間 II)
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図 4.18: 放電動作時の周期 Ts間のスイッチングパターン (esu > 0 > esv > esw，区間 I)
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図 4.19: 放電動作時の周期 Ts間のスイッチングパターン (esu > esv > 0 > esw，区間 II)
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図 4.20: 中間相電圧の符号反転時のスイッチングパターン (充電時)
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4.5 実機検証

4.5.1 実験システム構成

図 4.21に実験システム構成を，表 4.2にシステム仕様を示す。電源には線間電圧実

効値 E=200 V，周波数 60 Hzの三相交流電源を使用している。三相交流電源と一次側

マトリックスコンバータの間には，マトリックスコンバータのスイッチング周波数成分

を除去するためにカットオフ周波数 3.1kHzの LCフィルタを接続している。負荷には

Myway社製の回生型直流電源 pCUBEを用いてバッテリを模擬している。バッテリ充放

電電力 Poutは±2 kWとし，バッテリ電圧 Voutは 150 V−250 Vの範囲で変化させて実

験を行った。非接触給電コイルはソレノイド型とし，フェライトコアとリッツ線により

構成し，一次側及び二次側の巻数N1=N2=14としている。結合係数は k=0.26，インダ

クタンスは L1=L2=97 µFとし，共振周波数が 85 kHzとなるように共振コンデンサを

C1=C2=36 nFとした。一次側，二次側のスイッチング素子には SiC-MOSFET(ローム社

製，SCH2080KE)を用いており，一次側マトリックスコンバータの双方向スイッチには

二つの SiC-MOSFETを逆直列接続して構成している。コントローラにはDSPを用い，

電源線間電圧 euv，evwを検出し電源電圧の esu，esv，eswの大小関係を判断している。本

制御において，一次電圧指令値 v∗1の波高値 V ∗
1 は 200 V一定とし一次側マトリックスコ

ンバータの各スイッチのデューティ比を決定している。V ∗
1 の設定値については，実験

図 4.21: 実験システム構成
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表 4.2: 実験条件と実験システム仕様

Source voltage E, ω 200V , 2 π× 60 rad/s

Charge/Discharge power Pout ±2kW

Battery voltage Vout 150V – 250V

Switching frequency fs 85kHz

Coupling coefficient k 0.26

Inductance L1,L2 97µH , 97µH

Number of turns N1=N2 14

Compensated capacitance C1,C2 36nF , 36nF

Power factor angle φ∗ 0deg

Input filter Lf , Cf 300µH , 8.8µF

Capacitance C 1500µF

的にバッテリ最低電圧 Vout=150 V，二次側コンバータのデューティ比 d2=1において充

放電電力が 2 kWになる値に設定している。本実験システムでは，バッテリの充放電電

力 Poutが指令値 P ∗
outと一致するように，コントローラ内において二次電圧指令値 v∗2の

波高値 V ∗
2 を計算し，(4.4)式に基づきデューティ比 d2を決定し二次側コンバータの各ス

イッチを制御している。

4.5.2 充放電動作時の実験波形

図 4.22，図 4.23にバッテリ電圧 Vout=200 Vにおける充電動作波形，放電動作波形を

それぞれ示す。波形は上から電源線間電圧 euv，電源電流 isu，一次電圧 v1，一次電流 i1，

二次電圧 v2，二次電流 i2，バッテリ電圧 Vout，バッテリ電流 Ioutである。一次電圧 v1，

一次電流 i1，二次電圧 v2，二次電流 i2の基本波周波数は一次側マトリックスコンバー

タ及び二次側コンバータのスイッチング周波数と同じ 85 kHzとなっており，電源線間

電圧 euv，電源電流 isuの 60 Hzに比較し高周波の波形となる。これら高周波波形の詳細

については後述する。図 4.22，図 4.23に示す通り，電源電流 isuは充電時，放電時とも

に 60 Hzの正弦波電流に制御されている。またバッテリ電流については，充電動作では

Iout=10 A，放電動作では Iout=−10 Aの直流電流が得られており，バッテリ充放電電力

Poutは指令値通り±2 kWに制御されている。

図 4.24，図 4.25にバッテリ電圧 Vout=150 V，Vout=250 Vにおける充電動作時，放電

動作時の高周波 (85 kHz)部分の電圧及び電流波形をそれぞれ示す。波形は上から一次電

圧 v1，一次電流 i1，二次電圧 v2，二次電流 i2である。充電動作において一次電圧 v1に

対する二次電圧 v2の位相は 90◦進み，放電動作において一次電圧 v1に対する二次電圧

v2の位相は 90◦遅れであり，充電動作及び放電動作のどちらにおいても理論通りの波形
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が得られている。バッテリ電圧 Vout=150 V，二次側のデューティ比 d2=1にて充電電力

