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MRC-WPTにおける受電電力のロバスト化に
向けた送電側インピーダンス整合手法の提案

Proposal of a Transmission Impedance Matching Method for Robust Power Reception in MRC-WPT

橋汰河
Taiga HASHI

指導教員 中村壮亮

法政大学大学院理工学研究科電気電子工学専攻修士課程

We propose adjusting the input impedance by introducing an LCL-type matching circuit. To respond
automatically to changes in input impedance, we propose a method for automatically controlling the capaci-
tance value of the capacitor. The proposed method was introduced and tested on an actual device. The results
demonstrated that the proposed method can supply constant power even when the power supply distance
varies.
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1. はじめに
　
近年，無人搬送車 (AGV)や電気自動車 (EV)の研究，開

発が盛んに行われている．今日，AGVや EVの給電時に
おいて，ケーブルやコネクタなどの消耗品がないこと，
密閉して防水・防塵化しやすいことから無線給電が注
目されている．無線給電には 4つの方式が存在し，とり
わけ電磁誘導方式 [1]よりも給電範囲が広く，マイクロ
波 [2] やレーザー方式 [3] よりも伝送効率が高く人体へ
の影響が少ないことから,磁界共鳴方式無線給電（以下，
MRC-WPTと呼ぶ）への関心が高まっている [4, 5, 6, 7, 8, 9]．
主に MRC-WPT では共振コンデンサを用いる場合，1

次直列 2 次直列コンデンサ方式（SS 方式），1 次直列 2
次並列コンデンサ方式（SP方式），1次並列 2次並列コ
ンデンサ方式（PP方式）がある．
いずれの方式も鉄損やインダクタおよびキャパシタの

等価直列抵抗などを無視した場合，最大効率の理論式は
同じであり，その時の最適負荷値は異なる理論式になる
ことが知られている [10]．そのため，各方式における伝
送効率に優劣はなく，構築するシステムの設計要件を考
慮して方式を選択することになる．なお，本稿において
は SS方式を取り上げ記述する．

Fig.1に SS方式によるMRC-WPTの等価回路を示す．こ
の回路において，送電コイルと受電コイルにおける結合
の度合いを結合係数 𝑘 で表すことが出来る．この結合係
数 𝑘 は，無線給電回路の送受電コイル間の給電距離の変
動及び水平方向のずれに伴い変化する．また結合係数の
変化は回路における入力インピーダンスを変化させる．
送受電コイル間の伝送距離が適切な距離よりも近い場
合，入力インピーダンスは大きくなるため，電源の出力
電圧値が設計を行う上で必要な電圧値を下回り，必要な

Fig. 1: 磁界共鳴式無線給電の等価回路

電力を受電側に給電できない恐れがある．また，送受電
コイル間の伝送距離が遠い場合，入力インピーダンスは
小さくなってしまうため，過電流による誤作動や装置の
故障を引き起こす恐れがある．
本方式は給電距離の変動した場合も給電効率が落ち

にくい利点はあるが，高効率を維持する為には入力イン
ピーダンスを適切な値へと調節することが必要である．

2. 関連研究
(1) インピーダンス整合手法
入力インピーダンスを適切な値に調節する為にはイン

ピーダンス整合を送電側回路に導入する必要があり，本
節ではインピーダンス整合手法を二つ説明する．
まず，DC/DCコンバータによる調節方法がある．DC/DC

コンバータを制御することで後段に接続されたインピー
ダンスを調節し，電圧値を制御することが可能である．
しかし，DC/DC コンバータは交流電圧では使用できな
いため整流する必要がある事や，スイッチング損失が生
じる問題などがある事から，この手法は適切でないと考
えられる．



別の手法としてコイルとコンデンサを組み合わせた
フィルタ回路がある．これらの回路は交流電圧のままイ
ンピーダンスを調節する事が可能であり，この回路構造
では損失が少ないと考えられることから，この手法が適
切だと考えられる．
(2) インピーダンス整合回路を使った関連研究
インピーダンス整合回路を導入した関連研究を 2点説

