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概要

IoT*1とは，多数のデバイスが人の意識的な操作を介さずに相互に通信を行う概念である．IoTにより，
人々の生活の安全性，利便性，快適性を高め，産業の効率化を図ることができる．IoTの下位概念であ
るセンサネットワークシステムでは，人・モノ・環境に設置された多数のセンサを用いて，人手によら
ず多量のデータを収集し，様々な用途に役立てることができる．
このようなセンサデバイスは無線通信技術を用いて情報を送受信することが一般的であり，通信配線
を不要としていることが多い．しかし，これらのデバイスを駆動する電源としては，一次電池，二次電
池，あるいは有線配線等の手段が一般的である．したがって，これらのデバイスを利用する際には，一
次電池の交換，二次電池の充電，有線配線の施工等の多大な人的コストが発生する．また，環境中に存
在する光や振動，圧力等のエネルギーを駆動用電源に利用するエナジーハーベストが活用される場合も
ある．しかし，これらの環境エネルギーは不安定であるうえ，得られるエネルギー密度が小さいという
課題がある．
そこで，情報通信と同様に無線によって電源供給を行う無線電力伝送 (WPT*2)が研究されている．
特にマイクロ波を用いた無線電力伝送は長距離に電力を供給することができることから，IoTデバイス
への電源供給手段として大きな期待が集まっている．
マイクロ波WPT システムの課題は大きく 3 つに分けられる．1 つ目は伝送効率であり，概して送

受電装置の寸法と伝送距離とのトレードオフとなる．2つ目は人体防護である．強力なマイクロ波は人
体に照射されることで人体組織の温度上昇をもたらし，悪影響を与える場合がある．マイクロ波の暴露
上限値が各国で定められており，マイクロ波無線電力伝送システムにおいてもこの指針に従う必要があ
る．3つ目は電波干渉であり，他の無線システムや他の電子システムに対してWPTシステムが悪影響
を及ぼすことがないように運用する必要がある．
これらの課題を解決すべく，様々な研究が行われてきた．その一つがビームフォーミング技術であ

る．制御されたビームにより，人体や他の無線システムを回避し，所望の受電端末のみに給電を行うこ
とを狙っている．しかし，ビームフォーミング技術においても，送電装置近傍では大きな電力密度の箇
所が存在することから，人体防護や他システムとの共用には一定の条件が必要となる．このように，従
来のマイクロ波WPTシステムには課題が存在する．
本研究では，従来のマイクロ波WPT技術の課題を解決しつつ，IoTデバイスに効率的に電力を供給

することを目指し，安全かつ実用的な無線電力伝送技術の開発に取り組んだ．
はじめに，限られた受電電力密度においても高い電力を受電可能な小型アンテナの開発を行った．ア

ンテナにはサイズと効率または利得の間にトレードオフの関係があり，小型かつ高効率なアンテナの実
現は容易ではない．また，IoTデバイスは人体や金属上に設置されることが多いため，それらの近傍に
おいて利得の低下やインピーダンスの変動が小さい必要がある．本検討では，2つの逆 F 型アンテナ
素子を近接して配置することにより，小型でありながら高い放射効率を有するアンテナを実現した．ま

*1 Internet of Things：モノのインターネット
*2 Wireless Power Transfer/Transmission



た，本アンテナを基本とし，形状を工夫することにより組み立て性を向上するとともに，裏面に分布す
る電界を低減したキャビティスロットアンテナについても提案した．
次に，得られた高周波電力を効率的に直流電力に変換する整流回路について検討を行った．IoTデバ
イスにおいては回路の寸法が重要であり，小型かつ高効率が得られる構成として倍電圧整流回路を活用
した．倍電圧整流回路は外部素子による高調波処理が不要であり，幅広い入力電力において動作が可能
である．IoTデバイスに向けたWPTの特徴として，センサの移動や環境の変動によって入力電力が大
きく変動するという点が挙げられる．一方整流回路の RF-DC 変換効率は入力電力と負荷抵抗によっ
て大きく変動し，入力電力に対して効率を最大とする負荷抵抗が存在する．そこで本検討では入力電力
の変動に対して整流回路の動作点を最適に制御するMPPT*3制御を実装し，受電電力の変動に対する
評価を行った．また，既存のMPPT手法の課題に着目し，受電電力推定回路を用いたオープンループ
制御手法であるリアルタイムMPPT手法について提案した．また，受電電力が大きく変動する環境に
おいては整流回路の出力電圧も大きく変動する．負荷が要求する電源電圧は一定であるため，DC-DC

コンバータ等を用いて電圧の安定化を図る必要がある．本検討では昇圧型 (Boost) コンバータと蓄電
素子，降圧 (Buck)コンバータ，およびコンパレータを組み合わせた構成により，幅広い受電電力に対
して動作可能な電源回路を設計した．
以上のように，小形高効率なアンテナ及び高効率な受電回路について検討，提案した．これらは限ら

れた受電電力を有効に活用するための技術であり，既存のWPTシステムにおいても活用可能なもの
である．
一方，送電電力を向上するための手法として，分散協調型WPTシステム (DWPT*4)について検討

した．DWPTは多数の送電アンテナから同時に送電を行い，受電アンテナにおいて同一位相で受電さ
れるように位相制御を行うことにより，受電端末近傍のみに電力スポットを形成可能な技術である．
最初に DWPTシステムの最大受電電力について検討を行った．DWPTシステムの受電電力を定式
化し，周波数同期および位相の最適化によって送電アンテナ台数N に対して受電電力が最大N 倍とな
り，このとき各送電アンテナから受電する電力が等しい場合に限ることを示した．
DWPTにおいては，個々の送電アンテナと受電アンテナの関係は遠方界（フラウンホーファー領域）
となるものの，アレーアンテナとは異なり送電アレーに対する受電アンテナは近傍界（フレネル領域）
となる．このような多数のアンテナと床面による反射を含むシステムを解析するため，イメージング法
によるシミュレーションプログラムを実装した．また，空間における受電電力の見積もりのため，モン
テカルロ法を用いて統計的な受電電力を計算するプログラムを開発し，解析を行った．
DWPTにおいて電力スポットを形成するためには周波数の同期と位相の最適化が必要である．位相
を最適化するためには各送電アンテナと受電アンテナの間の複素伝播チャネルを求める必要があり，こ
れは従来受電器からビーコンを送信することにより実現されていた．IoT デバイスでは利用できる電
力が限られることから，ビーコン送信は好ましくない．また，各送電アンテナにおいてもビーコン信号
を受信し位相と振幅を求める受信系および信号処理が必要となる．そこで本研究では受電電力を用い
て受電電力をフィードバックし，位相を最適化する手法について検討した．送電アンテナの台数 N に

*3 Maximum Power Point Tracking
*4 Distributed WPT
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対して必要なフィードバック回数をモンテカルロシミュレーションにより計算し，O(N) のフィード
バック回数で位相最適化が可能であることを示した．
最後に，DWPTシステムの実装を行った．受電電力のフィードバック手法としてバックスキャッタ
信号を用いる手法を提案し，低消費電力なバックスキャッタ生成回路について提案した．また，位相最
適化のための制御システムとしてソフトウェア無線 (SDR*5)プラットフォームを活用し，その実装方
法について検討した．送電システムを低コスト化するため，各送電器の間を低周波数の同期信号で従属
接続する構成を提案し，本構成を実現可能な送電器を試作した．試作した送電器を用いて送電システム
を構築し，実測によって位相最適化が可能であることを示した．また，DWPTシステムにおける送電
器の位相雑音の特性について評価を行った．
以上，本研究では IoTデバイスに向けた無線電力伝送システムの確立に向けて，要素技術およびシ

ステムの開発を行った．受電側システムに関してはアンテナ，整流回路，RFスイッチ，電源マネジメ
ント回路について検討または新構成の提案を行った．また，提案した要素技術を用いてバッテリレスセ
ンサを試作し，室内環境で 12mの給電距離において動作が可能であることを確認した．送電側に関し
ては分散協調型無線電力伝送システムについて解析を行い，受電電力を用いた位相最適化について提案
した．また分散協調型WPTシステムをソフトウェア無線機および試作した送電装置を用いて構成し，
電波暗室内にて給電実験を行った．実験により得られた測定結果はシミュレーションと良好に一致し，
シミュレーションおよび最適化アルゴリズムの妥当性を確認した．これらの結果は，今後普及が期待さ
れる IoTデバイスに対する無線電力伝送システムの発展に寄与するとともに，SSPS*6を含むさらなる
大電力の無線電力伝送技術への応用といった観点からも非常に有意義である．

*5 Software-Defined Radio
*6 Space Solar Power System
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第 1章

序論

1.1 無線電力伝送の開発の歴史
無線電力伝送の研究の歴史は非常に長い．
アンペールの法則とファラデーの法則をもとにマクスウェル方程式を整理したMaxwell*1は，マクス

ウェル方程式が波動方程式を満たすことから空間を伝播する電磁波の存在を予想した [1]．1884年には
Poynting*2が電磁波がエネルギーであることを定式的に示し [2]，ほぼ同じ時期の 1887年には Hertz*3

が実験的に電磁波の存在を確認した [3]．
電磁波が発見されて数年のうちに，無線電力伝送への応用が検討され始めた．Marconi*4が初期の無
線通信システムの開発とデモンストレーションを行った [4] と同時期に，Tesla*5は無線電力伝送に関
して活発に研究を行っている．Teslaは 1902年に地球規模の無線電力伝送を目的としてニューヨーク
州ロングアイランドにWardenclyffe tower (図 1.1) と呼ばれる塔を建設し，実験を行ったものの失敗
に終わった．
日本においては，1926年に八木・宇田アンテナの発明者である東北大学の八木*6，宇田*7が無線電
力伝送についての実験を報告している [5]．この実験では，八木・宇田アンテナと同様に線形配置した
無給電素子を介して高周波電力が空間を伝播可能であることが示されている．このときの送信電力は
2W ∼ 3Wであり，1.5mの距離における受電電力は 200mWであった．
また，1920年代においてはマイクロ波帯の大電力を生成可能なマグネトロンが岡部*8により発明さ
れ，マイクロ波の研究・応用が大きく推進されることとなる．
第二次世界大戦後においては，米国を中心にマイクロ波無線電力伝送の研究が活発に行われた．

Brown*9らは 1963 年にマグネトロンによって生成した 2.45GHz 400W の電力によって，100W の

*1 James Clerk Maxwell (1831 - 1879)
*2 John Henry Poynting (1852 - 1914)
*3 Heinrich Rudolf Hertz (1857 - 1894)
*4 Guglielmo Giovanni Maria Marconi (1874 - 1937)
*5 Nikola Tesla (1856 - 1943)
*6 八木 秀次 (1886 - 1976)
*7 宇田 新太郎 (1896 - 1976)
*8 岡部 金治郎 (1896 - 1984)
*9 William C. Brown (1916 - 1999)
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図 1.1 Wardenclyffe Tower．

DCモータを駆動する実験を行い，1964年には無人ヘリコプターに対して給電を行うことにより，10

時間の飛行を実現している [6, 7]．さらに Brown は整流回路とアンテナから構成される受電素子であ
るレクテナ (Rectenna*10) の名称を初めて用いた．1975 年には Brown らはマグネトロン，ホーンア
ンテナ，レクテナからなるシステムを用いて，500Wの電力を DC-DC効率 54%で伝送することに成
功しているほか，クライストロンを用いて生成した 450 kW の電力を 1マイル先に送電し，30 kW の
受電に成功している [6, 8]．
これらの成果は実用的なマイクロ波無線電力伝送の最も初期の成果である．
一方，SSPS についての研究もこの時期に開始された．SSPS は 1968 年に Glaser によって提唱さ
れた概念であり，宇宙空間において太陽光発電を行い，電力をマイクロ波を用いて地上に送電し，活
用するものである [9]．宇宙空間から到来する電磁波は大気を通過する際に，水蒸気や酸素，浮遊物質
によって散乱，吸収され，減衰する．この影響は周波数によって大きく異なる．図 1.2に示すように，
30MHz - 10GHzの電波あるいはマイクロ波は減衰せずに地上に到達する．したがって，光の遮られ
ない宇宙空間で高効率発電したエネルギーをマイクロ波に変換して地上に送電することにより，安定的
に大電力を地上に供給することが可能となる．SSPSは CO2 排出量削減，およびエネルギー安全保障
の観点から次世代の再生可能エネルギーとして注目されている．SSPSの研究は現在にいたるまで活発
に行われており，図 1.3に示すように様々な構成が提案されている [10]．
1992 年には京都大学を中心にマイクロ波駆動の模型飛行機への給電実験 (MILAX*11) が行われ
た [11]．MILAX実験では重量 4 kg全幅 2.5mの模型飛行機が使用され，地上からの給電によって 40

*10 Rectifying Antenna
*11 MIcrowave Lifted Airplane eXperiment
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図 1.2 大気圏の透過特性．

　
図 1.3 SSPSの構成例 (J-spacesystems)．
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図 1.4 京都大学・パナソニックによる実証実験．

秒間の飛行に成功した．
また，国内においても長距離の電力伝送実験が行われた．1996年には京都大学，神戸大学，関西電
力らのグループがマグネトロンにより発生した 2.4GHz, 5 kW の電力を直径 3mのパラボラアンテナ
から送電し，3.2m × 3.6mの 2304素子レクテナアレーによって 742Wの直流電力を得た [12]．
一方，2007年にはMITの研究グループが Q値の高い共振器を磁界結合することにより，40%の効
率で 2mの距離に給電が可能となることを報告した [13]．この研究がきっかけとなり，研究・アプリ
ケーションの両面から無線電力伝送への注目が高まることとなった．
2015年には ARIB*12において標準規格“ワイヤレス電力伝送システム”が ARIB STD-T113とし
て規定され，モバイル機器向けに 400 kHz帯 電界結合方式，6.78MHz帯 磁界結合方式 2.5GHz帯表
面電磁界結合方式の 3方式が標準規格となった [14]．
また，2017年には京都大学・パナソニックのグループにより，実験試験局を用いた有人環境におけ
る無線電力伝送実験が実施された．本実験では，928MHz，5Wの電力を室内において送信し，室内の
各地点に設置したバッテリレス温湿度センサおよび二次電池搭載の首掛け型センサを駆動可能である
ことが実証された（図 1.4）．
日本国内においては，2022年に空間伝送型ワイヤレス電力伝送システムという名称で 920MHz帯，

2.4GHz帯，5.7GHz帯における制度整備が行われた [15–17]．この制度化により，一定条件を満たす
屋内においてマイクロ波無線電力伝送を行うことが可能となった．表 1.1に各方式の諸元を示す [16]．

*12 Association of Radio Industries and Businesses：一般社団 法人電波産業会
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表 1.1 空間伝送型ワイヤレス電力伝送システム諸元．

920MHz帯 2.4GHz帯 5.7GHz帯
送信出力 1W(30 dBm) 15W(41.8 dBm) 32W(45 dBm)

周波数 918.0, 919.2MHz
2412, 2437,

2462, 2484MHz

5740, 5742, 5744,

5746, 5748, 5750,

5752, 5758, 5764MHz

占有周波数帯域幅許容値 200 kHz 規定しない 規定しない
空中線利得 6.0 dBi 24.0 dBi 25.0 dBi

等価等方輻射電力
(EIRP)許容値

36.0 dBm 65.8 dBm 70.0 dBm

変調方式 規定しない N0N(無変調) N0N(無変調)

利用場所
屋内

WPT管理環境
WPT一般環境

屋内
WPT管理環境

屋内
WPT管理環境

1.2 IoTにおけるWPT

IoTとはモノのインターネットを意味する概念である．IoTという用語は当初 RFID*13による商品
管理システムを指していたが，スマートフォン等のインターネットに接続可能なデバイスが普及した現
在ではそれらのように様々なデバイスが相互に接続され，通信，制御を行う環境を指す概念となってい
る [18]．
IoTを構成するデバイスのうち，特にネットワークの端末として動作するデバイスを IoTデバイス

と呼ぶ．現在 IoTデバイスは急速に普及しており，2020年における世界の IoTデバイスの数は 253億
台に達し，2016年 - 2020年における年平均成長率は 10%である [19]．図 1.5に IoTデバイスの出荷
台数の推移を示す [18]．
2020年において最も大きな割合を占めるのはスマートフォン等の通信機器であるものの，市場が飽
和状態であることから低成長が予想されている．一方，産業用デバイスやヘルスケアデバイス，スマー
ト家電等のデバイスは今後さらなる成長が見込まれる．
これらのデバイスは小型の電池で比較的長時間動作し，配線等を最小限にすることで設置や利用を

容易としている．しかし，現在これらのデバイスの大部分はコイン型一次電池あるいはリチウムポリ
マー二次電池で駆動されており，定期的に電池交換または充電が必要である．例えばインフラ等の高
所 [20–22] や住宅等の閉所 [23] では，一度設置したデバイスのメンテナンスに非常にコストがかかる
為，電池交換が必要であることは好ましくない．また，高齢者 [24] や幼児の見守りや健康管理用途 [25]

においては，デバイスが人体に近接して使用されることが多々ある．したがって，大きなエネルギー密

*13 Radio-Frequency Identification
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図 1.5 IoTデバイス出荷台数の推移．(出典: Omdia)

度をもつ二次電池では発火や発熱の際，人体に被害を与えるリスクが存在するため，大容量のバッテリ
を搭載することが困難である．
また BLE*14や UWB*15を用いたトラッキングデバイスについても Apple が AirTagと呼ばれるデ
バイスをリリースする等急速な普及が見込まれており，これらのデバイスはユーザが複数台のデバイス
を利用することが想定される．このようなユースケースにおいては，たとえデバイス 1台のバッテリ寿
命または駆動時間が十分長いものであっても，ユーザがバッテリ交換または充電に費やす頻度が台数に
応じて高くなり，ユーザエクスペリエンスの低下につながる．
一方，エナジーハーベスト技術を用いた端末も存在する．EnOcean [26] では独自の無線通信プロト
コルにより低消費電力での通信を可能としており，例えばボタンを押す力学的エネルギーで発電するこ
とにより，情報を発信することができる．また，ソーラーセルを用いた BLE ビーコン [27] ，体温に
よって発電するスマートウォッチなどが販売されている [28] ．これらは環境中に存在するエネルギー
を収集することにより動作するものであり，電池交換が不要であるというメリットがある．しかしなが
ら，エナジーハーベストで得られる電力は環境に依存し，必ずしもあらゆる環境に適用できるもので
ない．
このように，IoT で用いられるセンサ端末においては電源供給が重要な課題の一つである．このよう
な端末に対して無線電力伝送技術を適用することにより，電池交換や電源配線を不要とする検討が行わ
れている [29–36]．

*14 Bluetooth Low Energy
*15 Ultra Wide Band

14



(a) WISP [29] (b) WISPCam [30]

図 1.6 WISP．

(a) Transmitter (b) Receivers

図 1.7 Ossia Cota® [38]．

ワシントン大学のグループは 2008年にWISP*16と呼ばれるプラットフォームを提案した [29, 30]．
WISPは図 1.6に示すプリント基板ベースのプラットフォームであり，UHF*17RFIDタグとして動作
可能なバッテリレスセンサ端末である．WISPではダイポールアンテナで RFIDリーダから放射され
た電力を収集し，一般的な 16 bit MPU*18によってセンサデータを含んだデータを応答する．WISP

はソフトウェアによって構成されているため，センサの種類などに応じて柔軟に構成を変更することが
可能である．
2022年には Ossia の Cota®(図 1.7)が FCC*19の認証を受ける [37]，パナソニックホールディング
スがマイクロ波電力伝送システム Enesphere™(図 1.8) をサンプル提供開始するなど [39]，複数の実用
的な無線電力伝送を応用した商品が上市されつつある．
今後もこのようなWPTの IoT応用が急速に拡大することが予想され，IoTの普及を加速すること

*16 Wireless Identification and Sensing Platform
*17 Ultra High Frequency
*18 Micro Processing Unit
*19 Federal Communication Commission
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(a) Transmitter (b) Receivers

図 1.8 Enesphere™ [39]．

が期待されている．

1.2.1 送電周波数
IoT デバイスに向けた無線電力伝送システムに適した周波数について考える．送受電アンテナの開
口面積が波長に対して十分大きいとき，送電開口面 AT からある受電開口面 AR へ電磁波を用いて無線
電力伝送を行う場合の効率 ηRF−RF は送電距離 d，搬送波波長 λを用いて式 (1.1a)で表される．

ηRF−RF = 1− exp

(
−ATAR

d2λ2

)
(1.1a)

ηRF−RF = GTGR

(
λ

4πd

)2

=
ATGR

4πd2
(1.1b)