Pout=2 kWとなるように一次電圧指令値 v∗1の波高値 V ∗
1 を 200 Vと設定したが，伝送電

力に余裕を持たせた設定であったため二次電圧 v2には零レベルの電圧が含まれた波形と

なっている。(4.3)式からわかるように，一次電圧指令値の波高値 V ∗
1 を一定としている

ため，バッテリ電圧 Voutが変化しても二次電流 i2の大きさは変わらない。一方，バッテ

リ電圧 Voutに応じて二次電圧 v2のデューティ比 d2を変化させることで，二次電圧 v2の

半周期の平均値は一定に制御されている。そのため，バッテリ電圧 Voutによらず一次電

流 i1は一定となっている。

図 4.22: 充電動作時の実験波形 (Vout=200 V)
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図 4.23: 放電動作時の実験波形 (Vout=200 V)
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(b) Vout = 250 V
図 4.24: 充電動作時の高周波電圧・電流波形
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(b) Vout = 250 V

図 4.25: 放電動作時の高周波電圧・電流波形
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4.5.3 システム効率測定

図 4.26にバッテリ充電，放電電力 2kW時における提案システムの効率測定結果を示

す。横河電機社製のプレシジョンパワーアナライザ (WT3000)を使用し，三相交流電源

(AC)とバッテリ (DC)の電力を測定しシステム効率を算出している。なお提案制御法に

よるシステム効率の向上効果確認のため，比較として前章にて提案している単方向動作

向けの一次側電圧制御法を図 4.21に実装した場合の効率も図 4.26中に示している。ま

た，表 4.3に制御法の違いによる 2kW充電時における一次側マトリックスコンバータ部

の損失計測値を示す。一次電圧制御では，バッテリ電圧 Voutの上昇に伴い一次電流 i1が

増加し一次側マトリックスコンバータの導通損失も大きくなるため，結果としてシステ

ム効率が低下していた。それに対し提案制御では，前述のようにバッテリ電圧 Voutが上

昇しても一次電流 i1は一定であり，一次側マトリックスコンバータの導通損失の増加を

抑制できるため，バッテリ電圧 Vout=250 V時において約 2%効率が改善している。
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図 4.26: システム効率

表 4.3: 2kW充電時におけるマトリックスコンバータ部の損失比較

出力電圧 Vout 一次電圧制御 (3章提案) 二次電圧制御 (本章提案)

150V 31.8W 30.5W

200V 44.1W 31.4W

250V 83.2W 33.2W
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4.5.4 電源電流の高調波測定

図 4.27に充放電動作における電源電流 isuの THD測定結果を示す。充電時，放電時

ともにTHDは 4%以内となっており，歪みの少ない電流となっている。充電時の電源高

調波電流については国際電気標準会議 (IEC)の定める IEC61000-3-2(classA)を満たす必

要がある。図 4.28に充電時における電源電流 isuの周波数解析結果と IEC61000-3-2の国

際規格を示しており，規制値を十分に満足していることが確認できる。日本電気協会が

定める系統連系規定 JEAC9701によると，放電時の電源電流 isuのTHDは 5%以下，各

次電流歪率は 3%以下にすることが望ましいとされている。図??に放電時における電源

電流 isuの各次電流歪率を示す。図 4.27，図??において電源電流 isuのTHD及び各次電

流歪率はそれぞれ 5%，3%以下となっており，規制値を十分に満足していることが確認

できる。

図 4.27: 電源電流の THD測定結果

図 4.28: 充電動作時の電源電流の周波数解析結果
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図 4.29: 放電動作時の電源電流の各次歪み率