明する．
13.56MHz帯の高周波では入力インピーダンスと出力

インピーダンスが一致しなかった場合，反射電力が増加
し，給電効率が大きく低下する．その問題を解消する為
に CLC型インピーダンス整合回路を送電側と受電側の
両方に導入することで，送電側と受電側両方の共振周波
数と電源周波数のずれを解消し，電力反射率の抑制によ
る通信品質向上を行った実績がある [11]．
また T型インピーダンス整合回路を送電側に導入する

ことにより車載電力線通信における入力インピーダンス
の調節による通信品質の向上も提案されている [12]．
しかし，85kHzの周波数帯において常に要求電力を給

電することを目的に MRC-WPT へ応用された例はなく，
本稿では T型インピーダンス整合回路を踏襲した．

3. 提案手法
(1) MRC-WPTの原理
一般的に磁界共鳴式無線給電は回路が共振状態である

ことを利用して電力伝送を行う．磁界共鳴式無線給電回
路の入力インピーダンスを導出するために Fig.1の等価
回路から 1次側閉回路と 2次側閉回路の回路方程式を立
てる．なお 𝐶3 = 𝐶4 = 𝐶，𝐿1 = 𝐿2 = 𝐿，𝑅1 = 𝑅2 = 𝑅とする．{

𝑉1 = ( 1
𝑗𝜔𝐶 + 𝑗𝜔𝐿 + 𝑅)𝐼1 + 𝑗𝜔𝐿𝑚𝐼2

0 = ( 1
𝑗𝜔𝐶 + 𝑗𝜔𝐿 + 𝑅 + 𝑅𝐿)𝐼2 + 𝑗𝜔𝐿𝑚𝐼1

(1)

𝜔 = 1√
𝐿𝐶
のとき， 𝑗 (𝜔𝐿 − 1

𝜔𝐶 ) = 0となり，式 (1)を行
列式に直すと [

𝑉1
0

]
=

[
𝑅 𝑗𝜔𝐿𝑚

𝑗𝜔𝐿𝑚 𝑅 + 𝑅𝐿

] [
𝐼1
𝐼2

]
(2)

となる．式 (2)より各電流，電圧は

𝐼1 =
𝑅 + 𝑅𝐿

(𝜔𝐿𝑚)2 + 𝑅(𝑅 + 𝑅𝐿)
𝑉1 (3)

𝐼2 =
𝑗𝜔𝐿𝑚

(𝜔𝐿𝑚)2 + 𝑅(𝑅 + 𝑅𝐿)
𝑉1 (4)

𝑉2 =
𝑗𝜔𝐿𝑚𝑅𝐿

(𝜔𝐿𝑚)2 + 𝑅(𝑅 + 𝑅𝐿)
𝑉1 (5)

と求められる．これより 1次側の入力電力 𝑃𝑖𝑛 と 2次側
の負荷電力 𝑃𝐿 は

𝑃𝑖𝑛 = Re{𝑉1𝐼1} =
𝑅 + 𝑅𝐿

(𝜔𝐿𝑚)2 + 𝑅(𝑅 + 𝑅𝐿)
𝑉2

1 (6)

𝑃𝐿 = Re{𝑉2𝐼2} =
(𝜔𝐿𝑚)2𝑅𝐿

{(𝜔𝐿𝑚)2 + 𝑅(𝑅 + 𝑅𝐿)}2𝑉
2
1 (7)

Fig. 2: LCL回路を導入した SS方式の無線給電回路

Fig. 3: LCL回路の等価回路

となり，伝送効率 𝜂 は

𝜂 =
𝑃𝐿

𝑃𝑖𝑛
=

(𝜔𝐿𝑚)2𝑅𝐿

(𝑅 + 𝑅𝐿){(𝜔𝐿𝑚)2 + 𝑅(𝑅 + 𝑅𝐿)}
(8)

と求められる．
本研究において重要な値である入力インピーダンス

𝑅𝑖𝑛 は

𝑅𝑖𝑛 =
𝑉1
𝐼1

=
(𝜔𝐿𝑚)2 + 𝑅(𝑅 + 𝑅𝐿)

𝑅 + 𝑅𝐿
(9)

となることから分かるように，入力インピーダンスは
電圧と電流の比である為，入力インピーダンスが大きく
なった場合電圧値も大きくなることがわかる．
(2) 提案するインピーダンス整合手法
本稿では数あるインピーダンス整合回路の中から LCL