式 (1.1a)より，送電距離・送電アンテナ・受電アンテナの開口面積が一定であるとすると，受電電力
は距離が短く周波数が高いほど向上する．一方アンテナの大きさが波長と同程度以下の場合，アンテナ
の性能は開口面積ではなく利得で評価される．このとき遠方における電力伝送効率は利得 Gを用いて
Friisの式 (1.1b)で表される．この場合，電力伝送効率は周波数の 2乗に反比例するため，周波数が低
いほど高効率となる．
IoTデバイスは既存の機器に付加して，または人が身につける形で利用されることから，その大きさ
は数センチ程度と非常に小形である．したがって，マイクロ波領域では開口面アンテナを利用すること
が困難であるため，受電アンテナは一定程度の利得を持つ小型のアンテナであると考えることができ
る．一方送電側は室内などに固定されるため，十分な面積を利用することができ，開口面アンテナであ
ると仮定することができる．
したがって，送電アンテナ開口面積 AT，受電アンテナ利得 GR とすると式 (1.1b)より，効率は周波
数に依存しない．一方で，高い周波数のマイクロ波を発振・増幅する際には，半導体等の高周波デバイ
スにおける損失が課題となる．導体の表皮効果，誘電体の誘電損失，半導体の移動度等の影響は周波数
が高くなるほど顕著となるため，回路・デバイスの観点では低い周波数を利用することが望ましい．
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以上を踏まえて，本研究では IoTデバイスに適したWPT周波数として 920MHz帯を選定し，研究
開発を行った．

1.3 研究目的および取り組みの内容
本研究では，今後急速に普及する IoTデバイスに対して，それらの電源課題を解決するためにマイ
クロ波電力伝送技術の確立に取り組む．これらのデバイスの抱える電源課題を解決するためには，無線
電力伝送にかかわるアンテナや整流回路などに代表される要素技術のみならず，要素技術を統合したシ
ステムとして技術開発を行う必要がある．また，IoTデバイスは有人環境で活用されることが想定され
るため，人体近傍における効率低下の抑制，そして人体暴露量を低減しつつ給電が可能な技術の開発を
行う必要がある．
本研究は微弱なマイクロ波を高効率に収集活用する受電側技術と，与干渉などの悪影響を抑制しなが

ら高効率で電力を送電する送電側技術から構成される．これらの受電側技術と送電側技術は相互に融
合できるものであり，本研究を通してマイクロ波無線電力伝送システム全体の実用性を高め，IoTデバ
イスの利便性向上に寄与することを目指す．

1.4 本論文の構成
本論文の構成は次のとおりである．

第 1章　序論
第 2章　小型高効率受電アンテナの開発
第 3章　MPPTと DC-DCコンバータを用いた電源マネジメント回路
第 4章　分散協調型無線電力伝送システムの解析
第 5章　分散協調型無線電力伝送システムの実装
第 6章　結論

第 1章では，本論文の背景についての概略，研究目的および取組内容について総括するとともに，本
論文の構成及び各章の概要について記載する．
第 2章では，小形 IoTデバイスへの無線電力伝送の適用を踏まえた，小形かつ高効率な受電アンテ
ナシステムの開発について述べる．アンテナ素子の設計，評価に加え，単一アンテナを用いて受電と通
信を実現するためのスイッチの設計，評価について述べ，そして整流回路の非線形性に着目することに
より広い指向性と受電電力を両立した到来方向適応レクテナについて述べる．
第 3章では，受電した微弱な電力を効率的に活用するための回路技術について述べる．整流回路の動

作と試作，測定方法と測定結果について述べ，整流回路を応用した受電電力推定回路について述べる．
また，整流後の直流電力を効率的に活用するための DC-DC コンバータを用いた電源回路の構成につ
いて述べる．さらに，整流回路の効率を向上する制御方法であるMPPT回路について，既存手法およ
び提案手法について述べる．最後に，整流回路と電源回路，MPPT回路を組み合わせて構成したバッ
テリレスセンサ端末の設計と評価について述べる．

17



第 4章では，安全かつ大電力を供給可能な分散協調型無線電力伝送システムについて，原理およびシ
ミュレーション検討の結果を中心に説明する．受電電力を定式化し，分散協調型WPTが位相制御に
より高い電力効率を得られることを示す．また，レイトレースシミュレーションを用いて既存のビーム
フォーミング手法との比較を行う．さらに，位相最適化アルゴリズムについて検討し，収束性および実
用上の収束時間について述べる．
第 5章では，第 4章で述べた分散協調型WPTシステムの実装に関して述べる．位相最適化を実現
するハードウェア構成について説明し，要素回路およびその測定結果について述べる．また，ソフト
ウェア無線プラットフォームを用いた信号処理について説明し，最後にそれらを用いた送電実験の結果
について説明する．
第 6章では以上の取り組みを踏まえ，IoTデバイスに向けたマイクロ波無線電力伝送システムの開発
に関する取り組みの結論および今後の課題について述べる．
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第 2章

小型高効率受電アンテナの開発

2.1 はじめに
マイクロ波WPTにより動作する IoTデバイスにおいては，小型かつ高効率なレクテナが求められ
る．レクテナはアンテナと整流回路から構成される．図 2.1に示すように，整流回路の効率は受電電力
が大きいほど向上する傾向がある．すなわちアンテナにおける受電電力向上は，レクテナの出力向上，
およびシステム全体の効率向上に大きく寄与する．
先行研究 [29, 31, 33]においては，受電アンテナとしてダイポールアンテナが利用されている．この
ため，アンテナを人体や金属の近傍に配置した場合，アンテナのインピーダンスが変化することによ
り，受電効率が低下する [40, 41]．また，先行研究 [32, 34]においてはパッチアンテナが使用されてい
る．パッチアンテナは人体や金属上でもインピーダンスが大きく変動することがなく，高い利得が得ら
れる．一方，一辺 1波長程度の地板が必要であり大型であること，またパッチアンテナとして動作させ
るためには λ0 を自由空間における波長として少なくとも 0.003λ0 程度の誘電体厚みが必要であり，重
量の増加が避けられないことが課題となる [42]．IoT デバイスは一般に人体や物体に近接して設置さ
れることから，小型かつ人体や金属近傍で性能の劣化が少ないアンテナが要求される．本章では小型高
効率であり周囲環境に頑健な三つ折りアンテナ，キャビティスロットアンテナ，インターディジタルア
ンテナを提案する．
IoT デバイスは WPT で電力を受電するとともに，情報の送受信を行う必要がある．WPT と同
じ周波数帯で通信を行う場合，アンテナを共用することによりデバイスを小型化することができる．

　

RF-DC
Rec�fier

DC-DC
Converter

Load
Gain

図 2.1 電力変換効率の非線形性．
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図 2.2 逆 Fアンテナ [A1]．

アンテナ共用のために RF スイッチ (SPDT : Single-Pole Double Throw) が一般に用いられるが，
HEMT(High Electron Mobility Transistor) や PINダイオードを用いた SPDTは駆動のために電力
を要し，無電源状態では挿入損失が高い状態となる．したがって，一般的な SPDT を利用した場合，
デバイスが電力を持たない状態から起動することができない．そこで，電源を必要とせずに片側に導通
可能な RF-SPDTスイッチを提案する．
また，IoT デバイスはしばしば移動して設置され，様々な方向から電波が到来することが考えられ
る．受電アンテナ利得が高いほど受電電力が大きくなるものの，利得の高いアンテナは指向性が高いた
め，メインローブ外から到来する電力を高効率で受電することができない．そこで，様々な方向から到
来する電波に対して高効率で電力が得られるよう，適応的に指向性を変化させるレクテナシステムの提
案を行う．

2.2 小型高効率アンテナ
端末アンテナとして一般的に用いられる小型アンテナとして図 2.2 に示す逆 F アンテナ

(PIFA:Planer Inverted-F Antenna) がある [43]．PIFAは小型でありながら所望のインピーダンスに
整合しやすいという特徴があるため広く用いられているが，指向性が低いという課題がある．
小型かつ良好な指向性が得られるアンテナとして，パッチアンテナが挙げられる．パッチアンテナ
は地板導体上に誘電体を介して平面状の導体（パッチ）を設けた構造であり，地板は一辺が約 1波長，
パッチは一辺が 1/2波長程度の大きさとなる．パッチアンテナは誘電体の誘電率に応じて寸法を縮小
することができる．εr = 9.6 の高誘電率素材を用いて小形化したパッチアンテナを図 2.3 に示す．本
パッチアンテナの指向性パターンを図 2.4に示す．本アンテナは良好な単一指向性特性を示している．
しかし，高誘電率の誘電体基板を用いることから，このようなパッチアンテナは重く高コストである．
したがって，IoTデバイスへの適用には適さない．
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λ/4

λ/6

λ/60

図 2.3 小形パッチアンテナ．

　

XZ YZ

図 2.4 小形パッチアンテナの指向性特性．
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54mm
(λ/6)

16mm
(λ/20)

5.5mm
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(λ/4)
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(λ/60)
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図 2.5 三つ折りアンテナ．
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三つ折りアンテナPIFA

図 2.6 PIFA及び三つ折りアンテナの反射特性．

2.2.1 三つ折りアンテナ
本研究では，図 2.5に示すアンテナを提案した．2つのエレメントが地板上で向かい合って折り曲げ
られている形状から，本アンテナを三つ折りアンテナと呼ぶ．三つ折りアンテナは，PIFAの地板法線
を軸として軸対称の位置に同一形状の無給電素子を配置したものである．給電点は片側の素子の地板
短絡点付近に地板に対して設けられている．
三つ折りアンテナおよび図 2.2に示す PIFAを FDTD*1法によって解析した．各アンテナの反射係

数 |Γ| を図 2.6 に示す．三つ折りアンテナは 2 つの共振周波数を有し，一方は同一寸法の PIFA の共
振周波数 f0 = 1054 MHz に対して高い周波数 fp = 1176 MHz であり，他方は低い周波数 fs = 926

MHzである．fs および fp における電流分布を図 2.7に示す．図 2.7より，PIFAに無給電素子を近接
させて付加することにより，2つの異なるモードが生じると考えられる．

*1 Finite Difference Time Domain
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(a) fs (b) fp

図 2.7 三つ折りアンテナの電流分布．

(a) PIFA (f0) (b) 三つ折りアンテナ (fs)

図 2.8 PIFAと三つ折りアンテナの指向性比較．

fsのモードにおいては 1素子の場合の共振周波数よりも共振周波数が低下するため，アンテナの小型
化が可能である．また，図 2.7(a)に示すように fs のモードにおいては Z軸方向の電流は相殺し，ルー
プアンテナと同等の電流分布となる．これにより，本アンテナでは法線方向の指向性を実現している．
図 2.8に PIFAおよび三つ折りアンテナの 3次元指向性を示す．PIFAにおいては指向性方向が地板
法線方向 (+Z方向)からチルトしていることが分かる．一方，三つ折りアンテナにおいては指向性方
向が地板法線方向となっており，良好な特性が得られている．
本アンテナを金属板を用いて試作した．試作したアンテナを図 2.9に示す．
自由空間および人体ファントム近傍において，三つ折りアンテナの測定を行った．ファントムには
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(a) 表面 (b) 裏面

図 2.9 試作した三つ折りアンテナ．

(a) 自由空間における測定 (b) 人体ファントム近傍における測定 (db = 3mm)

図 2.10 三つ折りアンテナの測定形態．

200mm× 200mm× 220mmの固体ファントムを用い，ファントム表面からアンテナ背面までの距離
db を 3mmおよび 23mmとして測定を行った．測定時のアンテナの状態を図 2.10に示す．三つ折り
アンテナは小形アンテナであるため，測定時に接続する同軸ケーブルが指向性に影響を与える．この影
響を低減するため光ファイバを用いた測定システムを活用した．
アンテナ単体の XZ平面指向性の測定結果を図 2.11(a)に示す．fs においては Z軸方向の電流が相
殺し，XY平面上の電流が強めあうため法線方向の指向性が得られる．次に図 2.11(b)にアンテナを人
体ファントム近傍に配置した場合の 915MHzにおける XZ平面指向性を示す．図 2.11より，単体時・
ファントム近傍時いずれも良好な単一指向性が得られていることが確認できる．
アンテナの利得および反射係数の周波数特性を FDTD シミュレーションの結果と合わせて図 2.12

に示す．図 2.12(a)より，915MHzにおいて提案アンテナ単体の利得は 2.2 dBiであり，人体ファント
ム近傍 3mmにおける利得低下は −0.7 dBである．また，共振周波数の人体ファントム近傍における
変動は db = 3mm, 23mmのいずれの場合においても +2%未満であった．三つ折りアンテナは地板導
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(a) アンテナ単体
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(b) ファントム近傍

図 2.11 三つ折りアンテナの指向性測定結果．

(a) 測定 (b) シミュレーション

図 2.12 三つ折りアンテナの周波数特性．
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図 2.13 薄型キャビティスロットアンテナ．

体を有するため，人体などの誘電体に近接させた場合においても利得の低下が小さいと考えられる．
提案した三つ折りアンテナは，誘電体を用いることなく PIFAと比較して電気的に 12.1%小形であ
り，さらに良好な指向性特性が得られることを確認した．

2.2.2 薄型キャビティスロットアンテナ
三つ折りアンテナにおいては 2つの逆 F素子の結合が強くなるほど f0 に対する fs と fp の周波数遷
移が大きくなる．したがって所望の周波数で動作させる際には逆 F素子の位置関係が重要となる．三
つ折りアンテナでは別々の L字部品を制作し，地板上にはんだ付けによって接合することで制作され
ているため，製造ばらつきによって動作周波数に影響を及ぼす．そこで，このようなばらつきを低減す
る構造として，一枚の金属板上にスロットを形成し，三つ折りアンテナと同様に動作をさせる構造を提
案した．
図 2.13に薄型キャビティスロットアンテナの構造を示す．本アンテナにおいても三つ折りアンテナ
と同様に，片側が開放された金属片が軸対称に配置された構造となっている．スロットアンテナではア
ンテナ素子が一枚の金属板で形成されていることから，各素子の位置関係が組み立てばらつきに影響さ
れることがない．また，最外周の導体が開放されていないことにより，電界の地板側への回り込みが低
減され，人体影響のさらなる低減を狙っている．
本アンテナでは地板への短絡点を 4隅に移動し，給電点を短辺の中央に配置している．短絡点と給電
点の位置関係を調整することにより，インピーダンス整合を行うことができる．
本アンテナの反射係数を図 2.14に示す．図 2.14より，本アンテナは良好に 50Ωに整合が可能であ
ることがわかる．
次に，図 2.15に XZ面における瞬時電界および RMS(Root Mean Square)電界を示す．図 2.15よ
り，薄型キャビティスロットアンテナでは電界が放射方向正面側に集中しており，背面への漏れ電界が
小さいことがわかる．
次に，本アンテナの指向性の測定結果を図 2.16に示す．測定周波数は 918MHzとした．アンテナ単
体の利得は 2.45 dBi，ファントム上における利得は 1.15 dBiであり，人体近接時においても利得低下
は −1.3 dB程度と小さい値であった．測定結果より，本アンテナは組立ばらつきに対して頑健であり
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図 2.14 薄型キャビティスロットアンテナの反射係数．

(a) 三つ折りアンテナの瞬時電界 (930MHz) (b) スロットアンテナの瞬時電界 (950MHz)

(c) 三つ折りアンテナの RMS電界 (930MHz) (d) スロットアンテナの RMS電界 (950MHz)

図 2.15 薄型キャビティスロットアンテナおよび三つ折りアンテナの電界．
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(a) アンテナ単体 (b) 人体ファントム上 (5mm)

図 2.16 薄型キャビティスロットアンテナの指向性測定結果．

ながら，人体に近接させた状態においても安定に動作するアンテナであるといえる．

2.2.3 考察
本節ではウェアラブル IoTデバイス等へのWPTの適用に向けて，人体上に近接させた場合であっ
ても安定に動作するアンテナについて検討を行った．PIFAに無給電素子を付加した三つ折りアンテナ
は小形でありながら正面方向利得 2.2 dBiと良好な指向性を実現した．また，人体近傍においても利得
低下は −0.7 dBとわずかであった．
さらに，三つ折りアンテナの組み立て誤差によるばらつきを低減した薄型キャビティスロットアンテ
ナを提案した．薄型キャビティスロットアンテナでは側面に短絡導体が存在することにより，裏側へ漏
れる電界が抑制されることを確認した．
これらのアンテナは小形軽量，高効率，近接による頑健性が要求される IoTデバイス向け受電アン
テナとして非常に有用である．

2.3 無電源 RFスイッチ
WPTによるバッテリレスセンサデバイスの先行研究 [31–34,C2]においては同一周波数で電力の受

電とバックスキャッタによる通信を行うため，2系統のアンテナを備えている．これらのシステムは図
2.17のようにアンテナ間結合を低減するために各アンテナが直交配置されている．送信アンテナには
円偏波が想定されているため，理想的な環境においては各アンテナに同一の電力が入力される．
一方，実際の環境は壁や床，天井による反射や回折が存在するマルチパス環境となる．したがって，
各アンテナに入力される電力には差異が生じ，一方のアンテナが十分な電力を得ている場合でも他方の
アンテナが電力を得られないという状況が発生する．さらに，これらの構成は端末サイズを大型化して
しまうという課題がある．
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(a) 独立ダイポール構成 [31] (b) パッチアンテナ構成 [32] (c) 直交ダイポール構成 [33]

図 2.17 直交アンテナを用いたバッテリレスセンサデバイスの研究例．

　

金属床

TX RX

V H

図 2.18 反射影響の解析環境．

表 2.1 反射影響の解析パラメータ．

送信電力 PTX 30 dBm

送電アンテナ利得 GTX 9 dBic

周波数 f0 920MHz

高さ h 1m

距離 d 0.25m - 30m

受電アンテナ利得 GRX 2.14 dBi

2.3.1 マルチパス環境における受電電力の解析
マルチパス環境における各偏波の受電電力を明らかにするために，レイトレーシング法を用いて反射
環境における受電電力を解析した．図 2.18に解析した環境を示す．送電アンテナは単一指向性の円偏
波アンテナであり，床からの高さ hの位置で水平方向に指向している．受電アンテナは垂直偏波 (V)

および水平偏波 (H)のダイポールアンテナとして，床からの高さ hの位置に設置されている．シミュ
レーションにおける各パラメータを表 2.1に示す．
図 2.19に解析結果を示す．解析結果より，垂直偏波と水平偏波の各受電アンテナの受電電力は距離
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図 2.19 反射影響の解析結果．
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図 2.20 センサ端末の構成．

に対して周期的に変動し，そのピークとヌルが交互に現れている．
ここで，受電端末が動作及びバックスキャッタ通信をするために所要電力が −10 dBmであると仮定
すると，両アンテナにおいて −10 dBm以上の電力が得られるポイントが，端末が動作するポイントで
あるといえる．したがって，図 2.19の ×の位置では片側のアンテナで十分な電力が得られているにも
関わらず，センサが動作できない．このように，電力用アンテナと通信用アンテナを独立直交配置する
ことには課題がある．

2.3.2 スイッチを用いたアンテナ共用
これらの課題を解決するために，1つの端末アンテナを使用し，電力受電と通信を RFスイッチで切
り替える構成を考える．これによりアンテナの小型化とマルチパス問題の解決を図る事ができる．図
2.20(a)に独立したアンテナを用いる構成，図 2.20(b)に SPDT*2スイッチを用いてアンテナを共用す
る構成を示す．
しかし，アンテナ共用構成においてもスイッチの課題がある．一般によく用いられる対称構成の PIN

ダイオードスイッチや FETを用いた半導体スイッチは電源が供給されない状態においてはスイッチの
状態が不定となり，アンテナからの受電電力が整流回路に入力されないことにより，デバイス全体の起

*2 Single-Pole Double-Throw
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(a) 電圧 - 容量特性 (b) 電圧 - 直列抵抗特性

図 2.21 バラクタダイオードの特性 [46]．

動が不可となる．また，リードリレー, MEMS*3等の機械式のリレーは消費電力が 100mW 以上と極
めて大きいか，または駆動に高電圧を必要とするため IoTデバイスには不適である [44, 45]．
そこで，本検討では電源不要で片側に導通し，動作時の消費電力が小さい SPDT スイッチを提案
する．