4.6 第4章のまとめ

本論文では，一次側に三相-単相マトリックスコンバータ，二次側コンバータとしてH

ブリッジ回路を用いた双方向非接触給電システムを提案した。二次側コンバータをスイッ

チング素子により構成することで，バッテリへの充電動作に加えバッテリからの放電動

作を可能としており，二次電圧出力制御による一次側マトリックスコンバータの導通損

失抑制を可能とする充放電制御法，商用周波数の三相交流電流の正弦波化制御，電流符

号に依存しない転流シーケンスを提案し，試作システムを用いた出力電力±2 kWの実

験によりその有効性を確認した。定格出力 2 kWにおいて，充電動作では 92.0%，放電

動作では 91.3%の最高効率を確認した。また二次側をダイオード整流器として制御した

場合と比較して，二次電圧出力制御を用いることにより効率が最大 2%程度改善するこ

とを確認した。さらに，充放電動作において，国際規格である IEC61000-3-2(classA)や

系統連系規定 JEAC9701を満足していることを実験により確認し，商用電力系統との間

で高品質な電力授受が実現できることを明らかにした。
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本研究は，車両から電力系統，電力系統から車両への充放電動作可能な小型・高出力・

高信頼性の非接触給電システムとその電力伝送制御法の開発を通じ，ユーザーに対して

利便性・安全性・経済性を提供することでEVの普及促進に貢献することを目的に，電

力変換回数低減による効率向上と大型の電解コンデンサ削減によるシステム小型化・長

寿命化を狙い，AC/AC直接変換回路であるマトリックスコンバータを一次側に用いた

非接触給電システムを提案した。特に，本論文では，実用化への必須基本機能となる広

範囲なバッテリ電圧における高効率な双方向電力伝送と電力系統側の厳格な電力品質基

準達成を両立させる一次側，二次側電力変換回路の制御法について論じた。まず，電池

充電用途のみの単方向の非接触給電システムにおいて，一次側に三相-単相マトリックス

コンバータ，二次側にダイオードブリッジ回路を用いたシステム構成及び一次側制御に

よる電池への電力伝送と入力となる三相の系統電流の正弦波化を両立する制御法を提案

した。次に，充電のみ単方向に対して，双方向動作を実現するために二次側をスイッチ

ング素子によるフルブリッジ回路としたシステム構成及び一次側と二次側を用いた制御

による双方向の電力伝送と充放電時それぞれにおける三相の系統電流の正弦波化を両立

する制御法を提案した。以下に，本研究で得られた成果を章ごとに示し，最後に本研究

に関連する課題と展望を述べる。

5.1 本研究で得られた成果

第 2章では，一般的な電磁共振結合方式を用いた非接触給電システムの基本構成と，

一次側電力変換回路，二次側電力変換回路の基本動作と回路方式，磁界共振結合方式に

よる非接触給電システムの特徴である漏れインダクタンスの補償回路方式の選定につい

て述べた。また，非接触給電システムの一次側電力変換回路において，AC/AC直接変

換可能なマトリックスコンバータを用いた先行研究について調査し，本論文で取り組む
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べき研究課題について述べた。以下に得られた成果を示す。