型インピーダンス整合回路 (以下，LCL回路と呼ぶ)を無
線給電回路の送電側に導入することでインピーダンスの
調節を行う．SS方式の無線給電回路の送電側に LCL回
路を導入した回路図を Fig.2 に示す．LCL 回路を選択し
た理由は，入力インピーダンスの増加と減少のどちらに
も対応可能なことや，回路の共振のずれを補償が可能な
為である．本提案手法に使用する LCL回路の各素子のパ
ラメータは既存研究の提案式 [12] を LCL 回路に応用し
て使用する．本節では提案式を導出することで LCL 回
路の理論説明を行う．
(3) LCL型インピーダンス整合回路の原理
本稿において，整合する前の入力インピーダンスを

𝑅𝑖𝑛 とし，整合後の入力インピーダンスを 𝑅 𝑓 とする．本
研究では，送受電コイル間の給電距離の変動のみを考



Fig. 4: CL型インピーダンス整合回路

Fig. 5: CL型インピーダンス整合回路 (並列変換後)

慮し，水平方向のずれは起きないものとして考える為，
整合前の入力インピーダンス 𝑅𝑖𝑛 は純抵抗として与えら
れる．また LCL回路の 𝐶 を 𝐶1 と 𝐶2 に分割して考える
ことで，2つの L型インピーダンス整合回路からなる図
(Fig.3)と考えることができる．
まず整合前の入力インピーダンス 𝑅𝑖𝑛 を 𝐶2 と 𝐿2 から

なる L型インピーダンス整合回路により，中間抵抗 𝑅𝑚

に整合される．次に中間抵抗 𝑅𝑚 を 𝐿1 と 𝐶1 からなる
L型インピーダンス整合回路により，整合後の入力イン
ピーダンス 𝑅 𝑓 に整合される．入力インピーダンス 𝑅𝑖𝑛

から中間抵抗 𝑅𝑚 への整合手順を (4)に，中間抵抗 𝑅𝑚 か
ら整合後の入力インピーダンス 𝑅 𝑓 への整合手順を (5)
に記述する．
(4) CL型インピーダンス整合回路による整合
入力インピーダンス 𝑅𝑖𝑛 を中間抵抗 𝑅𝑚 に整合する．

𝐶2 と 𝐿2 からなる L 型インピーダンス整合回路を Fig.4
に示す．
まず入力インピーダンス 𝑅𝑖𝑛 と直列に接続されている

𝐿2 を並列接続に変換する (Fig.5)．変換後のコイル 𝐿𝑎 と
し変換後の入力インピーダンスを中間抵抗 𝑅𝑚とした時，
𝐿2 は

𝐿2 =
𝑅𝑖𝑛𝑄1
𝜔

(10)

となり，𝑅𝑚 は
𝑅𝑚 = 𝑅𝑖𝑛 (1 +𝑄2

1) (11)

と求められる．𝑄1 は直並列変換したコンデンサと入力
インピーダンスのクオリティファクタであるが，式 (11)
を変形することで

𝑄1 =

√
𝑅𝑚

𝑅𝑖𝑛
− 1 (12)

Fig. 6: LC型インピーダンス整合回路

Fig. 7: LC型インピーダンス整合回路 (直列変換後)

と求められる．𝑄1 よりコイル 𝐿𝑎 とコンデンサ 𝐶2 は以
下の様に導出される．

𝐿𝑎 =
𝑅𝑚

𝜔𝑄1
𝐶2 =

1
𝜔2𝐿𝑎

=
𝑄1
𝜔𝑅𝑚

(13)

この時，コイル 𝐿𝑎 とコンデンサ 𝐶2 は並列共振する様に
パラメータを設定する．共振時虚部は打ち消される為，
Fig.5ではインピーダンス 𝑅𝑚 のみが残ることになる．
(5) LC型インピーダンス整合回路による整合
中間抵抗 𝑅𝑚 を整合後の入力インピーダンス 𝑅 𝑓 に整

合する．𝐿1 と 𝐶1 からなる L型インピーダンス整合回路
を Fig.6に示す．
まず中間抵抗 𝑅𝑚 と並列に接続されている 𝐶1 を直列

接続に変換する (Fig.7)．変換後のコンデンサを 𝐶𝑎 とし
変換後のインピーダンスを 𝑅 𝑓 とした時，𝐶1 は

𝐶1 =
𝑄2
𝜔𝑅𝑚

(14)