2.3.3 バラクタダイオードの特性
スイッチングデバイスとしてバラクタダイオードに着目した．バラクタダイオードは逆バイアスの
電圧によって接合容量が変化するデバイスであり，電流を消費しないため低消費電力が要求される用途
に適する．図 2.21に市販のバラクタダイオードの特性を示す [46]．バラクタダイオードは逆バイアス
電圧が大きくなるほど容量が小さくなり，直列抵抗は低下するという特徴がある．
この特徴を活用し，LC共振を用いることでスイッチとして動作させることを考える．図 2.22のよう
に逆直列に接続したバラクタダイオードにインダクタを並列接続し，SPST(Single-Pole Single-Throw)
スイッチ構成としてシミュレーションを行った．バラクタを逆直列することによりバイアス回路を簡
易化し，さらに高調波歪を低減することが可能となる [47]．Vbias はバラクタダイオードの中間点に入
力する直流バイアス電圧であり，0V及び 2.5Vにおいてシミュレーションを行った．
この回路のインピーダンスのシミュレーション結果を図 2.23 に示す．シミュレーション結果より，
本回路は Vbias = 0Vにおいて 3.5Ω程度の低抵抗を持ち，Vbias = 2.5Vにおいては 800Ω程度の高抵
抗となる回路である．高インピーダンス時の帯域幅は 50MHz程度と狭帯域であるものの，WPTでは
一般に限られた狭帯域の周波数帯のみを使用するため，本特性が問題になることはない．

*3 Micro Electro Mechanical Systems
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図 2.22 バラクタによる SPSTのシミュレーション．
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図 2.23 バラクタによる SPSTのシミュレーション結果．
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図 2.24 提案 SPDTの構成．

2.3.4 SPDTスイッチの構成
前述のようにバラクタダイオードと並列共振を用いることにより，無電源時に導通する SPSTスイッ
チが構成できる．しかし，SPDTを構成するためには無電源時に遮断となる逆の導通特性をもつ回路
または素子を用いる必要がある．そこで，図 2.24の構成を提案した．D1, D2, L1 およびD3, D4, L2 は
前述の SPSTである．C1, C2, L3 は π 型移相器を形成しており，周波数 f0 に対して式 (2.1), (2.2)を
満たすことで 90◦ 移相器として動作する．ここで，Z0 は線路の特性インピーダンスである．

Lseries =
Z0

2πf0
(2.1)

Cshunt =
1

2πf0Z0
(2.2)

この移相器により，各 SPSTが短絡状態の場合には ANT端子から Port3方向を見込むインピーダ
ンスは高い値となり，ANT-Port2間が導通する．また，各 SPSTが開放状態の場合は ANT-Port3間
が 90◦ の移相を経て導通状態となる．

2.3.5 SPDTの評価
前述の SPDTの試作を行った．回路定数を表 2.2に示す．C2 と L2 は並列に接続されるリアクタン
スであるため，所望の周波数におけるインピーダンスを考慮して相殺することができる．これにより
C2 を省略し，L2 を本来の値 6.5 nHから 22 nHに変更することで部品点数の削減を図った．

33



表 2.2 SPDTの部品定数．
Components Value

D1 −D4 SMV1249

L1 6.5 nH

L2 22 nH

L3 9.1 nH

C1 3.3 pF

C2 NC

　

Port2

Port3

Port1(ANT)

図 2.25 試作した SPDT．

表 2.3 SPDTの評価結果．

(dB)
Vbias = 0V

(WPT mode)

Vbias = 2.5V

(Comm. mode)

Insertion Loss -0.38 -0.81

Isolation -9.5 -8.8

Return Loss (Port1) -13.6 -6.5

Return Loss (ON port) -14.6 -6.0

図 2.25に試作した SPDTの写真を示す．基板サイズは 24mm× 24mmであり，バイアス回路等を
含めても非常に小面積で実装することが可能である．
図 2.26に 920MHzにおける SPDTの測定結果を示す．Vbias = 2.5Vにおけるバイアス消費電流は

550 nAであり，動作に必要な電力は 1.5 µW 以下と極めて小さい．また，SPDTとしての主要性能を
表 2.3に示す．表 2.3の結果より，本 SPDTは無電源状態で十分な挿入損失とアイソレーション，整
合を実現可能であり，低消費電力で制御が可能である．
本 SPDTはWPTと通信の時分割利用およびアンテナ共用に非常に有用な構成であり，バッテリレ
スセンサデバイスの小型化およびマルチパス環境における動作範囲拡大に寄与すると考えれる．
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図 2.26 SPDTの測定結果．
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(a) RF -Combiner (b) DC -Combiner

図 2.27 レクテナアレーの構成方法．

　

受電電力

到来角

エレメント指向性

DC-Combiner

RF-Combiner

図 2.28 レクテナの指向性特性．

2.4 到来方向適応レクテナ
WPTにおける受電アンテナにおいては，電力が到来する方向に対して高いアンテナ利得を有するこ
とが理想である．しかし，一般に高い利得を持つアンテナは指向性が狭く，様々な方向から電力が到来
することが想定される IoTデバイスへの適用には不適である．
図 2.27に示すように，レクテナアレーの構成方法には大別して 2通りが考えられる．図 2.27(a)の
ように RF信号を合成後整流する構成は RF-Combiner，図 2.27(b)のように整流後に合成する構成は
DC-Combinerと呼ばれる [48]．
DC-Combiner構成では各素子への到来位相が受電電力に影響を与えないため，アンテナ利得は開口

面積に依存する．一方 RF-Combiner構成では，各素子への到来位相によってアレーアンテナ利得が変
化することから，アンテナ利得はアレーファクタに依存し，一般に高い指向性を持つ．これらの特徴を
図 2.28に示す．このような特徴から，大電力のWPTでは DC-Combiner構成が一般に用いられる．
しかしながら，小形の IoTデバイスに複数のアンテナを DC-Combiner構成で搭載した場合はアン
テナ間結合によって各アンテナでの受電電力が低下する課題がある [49]．さらに，IoTデバイスにおい
ては得られる受電電力が小さいことから，DC-Combiner構成を取った場合整流回路 1つあたりの入力
電力が低下し，整流効率が劣化する．
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2.7pF

33nH
920MHz
=50Ω

100pF

図 2.29 倍電圧型整流回路．

　
図 2.30 整流回路の測定結果と近似直線．

2.4.1 整流回路のモデル化
各構成におけるレクテナ効率を議論するため，入力電力に対する整流効率の非線形性をモデル化す
る．図 2.29に試作した整流回路の回路図を示す．ダイオードにはMA4E2054(MACOM)を使用した．

図 2.29 の整流回路において，入力電力 Pin =−20 dBm ∼ +6dBm の範囲で電力を入力し，各 Pin

において出力電力 Pout が最大となるように負荷抵抗を調節した．
測定結果を図 2.30に示す．図 2.30より，RF-DC変換効率 η(Pin) = Pout/Pin は本測定範囲におい

ては片対数プロット上で線形近似が可能であることがわかる．すなわち，式 (2.3)が成り立つ．

η(Pin) ≃ a lnPin[mW] + b,where (a > 0) (2.3)

図 2.30の測定結果においては a = 0.12, b = 0.63となった．

2.4.2 電力加算後の効率
DC-Combinerにおいて，一定の電力 Pin が 2つのアンテナに分配されて入力されるとき，分配比を

β とすると，上記の非線形モデルを考慮して入力電力 Pin のときの出力電力 PoutDC(Pin[mW], β)は式
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図 2.31 2素子アレーの構成方法．

(2.4)で表される．

PoutDC(Pin, β) = βPinη(βPin) + (1− β)Pinη{(1− β)Pin} (2.4)

式 (2.3)の近似を用いると，式 (2.4)の微分より式 (2.5)が成り立つ．

∂

∂β
PoutDC(Pin, β) = aPin ln

β

1− β
(2.5)

式 (2.5)は単調増加関数かつ β = 0.5で 0となることから，式 (2.4)は β = 0.5で極小値をとる関数で
ある．
これらの考察より，DC-Combiner 構成においては分配比 β が 0.5 のとき得られる電力が最小とな
り，どちらかの整流器に偏って電力が入力されるほど得られる電力が改善することがわかる．

2.4.3 近接アレーアンテナ
到来方向に応じて偏った電力を出力するアンテナとして，ブランチラインハイブリッドカプラを用い
たアンテナを提案した．
図 2.31 に通常のアレーアンテナとハイブリッドカプラを用いたアレーアンテナを示す．2.31(a) は
それぞれのアンテナに対して独立に給電を行う構成であり，2.31(b)は 2つのアンテナのポートをハイ
ブリッドカプラに接続し，ハイブリッドカプラの残りの 2端子から給電を行う構成である．
それぞれのアンテナ素子をダイポールアンテナとし，λ0/6間隔で配置した場合の各ポートから見た

指向性のシミュレーション結果を図 2.32に示す．図 2.32の結果より，ハイブリッドを用いることで単
一方向における指向性が向上していることが分かる．これらの結果から β(0 ≤ β ≤ 0.5)を求めること
ができる．図 2.33に β の角度特性を示す．
これらの結果を実測において評価するために，モノポールアンテナで構成される 2素子アレーアンテ
ナを試作した．図 2.34に試作したアンテナの給電回路の回路図を示す．
入力 Ind1,2は特性インピーダンス √

Zd · 50Ωの λ/4波長線路を経由してモノポールアンテナに接
続されており，50Ωにマッチングしている．ここで Zd はモノポール素子の放射抵抗であり，アレーア
ンテナ構成においてシミュレーションで求めた値 15Ωとした．また，MPは単一構成のモノポールア
ンテナであり，放射抵抗は 36.5Ω(= 73/2)として整合を行った．
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図 2.32 2素子アレーの指向性のシミュレーション結果．
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図 2.33 2素子アレーの β のシミュレーション結果．
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図 2.34 給電回路の回路図．
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図 2.35 2素子アレーの試作基板．

　
図 2.36 2素子アレーの測定．

図 2.35に試作した地板を示す．各給電点にモノポールを取り付けることにより，図 2.34の構成をそ
れぞれ測定可能としている．
試作した基板を用いて各構成の指向性測定を行った．測定時のアンテナ基板を図 2.36に示す．測定
を行っていないポートは 50Ω で終端している．図 2.37 に指向性の測定結果を示す．実測結果におい
てもシミュレーションと同様の傾向が得られていることが確認できた．
図 2.38に β の測定結果を示す．シミュレーション結果と比較して，実測では Ind,Hybともに β が低
下している．これは，アンテナの整合が不十分であることにより，アンテナ間結合の影響が強くなった
ことが原因であると考えられる．一方実測においても独立給電 (Ind)に比べてハイブリッド給電 (Hyb)

では小さい β が実現できることが確認できた．
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図 2.37 2素子アレーの指向性の測定結果．
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図 2.38 2素子アレーの β．
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図 2.39 レクテナ指向性測定系．

(a) PTX = 15dBm (b) PTX = 25dBm (c) PTX = 35dBm

図 2.40 受電電力の角度依存性 (SW=OPEN)．

2.4.4 ハイブリッドを用いたレクテナアレーの評価
前述のアレーアンテナに整流回路を接続することによりレクテナアレーを構成し，受電電力の指向
性評価を行った．実験系を図 2.39に示す．レクテナに対してホーンアンテナから平面波を入射し，レ
クテナを回転させることにより入射角 ϕを 0 − 360度の範囲で変化させ，負荷抵抗 RL1, RL2 の両端
電圧 VDC1, VDC2 を測定することにより受電電力の測定を行った．負荷抵抗は RL1 = RL2 = 10 kΩと
した．ホーンアンテナの利得は 7.5 dBi であり，送信電力の範囲は PTX =+10dBm ∼ +35dBm と
した．また，SW を用いて両整流回路の出力が短絡できるように構成している．SW を閉じた場合，
VDC1 = VDC2 となり，負荷抵抗は 5 kΩとなる．
図 2.40に，SWが開放状態の場合の受電電力の指向性特性の測定結果を示す．また，図 2.41に，全
角度における平均電力および Ind，Hybの電力比率を示す．図 2.40の結果より，Hybでは電力が偏っ
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図 2.41 平均電力と電力比 (SW=OPEN)．

(a) PTX = 15dBm (b) PTX = 25dBm (c) PTX = 35dBm

図 2.42 受電電力の角度依存性 (SW=CLOSE)．

て受電されており，片側のレクテナのみが動作していることが確認できる．一方図 2.41 の結果より，
平均受電電力は全電力領域において Indに対する Hybの改善は見られないかわずかであり，入力電力
が小さい領域においては効率が劣化していることが確認できる．これは，ハイブリッドカプラの挿入損
失，また入力電力に対して負荷抵抗が最適値ではないこと，動作していない側の整流回路の入力イン
ピーダンスが動作に悪影響を及ぼしていることが理由として考えられる．
次に，SWを閉じて同様の測定を行った．SWを閉じることにより，動作していない側の整流回路が
バイアスされることとなる．測定結果を図 2.40，図 2.43に示す． 図 2.43より，整流回路を並列接続
した場合，PTX > 20 dBmの領域においてはハイブリッドカプラを用いることで大電力が得られるこ
とがわかる．PTX = 35dBmのとき，平均出力電力はハイブリッドカプラを用いることにより 1.3倍
となっており，ハイブリッドカプラをレクテナに適用する有効性が示された．
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図 2.43 平均電力と電力比 (SW=CLOSE)．

2.4.5 考察
本節では整流回路の非線形性に着目し，ハイブリッドカプラを通して整流回路に給電を行うことによ
り，より幅広い到来角において高効率な整流が可能であることを示した．また，レクテナを試作し，電
力を入射して実験を行った結果，2つの整流回路を並列に接続した場合について，ハイブリッドカプラ
を用いることにより平均電力が 1.3 倍となることを確認した．負荷抵抗を最適値に調整することによ
り，さらに性能の向上が可能であると考えられる．

2.5 結論
本章ではWPTによって動作する IoTデバイスの受電電力を決定する，受電アンテナ部に関して述
べた．
まず小形かつ高効率なアンテナとして三つ折りアンテナと薄型キャビティスロットアンテナを提案
し，既存の逆 Fアンテナと比較し小形かつ良好な指向性が得られることをシミュレーションと実測に
より確認した．また，人体上に配置した場合においても効率の劣化が小さく，ウェアラブル IoT等の
分野における適用が可能であることを示した．
次に，受電アンテナと通信アンテナを 1つのアンテナで共用するための無電源 SPDTスイッチにつ

いて検討し，バラクタダイオードを用いて低消費電力かつ低損失で動作する SPDTの構成を提案した．
提案した SPDTは電力パスの挿入損失が −0.38 dBと極めて小さく，WPT性能を劣化させることな
くアンテナに通信機能を持たせることを可能とした．
最後に，高利得と広指向性を両立するアンテナ構成として，近接アレーアンテナとハイブリッドカプ

ラ，および複数の整流回路を利用した到来方向適応レクテナについて検討した．提案した到来方向適応
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レクテナは整流回路の非線形性に着目し，到来方向に応じて対応する整流回路に電力を合成し集中する
ことにより，高効率での受電および整流を可能とした．ターンテーブル上に配置したレクテナを回転さ
せながら電力を入射し，受電電力の指向性を測定する測定系を構築し，提案レクテナの評価を行った結
果，提案レクテナでは受電・整流後電力の平均値が向上することを確認した．
本章における研究成果は，査読論文 [A1]にて公表している．
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第 3章

MPPTと DCDCコンバータを用いた電源
マネジメント回路

3.1 はじめに
前章では入射される電力を最大化するアンテナ構成及び整流回路の接続方法について述べた．本章
では得られた高周波電力を高効率で直流に変換し，直流電力を効率的に扱い，負荷に供給するための技
術について述べる．
まず，IoTデバイスに適した整流回路の構成及び設計手法について説明する．IoTデバイスでは送電

器と受電器の間の距離の変化や，周囲の人や物の動きによって受電電力が大きく変動する．したがっ
て，ピーク効率ではなく幅広い入力電力幅において高い電力変換効率が得られることが重要である．さ
らに，IoT デバイスは多数設置されることから，それぞれの回路は小形である必要がある．本研究で
は，倍電圧整流回路を用いることによって電力変換効率と小形化を両立している．
次に，整流回路の測定方法について述べる．整流回路は負荷側から見ると電源であるが，その特性は

非線形である．整流回路から高効率に電力を取り出すためには整流回路の特性を精密に評価する必要
がある．本研究では，自動測定系を構築し整流回路の非線形特性を高速に取得することを可能とした．
次に，受電回路全体の構成について述べる．IoTデバイスのような小形の端末で受電できる電力は微

小かつ不安定であり，そのままでは負荷に供給することが困難である．そこで，電源マネジメント技術
が必要となる．本研究では，DC-DCコンバータを用いて受電電力を変換することにより，安定的に負
荷の駆動を可能とする手法を確立した．
次に，受電電力測定回路について述べる．WPTにおいては，電力マネジメント・充電制御等のため

現在自端末が受電している電力を把握する必要がある．しかし，整流回路の特性上，電流のみ・電圧の
みの測定では正確な電力の測定が困難である．また，既存の RSSI*1測定回路は内部にアンプを有する
ことから消費電力が大きく，挿入損失により整流回路への入力電力を犠牲にする．本研究では効率に影
響を与えず受電電力を測定する回路を提案した．
最後に，MPPT:最大電力点追従制御回路について述べる．整流回路の効率を最大化するためには，

*1 Received Signal Strength Indicator
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(a) シングルシャント (b) シングルシリーズ

(c) 倍電圧 (d) 倍電流

図 3.1 シングルエンド整流回路の種類．

整流回路の負荷インピーダンスを最適な値に制御する必要がある．本研究では PV*2セルによる発電で
一般的な手法である OCV-MPPTの適用によって，整流効率が向上することを示す．また，低消費電
力で高速かつ高精度にMPPTを行うリアルタイムMPPT構成について提案した．

3.2 整流回路の設計と試作
3.2.1 整流回路の種類
図 3.1に代表的なシングルエンド整流回路の構成を示す．WPT分野における整流回路には図 3.1(a)

のシングルシャント整流回路がよく用いられる [50–53]．出力フィルタとして λ/4伝送線路とキャパシ
タから構成される F級負荷を接続することでダイオードから見た偶数次高調波のインピーダンスを 0

とし，電流と電圧が同時にダイオードの両端に印加されないように駆動することで，高効率で電力変換
を行う事ができる [54]．しかしながら，920MHzにおいて，λ/4 = 81.5mmであり，この線路は回路
が大型化する一因となる．さらに，この線路は導体損，誘電損，放射損などの損失を持っているため，
実際には偶数次高調波のインピーダンスは 0とならない．これは整流効率悪化の要因となり得る [55]．
後述の通り，倍電圧整流回路と倍電流整流回路は分布定数素子を用いることなく F級・逆 F級動作
が可能である．倍電流回路においてはインダクタを利用する必要があり，低損失かつ広帯域なインダク
タは大型かつ高コストである [56]．さらに，倍電流整流回路は逆 F級動作となるため，ダイオードに
印加される電圧が半波整流波形となる [C5]．これによって，ダイオードに印加される電圧のクレスト
ファクタが F級に比較して高くなり，ブレークダウンによる効率低下の観点から低ブレークダウン電

*2 Photovoltaic
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(a) F級負荷シングルシャント整流回路 (b) 倍電圧整流回路

図 3.2 整流回路の各部の波形．

圧の小信号ダイオードには不適であると考えられる．
一方倍電圧整流回路は製造コストの高いインダクタ素子を用いる必要がなく，小形かつ低コストで構
成可能である．そこで，本研究では図 3.1(c)の倍電圧整流回路を採用する．

3.2.2 倍電圧整流回路の動作検討
倍電圧整流回路の設計を行うため，整流回路の動作を考える．ダイオードは非線形インピーダンスを
持つため，ダイオードの両端に正弦波電圧を入力すると直流と高調波を生じる．倍電圧整流回路におい
ては，直流電圧は直列接続された電圧源として出力される．一方，2つのダイオードから生じる高調波
の位相は奇数次で同位相，偶数次で逆位相となる．すなわち，ダイオードから見ると奇数次高調波にお
けるインピーダンスは開放，偶数次高調波におけるインピーダンスは短絡となる．これにより，偶数次
の高調波は 2つのダイオードに閉じ込められて外部に出力されない．したがって入力電圧が矩形波状
となることにより，ダイオードに電流と電圧が同時に印加されるタイミングが減少することにより，ダ
イオード損失の低減につながる．
図 3.2に F級負荷シングルシャント整流回路と倍電圧整流回路の電流・電圧波形を示す．図 3.2(a)

の F級負荷シングルシャント整流回路ではショートスタブの働きにより，ダイオードのカソード端子
における偶数次高調波電圧は 0となる．したがって，VD は矩形波状，ID は半波整流波形となる．一
方，IL には奇数次の成分が存在しないことから，IL は全波整流波形となる．これらの和により，入力
電流・電圧は基本波に奇数次高調波のみを含んだ波形となる．
図 3.2(b)の倍電圧整流回路についても同様に各ダイオードは半波整流動作となるが，偶数次高調波

電圧が相殺するため VD1 および VD2 は奇数次高調波のみを含む．また電流についても各ダイオードの
電流の和により偶数次成分が相殺し，奇数次高調波のみを含む波形となる．このように，倍電圧整流回
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図 3.3 倍電圧整流回路の整合回路．

表 3.1 整流回路の試作仕様．
項目 仕様
基板材料 R-5775 (MEGTRON6)