(1) 非接触給電システムの回路構成の技術動向について調査し，現在主流のシステム構

成を抽出した。具体的には，一次側はPFC機能を有したフロントエンドコンバー

タと，直流から高周波の交流電圧を生成するために用いられる高周波インバータ

回路の 2種類の電力変換回路を直列に接続した 2ステージ構成が主流であり，フロ

ントエンドコンバータには単相，三相ともにダイオードブリッジレスの昇圧方式

が，高周波インバータ回路にはフルブリッジインバータが最も多く用いられるこ

とを示した。また二次側電力変換回路は，基本的にはHブリッジタイプの整流回

路が多く用いられることを示した。

(2) 自動車充電用途の非接触給電システムにおける漏れインダクタンスの補償回路と

しては，高効率で給電コイルの位置ずれに対する許容性が高く，かつ双方向動作

において対称回路構成となる SS方式が適していることを明らかにした。

(3) 大型の平滑コンデンサの削減が可能なマトリックスコンバータの非接触給電シス

テムへの適用事例について先行研究の調査を行い，実用化に向けた必須の基本機

能である「高力率かつ低歪みな正弦波電流の供給による系統との高品質電力の授

受」と「安定した電池との双方向電力伝送」を両立する制御手法の確立を本研究

で取り組むべき課題として明らかにした。

第 3章では，電池充電用途の単方向の非接触給電システムにおいて，一次側に三相-

単相マトリックスコンバータ，二次側にダイオード整流回路を用いたシステム構成及び

二次側への電力伝送と入力となる三相の系統電流の正弦波化を両立する制御法を提案し

た。以下に得られた成果を示す。

(1) 非接触給電コイル部の高周波成分の等価回路を基に，一次側マトリックスコンバー

タの出力となる非接触給電コイル部の電圧，電流の関係を明確化し，一次側マト

リックスコンバータの出力電圧に比例してバッテリの充電電流を制御できること

を示した。

(2) マトリックスコンバータのスイッチング周波数と補償回路の共振周波数が一致し

ない場合に，マトリックスコンバータの出力電圧と電流間に位相差が生じること

を定量的に示した。

(3) 入力の三相交流電流を正弦波にするために，電源の相電圧の電圧レベルに応じて

12分割した一次側マトリックスコンバータの 6個の双方向スイッチのスイッチン

グパターンを提案した。
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(4) 入力の三相交流電流の瞬時電流指令値とマトリックスコンバータの出力電圧指令

値を満足する各スイッチのデューティ比の導出法を提案した。

(5) 定格 2kWの試作システムを用いた実験により，提案方式の有効性を確認した。具

体的には，出力電圧 150Vから 250Vの範囲においてバッテリ模擬した負荷に 2kW

一定の電力を供給し，かつ補償回路の共振周波数とマトリックスコンバータのス

イッチング周波数が乖離した場合も含めて電源電流を THD3%以下，力率 1の正

弦波電流に制御できることを確認した。また定格出力 2kWにおいて従来システム

に対して効率面での優位性を確認した。

第 4章では，広範囲の電池電圧における高効率な双方向電力伝送と三相の系統電流の

正弦波化を両立する三相-単相マトリックスコンバータを用いた双方向非接触給電システ

ム構成及び制御法を提案した。以下に得られた成果を示す。

(1) 一次側マトリックスコンバータの導通損低減によるシステム効率向上を狙い，一

次側マトリックスコンバータによる一次電圧 v1一定，二次側フルブリッジ回路に

よる二次電圧 v2の電圧と位相を変化させる充放電制御法を提案した。

(2) 放電動作時における一次側マトリックスコンバータの双方向スイッチのスイッチ

ングパターンについて，スイッチング損失抑制を考慮し 3章で提案した充電方向

のスイッチングパターンに対してスイッチングの順序を変更したパターンを提案

した。

(3) 伝送電力方向と電力量を制御する二次電圧 v2の電圧と位相を指令値通りにするた

めのデューティ比と，入力の三相交流電流を正弦波にするための一次側マトリック

スコンバータのデューティ比の導出方法を提案した。なお，本提案制御では一次

側マトリックスコンバータのデューティ比が充電動作時，放電動作時に関わらず

同じデューティ比で実現できる点が特徴であることを明らかにした。

(4) 定格 ±2kWの試作システムを用いた実験により，提案方式の有効性を確認した。

具体的には，定格出力 2kWにおいて，充電動作では 92.0%，放電動作では 91.3%

の最高効率を確認した。また二次側をダイオード整流器とした場合に比較して，二

次電圧出力制御を用いることで効率が最大 2%程度改善することを確認した。さら

に，充放電動作において，国際規格である IEC61000-3-2(classA)や系統連系規定

JEAC9701を満足することを実験により確認し，商用電力系統との間で高品質な

電力授受が実現できることを明らかにした。

以上の結果より，本論文において三相-単相マトリックスコンバータを用いた双方向の

非接触給電システムとして基本機能である「高力率かつ低歪みな正弦波電流の供給によ
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る系統との高品質電力の授受」と「安定したバッテリとの双方向電力伝送」を両立する

