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This work proposes a method to regulate the output power against self and mutual inductance variations by deliberately detuning

the resonant circuit using variable capacitors. The proposed method can reduce the inverter’s rating compared to conventional output

power regulation methods combined with the resonant frequency tuning method without sacrificing the transmission efficiency.
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1. 序論
ワイヤレス給電とは空間中の電磁界によって物理的な接触

を伴わずにエネルギーを供給する技術であり，利便性の向上
やバッテリーの小型化など多くの恩恵をもたらすことから電
子機器や電気自動車への適用が広がっている (1)。
ワイヤレス給電の最大の特徴はコイル位置の自由度の高さ

であるが，コイル位置によって共振回路のパラメータが変動
し，送電特性が大きく影響を受ける (2)。コイル位置による共
振回路のパラメータ変動はコイルの相互インダクタンスの変
動と自己インダクタンスの変動に分けられる。実用上はコイ
ルにフェライトやアルミシールドを取り付けることが一般的
だが，一方のコイルの自己インダクタンスが他方のコイルの
フェライトやアルミシールドの影響を受けるため，コイル位
置によって相互インダクタンスだけでなく自己インダクタン
スも変動する (3)。そのためコイルの自己・相互インダクタン
スの変動に対して送電特性のロバスト性を高める制御技術が
重要である。相互インダクタンスの変動に対しては共振回路
に印加される電圧の実効値や周波数を制御することでロバス
ト性を高める研究が行われてきた (4)～(6)。また自己インダクタ
ンスの変動に対しては共振回路に可変キャパシタを適用する
ことで積極的に適応する研究が行われてきた (7), (8)。ただし自
己・相互インダクタンスの変動を両方考慮した制御手法はこ
れまであまり検討されて来なかった。
自己インダクタンスや相互インダクタンスなどの回路パラ

メータ変動を考慮したワイヤレス給電システムの定格設計も
重要な課題である。半導体スイッチや受動素子は全ての動作
条件における電流や電圧の最大値を考慮して定格を選定する
必要がある。そのため回路素子に流れる電流や印加される電
圧の最大値をできるだけ低く抑えることはコスト削減の観点

から重要である (9)。先行研究 (10), (11) ではインバータや同期整
流器を制御することで給電開始の際の電流オーバーシュート
を抑制する手法が提案されたが，これらの研究では回路パラ
メータの変動は考慮されていない。また別の先行研究 (12) で
は相互インダクタンスの変動に対してインバータの動作周波
数を制御することで受電電力を一定に保ちながらインバータ
の定格を最小化する手法が提案されたが，この手法は自己イ
ンダクタンスの変動には対処できないという欠点がある。
本稿では先行研究 (12) で提案された手法を拡張し，可変キャ

パシタを用いて回路の共振周波数を制御することで自己・相
互インダクタンスの変動に対して受電電力を一定化する手法
を提案する。可変キャパシタによって自己インダクタンスの
変動を打ち消して共振周波数を一定に維持する手法を提案手
法と比較し，提案手法はインバータの必要定格を大幅に削減
できることを示す。

2. コイル位置変動に対する受電電力一定化手法の
比較

図 1に本節で扱うワイヤレス給電システムの回路図を示す。
L1，L2，M はそれぞれ送電コイル，受電コイルの自己インダ
クタンスと相互インダクタンスを表している。1 節で述べた
ように L1，L2，M はコイルの位置によって変動する。両側の
共振回路には通常の共振コンデンサのかわりに可変キャパシ
タが接続されている。C1，C2 は可変キャパシタの等価キャパ
シタンスを表す。インバータと整流器はそれぞれ電圧が V1dc，
V2dc の定電圧源に接続されている。R1 と R2 はそれぞれ送電
コイルと受電コイルの抵抗成分を表す。
以降では図 2に示す等価回路を用いて解析を進める。V̇1ac，

V̇2ac，̇I1ac，̇I2acはそれぞれ送電側と受電側の電圧と電流のフェー
ザ表現である。RL は整流器の等価インピーダンスを表す。イ
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図 1 共振回路に可変キャパシタを適用したワイヤレス給電
システムの回路図

Fig. 1. Circuit configuration of a WPT system adopting variable
capacitors on both primary and secondary sides

V̇1ac V̇2ac

C1 L1 L2 C2

R1 R2
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図 2 ワイヤレス給電システムの等価回路
Fig. 2. Simplified circuit model of the WPT system