基板厚 0.75mm

D1,D2 BAT1504W

L1 33 nH

C1 NC

Cin,Cout 68 pF

路では F級負荷を用いることなく F級動作が可能となっている．
一方，F級負荷シングルシャント整流回路，倍電圧整流回路の両回路において，奇数次高調波が入力
端子から出力される．入力したエネルギーが高調波に変換されて再放射されるため，効率低下や不要輻
射の原因となる．したがって基本波のみを透過し，高調波を遮断する回路が必要となる．また，実際に
はダイオードは接合容量等のリアクタンス成分を持つため，基本波においてインピーダンスに対する
マッチングが必要となる．
これらの要求に対して，図 3.3の整合構成を用いる．本整合回路は LCで構成される L形整合回路で

あり，整流回路ダイオード部の基本波インピーダンスを Zd とすると Re(Zd) ≤ Z0 かつ Im(Zd) ≤ 0

であれば整合可能である．ダイオードは接合容量をもつため，ほとんどの場合 Im(Zd) ≤ 0である．
さらに，本構成は L形ローパスフィルタの構成となっており，高調波においては高インピーダンス
となるため入力側への高調波の再放射を抑制し，効率向上と不要輻射の低減に寄与する．
ここで Z0 は整流回路の基本波における入力インピーダンスであり，通常 50Ωとする．レクテナに

おいては必ずしも整流回路の入力インピーダンスを 50Ωに設計する必要はない．しかし，整流回路の
インピーダンスを 50Ωに設計することによって，市販のアンテナの利用，特性インピーダンス 50Ωの
同軸ケーブルによるアンテナとの接続が可能となり，IoTデバイスにとって都合がよい．

3.2.3 整流回路の試作
図 3.3 に示す整流回路を試作した．表 3.1 に試作仕様を示す．試作した回路を図 3.4 に示す．試作
した回路は倍電圧整流回路における最低限の要素を小形に実装可能な構成となっており，基板等の回
路以外の要素における損失の低減を図っている．本整流回路を用いて，評価および電源回路の設計を

49



　
図 3.4 試作した倍電圧整流回路．

　
図 3.5 電源としての整流回路のモデル．

行った．

3.3 整流回路の測定
負荷側から見た整流回路は非線形な電圧源と非線形な内部抵抗を持った電源として考えることがで
きる．図 3.5に基本波と直流における整流回路のモデルを示す．内部抵抗を持つ電源について，一般に
電源インピーダンスと等しい負荷を接続することにより，最大の電力を引き出すことが可能となる．し
たがって，整流回路においても最適な負荷インピーダンスを選択する必要がある．
一方この最適インピーダンスは入力電力に応じて変化する．したがって整流回路の評価においては，
入力電力，負荷インピーダンスという 2つの自由度に対して変換効率および入力側の整合状態を測定す
る必要がある．しかし，入力側の整合状態を小面積，低損失で能動的に制御することは難しい [57,58]．
そこで本研究では入力側の電源インピーダンスは 50Ω一定とし，入力電力，負荷インピーダンスに対
する変換効率を評価する．

3.3.1 測定システム
本研究では，図 3.6の構成を用いて整流回路の評価を行う．このシステムでは，整流回路の負荷とし
て 2象限電源を接続し，負荷電圧を変化させながら電源に吸い込まれる電流を測定することによって
等価的に負荷抵抗を変化させている．ここで用いた 2象限電源は SMU*3とも呼ばれ，電流をシンク可
能な電源である．正の電圧かつ正の電流である第 1象限と正の電圧かつ負の電流である第 2象限にお

*3 Source Measure Unit
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Python + PyVISA
LAN, GPIB, USB

Source Measurement Unit

電流・電圧測
定

電圧スイープ電力ステップ

DUT
A

V

Signal
Generator

測定量

制御量

制御量

図 3.6 測定システムの概要．

いて連続的に動作可能な特性を活かし，インピーダンスを変化可能な負荷として利用している．なお，
SG(Signal Generator)においては予め整流回路に印加される電力が設定値と等しくなるよう，パワー
メータで電力オフセットの補正を行っている．
測定システムは自動で制御されており，数分以内に 18000点以上の測定点を取得可能である．
各入力電力 PRF における電圧 Vout および電流 Iout が求まると，出力電力 PDC = VoutIout，負荷抵
抗 ZL = Vout/Iout，および効率 ηRF−DC = PDC/PRF を求めることができる．

3.3.2 測定結果
測定結果を図 3.7 に示す．ここで，黒点は各 PRF において最大の電力が取り出せる動作点 MPP

(Maximum Power Point)を示す．
測定結果より，ある入力電力において最も高い電力を整流回路から取り出すためには入力電力に応じ
た適切な電圧で動作をさせる必要がある．一方，負荷インピーダンスを 6 kΩ程度の定抵抗負荷とする
ことにより， −15 dBm ∼ +5dBm程度の範囲であればMPPに近い領域で動作が可能である．

3.4 受電回路の構成
マイコン，センサ，LED，二次電池等の実際の負荷においては，広い範囲の電圧を供給したり，定抵
抗負荷として動作させたりすることは困難である．したがって，整流回路から出力される直流を電圧変
換し，高効率で負荷に供給するために DC-DCコンバータを用いる必要がある．
入力電力が変動する状況において，整流回路は一定の内部抵抗を持ち変動する電圧源であると考える
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• MPP

(a) PRF − Vout − ηRF−DC 特性 (b) PRF −RL − ηRF−DC 特性

(c) Vout−Iout 特性 (−30 dBm ∼ +17dBm，0.5 dB
ステップ)

(d) 最大効率，最大出力電力

図 3.7 整流回路の測定結果．
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Boost
DC-DC

Buck DC-DC
or

LDO

Load

マイコン・センサ等

キャパシタ

＋

－

コンパレータ

整流回路

図 3.8 電源マネジメントシステム．

事ができる．すなわち最大電力を得るためには整流回路の出力電圧は入力電力に応じて変動させるこ
ととなる．
図 3.7(a)の測定結果より，PRF = −10 dBmにおける最適電圧は VMPP = 0.6V 程度である．この
電圧は負荷に供給するには不十分な値であるため，昇圧の必要がある．
図 3.8に提案する電源マネジメントシステムの構成を示す．整流回路の出力は昇圧コンバータに入力

されて，VDC より高い電圧 VCHG を生成する．この電圧はキャパシタ CCHG に充電される．整流回路
の効率 ηBoost が一定であるとすると，キャパシタが充電されるとともに出力電圧 VCHG が上昇し，入
力電力が一定のため充電電流 ICHG は低減していく．
キャパシタの電圧は式 (3.1)で表される．ただし，昇圧回路の効率 ηBoost および PDC を定数と仮定
している．

VCHG(T ) =
1

CCHG

∫ T

0

ICHGdt =
1

CCHG

∫ T

0

PDCηDCDC

VCHG(t)
dt =

√
2PDCηBoost

CCHG

√
T (3.1)

すなわち，キャパシタ電圧は
√
T に比例して上昇する．また，キャパシタに充電されるエネルギー

ECHG は式 (3.2)で表される．
ECHG =

1

2
CCHGV

2
CHG (3.2)

負荷側には降圧コンバータが接続されており，キャパシタに蓄電された電力を降圧して負荷に供給す
る．負荷に供給すべき電圧を VLOAD とすると，VCHG > VLOAD である必要があるため，キャパシタに
蓄電されたエネルギーをすべて消費することができない．
そこで，ヒステリシスコンパレータを用いて VCHG の範囲を制限する．ヒステリシスコンパレータ
は VCHG ≥ VEN + VHYST/2 を検出して降圧コンバータを動作させる．放電により VCHG が低下し，
VCHG < VEN − VHYST/2となった場合には降圧コンバータを停止する．
すなわち，利用できるエネルギー EAvailable は式 (3.3)で表される．

EAvailable =
1

2
CCHG

(
(VEN + VHYST/2)

2 − (VEN − VHYST/2)
2
)
= CCHGVENVHYST (3.3)

式 (3.3)より，利用できるエネルギーは CCHG，VEN，VHYST の積で表される．負荷側において一度の
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主整流回路

副整流回路

電源回路へ

電力測定回路へ
（ADコンバータ等）

Matching

Matching

図 3.9 受電電力推定回路の概要．

動作に必要とするエネルギーが EWork であり，降圧コンバータの効率 ηBuck が一定であるとすると，
EAvailableηBuck > EWork を満たすように CCHG，VEN，VHYST を設定することになる．
本システムにおいて Boostコンバータ，Buckコンバータの部分は Buck-Boost(昇降圧)構成として
もよい．しかしながら，Buck-Boostコンバータでは Boostコンバータに比較して直列スイッチ数また
はインダクタの数が増加する [59]ため，損失の増大や面積・コストの上昇につながる．
提案回路構成では，整流出力を一度昇圧して蓄電することによって整流回路を広い出力電圧範囲で動

作させることができるため，整流回路の効率を向上可能である．動作点の決定方法についてはMPPT

の節で後述する．

3.5 受電電力推定回路
WPTシステムにおける受電端末では，受電電力の大きさをリアルタイムに観測することにより負荷
の動作モードを変更したり，送電機からの距離を推定する等，受電電力の検出の要求がある．
受電電力の推定手段として，入力電力を直接測定する方法，整流回路の直流出力電力を測定する方法
が考えられる．前者は高いダイナミックレンジを有する一方，高周波信号の分岐による電力損失やディ
テクタの消費電力が大きいという課題がある [60]．後者は高周波における損失がない一方，負荷抵抗が
既知である必要がある [61]．あるいは電流と電圧を独立に計測して乗算する必要があり，電流検出抵抗
による直流電力の損失や乗算処理による回路の複雑化といった課題がある．
本検討では，整流効率を損なうことなく受電電力の大きさを推定可能であり，小面積かつ低コストな

回路構成を提案する．

3.5.1 受電電力推定回路の設計
図 3.9に提案回路の構成を示す．提案回路は 2つの整流回路で構成されている．主整流回路は電力を
変換するための回路であり，副整流回路は入力電力を検出するための回路である．副整流回路の入力イ
ンピーダンスが高い場合，入力電力が副整流回路に分配されることから主整流回路に入力される電力が
低下し，システムの電力変換効率が低下する．
図 3.10に副整流回路の入力インピーダンスに対する主整流回路への入力電力の計算結果を示す．
図 3.10より，副整流回路のインピーダンス Zsub は高い純抵抗であることが望ましいことが分かる．
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図 3.10 Zsub の影響．

　

整流出力
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図 3.11 設計した電力推定回路．

これを実現するために，図 3.11の回路を設計した．副整流回路の負荷抵抗 Rmeas は主整流回路の負荷
に対して十分高い値に設定されている．また，副整流回路はインダクタが並列に接続されており，副整
流回路のリアクタンスを補償し並列共振させることによって，入力インピーダンスを高めている．設計
においては，VNA*4を用いて Zsub を測定しながら並列インダクタンスを調整することによって Zsub

を純抵抗に設定した．

*4 Vector Network Analyzer
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図 3.12 試作した電力推定回路．
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図 3.13 電力推定回路の測定結果．

3.5.2 受電電力推定回路の測定
3.2.3項で試作した回路と同様に，本回路の試作を行った．試作した回路を図 3.12に示す．
信号発生器 (SG)を用いて 920MHz CW*5信号を試作した整流回路に印加し，整流効率および Vmeas

の評価を行った．測定においては，3.3.1 項と同様に負荷として 2 象限電源を用い，負荷電圧を掃引
しながら電流・電圧を計測することにより，擬似的に様々な負荷抵抗値における電力変換効率および
Vmeas を測定した．
図 3.13に測定結果を示す．実線は Vmeas の等高線を示している．Vmeas は RL に依存せず，PRF の

みに依存することが望ましい．測定結果ではMPPを境界として，RL の低下によって Vmeas が上昇す
る傾向が確認された．この傾向は電力推定の誤差要因になるため，負荷として十分に高い RL を接続す

*5 Continuous Wave
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図 3.14 電力推定の直線性．

るか，MPPに追従する制御を行うことが必要である．
次に負荷がMPPに追従した場合の Vmeas の測定結果を図 3.14に示す．図 3.14の結果より，両対数
グラフにおいて PRF =−14 dBm ∼ +16dBmの範囲で線形な振る舞いを示していることが分かる．こ
の範囲の回帰直線は Vmeas(V) = 0.2954 (PRF (mW))

0.8273 であった．したがって，Vmeas を測定する
ことにより PRF を測定することが可能となる．また，図 3.14上段はこの回帰直線を用いて電力推定を
行った場合の推定誤差を示している．−10 dBm ∼ +16dBmの範囲で ±1.0 dB以内の誤差となってお
り，幅広い入力範囲で良好に電力推定が可能であることがわかる．
次に，副整流回路を付加したことによる主整流回路の整流効率への影響について検証した．図 3.15

にMPPにおける整流効率 ηRF−DC の測定結果を示す．測定結果より，副整流回路を付加したことに
よる効率低下は 1pt未満と無視できるレベルであることが示された．
本受電電力推定回路は無電源かつ整流効率に影響を与えることなく，受電電力の推定が可能であると

いえる．

3.6 MPPT受電回路
3.3節において評価した通り，整流回路の効率を最大化するためには負荷のインピーダンスを最適に
調整する必要がある．これに対し，DC-DCコンバータを用いて広範囲な負荷インピーダンスに対して
整流効率を改善する手法が提案されている [62, 63]．
入力電力の変動に応じて変化するMPPに追従し，整流回路から見た負荷インピーダンスを動的に追
従制御する技術はMPPTと呼ばれる．MPPTは太陽光発電の分野で一般的に用いられている．太陽
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図 3.15 電力変換効率への影響．

光発電に用いる PVセルは整流回路と同様に最適動作点を持ち，温度や入射光，製造ばらつきによって
変化する [64, 65]．このような非線形特性に対してMPPTを行う手法またはアルゴリズムが多数提案
されている [66, 67]．
WPTにおける整流回路についても同様にMPPTを適用する検討がされている [68–73]．本節では，
既存のMPPT手法を実装し評価するとともに，既存MPPTの課題を解決する提案MPPT手法につ
いて述べる．

3.6.1 OCV-MPPT受電回路
OCV-MPPT(open circuit voltage MPPT) は最も単純な MPPT 手法であり，電源の開放電圧

(OCV)を取得し，OCVの定数倍の電圧で電源を駆動することにより，入力電力が変動した場合にお
いてもMPPに追従が可能となる手法である [74]．
IoTデバイスへの適用に適する電力領域において，OCV-MPPT機能をもつ DC-DCコンバータが
複数市販されている．BQ25504 [75]，ADP5091 [76]，SPV1050 [77]等が代表的なデバイスである．
図 3.16 に OCV-MPPT 回路の概念図を示す．整流回路の出力電圧はスイッチ SW1 を介して DC-

DCコンバータ部に入力される．また同時に入力電圧は R1, R2 で分圧され，SW2 を介してキャパシタ
に接続されている．
一般的な DC-DC コンバータは通常出力電圧を内部基準電圧と比較し，結果を PWM*6回路に入力
することで昇圧比を制御する．一方 MPPT 構成では入力電圧をキャパシタ Csamp にサンプリングさ

*6 Pulse-Width Modulation
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図 3.16 OCV-MPPT回路の概念図．
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図 3.17 電圧-整流効率特性の測定結果．

れた電圧 Vsamp と比較し，昇圧比を制御する．
ここで SW1 を開放して SW2 を閉じることで，整流回路の出力には開放電圧 VDC OC が現れ，分圧
比 α = R1/(R1 +R2)としたとき Vsamp = αVDC OC となる．次に再度 SW1 を閉じて SW2 を開放し
たときにはエラーアンプの動作により VDC = αVDC OC となるように昇圧比が制御される．これらの
サイクルを一定時間ごとに繰り返すことによって，MPPに追従する動作を実現する．
図 3.17に実験に用いた倍電圧整流回路の出力電圧 - 効率を示す． 図 3.17(a)より，効率が最大とな
る電圧は入力電圧に対して大きく異なることが分かる．一方，図 3.17(b)より，開放電圧で正規化した
特性はほぼ同じ VDC/VDC OC の値で効率が最大値となっていることが分かる．この特性を利用し，α

を最適な値に設定することでMPPTを実現する事ができる．なお，整流回路の内部抵抗が一定かつ起
電圧が一定，すなわち線形な電源であれば，これらの特性は放物線となり最適な αは 50%となる．し
かし整流回路においては回路の非線形性により，αの最適値は 50%になるとは限らない．本検討では
測定結果より α = 46%と設定した．
図 3.18 に試作した OCV-MPPT 搭載電源回路の測定における構成を示す．測定は 3.3 節と同様

に SMU を負荷として行った．出力電圧は定電圧とし，二次電池やデジタル回路への供給を想定して
Vout = 2.5Vおよび 3.3Vであるとした．本MPPT手法では一定時間ごとに解放電圧のサンプリング
を行うため，その時間の電力変換効率は 0となる．測定においては非サンプリング時の電流の平均値か
ら効率を評価した．
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図 3.18 OCV-MPPT回路の測定．
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図 3.19 OCV-MPPT回路の効率測定結果．

測定結果を図 3.19に示す．“MPP”は整流回路の最大効率を示している．図 3.19の結果より，昇
圧動作によって幅広い入力範囲において 2.5V，3.3Vの電圧を出力可能であることが確認できる．
一方，入力電力が高い領域において，2.5Vにおける効率が 3.3Vにおける効率を下回っていること
が確認できる．これは，MPPとなる電圧 VDC MPP が Vout を上回ることにより，DC-DCコンバータ
が昇圧動作で追従をすることができなくなったことが原因であると考えられる．高電圧で蓄電が可能
な蓄電デバイスを利用することにより，このような領域での電力効率を向上可能である．

3.6.2 リアルタイムMPPT回路
OCV-MPPT 方式は非常に単純な構成であり，低コストで実装可能という特徴がある．図 3.20 に

OCV-MPPT の動作概念図を示す．WPT においては，受電電力は端末の移動やマルチパス状況の変
動によって，時間とともに大きく変動する．見通し伝播経路が存在する環境ではライスフェージングと
なり，受電電力の変動幅は比較的小さくなる．これに対して直接波が存在しない環境においてはレイ
リーフェージングにより受電電力の変動幅は非常に大きくなる．さらに，WPTにおいてはパワーアン
プの効率および専有周波数帯域幅の制約から基本的に無変調の CWが利用されるため，周波数選択性
フェージングの影響を強く受ける．MPPTについては，このような受電電力の大きな変動に対して追
従し，電力を効率的に受電することが求められる．
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図 3.20 OCV-MPPT回路の動作．
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図 3.21 リアルタイムMPPT回路の構成．

しかし，OCV-MPPTにおいてはサンプリング周期に応じて追従を行うため，サンプリング周期が低
い場合はリアルタイムに追従を行う事ができない．サンプリングにはサンプリングキャパシタ Csamp

を充電するために一定の時間を必要とするため，サンプリング周期を高頻度にした場合は DC-DC コ
ンバータの動作デューティ比が低下し，電力利用効率が低下する．また，OCV-MPPTは PVセルで
の利用を前提とした手法であり，解放電圧を取得する際のリスクがない．これは，PVセルが基本的に
pn接合の順方向バイアスで利用される素子であるためである．一方整流回路は逆方向バイアスで動作
する素子であり，解放電圧を取得する際に pn接合，またはショットキー接合がブレークダウンする可
能性がある．これにより，図 3.20に示すようにMPPT精度が低下するほか，整流素子の破損につな
がる．
このように，広く利用されている OCV-MPPTにはWPTへの適用に対して課題がある．また，開
放電圧を用いないその他の MPPT 手法では，AD 変換やデジタル処理が必要であるなどの課題があ
り，超低消費電力である IoTデバイスへの応用に適さない．
既存MPPTの課題を解決可能な手法として，リアルタイムMPPTを提案した．図 3.21に提案手法
の構成を示す．提案構成では 3.5節で述べた電力推定回路を用いる．整流回路においては受電電力が大
きくなるほどMPPは高電圧となる．したがって，受電電力に応じた電力推定回路の出力電圧を用いる
ことでMPPTが可能であると考えられる．図 3.22に主整流回路のMPP電圧 VMPP と電力推定出力
Vmeas の関係を示す．図 3.22の結果よりこれらの関係は非線形となるものの，概ね比例係数 α = 3.0

の線形近似が可能である．すなわち，Compensatorにおいて α = 3.0の定数倍を行うことで，MPPT

が可能となる．
提案構成により，サンプリングが不要となり追従性の問題が解決されるとともに，開放電圧を取得す
る必要がなくなるため大電力領域においても高精度なMPPTが実現できる．
本構成を実装し，測定を行った．なお，実装においては Vmeas − VMPP 特性をより良好に追従するた
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図 3.22 Vmeas − VMPP 特性の測定結果．
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図 3.23 リアルタイムMPPT回路の測定結果．