となり，𝑅 𝑓 は
𝑅 𝑓 =

𝑅𝑚

(1 +𝑄2
2)

(15)

と求められる．𝑄2 は直並列変換したコイルとインピー
ダンスのクオリティファクタであるが，式 (15)を変形す
ることで

𝑄2 =

√
𝑅𝑚

𝑅 𝑓
− 1 (16)

と求めることが可能である．𝑄2 よりコンデンサ 𝐶𝑎 とコ
イル 𝐿1 は以下の様に導出される．

𝐶𝑎 =
1

𝜔𝑄2𝑅 𝑓
𝐿1 =

1
𝜔2𝐿𝑎

=
𝑅 𝑓𝑄2
𝜔

(17)

この時，コイル 𝐿𝑎 とコンデンサ 𝐶1 は直列共振する様に
パラメータを設定する．共振により虚部は打ち消される
為，Fig.7ではインピーダンス 𝑅 𝑓 のみが残ることになる．



Fig. 8: 容量制御回路の全体図

(6) 理論式まとめ
実際に分割した 𝐶1 と 𝐶2 を一つにまとめ LCL 型イン

ピーダンス整合回路の形に戻した時，実際に使用するパ
ラメータ 𝐿1，𝐿2，𝐶 の式は以下の様に導出できる．

𝐿1 =
𝑅 𝑓𝑄2
𝜔

(18)

𝐿2 =
𝑅𝑖𝑛𝑄1
𝜔

(19)

𝐶 = 𝐶1 + 𝐶2 =
𝑄1
𝜔𝑅𝑚

+ 𝑄2
𝜔𝑅𝑚

=
(𝑄1 +𝑄2)

𝜔𝑅𝑚
(20)

(7) 容量制御回路の原理
本提案手法で使用する LCL 回路のパラメータは，無

線給電回路の入力インピーダンスが変動する度に調節す
る必要がある．そのため，キャパシタの容量値を自動制
御できる手法（以下，容量制御回路と呼ぶ）[13]を導入
し，インピーダンス整合の自動制御を行う．本提案手法
で使用する容量制御回路を Fig.8に示す．
回路は容量制御部，制御電圧生成部，端子間電圧 𝑉𝑐

の抽出部で構成されている．𝐶𝑠 は容量値を変化させる
制御用コンデンサの役割をしており，𝐶𝑟 は端子間電圧
𝑉𝑐 を得るためのベースコンデンサである．Fig.8に示す
ように，制御電圧生成部ではファンクションジェネレー
タより直流電圧を出力し，分圧回路で分圧後，差動増幅
回路を通ることで 𝑉𝑟𝑒 𝑓 は得られる．この 𝑉𝑟𝑒 𝑓 はファン
クションジェネレータより出力される直流電圧に依存し
た値となるため，ファンクションジェネレータを制御す
ることで 𝑉𝑟𝑒 𝑓 を制御することが可能である．分圧回路
に使用される抵抗 𝑅13, 𝑅14 は同じ抵抗値の物を使用して
いる．また，差動増幅回路に使用している抵抗 𝑅5 ∼ 𝑅12

も全て同じ抵抗値の物を使用するため，等倍の電圧が出
力される．その為，ファンクションジェネレータから出
力される電圧値を 𝑉 𝑓 としたとき，𝑉𝑟𝑒 𝑓 とは以下の関係
式が得られる．ただし，𝑅5 ∼ 𝑅14 = 𝑅 である．

𝑣𝑟𝑒 𝑓 =
𝑅

𝑅 + 𝑅
· 𝑉 𝑓 =

1
2
· 𝑉 𝑓 (21)

Fig. 9: 位相制御回路

Fig. 10: 𝑉𝑐, 𝑉𝑐𝑠 , 𝑉𝑔1, 𝑉𝑔2 の各種波形

端子間電圧抽出部では，ベースコンデンサ 𝐶𝑟 の端子
間電圧 𝑉𝑐 を差動増幅回路で抽出する．抽出された電圧
を 𝑉 ′

𝑐 と置くと，𝑉𝐶 との関係は以下の通りである．ただ
し 𝑅1 = 𝑅2, 𝑅3 = 𝑅4 である．

𝑉 ′
𝑐 =

𝑅3
𝑅1

𝑉𝑐 (22)