ンバータの動作角周波数は ωで表されている。一般的に V̇1ac

の振幅はインバータのパルス幅（PWM:Pulsewidth Modulation）
制御によって以下のように変えることができる。

V1ac =
2
√

2
π

sin
(
πdinv

2

)
V1dc (1)

dinv は PWM制御のデューティ比を表す。一方で V̇2ac の振幅
は受電側の DC電圧によって以下のように制約される。

V2ac =
2
√

2
π

V2dc (2)

図 2から以下の回路方程式が得られる。
V̇1ac =

(
jωL1 +

1
jωC1

)
İ1ac − jωMİ2ac (3)

V̇2ac = −
(

jωL2 +
1

jωC2

)
İ2ac + jωMİ1ac (4)

また V̇2ac と İ2ac の間には以下の関係が成り立つ。
V̇2ac = RL İ2ac (5)

〈2・1〉 従来の対処方針 一般的に送電コイルと受電コイ
ルのリアクタンスを共振コンデンサで完全に相殺することで
高い送電効率と力率 1を達成できることが知られている。こ
の条件は以下の式で表される。

jωL1 +
1

jωC1
= 0, jωL2 +

1
jωC2

= 0 (6)

一般的に皮相電力とスイッチング損失を最小化するためにイ
ンバータを 1に近い力率で動作させることが望ましい (13)。そ
のため自己・相互インダクタンスの変動に対して受電電力を
一定化する最も直接的な方法は次の通りである。
（ 1） 自己インダクタンスの変動に対して (6) 式が常に満
たされるように可変キャパシタを調整する。

（ 2） インバータの出力電圧を PWM制御で調整すること
で受電電力を相互インダクタンスの変動に対して一定化する。
可変キャパシタの調整によって (6) 式が常に満たされている
とき，(3)式と (4)式は以下のように単純化される。

V̇1ac = − jωMİ2ac, V̇2ac = jωMİ1ac (7)

V̇2ac と İ2ac は同位相のため，(7)式から受電電力は以下のよう
に求まる。

P2 = V2acI2ac =
V1acV2ac

ωM
(8)

(1)式と (2)式に示すように，V1acは可変，V2acは一定である。そ
のため (8)式からV1acをMに比例して変えることで相互インダ
クタンス変動に対して受電電力を一定化することができる。M

と V1acの変動範囲をMmin ≤ M ≤ Mmax，V1ac,min ≤ V1ac ≤ V1ac,max

と定義し，受電電力を P2re f で一定化すると仮定すると，以下
の関係式が成り立つ。

P2re f =
V1ac,minV2ac

ωMmin
=

V1ac,maxV2ac

ωMmax
(9)

V2acは一定のため，(7)式から I1acは Mと反比例の関係にある。
よって M が Mmin から Mmax まで変動するとき，I1ac は以下の
式で定義される I1ac,min から I1ac,max までの範囲で変動する。

I1ac,min =
V2ac

ωMmax
, I1ac,max =

V2ac

ωMmin
(10)

(9)式と (10)式に示すように V1ac は M = Mmax のとき最大値
をとり，I1ac は M = Mmin のとき最大値をとる。複数の異なる
動作条件を考慮した最大電圧と最大電流の積を包括的定格出
力と定義し，S 1 と表すと，S 1 は以下の式のように求まる。

S 1 = V1ac,maxI1ac,max =
V1ac,maxV2ac

ωMmin
=

Mmax

Mmin
P2re f (11)

(11)式はインバータの包括的定格出力が相互インダクタンス
の最大値と最小値の比に依存することを表す。即ち，相互イ
ンダクタンスの変動範囲が広いほど大きな定格が必要になる。
〈2・2〉 提案する対処方針 本節では従来手法で必要とさ
れるインバータの定格を削減するための可変キャパシタの制御
手法を提案する。提案手法は以下の二つの要素から成り立つ。
（ 1） 可変キャパシタを調整することで送電側と受電側の
共振周波数を動作周波数から意図的にずらす。
（ 2） インバータを常にパルス幅最大で動作させることで
一定電圧を出力する。
以降の解析では送電側と受電側の共振回路の直列等価リアク
タンスを以下のように X1，X2 と定義する。

jωL1 +
1

jωC1
= jX1, jωL2 +

1
jωC2

= jX2 (12)

提案手法では X1と X2を適切に調整することで自己・相互イン
ダクタンスの変動に対して受電電力を一定化する。インバー
タの出力電圧は一定のため，V1ac と V2ac の比は V1dc と V2dc の
比と等しくなり，以下のような定数として定義できる。