め，Compensatorを非線形回路としている．これらの回路の電源はすべて VDC および Vout から供給
されており，本システムは RF入力以外に電源を必要としない．
図 3.23に提案回路の測定結果を示す．測定においては出力電圧 Vout = 3.6Vとした．測定結果の実
線 ηRF−DC(MPP) は整流回路のみの最大電力変換効率である．ηRF−DC = VDCIDC/PRF は本 MPPT

動作時の整流回路のみの電力変換効率であり，MPPTの追従精度を表す．ηRF−Vout が負荷までの効率
である．
測定結果より，PRF < 6 dBm の領域においては良好な追従ができていることが確認できる．

PRF > 7 dBmの領域においては追従効率が低下している．これは，VMPP > 3.6V となったことによ
り Boostコンバータが昇圧動作ができなくなり，追従ができなくなったことによる．したがって，昇
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図 3.24 バッテリレスセンサ端末のブロック図．

降圧構成または Vout の高電圧化によって対策可能である．また，PRF > 14 dBmにおいて効率が改善
している傾向が見られる．これは，主整流回路がMPPから外れて動作していることによって主整流回
路のインピーダンスマッチングが悪化し，副整流回路のインピーダンスマッチングが良化したことによ
り，副整流回路に印加された電力が Dbyp を経由して利用されたことによると考えられる．
以上より，提案したリアルタイムMPPT回路は簡易な構成にも関わらず良好な追従性能を有し，受
電電力の変動幅が大きいWPT用途において有用な構成であるといえる．

3.7 バッテリレスセンサ端末の動作
2.2節で述べた三つ折りアンテナ，3.4で述べた受電回路構成を統合し，電池レスで動作するセンサ
端末の試作を行った．

3.7.1 端末の設計
WPTによって受電可能な電力は図 2.19に示す通り数 10µW∼数 100µW程度と非常に微弱であり，
またこの電力は伝搬環境によって大きく変動する．負荷であるセンサおよび通信回路は MPU，セン
サ，RFID，2.3.2で述べたマイクロ波スイッチから構成され，センサを適切なタイミングで駆動し，セ
ンサから得た情報を処理し，通信を行う機能を持つ．センサ・通信回路は低消費電力で動作し，入力電
力が変動する環境においても安定した動作が可能な構成である必要がある．そこで，3.4で述べたよう
にキャパシタ CCHG への蓄電される電力をキャパシタ電圧 VCHG によって監視し，VCHG が一定範囲
となるよう間欠制御することで，幅広い入力電力に対して動作を実現する．
図 3.24に端末のブロック図，図 3.25に動作シーケンスを示す． PRF が十分な大きさで入力される
と，CCHG が充電されることで VCHG が上昇する．VCHG > VTH1 + VHYST1/2 となると Buck コン
バータが起動し，設定電圧 VDDSet でMPUに電力を供給する．MPUはバイパスコンデンサの充電電
流，水晶振動子の駆動開始動作の為，起動時の電流が大きい．一方近年のMPUはスリープ状態におけ
る消費電力が極めて小さい [78]．したがって，一度 MPU に電力が供給された後，可能な限りその状
態を維持することが望ましい．また，MPUをスリープ状態にしておくことにより，タイマや RTC*7，

*7 Real-time Clock
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表 3.2 センサ端末のパラメータ．
項目 変数 定数

電源供給閾値電圧 VTH1 3.02V

電源供給ヒステリシス VHYST1 1.15V

動作トリガ閾値電圧 VTH2 3.15V

動作トリガヒステリシス VHYST2 28mV

電源電圧設定 VDD Set 2.5V

蓄電キャパシタ容量 CCHG 100 µF

ADコンバータをトリガとした起動により柔軟性の高い動作を実現できる．
MPUは電力が供給されると，32.768 kHzの水晶振動子を基準クロックとして 60秒間隔で間欠動作
を開始するよう設定した．スリープ時の消費電力 PSleep に対して供給電力が上回るとき，VCHG は上
昇する．ここで，VCHG > VTH2 (+VHYST2/2)となると，60秒を待たずにセンシングおよび通信動作
を行う．また，Buckコンバータの動作範囲はヒステリシスを持っており，VCHG < VTH1 − VHYST1/2

となるとMPUへの電力供給を停止する．
本試作における各パラメータを表 3.2に示す．CCHG が大きい場合起動に時間がかかり，リークによ
る電力損失も増加する．また，CCHG が小さすぎる場合，センサ動作時の消費電流により電圧が動作
下限電圧を下回る恐れがある．動作シーケンスより，センサ動作時の消費エネルギーを ESens として，
CCHG は式 (3.4)を満たす必要がある．

1

2
CCHG

(
(VTH2 + VHYST2/2)

2 − (VTH1 − VHYST1/2)
2
)
> ESens (3.4)

DC電源を用いてセンシング 1回あたりの消費エネルギーを測定したところ，ESens = 53 µJであっ
た．したがって (3.4)より，CCHG > 27µFとなる．CCHG は高誘電率系積層セラミックコンデンサで
あり，DCバイアスによって容量が 50%程度に低下する．したがって試作機においては，マージンを
見込んで CCHG = 100 µFとした．VCHG を監視する 2つのヒステリシスコンパレータの消費電力は，
それぞれ VCHG = 3Vのとき 2.5 µWであった．
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図 3.26 センサ回路の消費電力．

3.7.2 端末の動作実験
設計したセンサの動作実験および測定を行った．
本センサ端末は温度，湿度，気圧，3軸加速度センサを備え，これらの情報を取得可能である．得ら
れたデータはMPUで各センサデータのキャリブレーションテーブルを用いて補正され，RFIDのユー
ザメモリ領域に書き込まれる．書き込みが完了した後，MPUは TX/RX切り替えスイッチ SWを制
御し，200msの間 RFIDとアンテナを導通させる．RFIDリーダでは常に読み取りを行っているため，
この間に測定データを読み取ることが可能である．
まず，Buckコンバータ以降の消費電力 PVDD の評価を行った．外部トリガによってセンサ動作間隔

を変化させ，平均消費電力を測定した．図 3.26に測定結果を示す．測定結果より，動作頻度と消費電
力の関係は直線的であり，動作時の最小消費電力は 60 秒毎に動作をしている場合の 2.75 µW であっ
た．すなわち，2.75 µW以上の電力が供給されれば安定動作を維持可能である．また，最大消費電力は
87 µWであった．動作頻度を 1.7回/秒よりも高くした場合には逆に消費電力が低下する傾向が確認さ
れた．これは，センサ回路がスリープモードに移行せず，常に動作モードになったことによってモード
切り替え時の消費電力が低減されたことによると考えられる．
次に，アンテナの代わりに SG*8を接続し，920MHzの RF電力を印加して動作の確認を行った．図

3.27に PRF = −10 dBm,−4 dBm時の動作電圧の時間変化を示す．図 3.27より，VDD が安定化され
て供給され，VCHG が VHYST1 の一定幅で推移していることが確認できる．また，入力電力に応じて動
作頻度が変化していることが確認できる．本実験においては，PRF = −12 dBmにおいてセンサ動作が
可能であることを確認した．
図 3.28に試作したバッテリレスセンサを示す．バッテリレスセンサはセンサ基板と三つ折りアンテ
ナを同軸ケーブルで接続して構成されている．これらは基板に生じるコモンモード電流によるアンテ
ナ特性の変化を抑制するためにフェライトコアを介して接続されている．

*8 Signal Generator
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図 3.28 試作したバッテリレスセンサ．
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電波無響室およびオフィス環境においてセンサの通信実験を行った．実験においては，PTX = 1W，
GTX = 6dBi，周波数は UHF 帯 RFID リーダの送信周波数として使用可能なチャネルである
918.0MHz とした．電波無響室環境においては，設備の都合より測定距離の上限を 5m とした．オ
フィス環境においては送信アンテナおよびセンサ端末を床より 1.15mm位置に設置し，見通し環境と
した．送受アンテナは指向性アンテナであるため，各測定において送信アンテナはセンサ端末方向に指
向するよう設置し，受信アンテナは図 2.5における z軸が送信アンテナを指向し，y軸が垂直となるよ
うに配置した．評価項目はセンサが動作し，温度，湿度，気圧，3軸加速度を取得可能な距離および動
作頻度とした．
図 3.29に実験結果を示す．図 3.29より，電波無響室環境では 5m地点において約 1.3秒間隔で動作

し，データを取得可能であることを確認した．一方，オフィス環境では 12m地点において約 5.7秒間
隔で動作が可能であった．また図 3.29 における × マーカは動作を確認できなかったことを示す．オ
フィス環境には床，壁，天井等の反射によりマルチパスフェージングが発生し，これが電力を受信出来
ない点が生じた原因であると考えられる．一方，無響室環境における 5mと同等の動作頻度がオフィ
ス環境では 9mで得られている．このことより，最大通信距離に着目した場合，マルチパスフェージ
ングは通信距離の延伸に寄与することが可能であるといえる．

3.8 結論
本章ではWPTシステムにおける受電回路について述べた．
まず整流回路の構成について検討し，小型かつ高効率な整流回路として倍電圧整流回路が IoTデバ

イスに適することを示した．倍電圧整流回路の動作について検討し，整合回路をローパスフィルタ構成
とすることで F級動作を実現し，高調波の再放射を抑制可能であることを示した．
次に，整流回路の電源としての特性を高速に評価する評価システムについて述べた．2象限電源を用

いて構築した測定システムでは，18000点の入力電力と出力インピーダンスの組み合わせについて数分
以内といった短時間での測定を実現した．
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次に整流回路で得た不安定な電力を安定化し，MPU・センサ等の負荷に供給するための電源回路構
成について提案した．整流回路出力を昇圧し，蓄電した後に降圧する構成により，幅広い入力電力に対
して電力を有効に活用可能であることを示した．
また，入力電力の大きさを簡易な構成で測定可能となる受電電力推定回路について提案し，整流効率

をほとんど劣化させることなく受電電力に応じた電圧が出力可能であることを確認した．
次に，整流回路から電力を高効率に引き出すためのMPPT回路について検討した．すでに先行研究

が多数存在する OCV-MPPTの適用について検討・評価を行い，OCV-MPPTの効果および課題につ
いて述べた．OCV-MPPTの課題を解決する手法としてリアルタイムMPPT回路を提案し，高速かつ
高精度にMPPへの追従が可能であることを示した．
最後に，三つ折りアンテナ・RFスイッチ・倍電圧整流回路・電力マネジメント回路・OCV-MPPT

回路を統合し，MPUとセンサを負荷としたバッテリレスセンサを試作した．試作したセンサは温度・
湿度・気圧・3軸加速度の同時取得機能を持ち，RFIDによる通信機能を有しながら 2.75 µWで動作が
可能であり，−12 dBmの高周波電力で動作が可能であることを確認した．また，電波暗室内およびオ
フィス環境において給電実験を実施した．送電電力 1W, 4WEIRPのとき，電波暗室内では 5m，オ
フィス環境においては 12m地点でのセンサ動作を確認した．
本章における研究成果は，査読論文 [A1]にて公表している．
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第 4章

分散協調型無線電力伝送システムの解析

4.1 はじめに
2章および 3章においては，限られた受電電力密度あるいは電界強度の環境において，安定に動作す
るアンテナおよび回路の設計方法について述べた．
一方，WPTをより幅広いユースケースに適用するためには，より長い距離，あるいは広い範囲に対
してより大きな電力を供給することが望まれる．このためには，送電アンテナを大型化して高利得化す
るか，送電電力自体を向上させる方法が考えられる．しかし，高利得アンテナによって高い電界強度の
領域が生じるため，これは人体防護の観点から問題となる [79, 80]．さらに，高利得アンテナを用いる
場合は他の電子機器や無線通信に対して高い電力の干渉を与える可能性があるため，運用または制御に
よって干渉回避を行う必要がある．
これらの課題により，WPTにおいて長距離に大電力を供給することは技術的に課題がある．
無線通信・移動体通信の分野においては，分散アンテナシステム (DAS*1)が実用化されている [81]．

これは，通信基地局のアンテナを空間的に分散して設置することにより，電波の空間伝搬損失やシャ
ドーイングによる通信品質の劣化を改善し，あるいはMIMO*2システムにおける伝送容量を向上する
ものである．
WPTにおいても，複数の送電アンテナを分散して設置することにより給電範囲の拡大，給電電力の
向上を図っている先行研究が存在する [35,82–88]．このように，多数の送電アンテナを設置し，同時に
送電を行う手法を分散協調型WPTと呼ぶ．

4.2 分散協調形WPTシステムの概要
図 4.1 に分散協調型WPT システムのアンテナ配置を示す．多数の送電アンテナを例えば室内空間
における天井に設置することにより，受電アンテナの位置の変動やある方向に対する遮蔽に対して頑健
な給電システムを構築することができる．さらに室内空間の天井には数 m間隔で照明機器が設置され
ていることが多く，送電アンテナの組み込みおよび電源の確保の観点から有利である．

*1 Distributed Antenna System
*2 Multiple-Input and Multiple-Output
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図 4.2 分散協調型WPTシステムの概念図．

次に図 4.2に分散協調型WPTシステムの概念図を示す．分散協調型WPTシステムは 2台以上の
送電器と 1台以上の受電デバイスから構成され，それぞれ 1個以上の送受電アンテナを有している．ま
た，分散協調型WPTシステムでは各送電器は互いに無線・有線で接続され，送信周波数・位相・タイ
ミング等のパラメータを協調して制御する．
先行研究 [35]においては，複数の送電アンテナからの給電によりフェージングが生じる問題に対し

て，搬送波周波数制御 (CSD*3)によりフェージングの悪影響を低減する手法が提案されている．この
方式では，複数設置される各送信アンテナから受電アンテナに到達する電力はインコヒーレントな状態
に制御されるため，RF受電電力は各送電アンテナが 1台ずつ送電を行った場合に受電される電力の和
となる．
一方先行研究 [82–88]においては，複数の送電アンテナ間で送電周波数が同一となるよう周波数同期
を行い，各アンテナの送電位相を適切に制御することにより高効率な電力伝送を実現する手法が提案さ
れている．
周波数同期を行わない，あるいはわずかに異なる周波数を用いて給電を行う手法を周波数非同期方式

(Async)，周波数同期と位相制御を伴う手法を周波数同期方式 (Sync) と分類する．

*3 Carrier Shift Diversity
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4.3 受電電力の算出
分散協調型 WPT における 1 台の受電アンテナの受電電力を算出する．1 台の送電アンテナ

i(1 ≤ i ≤ N)のみが送電を行っているとき，受電デバイスに到達する電力が Pri であるとする．この
とき，伝搬環境が遠方界かつ自由空間であるとすると，遠方界の性質から Pri は式 (4.1)で表される．

Pri = PtiGtiGri

(
λ

4πdi

)2

(4.1)

ここで，Pti，Gti はそれぞれ送電アンテナ i における送電電力及び受電デバイス方向の利得であり，
Gri は受電デバイスのアンテナにおける送電アンテナ i方向の利得である．
周波数非同期方式 (Async)においては合計受電電力 PrAsync が単純な電力加算となるため式 (4.2) で
表される [35]．

PrAsync =

N∑
i=1

Pri = NPr (4.2)

ここで，Pr は Pr の時間平均値を表す．ただし，周波数非同期方式においては受電電力が複数の周波数
成分をもつ変調波となる．整流回路は非線形回路であるため，整流効率は入力電力の変調の有無によっ
て変化すると考えられる [89]．本検討では整流回路の効率は変調の有無によって変化せず，RF-DC変
換に寄与する電力は式 (4.2) で与えられると仮定する．
次に周波数同期方式における電力を計算する．周波数が等しい場合，受電電力は受電電界の和の 2乗
となる．各送電アンテナ iから同一周波数，送電位相 θti で電力が送電され，受電アンテナにおける位
相が ϕi であるとき，受電電力 PrSync は式 (4.3) で与えられる．

PrSync =

∣∣∣∣∑N

i=1

√
Prie

jϕi

∣∣∣∣2 (4.3)

また受電位相が等しい場合，PrSync の最大値 PrOpt は式 (4.4)で与えられる．

PrOpt =

(∑N

i=1

√
Pri

)2

=
(
N
√

Pr

)2

(4.4)

この関係は図 4.3 のように四角形の面積として示すことができる．またこの図より，明らかに
PrAsync ≤ PrOpt，0 ≤ PrSync ≤ PrOpt である．
一般に σ が xの標準偏差を表すとき，σ2 = x2 − (x)2 である．したがって，式 (4.3)，(4.4)より式

(4.5)が成り立つ．
N2σ2

P = NPrAsync − PrOpt ≥ 0 (4.5)

ここで σP は
√
Pr の標準偏差である．式 (4.5)より，周波数同期により受電電力は最大 N 倍に向上す

ることが示される．またこのとき σP が 0であるため，各送電アンテナからの到達電力が等しいときに
最大の電力向上が得られることがわかる．
したがって，分散協調型WPTシステムにおいては各送電アンテナの電力が均一に受電端末に到達
することが重要であり，広い指向性の送電アンテナが有利となることが予想される．
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図 4.3 受電電力の図形的表示．
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図 4.4 レイラウンチング法による伝搬シミュレーション環境．

4.4 レイトレース法による解析
分散協調型WPT において，各送電アンテナと受電アンテナは比較的低利得であり，各アンテナは
数波長以上の距離を隔てて設置されると想定されるため，各アンテナ間の関係は遠方界と考えることが
できる．したがって，式 (4.1)，(4.2) 及び (4.4) を用いて自由空間における受電電力を計算することが
できる．また，伝搬環境に反射・遮蔽物体が存在する場合においても，送受電アンテナ間の関係が遠方
界であることからレイトレースシミュレーション等による高速な評価が可能となる．
本節では，レイトレース法を用いた分散協調型WPTシステムの解析について述べる．

4.4.1 レイラウンチング法による解析
図 4.4に示すアンテナ配置において，周波数非同期方式及び，周波数同期方式における最大受電電力
をシミュレーションにて評価した．評価においては受電アンテナからレイラウンチングを行うことによ
り各送受電アンテナ間の伝搬チャネルを計算し，周波数非同期の場合の受電電力を式 (4.2)によって，
周波数同期の場合の最大受電電力を式 (4.4) によって計算した．シミュレータには CST Studio Suite

2019 (Dassault Systèmes)の A-solverを使用し，反射回数は 1回とした．
送電アンテナ及び受電アンテナの指向性を図 4.5 に示す．送電アンテナは左旋円偏波アンテナま

たはダイポールアンテナとし，円偏波アンテナにおいては主放射方向 θ = 0 を −Z 方向とした．
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図 4.5 シミュレーションに用いたアンテナの指向性．

表 4.1 シミュレーションにおける受電電力．

Floor
Antenna

TX-RX

Min, Median, Max Median

Sync (mW) Async (µW) Sync
Async

PEC

CZ-DX 0.24 0.40 0.73 38 60 107 6.56

CZ-DY 0.27 0.43 0.89 42 65 113 6.53

CZ-DZ 0.07 0.14 0.20 10 19 28 7.36

DZ-DZ 0.11 0.18 0.21 16 26 32 6.76

FS

CZ-DX 0.21 0.34 0.38 39 52 59 6.55

CZ-DY 0.21 0.39 0.46 35 58 60 6.79

CZ-DZ 0.10 0.13 0.17 14 17 21 7.80

DZ-DZ 0.15 0.17 0.21 22 25 30 6.80

このアンテナ配置を CZ と表記する．受電アンテナは半波長ダイポールアンテナであり，エレメ
ントが X, Y, Z 軸の各方向に並行となるように配置した．この配置をそれぞれ DX，DY，DZ，と
表記する．解析空間は −1.5 ≤ X ≤ 1.5,−1.5 ≤ Y ≤ 1.5, 0 ≤ Z ≤ 3.0(m) の範囲であり，床面
(Z = 0) を自由空間 (FS: freespace) 及び完全導体 (PEC: perfect electric conductor) とし，それ
以外の空間を自由空間とした．8 台の送電アンテナへの給電電力はそれぞれ 100mW，放射効率は
−2.8 dBとした．ダイポールアンテナは最大利得を 2.13 dBi，放射効率を −0.2 dBとした．受電電力
は −1.5 ≤ X ≤ 1.5,−1.5 ≤ Y ≤ 1.5, Z = 1.0(m)平面内に 62.5mm(≈ 0.19λ)間隔で測定点を取り，
1台の受電アンテナが配置される条件の元で算出した．
解析平面内における受電電力の最小値，中央値，最大値，及びそれらの周波数同期による改善量を表

4.1 に示す．また，送電アンテナが CZ 受電アンテナが DY の場合の受電電力の分布を図 4.6 に示し，
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(a) Freespace,CZ −DY (b) PEC,CZ −DY