容量制御部では位相制御回路（Fig.9）により，端子間電
圧 𝑉𝑐 と制御電圧± 𝑉𝑟𝑒 𝑓 を比較してゲート信号 𝑉𝑔1, 𝑉𝑔2

を出力する．このゲート信号により制御コンデンサ𝐶𝑠の
両端に接続されるMOSFETが制御される．このMOSFET
がスイッチの役割を担っており，制御用キャパシタ 𝐶𝑠 の
導通・非導通を切り替えることが出来る．この制御用キャ
パシタ 𝐶𝑠 の導通・非導通により両端電圧 𝑉𝑐𝑠 が変化す
る．そのため，𝑉𝑐 に対し 𝑉𝑟𝑒 𝑓 を変動させることでキャ
パシタが導通されている時間的割合である Duty比を制
御でき，元々の容量 𝐶𝑠 値以下での連続的な容量値変化
を等価的に実現できる．ベースキャパシタ 𝐶𝑟 及び制御
用キャパシタ 𝐶𝑠 に印加される電圧電流の基本波成分及
び等価容量 𝐶𝑒𝑞 の理論値は，制御用キャパシタ 𝐶𝑠 の両
端に設置されたスイッチをスイッチングされる位相角パ
ラメータ 𝜃を用い，以下の式 (23) ∼式 (25)で算出される．

𝜃 = arcsin
𝑉𝑟𝑒 𝑓

𝑉𝑐
(23)

∫ 𝜋

0
𝐶𝑒𝑝𝑉𝑐 sin 𝜃𝑑𝜃 =

∫ 𝜋

0
𝐶𝑠𝑉𝑐𝑠𝑑𝜃 (24)

𝐶𝑒𝑞 =
2𝐶𝑠 (1 − cos 𝜃) + 𝐶𝑠 sin 𝜃 (𝜋 − 2𝜃)

2
(25)



Fig. 11: 提案手法の全体図

Fig. 12: 提案手法のフローチャート

今回，実際に抵抗値としては 𝑅1 = 𝑅2 = 1𝑘Ω, 𝑅3 = 𝑅4 =

1𝑘Ωを使用し，制御電圧生成部の抵抗値 (𝑅5 ∼ 𝑅14)は全
て 1𝑘Ωを使用する．
(8) 提案手法の制御アルゴリズム
本提案手法を導入した無線給電回路の全体図を Fig.11

に示す．LCL回路において，コイルとキャパシタ共にパ
ラメータを変動させる必要があるが，コイルは細目に変
動させることが困難である．そのため，コイルとキャパ
シタを直列に接続し，キャパシタを変動させることでそ
の部分のリアクタンスを所望の値に変動させている．本
稿では，𝐿𝑚2 はインダクタンスが変動しないリレーコイ
ルを使用し，キャパシタ 𝐶𝑚1, 𝐶𝑚2を制御することでイン
ピーダンス整合を行う．𝐶𝑚1には容量制御回路を使用し，
𝐶𝑚2 にはコンデンサを多数配列して接続をリレースイッ
チで切り変える離散値制御を使用する．容量制御回路に
は微小なスイッチング損失が存在するため，𝐶𝑚2 に容量
制御回路を使用したとき制御が困難になってしまうこと
から単純な離散値制御を選択した．

𝐶𝑚2 は容量値が 10𝑛𝐹 のベースコンデンサに容量値
が 1𝑛𝐹, 2𝑛𝐹, 4𝑛𝐹 の三つの調整用コンデンサを並列に接
続し，各調整用コンデンサの隣にリレースイッチを接
続する事で，導通・非導通を切り替える．この方式によ
り 10𝑛𝐹 ∼ 17𝑛𝐹 まで離散値制御することが可能である．
Fig.12 に本提案手法の制御フローを示す．まず，𝐶𝑚2 を
10𝑛𝐹に制御する．次に，容量制御回路である𝐶𝑚1を制御
し，電源 𝑉1における電圧と電流の位相差を 0にする．そ
の後，オシロスコープにより受電電力を取得し，最終的
に目標としている受電電力との差 𝑑𝑖 𝑓 𝑓 を算出する．こ