λ =
V1ac

V2ac
=

V1dc

V2dc
(13)

(12)式と (13)式に基づいて (3)式，(4)式，(5)式を解くこと
で，回路の入力インピーダンスは以下のように求まる。



Ż1 =
V̇1ac

İ1ac
=

RL(ωM)2

R2
L + X2

2

+ j
[
X1 −

X2(ωM)2

R2
L + X2

2

]
(14)

整流器が電圧一定の DCバスに接続されているとき，RL は定
数ではなく回路の動作条件に依存する変数となる。(12)式と
(13)式に基づいて (3)式，(4)式，(5)式を解くことで，RL は
以下の式のように表される。

RL =
ω2 M2 − X1X2√
λ2ω2 M2 − X2

1

(15)

(15)式を (14)式に代入して Im[Ż1] = 0を解くことで以下の関
係式が求まる。

X1 = λ
2X2 (16)

即ち，(16)式が満たされるときインバータの力率は 1となる。
(15)式と (16)式から，(16)式が満たされるときの受電電力は
以下のように求まる。

P2 =
V2

2ac

RL
=

V1acV2ac√
ω2 M2 − λ−2X2

1

=
V1acV2ac√
ω2 M2 − λ2X2

2

(17)

(17)式は P2と Mの間の負の相関を示すと同時に P2と X1，X2

の間の正の相関を示している。即ち，M の増加または減少に
伴って X1，X2 を増加または減少させることで P2 を一定化で
きると考えられる。以降では X1 と X2 は正と仮定する。また
X1,min と X2,min を (16)式を満たす X1，X2 のうち M = Mmin の
もとで受電電力が P2re f となる組み合わせと定義する。即ち以
下の関係式が成り立つ。

P2re f =
V1acV2ac√

ω2 M2
min−λ−2X2

1,min

=
V1acV2ac√

ω2 M2
min−λ2X2

2,min

(18)

(17) 式と (18) 式を比較することで受電電力を P2re f に一定化
するための X1 と X2 の最適値は以下のように導かれる。

X1 =

√
X2

1,min + λ
2ω2(M2 − M2

min) (19)

X2 =

√
X2

2,min + λ
−2ω2(M2 − M2

min) (20)

図 3に 4通りの Mにおいて計算された X1と X2に対する P2

のカラーマップを示す。計算においては動作周波数を 85 kHz，
送電側と受電側の DCバス電圧を 89 Vと仮定している。赤点
線は (16)式を満たす X1 と X2 の集合を表す。赤のマーカーは
X1,min = X2,min = 0Ωと Mmin = 12 µHを (19)式と (20)式に代入
して計算される X1 と X2 の最適値を表す。図 3(d)に示すよう
に，M = 12 µH のときカラーマップの中心において 1 kW の
受電電力が得られる。図 3(a)，図 3(b)，図 3(d)に示すように，
Mの増加に伴って X1 と X2 をカラーマップの中心から遠ざけ
ることで 1 kWの受電電力を維持することができる。即ち，共
振回路のリアクタンス成分を調整することで力率を 1に保ち
ながら相互インダクタンス変動に対して受電電力を一定化す
ることができる。

(15)式，(19)式，(20)式を (14)式に代入することで (19)式
と (20)式が成り立つときの回路の入力インピーダンスは以下
のように求まる。

(a) M = 30 µH (b) M = 24 µH

(c) M = 18 µH (d) M = 12 µH

図 3 X1 と X2 に対する P2 のカラーマップ（単位は kW）
Fig. 3. Colormaps of P2 as functions of X1 and X2 shown in
kilowatts

Ż1 = λ
√
ω2 M2

min − λ2X2
2,min (21)

(21)式は入力インピーダンスが相互インダクタンス変動に関
わらず一定になることを表している。これは送電側の電流振
幅も一定となることを示しており，(18)式と (21)式からその
値は以下のように求まる。

I1ac =
V1ac

Z1
=

V1ac

λ
√
ω2 M2

min − λ2X2
2,min

=
P2re f

V1ac
(22)

V1ac も一定のためインバータの包括的定格出力は以下のよう
に単に V1ac と I1ac の積として与えられる。

S 1 = V1acI1ac = P2re f (23)

即ち，インバータの包括的定格出力は相互インダクタンスの
変動範囲に関わらず受電電力の指令値に一致する。(11)式と
(23)式から提案手法が従来手法と比較してインバータの必要
定格を効果的に削減できることが分かる。