図 4.6 シミュレーションにおける最大受電電力分布．
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図 4.7 CCDFの計算結果．

各アンテナの組み合わせにおける受電電力の相補累積分布関数 (CCDF*4) を図 4.7 に示す． ここで，
CCDF は空間においてある受電電力が得られる位置の割合（面積カバー率）を示している．表 4.1及
び図 4.7より，送受電アンテナが DX,DY の場合，送電アンテナに円偏波アンテナを用いることにより
周波数同期の有無によらず受電電力が改善することがわかる．一方，受電アンテナが DZ である場合
は偏波整合損により受電電力が低下することが確認できた．また，周波数同期による中央値の改善量
Sync/Async は各アンテナの組み合わせにおいて 6.5倍以上の改善が得られている一方，式 (4.5) によ
り与えられる最大改善量 8 倍には達していない．これは，全ての送電アンテナから受電アンテナまで
の伝搬損失が等しくなる確率が低いためである．実環境において常に最大改善量を得ることは困難で
あるが，例えば送電アンテナの指向性をセカント 2 乗特性とすれば水平距離に対する伝搬損失の変動

*4 Complementary Cumulative Distribution Function

74



Z(m) Z(m) Y(m)

Y(m) X(m) X(m)

X = 0 Y = 0 Z = 1.0

(a) Freespace, CZ −DY

Y(m) X(m) X(m)

Z(m) Z(m) Y(m)

X = 0 Y = 0 Z = 1.0

(b) PEC, CZ −DY

図 4.8 シミュレーションにおける電界分布．

が低減できるため，改善量を理論値に近づけることができると考えられる．
次に，反射の有無による受電電力の差異について検討する．表 4.1および図 4.6,4.7より，送電アン
テナが CZ である場合，床面反射がある場合に受電電力が平均的に向上することわかる．
受電アンテナが (0, 0, 1)(m)地点にある場合の最適位相で全ての送電アンテナから同時に送電を行っ
た場合の電界強度分布を図 4.8に示す．図 4.8に見られる球状の非連続な境界はレイラウンチング法に
よる計算において，波源近傍の領域を電界 0として扱っていることに起因する．図 4.8より，床面反射
がある場合は受電アンテナと床面の間の電界強度が高くなっており，これは床面反射が有効に利用され
るように位相が最適化された結果であると考えられる．実際の屋内環境ではほとんどの場合床面反射
が存在するため，本方式は反射のある空間に分布受電端末に対して平均的に高い電力を供給できる方式
であるといえる．一方，反射環境では図 4.6(b)に見られるように局所的に受電電力が小さくなる点が
存在する．これは，各送電アンテナ単位で発生するフェージングによるヌル点が複数の送電アンテナに
おいて同じ位置に発生することが原因であると考えられる．
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図 4.9 イメージング法の概念図．

また図 4.8より，反射の有無に関わらず，送電アンテナ近傍と受電アンテナ近傍では電界強度が高い
ものの，それ以外の領域では比較的電界強度が低いことがわかる．この特性により，分散協調型WPT

では受電電力を確保しつつ不要輻射の低減が可能であると考えられる．
以上の結果より，分散協調型WPTにおいて，周波数同期と位相最適化により大幅に受電電力の改
善が可能であることを確認した．また，送電アンテナに円偏波アンテナを用いることにより，受電アン
テナの偏波方向が XY平面内において変化した場合であっても均一な電力が受電可能であることを確
認し，反射環境においてもその特性が維持されることを確認した．本方式では受電アンテナが垂直偏波
となる場合に受電電力が小さくなる課題があるものの，偏波ダイバーシチを併用することによって全姿
勢において高い電力が受電可能であると考えられる．
本解析において，周波数同期，非同期における最大の RF - RF伝送効率はそれぞれ 0.11%，0.014%

であった．

4.4.2 イメージング法による解析
さらに送電アンテナ数 N を増やし，大規模なシステムを解析するために，モデルを簡易化する．送
電アンテナが天井に設置され，十分に広い空間において床方向に給電を行う環境を想定すると，主な反
射要因は床面のみとみなすことができる．
そこで，床面での完全反射のみが存在する環境を想定し，イメージング法により伝搬解析を行う．イ
メージング法の概念図を図 4.9に示す．イメージング法は鏡像法とも呼ばれ，フェルマーの原理より求
められる送信点の鏡像を用いて計算を行う [90]．また，PEC境界においては法線方向の電界のみが存
在するため，鏡像により生じる電界ベクトルを一意に決定することができる．
一般のイメージング法ではある反射面が反射パスを生じるかどうかの探索・判定を行う必要があり，

この計算量は反射回数に対して指数的に増加する．本検討では無限に広がる PEC地板のみを考慮する
ため，反射パスは必ず 1度のみ発生する．したがって，反射パスの探索・判定は不要であり，高速に計
算を実施することができる．
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図 4.10 解析空間．

表 4.2 解析条件．

BF DWPT

N 256(16× 16) 64(8× 8)

Freq. 5.8GHz 920MHz

darray 25.86mm (λ/2) 800mm (2.45λ)

Ptotal 10W 10W

Gt(MAX) 9.0 dBic 1.3 dBic

Gr(MAX) 2.14 dBi 2.14 dBi

本検討ではビームフォーミング (BF)および分散協調型WPT(DWPT)の 2つの構成について，受
電電力の計算を行った．図 4.10に解析空間を示す．また，表 4.2に解析の条件を示す．
送電アンテナは BFにおいては円偏波パッチアンテナ，DWPTにおいては水平面無指向性円偏波ア
ンテナを用いた．送電アンテナの指向性を図 4.11に示す．
受電アンテナは Z軸に平行に配置された 2.14 dBiのダイポールアンテナであるとした．解析におい
ては，受電アンテナを (3, 0, 1)(m)配置してビーム形成を行った場合の他の地点における受電電力を式
(4.3)によって求め，すべての地点で得られる最大受電電力を式 (4.4)によって求めた．図 4.12にビー
ムフォーミングにおける受電電力の解析結果を示す．上段は Z = 1.0m平面，下段は Y = 0.0m平面
の結果である．
解析結果より，受電点に向かって細いビームが形成されていることが確認できる．一方，最大受電電

力の結果より，送電アンテナ直下の位置においては受電ダイポールアンテナの指向性によって受電電力
が低下する領域が見られるほか，ビーム形成角度が浅くなる領域については送電エレメントの指向性に
よって受電電力の低下が見られる．床面反射がある場合においては反射を用いたパスが形成されてい
る一方，反射の影響によって周期的にフェージングが生じ，受電電力が低下する領域が存在することが
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図 4.11 解析に用いた送電アンテナの指向性．

分かる．
次に，図 4.13に DWPTにおける受電電力の解析結果を示す．
解析結果より，受電アンテナの位置において高い電力が受電できていることが確認できる．また，受
電アンテナの位置以外においてもランダムな斑点状の電力分布が生じているものの，送電アンテナ近傍
を除くと受電アンテナの位置において最も高い電力スポットが形成されている．最大受電電力につい
ては，BFと比較して広い領域で均一に大電力が得られている．反射のある環境においては床面付近に
フェージングにより受電電力が低下する位置が存在しているものの，全体としての分布は BFと比較し
て均一であることが確認できる．
これらの結果より，分散協調型WPTではビームフォーミングと比較して大電力を安定して供給可

能であることが確認できた．

4.5 モンテカルロ法による解析
次に，ビームフォーミングシステムと分散協調型WPTシステムにおいて統計的に受電電力の評価
を行う．送電アンテナ配置は図 4.10 と同様とし，BF においてはエレメント間隔 darray を λ/2一定，
DWPTにおいてはエレメント間隔をアレー数 N に応じて決定した．BFにおいては図 4.11(a)に示す
9.0 dBicのパッチアンテナ，DWPTにおいては図 4.11(b) に示す 1.3 dBicの水平面無指向性アンテナ
を用いた．送電アレーは N = 4, 16, 64, 256素子の正方形アレーとし，920MHzおよび 5.8GHzの周
波数において解析した．送信電力は合計 10Wとした．
受電アンテナはダイポールアンテナとし，−5 ≤ X ≤ 5(m)，−5 ≤ Y ≤ 5(m)，0.15 ≤ Z ≤ 2.35(m)

の範囲にランダムに配置した．姿勢は一様ランダムとした．また，床面反射のない場合 (Free)および
床面に反射が存在する場合 (Refl.)の 2通りの環境において解析を行った．モンテカルロ解析の計算回
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図 4.12 BFにおける受電電力の解析結果．
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(a) 920MHz (b) 5.8GHz

図 4.14 モンテカルロ解析の結果．

数は各 10000回とした．
図 4.14の箱ひげ図に計算結果を示す．図 4.14の結果より，同一周波数であれば受電電力の中央値は
反射の有無によらず DWPTが BFに対して高くなることが確認できる．また，周波数やアレー数によ
らず反射の存在する環境では受電電力が向上することが確認できた．DWPTの受電電力の分布は BF

に対して分散が非常に小さいことが確認できる．
この結果より，例えば 5.8GHz 256素子アレーアンテナを用いた場合のビームフォーミング方式と
比較し，920MHz 16 素子分散協調 DWPT がより高い受電電力と小さい分散を実現可能であるとい
える．ただし，本検討では受電アンテナの利得を一定としており，5.8GHz における受電アンテナは
920MHzよりも小型化可能である．

4.6 受電電力を用いた位相最適化アルゴリズム
特定の受電アンテナにおいて受電位相が等しくためには，各送電アンテナと受電アンテナとの伝搬位
相を補償するように送電位相を最適化する必要がある．これを位相最適化と呼ぶ．位相最適化のため
に，各送電アンテナと受電アンテナの間の位相差，すなわち伝搬チャネル情報を知る必要がある．この
ためには，受電デバイスにおいて搬送波位相を検出する必要があり，電力・演算能力の限られた受電デ
バイスでこれを行うことは好ましくない．
また，ビームフォーミング方式においては受電デバイス側からビーコン信号を発出し，送電デバイス

側で受信することにより伝搬チャネルを求める手法も用いられている [91, 92]．しかし，ビーコンを発
出するために電力を消費する，ビーコン周波数と送電周波数の誤差が位相制御誤差に影響を与えると
いった課題が存在する．
一方，アレーアンテナにおいて素子アンテナの励振位相を合成電界の振幅のみを用いて推定する手法
が提案されている [93–95]．分散設置された送電アンテナに対し，合成電界の振幅は各送電アンテナに

81



　

= =

Step 1 Step 2 Step 3 Step M

図 4.15 位相最適化の概念図．

おける位相の関数となり，適切な演算を行うことにより各送電アンテナ間の位相差を推定することが可
能である．
本研究では，式 (4.3)における合計受電電力 Pr を目的関数として，クローズドループによって送電
位相 ϕi を逐次的に最適化することにより，位相の全体最適を得る．式 (4.3)は N 次元の周期関数とな
る．また式 (4.3)は凸関数であるため，山登り法や勾配法等の制御によっていずれは全体最適に近づく．

4.6.1 逐次操作による位相最適化
すべての送電アンテナから送電しながら，ある 1 つの送電位相のみを変化させることにより，位
相最適化を行うことを考える．図 4.15 にこの方法の概念図を示す．ベクトル −→vi,j は最適化ステップ
j において i 番目のアンテナから到達する電力の振幅（電力の平方根）と位相を示している．また，
−→
Sj = ΣN

i=1
−→vi,j はステップ j における合計受電電力の平方根を示している．各ステップ j ではすべての

アンテナから送電を行っている状態で，1つのアンテナの送電位相 θi,j = ∠−→vi,j を回転させる．これに
よって，受電電力の振幅 |

−→
S |が正弦波状に変動し，|−→S |の極大値を見つける事ができる．このとき，式

(4.6)が成り立つ．
∠−→vi,j = ∠ (Σk ̸=i

−−→vk,j) = ∠
(−→
Sj −−→vi,j

)
(4.6)

この操作を繰り返すことにより，全ての位相が同一の値に漸近する．しかし，本操作では有限回で
最適位相に到達することはない．このことは背理法により示すことができる．簡単のため N = 3とす
る．これらの位相が最後のステップ j = M で最適値に到達すると仮定すると，式 (4.7a)，(4.7b)が成
り立つ．

∠−−→v1,M = ∠−−→v2,M = ∠−−→v3,M (4.7a)

∠(−−−−→v3,M−1) ̸= ∠(−−−−→v2,M−1) = ∠(−−−−→v1,M−1) (4.7b)

各ステップにおいて，式 (4.8a)および (4.8b)が (4.6)より成り立つ．

∠−−→v3,M = ∠(−−−−→v2,M−1 +
−−−−→v1,M−1) (4.8a)

∠−−−−→v2,M−1 = ∠(−−−−→v1,M−2 +
−−−−→v3,M−2) (4.8b)
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ここで，最後のステップでは 1つの位相だけが変化するため式 (4.9)が成り立つ．
−−→v1,M = −−−−→v1,M−1 = −−−−→v1,M−2 (4.9a)
−−→v2,M = −−−−→v2,M−1 ̸= −−−−→v2,M−2 (4.9b)
−−→v3,M ̸= −−−−→v3,M−1 = −−−−→v3,M−2 (4.9c)

式 (4.8b)および (4.9)より，(4.10)が成り立つ．

∠−−−−→v1,M−1 = ∠(−−−−→v1,M−1 +
−−−−→v3,M−1) (4.10)

式 (4.10)は ∠−−−−→v1,M−1 = ∠−−−−→v3,M−1 であることを示しており，これは (4.7b)と矛盾する．したがって，
これらのステップは有限回で収束しないことが示された．

4.6.2 収束回数の計算
4.6.1項での述べた逐次手法 (Sequential)は収束しないアルゴリズムである．このアルゴリズムを実
際に使用した場合の，実用的な受電電力が得られるまでの収束速度を計算により求めた．
このシミュレーションでは送電アンテナ数 N を 2 ∼ 1024とし，各初期振幅と初期位相を一様ラン
ダムとして 10000回のモンテカルロシミュレーションを行った．ノイズ等の非理想要因は考慮してい
ない．モンテカルロシミュレーションの各計算においては受電振幅が理想値の 99%に到達するまでの
ステップ数をM99% として求めた．これは −0.087 dBの電力損失に相当し，現実的に無視できる値で
ある．
比較のため，先行研究 [95]の 1-bit feedback手法（Random）について同様の計算を行った．Random

手法については位相摂動は [−π/20, π/20]の範囲の一様分布とした．なお Random手法においては計
算時間の制約から閾値を 95%とした．これは −0.45 dBの電力損失に相当する．また送電アンテナ N

についても 2 ∼ 512の範囲とし，1000回のモンテカルロシミュレーションを行った．
図 4.16(a)に振幅が 99%に達するまでに要したステップ数M99%をN で正規化した値の累積分布関

数 (CDF*5)を示す．また，Random手法におけるステップ数の CDFを図 4.16(b)に示す．Sequential

手法は N ≥ 4の範囲においては最大でも 2N 未満で収束していることが確認できる．一方，Random

手法は 10N 程度のステップを必要としており，N = 512においては 300N 以上のステップ数を必要
とする．
次に，ステップ数の中央値を N に対してプロットした傾向を図 4.17に示す．図 4.17より，いずれ
の手法においてもステップ数の中央値は実用的な N の範囲において O(N)のオーダと考えることがで
きる．また，逐次手法については所要ステップ数の中央値は N と考えることができる．

4.7 結論
本章では，分散協調型無線電力伝送（DWPT）について概念を述べ，受電電力の定式化を行った．ま
た，レイトレースシミュレーションおよびモンテカルロシミュレーションにより，既存のビームフォー

*5 Cumulative Distribution Function
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図 4.16 所要ステップ数の累積分布関数．
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図 4.17 ステップ数の中央値．
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ミング手法と比較して高い電力を安定して供給可能であることを示した．また，各送電アンテナの送電
位相を 1つずつ局所最適としていくことにより，送電位相の最適化を行うアルゴリズムを提案した．提
案アルゴリズムの所要ステップ数をモンテカルロ・シミュレーションにより明らかにし，所要ステップ
数の中央値が送電アンテナ数 N に漸近することを確認した．
本章における研究成果は，査読論文 [A2]および [A6]にて公表している．
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第 5章

分散協調型無線電力伝送システムの実装

本章では，4章で述べた分散協調型無線電力伝送 (DWPT)システムの実装に向けた要素技術の開発，
および実証について述べる．

5.1 送電システムの構成
DWPTにおいては，広範囲に配置された複数の送電アンテナの周波数を一致させ，それらの相対位
相を制御することによって電力スポットを形成し，所望の受電デバイスに電力を供給する．
周波数同期と相対位相制御を行うためには，各送電器間が連携，協調する必要がある．これを実現す

る方法として，図 5.1の 3つの構成が挙げられる [82]．先行研究 [82]では DWPTを実現するハード
ウェアとして，Centralized architectureのシステムが実装されている．これは 1つのローカル信号を
分岐して各送電アンテナの送信信号を生成し，移相器によって各チャンネルの位相を制御し，アンテナ
に供給するシステムである．このようなシステムでは，ローカル周波数を分散配置された多数のアン
テナに有線で配線する必要があり，配線損失が問題となる．例えば典型的な同軸ケーブルにおいては，
0.5 dB/m程度の損失があり，これは概して 6mで電力の 50%が失われることを意味する．
一方 Semi-distributed および Full-distributed 構成においてはキャリア生成ブロック・パワーアン

1st TX

Nth TX

Phase
shifter

(a) Centralized

1st TX

Nth TX

(b) Semi-distributed

1st TX

Nth TX

(c) Full-distributed

図 5.1 分散送電システムの構成．
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図 5.2 バックスキャッタを用いたクローズドループ制御．

プ等の部品が空間的に分散して配置されるため，回路の発熱の密度が低下し放熱構造を簡易化できるメ
リットがあるものの，各送電システムが複雑化するというデメリットがある．先行研究 [84]では多数
の USRP*1(Universal Software Radio Peripheral) を同期させることにより，Semi-distributed 構成
の DMPTシステムを実現している．しかしながら USRPのような広帯域のコグニティブ無線ハード
ウェアは非常に複雑かつ高価であり，多数の送信機を必要とする DWPTシステムの実装には不向きで
ある．また，Full-distributed構成においては無線通信を用いて周波数同期を行う必要があり，このた
めに様々な方法が提案されている [96–98]．
本研究では送電システムとして最初に小規模な Semi-distributed 構成のシステムを構築し原理検証
を行い，次に Centralized構成を用いてアンテナ数を増加した DWPTの実証実験を行った．そして最
後に Semi-distributed 構成の派生である Cascaded構成の送電器・システムを設計・試作し実証試験
を行った．

5.2 バックスキャッタを用いた位相最適化
先行研究 [82, 84, 87]では伝搬チャネル情報を算出するために，受電電力の強度を受電デバイスにお
いて測定し，測定値を別周波数のデジタル通信によって送電器にフィードバックする方法が採用されて
いる．しかし，受電電力の測定及びフィードバックに要する電力が受電電力を上回ることにより電力供
給が不足する可能性がある．一方，先行研究 [88]では受電アンテナの近傍にバックスキャッタ信号を
発生させるアンテナを設置し，バックスキャッタ信号から受電電力を推定する手法が提案されており，
低消費電力で受電電力のフィードバックが可能であることが示されている．
本研究では図 5.2に示すように受電アンテナを用いてバックスキャッタ信号を生成することで，追加
のアンテナを用いずに受電電力のフィードバックが可能な回路構成を提案した．

5.2.1 低消費電力バックスキャッタ回路
バックスキャッタ信号の生成においては RF スイッチ等を用いてアンテナ入力のインピーダンスを
変調することが一般的であるが，この場合 RF 帯域において動作可能なスイッチが必要となり，高コ
ストとなる [99,100]．一方，整流回路の入力インピーダンスが出力の直流電圧により変動することを利
用し，直流側のインピーダンスを変調することによっても RF信号のスイッチング及びバックスキャッ

*1 Universal Software Radio Peripheral
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図 5.3 バックスキャッタ整流回路．

表 5.1 試作した回路の回路定数．

L1 33 nH C2, C3 100 pF

C1 2.7 pF M1 EM6K7 (Rohm)

CL 0.1 µF DIso, M2 EM6J1 (Rohm)

RBias 10 kΩ D1,D2 MA4E2054 (MACOM)

　