Fig. 13: 実験構成

Fig. 14: 実験風景

Table. 1: 素子のパラメータ

Parameter Value Dimension
C3（一次側共振コンデンサ） 1.70 nF
C4（二次側共振コンデンサ） 1.62 nF

L3（送電コイル） 2.07 uH
L4（受電コイル） 2.16 uH

R1 (L1の内部抵抗) 16.08 Ω
R2 (L2の内部抵抗) 16.11 Ω

RL (負荷抵抗) 100 Ω

の 𝑑𝑖 𝑓 𝑓 が最小の値となる 𝐶𝑚2 を探索するのが本制御の
目的となるため，本制御フローを繰り返し行い，現在の
𝑑𝑖 𝑓 𝑓 が 𝐶𝑚2 変更前の 𝑑𝑖 𝑓 𝑓 の方が小さかった場合は 𝐶𝑚2

を 1𝑛𝐹 大きくする．また，現在の 𝑑𝑖 𝑓 𝑓 が 𝐶𝑚2 変更前の
𝑑𝑖 𝑓 𝑓 の方が大きかった場合は制御を終了する．この制御
を繰り返し行うことで，所望の受電電力を送電すること
が出来る．

4. 実験
(1) 実験環境

Fig.13に実験構成を示す．ファンクションジェネレータ
から入力された電力は，LCL回路，送電コイル，受電コ
イルを流れ，最終的に負荷抵抗へと供給される．本実験
で使用した素子のパラメータは，Table.1に示す．送受電
コイルは直径 300𝑚𝑚,高さ 80𝑚𝑚，巻き数 70巻，線間距
離 1𝑚𝑚 のヘリカルコイルを使用し，送受電共に 85𝑘𝐻𝑧

で共振するように共振キャパシタを直列に接続した．ま
た，電源となるファンクションジェネレーターから出力
される交流信号は実行値 3𝑉𝑟𝑚𝑠 に設定し、負荷抵抗に
は 100Ωのメタルクラッド抵抗を使用した．実験風景を
Fig.14に示す．



Table. 2: 送電距離 15.5cmの実験結果

Parameter Value Dimension
電源電圧 V1 3 V
電源電流 I1 7.90 mA

入力インピーダンス Rin 379.75 Ω
送電電力 Pin (V1*I1) 23.70 mW
受電電圧 V2 1.39 V
受電電流 I2 14.00 mA

受電電力 PL (V2*I2) 19.59 mW
送電効率η (PL/Pin) 82.66 %

Table. 3: 送電距離 17cmの実験結果

Parameter Value Dimension
電源電圧 V1 3 V
電源電流 I1 12.62 mA

入力インピーダンス Rin 238.10 Ω
送電電力 Pin (V1*I1) 37.80 mW
受電電圧 V2 1.75 V
受電電流 I2 17.50 mA

受電電力 PL (V2*I2) 30.54 mW
送電効率η (PL/Pin) 80.81 %

Table. 4: 送電距離 18.5cmの実験結果

Parameter Value Dimension
電源電圧 V1 3 V
電源電流 I1 13.90 mA

入力インピーダンス Rin 215.83 Ω
送電電力 Pin (V1*I1) 41.70 mW
受電電圧 V2 1.82 V
受電電流 I2 18.20 mA

受電電力 PL (V2*I2) 33.15 mW
送電効率η (PL/Pin) 79.50 %

(2) 提案手法の評価実験
本節では提案手法の有用性を確認する為に，「MRC-

WPT(整合なし)」，「自動制御 LCL 回路を導入した MRC-
WPT」の二パターンで評価実験を行った．受電側の要求
電力は 70𝑚𝑊 とする．また，送受電コイル間の給電距離
は 15.5𝑐𝑚, 17𝑐𝑚, 18.5𝑐𝑚 の三つに設定し，LCL 回路を導
入した実験ではどの距離でも要求電力を満たす様に設計
した．
a) MRC-WPTの給電実験
はじめにインピーダンス整合回路を導入した場合と比

較検証するために，整合回路を導入しない通常の無線給
電回路の給電実験を行った．Fig.1の無線給電回路で給電
距離が 15.5𝑐𝑚の場合を Table.2に，17𝑐𝑚の場合を Table.3
に，18.5𝑐𝑚 の場合を Table.4に示す．