制御手法を確立できた。

5.2 今後の課題と展望

本論文では明らかにできなかった今後の研究課題を以下に示す。

(1) 非接触給電コイルの位置ずれに起因したパラメータ変化に対するロバスト性向上

本論文では,　補償回路の共振周波数とマトリックスコンバータの周波数が異なる

場合に生じるマトリックスコンバータ出力の高周波電圧と電流の位相差を考慮し

た制御法を提案した。しかしながら，実証試験では提案制御法の有効性確認を目

的にしており，高周波電圧と電流の位相差をオープンループで与えていた。実用

化に向けてはマトリックスコンバータ出力の高周波の電圧と電流の位相差の検出

方法含めたパラメータ変化を補償するためのフィードバック制御系の構築が必要

となる。

(2) 非接触給電システムの高効率化

非接触給電システムの高効率化に向けては，大きく分けてマトリックスコンバー

タの電力変換効率向上と非接触給電コイルの伝送効率向上が必要となる。マトリッ

クスコンバータの高効率化に向けた課題としては，ソフトスイッチング技術の適

用が挙げられる。スイッチング周波数は SAE J2954で定められた 85kHz以上にな

る可能性は少ないが，今後の大電力化に向けてはスイッチング損失の低減が求め

られる。先行研究でも，実用的なマトリックスコンバータを用いた非接触給電シ

ステムのソフトスイッチング技術はまだ確立されておらず，今後の研究課題とし

ては優先度が高い。

また本論文では，単方向では一次側のみ，双方向では一次側を一定電圧制御した

上で二次側を可変制御する方式を提案したが，非接触給電コイルの伝送効率向上

に向けては，一次側，二次側電力変換回路のスイッチング周波数，出力電圧をそ

れぞれ位置ずれによるパラメータ変化，バッテリ電圧，充電電力に応じて最適な

値に制御することが有効になると考える。そのため，システムのパラメータ，入出

力条件に応じた制御パラメータの最適値の導出と実装に向けたフィードバック系

の構築が必要となる。

(3) 非接触給電コイル形状の最適化

非接触給電システム全体の高効率化には接触給電コイルの改善も重要である。非

接触給電コイルの平面方向の位置ずれ，高さ方向の距離の変動に対して高い伝送
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効率を維持するためには，限られた設置スペースの中で高い結合係数を得るコイ

ル形状の検討が必要となる。また形状検討と並行して，コイル巻き線の導通損失

低減に向けたリッツ線の最適構成や，コアの高周波鉄損低減に向けた低損失磁性

材選定が必要となる。

(4) EMI対策

実用化に向けては，非接触給電コイルから発生する放射ノイズとマトリックスコ

ンバータから発生する伝導ノイズの抑制が必要となる。放射ノイズ対策としては，

放射発生源となる非接触給電コイルの形状と低漏洩のためのシールド構造の検討

が課題となる。また基本波成分である 85kHz成分以外の周波数成分の放射ノイズ

を発生させないために，非接触給電コイルに流れる電流の高調波成分を除去する

ための電力伝送特性に影響与えない高周波電流フィルタの検討も必要になってく

る。伝導ノイズ対策としては，伝導ノイズの外部漏洩を抑止する入出力端へのEMI

フィルタの設置が基本となるが，ノイズ低減に効果的な最適フィルタ回路構成と

実装位置を明確にするために，マトリックスコンバータのスイッチングによるノ

イズ発生，伝搬メカニズムの解明が課題となる。

(5) 実用化に向けたシステム制御課題

非接触給電システムでは，一次側と二次側が離れているため無線通信により制御

情報を伝送するため，通信性能により制御応答が律速される場合がある。そのた

め，一次側，二次側において協調した制御を実装する場合には通信性能を考慮し

た制御が必要なる。また，通信が途絶える可能性もあるため，通信遅延を含む通

信異常時に一次側，二次側で過電流，過電圧を発生させずに独立して動作する制

御の確立も重要となる。

上述の今後の課題に対し，対策技術を研究し，著者が提案するマトリックスコンバータ

を用いた非接触給電システムを，停止中の非接触給電システムとして早期に実現し，さ

らに走行中非接触給電システムへの展開につなげることで，EVの普及促進による地球

温暖化防止にこれからも貢献していく所存である。
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