RL

SG

SA

DPDT

ATT -20dB Directional Coupler
VOutRF IN

PInPBS

FG DMM

VMod

Rectifier and
Load Modulator

920MHz

RBW = 1kHz

図 5.4 バックスキャッタ回路の測定系．

タ信号の生成が可能である [101]．この場合変調に用いるスイッチはベースバンド帯域に対応していれ
ば十分であるため，既存の整流回路に低コストかつ低損失で付加することが可能である [102]．
図 5.3に試作した受電端末の回路構成を示す．また，表 5.1に各回路定数を示す．D1，D2 はマイク
ロ波帯で動作可能なショットキーバリアダイオードであり，倍電圧整流回路を構成している．整流回
路の後段には N-channel MOSFET M1 が接続され，VMod 端子に外部から矩形波を印加することに
よって整流回路の負荷インピーダンスを変調し，バックスキャッタ信号を生成する．一方，M1 による
変調回路と負荷は DIso 及び P-channel MOSFET M2 によって分離されている．本構成による変調に
は直流バイアスが伴うため，DIso，M2 によって変調回路とデカップリングキャパシタ CL を直流的に
分離すると同時に，整流動作時の電力損失を低減している．また，整流回路の負荷側にはバイアス抵抗
RBias を通して直流バイアス電圧 VBias を印加可能な構成としている．
図 5.3 の整流回路及び負荷変調回路について，図 5.4 の実験系を用いてバックスキャッタ信号の

測定を行った．SG を用いて 920MHz の CW 信号を生成し，可変アッテネータ ATT を用いて入力
電力を変化させた．このときの入力電力 PIn 及びバックスキャッタ信号出力 PBS を方向性結合器
によって取り出し，その振幅を SA*2によって評価した．PIn については 920MHz，PBS については

*2 Spectrum Analyzer
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図 5.5 バックスキャッタ回路の測定結果．

920MHz + 32.768 kHz における信号強度を評価した．変調信号 VMod として 32.768 kHz，3Vpp の
矩形波を FG*3によって入力した．このとき M1,M2 はスイッチング素子として動作している．また，
出力電力 POut = V 2

outRL についても測定を行った．負荷抵抗 RL は 10 kΩ とし，POut 測定時には
VMod = 0Vとした．
バックスキャッタ信号 PBS，出力電力 POut の測定結果を図 5.5 に示す．測定結果において，PIn，

PBS は方向性結合器及びDPDT*4スイッチ等の挿入損失を考慮し RF IN における値となるよう補正さ
れている．図 5.5において，PBS(w/bias) は外部より RBias を介して直流電圧 VBias を印加した場合の
値である．VBias を印加しない場合は PIn =−23 dBm ∼ +10dBmの領域において PBS が単調増加し
ており，PBS を検出することによって PIn の変動が推定可能であるといえる．また，PIn ≈ −23 dBm

の領域ではバックスキャッタ信号の強度に極小値が生じている．POut の値から読み取られるように
PIn < −23 dBmの領域においては整流効率が低く DC バイアスがほとんど 0V となるため，M1,M2

はスイッチング動作をしない．したがって低電力領域におけるバックスキャッタ信号は M1,M2 の
ゲート容量を介して変調信号が D1,D2 に入力されるチャージインジェクションによるものであると
考えられる．PIn ≈ −23 dBm近における極小値の存在は，M1,M2 のスイッチング動作とチャージイ
ンジェクションの二つのメカニズムにより，D1,D2 に印加される変調信号が相殺されることによる
と考えられる．図 5.4 の測定システムにおいて SW を閉じて VBias = 3.0V を印加することにより，
PIn = −23 dBm におけるバックスキャッタ信号の強度が約 10 dB 改善し，より PIn と相関の高い特性
が得られていることがわかる．このときのバイアス電流は D1,D2,C2 の静電容量を充電できればよく，
バイアス電圧による電力消費は非常に小さい．

*3 Function Generator
*4 Double-Pole Double-Throw
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図 5.6 USRP B210．[107]

5.3 SDRと GNU Radioによる信号処理の実装
DWPTシステムにおいてバックスキャッタ信号を用いて位相最適化を行うためにはバックスキャッ

タ信号の受信機が必要である．ソフトウェア無線 (SDR)は，無線機において従来ハードウェアによっ
て実装されていた変復調や信号処理をソフトウェア上の信号処理で実現する技術であり，ハードウェ
アを変更することなく様々な無線方式の送受信が可能であることから，近年様々な分野で活用されて
いる．
オープンソースソフトウェアである GNU Radio はソフトウェアを用いて信号処理を行う代表的な
プラットフォームであり，C++で記述された信号処理ブロックの接続を Pythonによって記述するこ
とによって，高速な信号処理と簡易なプログラミングを実現している [103]．
SDR と GNU Radio は新しい無線通信方式の実装だけではなく，電離層の観測 [104] やチャネル
サウンダの実装 [105]，時刻同期システムの実証 [106]等，様々な用途に活用されている．本研究にお
いては SDRとして USRP B210(Ettus Research)(図 5.6) [107]を用いて給電用 RF 信号の生成及び，
バックスキャッタ信号の受信を行い，GNU Radioによって位相最適化および送電器制御を行うシステ
ムを構築する．

5.3.1 バックスキャッタ信号強度の抽出
バックスキャッタ信号を用いて位相最適化を行うためにはバックスキャッタ信号の強度を得る必要
がある．GNU Radioを用いて包絡線検波信号処理を実装することにより，これを実現した．図 5.7 に
GNU Radio において実装した処理のブロック図を示す．また，図 5.8に信号処理によるスペクトルの
変化を示す． USRP Source は USRPによって受信されたベースバンド信号を複素数のストリームと
して出力するブロックである．受信された信号には USRP のハードウェアに起因する DC オフセット
が存在し，この影響は USRP 内部にて自動補正される．しかし，所望の受信信号が LO*5 周波数付近
に存在する場合，この自動 DC オフセット除去によって所望の信号の受信に悪影響を与える．このた

*5 Local Oscillator
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図 5.7 バックスキャッタ強度抽出信号処理．
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図 5.8 信号処理におけるスペクトル．

め，(a)のようにあらかじめ受信 LO 周波数 fLO を fLO = fc + foffset として受信した後，foffset の複
素正弦波を乗算することによって (b) のように fc を 0Hz とする信号を得る．次に IIR*6フィルタに
よる DC block [108]を経てWPTによる信号 fc を除去し，(c)に示すバックスキャッタ信号を得る．
この信号には DC offsetに起因するスペクトルやノイズ電力が含まれているので，FIR*7フィルタによ
る BPF*8によってバックスキャッタ信号以外の信号を除去し，バックスキャッタ信号のみが含まれる
信号 (d)を得る．この信号は正弦波であるので，絶対値をとることにより全波整流波形 (e)を得た後，
LPF*9によってバックスキャッタ信号の振幅成分 (f)を得る．
本システムではバックスキャッタ周波数 fBS = 32.768 kHzとした．32.768 kHz (215Hz)の発振源は
クォーツ時計用途として広く用いられており，小型かつ低消費電力，高精度な発振デバイスが容易に
入手できることから本周波数をバックスキャッタ周波数として選定した．また，foffset = +80 kHzと
した．
また，本システムにおいては偏波の不整合等によってバックスキャッタ信号が急激に落ち込こむこと

を避けるため，偏波の異なる二つの受信アンテナを用いたアンテナ切り替えダイバーシチ方式を実装し
た．図 5.7に示すように受信されたバックスキャッタ信号の強度が大きい側の入力が位相最適化に用い

*6 Infinite Impulse Response
*7 Finite Impulse Response
*8 Band-pass Filter
*9 Low-pass Filter
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図 5.9 位相最適化のフローチャート．

られる．

5.3.2 台形位相変調を用いた位相最適化
4 章で検討した位相最適化アルゴリズムは受電電力を観測しながら各アンテナの送電位相を制御す
る必要がある．しかし，SDR を用いてソフトウェア信号処理を行う場合，ある信号が受信されてから
その結果を反映するまでに，数 100msの遅延が生じる．したがって，全てのアンテナの位相を最大化
するためには非常に長い時間を必要とする [84]．また，SDRを用いたシステムは PCにおけるソフト
ウェア処理・バッファリング処理等の影響により，信号の送信・受信間での遅延時間を厳密に規定する
ことが困難である [109]．
そこで本研究では，位相を台形にスイープする手法を提案した．提案手法では，1 回のフィードバッ
クで 1 台の送電アンテナの位相の局所最適を得ることにより高速化を図っている．提案手法の最適化
フローチャートを図 5.9 に示す．
複数の送電アンテナから送電を行っているとき，あるアンテナの位相を図 5.10に示すように台形状
に変化させる．このときの受電電力 Pr は図 5.10に示すように正負 2つのピークをもつことになる．
これらのピークの時間差を測定することにより，現在の位相に対する最適位相が推定できる．しか
し，現在の位相が最適位相に近いときには図 5.10(b) のように顕著な正のピークが得られない．そこ
で，ピークが生じたときの最大値と最小値の中間値と平均値を比較することで正負のピークのうち一方
を採用することにより，全ての位相範囲でより精密なピーク検出を可能とした．現在の位相 θ0 を基準
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図 5.10 台形位相変化に伴う振幅変動．

とした最適位相 θopt は式 (5.1)により得られる．

θopt = 2π

(
1.0− tmax − t0

2t1

)
+ θ0 (5.1a)

θopt = 2π

(
0.5− tmin − t0

2t1

)
+ θ0 (5.1b)

本手法では二つのピークの時間差を測定することにより最適位相が求められるため，送受信間の遅延
が不明となる SDR においても位相のクローズドループ制御が可能となる．

5.4 SDRを用いた送電システムの構築
送電器として USRPを用いて送電システムを構築した．図 5.11にシステム構成を示す．本システム
においては USRPを 5台使用し，各 USRP の基準周波数として共通の 10MHzを入力することによ
り周波数の同期を行っている．
本システムでは図 5.7の信号処理で得たバックスキャッタ強度を用いて，USRP を位相可変信号発
生器として動作させることで送電システムを構成している．所望送電位相 θ に対して exp(jθ)の複素
信号を USRPに入力することにより，CW出力の位相を制御することができる．
図 5.12 に GNU Radio における送電部の信号処理を示す．Trapezoidal Phase Sweep ブロックは

Trig. IN が入力されることにより位相を 0～360 度の範囲で位相を台形に変化させるブロックである．
また，Peak Detector and Calc Phase ブロックではバックスキャッタ強度をもとに式 (5.1)によって
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図 5.12 台形位相変調の GNU Radio上の実装．
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図 5.13 測定フロー．

最適位相を算出し，送電位相が最適位相となるように位相回転を行う．
Trigger Generator は 300msごとに 8個の出力に対して順にパルスを出力するブロックであり，各
送電アンテナにおける位相最適化を逐次的に行う．Trapezoidal Phase Sweep，Peak Detector and

Calc Phase，Trigger Generatorの各ブロックは Pythonを用いて記述した．
また，周波数非同期方式の評価を行うため，複素正弦波 fStir を出力信号に乗算可能な構成とした．

fStir は 5 kHz以下のランダムな周波数とした．

5.4.1 受電電力評価
図 5.11に示すシステムを用いて，電波暗室内で実測評価を行った．
送電アンテナの配置は図 4.4 と同様であり，4.4.1 項におけるシミュレーションと同等の利得特性
をもつ 8 台の送電アンテナから同時に 100mW の送電を行った．送電周波数は 928MHz とした．受
電アンテナは 0 ≤ X ≤ 1.25, 0 ≤ Y ≤ 1.25, Z = 1(m) の平面内に 250mm(≈ 0.76λ) 間隔で配置し
た．また，電波暗室は床面が鋼板であり，この上に直接受電アンテナを設置した場合 (Refl.) と，高さ
300mm の電波吸収体を敷き詰めた場合 (Abs.) の 2通りの環境にて測定を行った．バックスキャッタ
信号の受信のため，(0, 0, 2.5)(m)の位置に 2本のスリーブダイポールアンテナを配置し，それぞれの
偏波は X軸方向，Y軸方向とした．
受電アンテナはダイポールアンテナ (Anritsu MA5612A2) とし，図 5.3 に示した整流回路を接続
した．ダイポールアンテナの配置は DX,DY とした．本測定においてはバックスキャッタ変調を用い
た位相最適化及び整流後の直流による受電電力測定を行った．受電電力測定時は整流回路の出力には
RL = 10 kΩの負荷抵抗を接続した．受電電力の測定フローを図 5.13に示す．位相最適化のために整
流回路に 10秒間バックスキャッタ変調信号を印加した後，変調信号を OFF (0V) とし，VBias を印加
しない状態で平均受電電力の測定を行った．

95



(a) 送電アンテナ

(b) 受電アンテナ (Abs.) (c) 受電アンテナ (Refl.)

図 5.14 実験システムの写真．

　

2.5 m

7.2 m

2.4 m

図 5.15 アンテナ固定用構造体．

図 5.14に実験システムの写真を示す．
電波暗室の天井にアンテナを設置するため，図 5.15に示す構造体を暗室内に構築した．これらの構
造体・アンテナ支持具は電磁界への影響を低減するため，全て中空樹脂製とした．
図 5.16(a), (b) に各受電点において位相最適化を行った場合の受電電力分布を示す．分布より，吸収

体の有無によらず広い範囲において受電が可能であることが確認できる．また，床面が反射体の場合，
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(a) Sync, Abs., DY, Max (b) Sync, Refl., DY, Max

(c) Sync, Abs., DY, Opt (d) Sync, Refl., DY, Opt

図 5.16 実測における受電電力分布．

位置による受電電力の差異が大きくなるものの，平均的な受電電力が向上することが確認できた．図
5.16(c), (d) は受電点 (0, 0, 1)において位相最適化を行った場合の他の位置における受電電力の分布で
ある．分布より，受電点においては高い電力が得られている一方，他の位置においては受電電力が小さ
いことが確認できた．
図 5.17，表 5.2 に −1.25 ≤ X ≤ 1.25,−1.25 ≤ Y ≤ 1.25, Z = 1(m) の領域における受電電力

POut = V 2
out/RL の CCDF及び最小値，中央値及び最大値を示す． ただし，図 5.17におけるシミュ

レーション結果は RF 電力であり，実測結果は DC 電力である．なお，CCDF については空間の対
称性を仮定して POut(±X,±Y ) = POut(X,Y )として計算した．図 5.17，表 5.2 の結果より，シミュ
レーションと同様に，反射がある場合は無反射の場合と比較して大きな電力が得られ，DX,DY の間で
受電電力に大きな差異がないことが確認できた．一方，実測においては周波数非同期時の受電電力がシ
ミュレーションと比較して劣化し，受電電力分布が低電力側に広がっていることがわかる．これは整
流回路の非線形性，すなわち整流効率が入力電力の大きさに依存する特性によるものであると考えら
れる．
次に，位相最適化動作時の受電電圧波形を図 5.18 に示す．台形位相回転により振幅に正負二つの
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図 5.17 受電電力の CCDF．
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図 5.18 位相最適化時の受電電圧．
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表 5.2 実測における DC受電電力．

Floor
Antenna

TX-RX

Min, Median, Max Median

Sync (mW) Async (µW) Sync
Async

Refl.
CZ-DX 0.14 0.37 0.71 11 37 83 10.0

CZ-DY 0.16 0.40 0.62 12 37 66 10.8

Abs.
CZ-DX 0.14 0.31 0.44 5.5 26 51 11.9

CZ-DY 0.14 0.31 0.43 10 22 38 14.0
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図 5.19 送電システムのブロック図．

ピークが生じており，ピーク間隔の測定によって次の位相が最適値に決定されていることがわかる．な
お，図 5.18より全体の位相最適化に要する時間は 5秒以内であり，SDRを用いたシステムにおいて高
速な最適化が実現可能であることを確認した．

5.5 8ch移相器を用いた送電システムの構築
4章における検討より，DWPTシステムでは送電アンテナの台数が多いほど総送電電力に対する受
電電力の比，すなわち効率を向上することができる．
しかし，SDRを送電器として用いたシステムは制御に要するリソース，ハードウェアコストの観点
からスケーラブルではなく，送電アンテナの台数を増加させることが困難である．そこで，送電器をよ
り簡易なハードウェアとすることで送電アンテナ数を増加し，実験を行った．
図 5.19にシステムの構成を示す．本システムでは USBで制御される 8ch移相器 [A5]を 2台送電器
として使用した．本送電器は UART*10経由で制御を行うため，制御リソースの観点から複数台の送電

*10 Universal Asynchronous Receiver/Transmitter
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図 5.20 8ch移相器を用いた送電システム (8ch分)．

器を同時に制御することが容易である．図 5.20に送電システムの写真を示す．

5.5.1 GNU Radioにおける制御の実装
GNU Radio においては UART 経由で移相器と通信を行うために独自のブロックを作成したほか，
フィードバック制御を実装するために非同期メッセージングを利用した．GNU Radioは仕様上複数ブ
ロックを用いてストリームのループを形成することができない．非同期メッセージングは通常のスト
リームと異なり任意のタイミングでブロック間の通信を行うことができるため，本制御のようなフィー
ドバック制御が可能となる．
図 5.21に GNU Radioの実装ブロック図を示す．“Detect Twin Peak”ブロックはバックスキャッ
タ信号の強度を入力とし，非同期トリガ入力から一定期間内の 2ピークを検出し，その時間差を非同期
通信によって出力するブロックである．“OU HW Ctrl”ブロックは一定時間間隔毎に各 chの台形位
相変調を行う司令を非同期メッセージングにより出力するとともに，“Detect Twin Peak”へのトリガ
信号を生成し，“Detect Twin Peak”からのピーク時間差情報をもとに各 chの送電位相を設定する．
これらの構成により，USRP で受信したバックスキャッタ信号を用いて 2 台の 8ch 移相器を制御し，
16台の送電アンテナの送電位相の最適化を行うシステムを実現した．
図 5.22 に位相最適化動作中の GNU Radio の GUI*11を示す．“RX spectrum”は受信している
バックスキャッタ信号を観測しており，±32.8 kHzにピークが確認できる．また，バックスキャッタ
信号は矩形波であるので奇数次高調波も受信されていることが分かる．“RX Backscatter”はバックス
キャッタ信号の強度の時間変化を示しており，台形位相変調によって受信信号の振幅が増大しているこ

*11 Graphic User Interface
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Asynchronous messaging

Real value stream

Complex value stream

Peak detect trigger

Peak interval output

Backscatter RSSI

Serial port controls

Sequencer and controller

Implemented block

Debug out

図 5.21 GNU Radioの実装．

　
図 5.22 GNU Radioの GUI．
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図 5.23 アンテナ配置．

とが確認できる．“Optimize”は台形位相変調部分の拡大図である．GNU Radio上に構築したシステ
ムにより，このようにリアルタイムに位相最適化の状況をモニタリングすることが可能である．

5.5.2 受電電力評価
本システムでは 16 台の各アンテナからの送電電力は 300mW とし，各アンテナは 4.11(b) と同様
の水平面無指向円偏波アンテナとした．送電周波数は 928MHzとした．受電アンテナはスリーブダイ
ポールアンテナ (Staf 1019-008A)とし，X-pol, Y-pol, Z-polの各姿勢において測定を行った．図 5.23

に送受電アンテナの配置を示す．本実験では床面のみ金属とし，壁および天井は電波吸収体となって
いる．
本システムの受電電力をレイトレース（イメージング）法を用いて評価した．Z = 1 (m)平面にお
ける受電電力の分布を図 5.24に示す．Maxは各位置において位相最適化を行った場合の最大受電電力
（包絡線）であり，Focusedは (0, 0, 1)にスポットを形成するように位相最適化を行った場合の受電電
力分布である．CSD は周波数が非同期の場合の分布である．Focused のシミュレーション結果より，
所望の位置において最も高い電力が得られることがわかる．また，受電アンテナの姿勢によって受電電
力の変動がみられるものの，位置が変わった場合であっても一定以上の受電電力が得られることが確認
できる．
受電アンテナの姿勢が Y-polの場合に最も高い最大受電電力が得られる結果となっている．これは，
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(mW)X-pol Y-pol Z-pol

Y = 0m

Max

Focused

CSD

図 5.24 受電電力のシミュレーション結果．

送電アンテナの存在する方向と受電アンテナの指向性特性が一致するためであると考えられる．
実測においては，受電アンテナの位置を変化させた場合の受電電力を評価するため，−0.2 ≤ X ≤

0.8,−0.2 ≤ Y ≤ 0.8, Z = 1(m)の平面内を走査可能な XYテーブルを用いて受電電力分布の自動測定
を行った．測定範囲はを図 5.23(b)に示す範囲である．
本測定においては最初に周波数非同期時の受電電力分布を測定した．このとき，実際に周波数を非同