Table. 5: 送電距離 15.5cmの実験結果

Parameter Value Dimension
電源電圧 V1 3.007 V
電源電流 I1 30.89 mA

入力インピーダンス Rin 97.35 Ω
送電電力 Pin (V1*I1) 92.89 mW
受電電圧 V2 2.59 V
受電電流 I2 26.12 mA

受電電力 PL (V2*I2) 67.65 mW
送電効率η　 (PL/Pin) 72.83 %

Table. 6: 送電距離 17cmの実験結果

Parameter Value Dimension
電源電圧 V1 2.996 V
電源電流 I1 36.07 mA

入力インピーダンス Rin 83.06 Ω
送電電力 Pin (V1*I1) 108.07 mW
受電電圧 V2 2.64 V
受電電流 I2 26.39 mA

受電電力 PL (V2*I2) 69.64 mW
送電効率η　 (PL/Pin) 64.45 %

Table. 7: 送電距離 18.5cmの実験結果

Parameter Value Dimension
電源電圧 V1 3,003 V
電源電流 I1 38.98 mA

入力インピーダンス Rin 77.04 Ω
送電電力 Pin (V1*I1) 117.06 mW
受電電圧 V2 2.68 V
受電電流 I2 26.76 mA

受電電力 PL (V2*I2) 71.61 mW
送電効率η (PL/Pin) 61.18 %

インピーダンス整合を行わない場合，電源電圧が実行
値 3𝑉𝑟𝑚𝑠 では要求電力である 70𝑚𝑊 を供給できなかった．
b) 自動制御 LCL 回路を導入した MRC-WPT の給電
実験

容量制御回路とリレースイッチを使用した自動制御が
可能な LCL 回路を導入することで，どの給電距離にお
いても要求電力の供給が可能であるかを給電実験で検証
した．給電実験で制御する LCL回路に使用する各素子
の目標値は，(6)節に先述した理論式をもとに導出した．
この時，容量制御回路 𝐶𝑚1 は 4.7𝑛𝐹 ∼ 9.6𝑛𝐹 の範囲で調
節可能であり，リレースイッチによる離散値制御の 𝐶𝑚2

は 10𝑛𝐹 ∼ 17𝑛𝐹 の範囲において 1𝑛𝐹 刻みで調節可能で
ある．Fig.11の無線給電回路において給電距離が 15.5𝑐𝑚
の場合の結果を Table.5に，17𝑐𝑚 の場合の結果を Table.6



に，18.5𝑐𝑚 の場合の結果を Table.7に示す．
インピーダンス整合回路を導入しない通常の MRC-

WPTでは，要求電力を供給できなかったのに対し，LCL
回路を導入し自動制御することで常に要求電力に限りな
く近い電力を給電することが可能になった．容量制御回
路にスイッチング損失があることや，コイルやキャパシ
タといった素子に内部抵抗がある影響により，送電効率
が LCL 回路導入前より低下しまうが，給電対象に要求
された電圧を供給することが重要だと考えるため，提案
手法は有用である．

5. 結論

本研究では，自動制御可能な LCL型インピーダンス整
合回路を送電側に導入することを提案した．これは，無
線給電回路における送受電コイル間の給電距離が変動し
た場合でも一定の電力を負荷抵抗に供給するものであっ
た．LCL回路におけるコンデンサの制御には容量制御回
路とリレースイッチを使用した離散値制御の二つの手法
を同時に使用し，ラズベリーパイを接続することで自動
制御を実現した．具体的には，電源電圧 3𝑉 で固定した
状態で受電側から 70𝑚𝑊 の電力を要求された場合に，イ
ンピーダンス整合なしでは要求電力を大幅に下回った電
力しか送電できないが，自動制御可能な LCL 回路を導
入することで要求電力を送電できることを示した．
また，本稿では LCL 回路におけるコンデンサの制御

に，片側はリレースイッチを使用した離散値制御を選択
したが，入力インピーダンスをより正確に調整するため
には連続値制御を使用することが望ましい．そのため，
全てのキャパシタの制御を容量制御回路で行うことが理
想だが，先述した通り損失があることから制御が難しく，
現状使用することが困難である．したがって，容量制御
回路の損失を限りなく小さくするために，スイッチング
損失の低減を実現する必要がある．
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