期とすることはシステムの構成上困難であるため，全アンテナの位相の値をランダムに変化させつつ平
均受電電力を求めることによって周波数非同期時の受電電力とした．次に (0, 0, 1)の位置においてバッ
クスキャッタによる位相最適化を行い，その位相値を固定した状態で周辺における受電電力分布の評価
を行った．
受電電力はスペクトラム・アナライザ (SA) を用いて評価した．本測定においては SA と受電アン
テナの間の同軸ケーブルが伝搬環境に影響を与えないよう，受電アンテナに E/O*12変換器を接続し，
受電電力を光ファイバ経由で SAに入力する構成とした．測定システムの構成を図 5.25に，概観を図
5.26に示す．
受電電力の測定結果を図 5.27に示す．図 5.27(b)における ×は位相最適化を行った位置 (0, 0, 1)を
示している．“Simulation”の結果は図 5.24と同じ値である．
本測定結果より，実測における受電電力の分布がシミュレーション結果と良好に一致していることが

*12 Electric Signal to Optical Signal Converter
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図 5.25 受電電力分布測定システム．

(a) 送電アンテナ

(b) 概観 (c) 受電アンテナ

図 5.26 測定システム概観．
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図 5.28 Cascaded構成．

わかる．この結果より，反射の存在する環境においてもレイトレースシミュレーションを行うことによ
り DWPTシステムにおける受電電力分布の評価が可能であることが示された．
本実験における受電電力はシミュレーションと同様に受電アンテナが Y-polの場合に最大の値が得
られ，6.5mWであった．

5.6 分散型送電システムの構築
5.4節における構成は拡張性の高い Semi-distributed構成であったものの，送電器として SDRを用
いていたことから計算リソース上拡張が困難であり，またハードウェア性能としても冗長な構成であっ
た．一方 5.5節における 8ch移相器を用いた構成は Centralized構成であり，アンテナへの配線長さに
起因する給電損失がシステム数を拡張する上での課題となっていた．
そこで，本研究では Semi-distributed 構成を発展させた構成として Cascaded構成を提案し，この
方式を用いた DWPTシステムの実証を行った．
図 5.28に提案システムの概要を示す．Cascaded構成は複数の送電器がそれぞれ 2つの PLL*13を持
ち，REF PLLによって入力される基準周波数信号 fREF に含まれるジッタや位相雑音を低減し，LO

PLLに供給するとともに，次の送電器に対して基準周波数を供給する構成である．本構成により，基
準周波数信号の配線数を低減することができる．さらに，Semi-distributed 構成の場合は送電アンテ
ナの台数に応じて基準周波数信号の分配器を用意する必要があるが，Cascaded構成では送電器を連結
していくことにより容易に送電器数を増加させることができるため拡張性が高い．

*13 Phase Locked Loop
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図 5.29 分散型送電器の構成．

5.6.1 分散型送電器の開発
Cascaded構成の DWPTシステムを構築するため，本構成に対応した送電器を開発した．送電器に
おいては，下記の条件を設定し設計を行った．

(a) 搬送波周波数を出力可能であること
(b) 搬送波位相を十分な分解能で制御可能であること
(c) 一定振幅で位相を調整可能であること
(d) 複数送電器の周波数同期が可能であること
(e) 電源・制御・同期に必要な配線が極力少ないこと
(f) 低コスト化が可能であること

以上を踏まえて設計した送電器構成を図 5.29に示す．本送電器はMain boardと外付けパワーアン
プである PA boardから構成されている．
Main board はMPUと 2つの PLL，VCXO*14，直交変調器，可変アッテネータから構成される．

MPU は Arm Cortex M3 MPU(Infineon/Cypress PSoC5LP) を採用し，低コスト化を図っている．
Main board は入出力インターフェースとして 12V 電源入力，基準周波数信号入出力，RS-485 イン
ターフェースを備える．
RS-485は平衡 2線方式，半二重通信のインターフェースであり，図 5.30のように 1対の線路に対

して複数のデバイスを接続することができる（マルチドロップ構成）．また，本通信方式は平衡 2線構
成によりコモンモードの外来ノイズに頑健であり，低コストなツイストペアケーブルを用いて長距離の
通信が可能である．本構成においては同時に送信状態となるデバイスは 1台に限られるものの，本シス
テムではほとんどの通信がコントローラから送電器への送電制御の司令であり，送電器からコントロー
ラへの通信や送電器間の通信の頻度は低いことから問題はない．

*14 Voltage-Controlled Crystal Oscillator
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図 5.30 RS-485通信におけるマルチドロップ接続．

　
図 5.31 量子化誤差のモデル．

送電器に入力された基準周波数信号 (REF) は REF PLL に入力される．REF PLL は 10MHz の
VCXOを用いた PLLであり，入力されたジッタを含む REF信号と VCXOを狭いループ帯域幅で同
期させることによって，ジッタを取り除いた REF信号を再生成する．再生成された REF信号は LO

PLLおよびMPUに供給されると同時に，REF OUTより出力され次の送電器に供給される．
本送電器では，直交変調器 (MOD) を用いて送電位相の制御を行う．一般的なダイレクトコンバー
ジョン無線機において，直交変調器に供給する IQ信号は高速 (数 10 MS/s以上)かつ高分解能 (12bit

以上)の高性能な DAC*15によって生成される．したがって，このような回路は高コストかつ消費電力
の大きなものとなる．一方，DWPTシステムにおいて高速な位相変調や位相設定分解能は要求されな
い．そこで，本送電器では MPUに内蔵された 8bit DAC を利用することにより，部品点数の削減と
低コスト化・低消費電力化を実現した．MPUに搭載されている DACはシングルエンド (不平衡)出力
のため，直交変調器に信号を供給する際には差動信号に変換する必要がある．また，位相制御を行うこ
とから，MPUと直交変調器を DC結合する必要がある．そこで，完全差動アンプを使用することによ
り差動信号を生成した．DACはサンプリングレートが最大 8MS/sと低速であるため，イメージ信号
が直交ミキサのベースバンド帯域内に発生することとなる．これはキャリア近傍のスプリアスの原因
となるため，これを阻止するために，ローパスフィルタを差動アンプの後段に設けた．また，DACの
シングルエンド出力におけるリファレンス電圧 VOFFSET，および差動アンプの出力コモンモード電圧
VCM を DACによって制御できるように構成した．これにより，歪を最小化しながらダイナミックレ
ンジを最大化するように最適化することが可能となった．
低分解能の DAC を用いた移相制御においては量子化によって位相誤差と振幅誤差が発生する．図

5.31に誤差のモデルを示す．nq は量子化ビット数である．本モデルより，量子化の際の位相誤差 ∆θ

*15 Digital to Analog Converter
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(a) Main board (b) PA board

図 5.32 試作した送電器．

および振幅誤差 ∆Aは式 (5.2)で与えられる．

∆θ (rad) ≈ 2dp
2nq − 1

≤
√
2

2nq − 1
(5.2a)

∆A =
da

2nq − 1
≤ 2

√
2

2nq − 1
(5.2b)

式 (5.2)より，8bit DACによる量子化誤差の最大値は∆θ < 0.318◦，∆A < 1.2%となり，DWPTに
おいて十分小さい値である．

5.6.2 分散送電器の評価
図 5.32 に試作した送電器を示す．本送電器の寸法は Main board が 90 × 60 mm，PA board が

55× 35 mmと非常に小型である．
試作した送電器の送電位相及び振幅を VNA を用いて評価した．搬送波周波数は 920MHz である．
図 5.33に設定位相に対する出力位相および振幅変動の結果を示す．なお，測定値は設定位相 0◦ におけ
る出力信号に対する相対値を示している．測定結果より，位相誤差は ±1.5◦ 未満であり，標準偏差は
0.53◦，振幅誤差は ±0.15 dB未満であり標準偏差は 0.062 dBであった．この値は一般的なディジタル
移相器と比較しても十分小さい [110]．また，位相誤差・振幅誤差はともに 360◦ 周期の変動とより短周
期の変動を含んでいる．前者は直交変調器の非線形性に起因するものであり，事前にキャリブレーショ
ンを行うことによって低減可能であると考えられる．
次に，送電器および送電システムの位相雑音について評価した．位相雑音の測定システムを図 5.34

に示す．測定においては，位相雑音を測定可能な Signal source analyzer(Agilent E5052A) を使用し
た．本測定器では被測定信号源に対して測定器側の発振回路をロックさせることによってキャリア近
傍の位相雑音およびスプリアスを観測可能である．
最初に図 5.34(a) の構成を用いて送電器単体 (SINGLE) および 8 台の送電器の合成出力 (SUM) に
ついて評価を行った．また，参考として信号発生器 (Agilent E4438C)の測定値を記載している．C/N
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図 5.33 位相・振幅誤差の測定結果．
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図 5.34 位相雑音の測定システム．
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図 5.35 位相雑音の測定結果．
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図 5.36 各送電器の位相雑音の測定結果．

の測定結果を図 5.35に示す．
ここで，DIFFは SINGLEと SUMの差分を示している．N 台の独立した PLLの出力を合成する
場合，同位相であるキャリア成分はWilkinson coupler で合成されることで N 倍となる．一方相関
のない位相雑音成分はWilkinson coupler で 1/N となるため，出力の C/Nは 10 logN (dB) 改善す
る [111]．測定結果より，オフセット周波数が 6 kHz 以上の領域においては理論値の −9 dB 前後の位
相雑音の低減が見られる．したがって，この領域では独立した複数の PLLが発生する位相雑音は互い
に相関していないといえる．
一方，オフセット周波数が 6 kHz未満の領域においては C/Nの悪化が見られる．この原因を考察す

るために，各送電器の位相雑音を独立に測定した．測定結果を図 5.36 に示す．測定結果より，6 kHz

よりも低いオフセット周波数においては中継を経る毎に約 2 dBずつ位相雑音が増加している．すなわ
ち，これらの雑音は各段で新たに生成される雑音である．各段で生成される雑音は VCXOに起因する
位相雑音と，基準周波数信号の分配・配線に起因する位相雑音に大別できる．このうち前者はループ
フィルタの帯域外の領域に影響を与え，後者はループフィルタの帯域内の周波数領域に影響を与える．
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図 5.38 送電実験のアンテナ配置（上面図）．

本設計において REF PLLのループ帯域幅は 5.5 kHzであったので，この雑音は基準周波数信号の分
配・配線に起因するものであると考えられる．したがって，ループ帯域幅をさらに狭帯域にすることに
よって本雑音を低減可能であると考えられる．
次に，5.34(b) の Semi-distributed 構成における位相雑音の評価を行った．基準周波数分配器と
して OctoClock(Ettus Research) [112] を用いた．図 5.37 に測定結果を示す．測定結果より，Semi-

distributed構成に対して Cascaded構成の特性の劣化はほぼ見られないことが確認できた．

5.6.3 受電電力評価
開発した分散型送電器を用いて，送電実験を行った．実験においては 8台の送電器を Cascade構成
で接続し，送電周波数を 920MHz，出力電力を 100mWとした．受電アンテナは 1台とし，位置 Aお
よび位置 B において受電電力を測定した．アンテナの配置を図 5.38 に示す．送受電アンテナはダイ
ポールアンテナ (Staf 1019-008A, 1019-010A)とし，すべて鉛直姿勢で同一の高さに配置した．
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(a) 送電器配置 (#1 - #4) (b) 送電器配置 (#5 - #8)

(c) 送電器の接続

図 5.39 分散型システムの送電実験．
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図 5.40 受電電力の測定結果．

測定システムの概観を図 5.39に示す．各送電器はツイストペアケーブル，電源ケーブル，基準周波
数信号伝送用同軸ケーブルで従続接続されている．
本システムにおいて，受電電力測定系はバックスキャッタ回路・整流回路ではなく，USRPを使用
した．USRPは事前に既知の信号源で較正を行い，GNU Radioを通して受電電力を直読可能とした．
測定においては，最初に各送電アンテナを 1台のみ送電状態とした場合の受電電力を測定する．次に
全てのアンテナから送電し位相最適化を行い，受電電力を測定する．周波数同期が行われ，位相最適化
が成功した場合受電電力 Prx は式 (4.4)に従う．これによって送電システムが正常に動作していること
を確認した．
図 5.40 に受電電力の測定結果を示す．測定結果の#1 ～ #8 は各送電器 1 台のみを送信状態とし，
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残りの送電器を送電しない状態とした場合の受電電力である．Psum(Calc.)の結果は#1 ～ #8の電力
の総和，PrOpt(Calc.)は式 (4.4)から求めた値，そして PrOpt(Meas.)は全送電器から送電し位相最適
化を行った後の受電電力である．
測定結果より，位置 A・位置 Bにおける受電電力が理論値に良好に一致し，Cascaded構成を用いて

周波数同期および位相最適化が可能であることが確認できた．

5.7 おわりに
本章では，分散協調型無線電力伝送（DWPT）システムの実装を行い，実験により実証を行った．
送電位相を最適化するための手法として受電アンテナからのバックスキャッタを用いる手法を提案
し，実際に電力の集中が可能であることを実験により確認した．また，整流回路の特性を利用してバッ
クスキャッタ信号を送信する回路構成について提案し，バイアス電圧を印加することによって幅広い入
力電力範囲でバックスキャッタ生成が可能であることを確認した．
ソフトウェア無線機への実装においては位相最適化のための信号処理手法について検討し，台形に位
相を変調する手法を提案した．本手法により未知の遅延の存在する環境において位相最適化が可能で
あることを確認した．
Semi-distributed, Centralized, Cascaded の 3種類の構成のシステムを構築し，バックスキャッタ
および台形位相変調を用いた DWPT の実証を行った．Semi-distributed 構成では 8 台の送電アンテ
ナを用いて基本的なシステム・アルゴリズムの動作を確認した．Centralized構成では送電アンテナ数
を 16台に増加し，より詳細な受電電力分布を測定することにより狭い範囲に電力を集中可能であるこ
とを確認した．Cascaded構成では提案した周波数同期システムの実証を 8台の送電アンテナを用いて
行い，少ない配線リソースで DWPTシステムが構成可能であることを示した．
本章における研究成果は，査読論文 [A2]および [A6]にて公表している．
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第 6章

結論

6.1 本研究の成果
IoT デバイスが急速に社会に浸透し，一人のユーザが多数のデバイスを利活用する時代が訪れてい
る．本研究ではこのような IoT社会における最大の課題である電源供給問題について，マイクロ波無
線電力伝送を適用することにより解決を図るため，要素技術およびシステムの開発に取り組んだ．
第 1章では本論文の背景情報として無線電力伝送技術の歴史および動向について概説するとともに，

IoTデバイスの活用事例や普及状況について触れた．
第 2章では小形かつ高効率を実現する受電アンテナおよびアンテナ応用技術について開発を行った．

小形高効率なアンテナ素子として，三つ折りアンテナおよび薄型キャビティスロットアンテナを提案し
た．これらは良好な単一指向性特性を有しながら人体近接時においても効率低下が最小限であり，ウェ
アラブルデバイス等の IoTデバイスに有用である．また，単一アンテナを電力用と通信用に共用する
ための無電源スイッチの構成について提案した．本スイッチは電源電圧が存在しない状態において挿
入損失が −0.38 dBと非常に小さく，効率を犠牲にせずアンテナを共用できることから IoTデバイスの
小型化に寄与する．さらに，広範囲からマイクロ波が到来する受電端末について，広い指向性と高い受
電電力を両立可能な構成について検討し，ハイブリッドカプラを用いたレクテナ構成を提案した．提案
構成では，整流回路の非線形性に着目し，複数の受電アンテナで受電した電力をカプラで合成して 1つ
の整流回路に印加することにより，高い効率で受電が可能であることをシミュレーションと実測により
示した．実験結果より，提案構成では平均受電電力が最大 1.3倍に向上することを確認した．
第 3章ではWPTシステムにおける受電回路について述べた．まず整流回路の構成について検討し，
小型かつ高効率な整流回路として倍電圧整流回路が IoTデバイスに適することを示した．次に，整流
回路の電源としての特性を高速に評価する評価システムについて述べた．整流回路で得た不安定な電
力を安定化し活用するための電源回路構成として，整流回路出力を昇圧し，蓄電した後に降圧する構
成により，幅広い入力電力に対して電力を有効に活用可能であることを示した．また，入力電力の大
きさを簡易な構成で測定可能となる受電電力推定回路について提案し，MPPTに応用することによっ
てオープンループ制御により高速かつ高精度にMPPT制御が可能であることを確認した．最後に，各
受電側要素技術を統合し，バッテリレスセンサを試作した．試作したセンサは温度・湿度・気圧・3軸
加速度の同時取得機能を持ち，RFIDによる通信機能を有しながら 2.75 µW で動作が可能であり，オ
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フィス環境では 1Wの送電電力によって 12m地点で動作が可能であることを確認した．
第 4章では，分散協調型無線電力伝送（DWPT）について概念を述べ，受電電力の定式化を行った．
また，シミュレーションにより既存のビームフォーミング手法と比較して広い範囲に高い電力を供給可
能であることを示した．空間における統計的な受電電力を評価するためモンテカルロシミュレーショ
ンを行い，同一の送電電力・アレー数・周波数であればアンテナを分散配置とすることにより受電電力
の中央値が向上し，ばらつきが小さくなることを確認した．同一の送電電力の場合，920MHz 4アン
テナの DWPTによって，5.8GHz 256素子アレーによるビームフォーミングと同程度の受電電力が得
られることを確認した．また，送電位相の最適化を行うアルゴリズムを提案し，所要ステップ数の中央
値が送電アンテナ数 N と同程度であることを示した．
第 5章では，分散協調型無線電力伝送（DWPT）システムの実装を行い，実験により実証を行った．
バックスキャッタを用いた位相最適化手法を提案し，実際に電力の集中が可能であることを実験により
確認した．また，整流回路の特性を利用してバックスキャッタ信号を送信する回路構成について提案し
た．ソフトウェア無線機への実装においては位相最適化のための信号処理手法について検討し，位相を
台形に変調する手法を提案した．Semi-distributed構成および Centralized構成の DWPTシステムを
構築し，バックスキャッタ信号と台形位相変調を用いて DWPTが可能であることを実証した．また，
受電電力およびその空間分布について理論値あるいはシミュレーション結果と良好に一致する実験結
果を得た．また，Semi-distributed構成を拡張した Cascaded構成のシステムを提案し，本構成に向け
た分散送電器を開発した．開発した分散送電器を用いて Cascaded構成のシステムを構築し，受電電力
が理論値と良好に一致することを確認した．
以上，本研究では IoTデバイスに向けたマイクロ波無線電力伝送技術の確立に向けて，要素技術お
よびシステムの開発を行った．受電側システムに関してはアンテナ，整流回路，RFスイッチ，電源マ
ネジメント回路について検討し，新構成の提案を行った．また，提案した要素技術を用いてバッテリレ
スセンサを試作し，室内環境で 12mの給電距離において動作が可能であることを確認した．送電側に
関しては分散協調型無線電力伝送システムについて解析を行い，バックスキャッタにより受電電力を
フィードバックし，位相最適化を行う手法について提案した．また分散協調型WPTシステムをソフ
トウェア無線機および試作した送電装置を用いて構成し，電波暗室内にて給電実験を行った．実験によ
り得られた測定結果はシミュレーションと良好に一致し，シミュレーション結果および最適化アルゴリ
ズムの妥当性を確認した．これらの結果は，今後普及が期待される IoTデバイスに対する無線電力伝
送システムの発展に寄与するとともに，SSPS等を含むさらなる大電力の無線電力伝送技術への応用と
いった観点からも非常に有意義である．

6.2 今後の課題
本研究では IoTデバイスの電源課題を解決することを目指し，マイクロ波無線電力伝送技術の開発
を行った．
本研究において開発した電池レスセンサデバイスは凡そ名刺程度の大きさであり，従来の同様のセン
サデバイスよりも小型である．一方，すでに普及している IoTデバイスやウェアラブルデバイスはこ
れよりも更に小型であり，このような超小型デバイスに向けた給電技術については研究の余地が残され
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ている．
また，分散協調型WPTにおいて，本研究では 1台の受電デバイスへの給電を実証した．今後，多
数のデバイスへの同時給電に向けてシステムを拡張するとともに，高速に位相最適化を行うためのアル
ゴリズムおよびその実装について検討をしていきたい．さらに，DWPTシステムによって副次的に得
られる位相情報を用いて位置測位や姿勢推定等に役立てることにより，更に IoTデバイスの活用シー
ンを開拓していきたい．
DWPTは大型のアレーアンテナシステムと見做されることから，現行の電波法規上の取り扱いが難
しい．引き続き DWPTシステムの技術開発および実証を通してその安全性と有用性を示し，実用化に
向けた標準規格化を目指す．
近年，Arduino や Raspberry Pi といったオープンソースハードウェアプラットフォームは強力に

IoTを加速してきた．WPTにおいても，本技術が世の中に浸透し社会に貢献するためには，幅広い分
野の開発者がWPT技術を取り扱い発展させるオープンイノベーション的な土壌，そして幅広いユー
ザに対して価値を提供できるプラットフォームの構築が不可欠である．
今後は広い視野をもって，より多くのユーザ，開発者に本技術が活用されるように技術開発を推進し
たい．

以上
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