3. 提案手法の実装方法
(12)式，(19)式，(20)式から受電電力を P2re f に一定化する

ための C1 と C2 の最適値は以下のように求まる。
C1 =

1

ω2L1 − ω
√

X2
1,min + λ

2ω2(M2 − M2
min)

(24)

C2 =
1

ω2L2 − ω
√

X2
2,min + λ

2ω2(M2 − M2
min)

(25)

しかしながら実際には L1，L2，Mの変動量は直接知ることが
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図 4 提案する制御手法の全体像
Fig. 4. Overview of the proposed control method

できないため (24)式と (25)式を可変キャパシタの制御に用い
ることはできない。そのため図 4に示すように可変キャパシ
タを制御する手法を提案する。提案手法では以下の二つの動
作を同時に行う。
（ 1） 送電側の可変キャパシタを調整することで v1acと i1ac

の位相差をゼロに制御する。
（ 2） 受電側の可変キャパシタを調整することで受電電力
を P2re f に制御する。
この制御則は図 3に示す P2 のカラーマップに基づいて視覚的
に説明することができる。v1acと i1acの位相差をゼロに制御す
ることで X1 と X2 の座標が X1 = λ

2X2 の直線上に制約される。
この直線上で受電電力が P2re f となる点を探索することで X1

と X2 が (19)式と (20)式に示す最適値に収束する。この制御
則では L1，L2，M の値を用いることなく C1 と C2 を (24)式
と (25)式に示す最適値に制御することができる。またこの制
御手法は送電側と受電側で独立した閉ループによって実装さ
れるため無線通信が不要という利点もある。図 4に示すシス
テムでは PWM 制御可変キャパシタ (14) を送電側と受電側に
適用している。これはスイッチに与える PWM信号のデュー
ティ比によって等価キャパシタンスを以下のように連続的に
変えることができる回路である。

C1eq =
1

1
C11
+ 1

C12

[
1 + 1

2π sin (2πd1) − d1

] (26)

C2eq =
1

1
C21
+ 1

C22

[
1 + 1

2π sin (2πd2) − d2

] (27)

ただしインバータのスイッチング損失はわずかに遅れ力率で
動作させたときに最小となる (13) ため，i1ac が v1ac よりもわず
かに遅れ位相となるように送電側の可変キャパシタを制御す
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図 5 実験機のセットアップ
Fig. 5. Experimental setup

(a) 相互インダクタンス (b) 自己インダクタンス

図 6 垂直ギャップに対する自己・相互インダクタンス
Fig. 6. Self and mutual inductance according to the vertical airgap

ることでシステム全体の効率を最適化することができる。i1ac

と v1acの最適な位相差はMOSFETの特性や動作条件にもよる
が，一般的に 10°以下の小さな値のため，2節の解析の有効性
は損なわれない。

4. 実験検証
〈4・1〉 実験条件 図 5に実験機のセットアップを示す。
実験ではコイルの位置変動に対して 1 kWの受電電力を維持す
ることを目標に提案手法と従来手法をそれぞれ適用し，送電
特性の比較を行った。また実験では送電コイルと受電コイル
の水平位置を固定し，垂直方向の距離を 75 mmから 125 mm

まで変化させた。このときの自己・相互インダクタンスの測
定結果を図 6に示す。送電コイルと受電コイルにはフェライ
トが取り付けられているため，垂直距離の増加に伴って L1 と
L2 が減少する。実験は水平方向のコイル位置を固定して行っ
たが，提案手法と従来手法はどちらも L1，L2，Mの変動量が設
計範囲内であれば水平方向の位置変動に対しても有効である。
コイルの自己・相互インダクタンス以外の実験機のパラメー

タを表 1に示す。提案手法では相互インダクタンスが最小か
つ共振周波数と動作周波数が一致するときに受電電力が 1 kW

となるように DCバス電圧を設定した。従来手法では相互イ
ンダクタンスが最大かつインバータのパルス幅が最大のとき



表 1 実験機のパラメータ
Table 1. Parameters of the experimental setup

パラメータ 記号 値
動作周波数 - 85 kHz

コイルの直列抵抗成分 R1, R2 80 mΩ, 80 mΩ
提案手法の DC バス電圧 V1dc,prop, V2dc,prop 91 V, 91 V
従来手法の DC バス電圧 V1dc,conv, V2dc,conv 147 V, 147 V
提案手法の送電側直列容量 C11,prop, C12,prop 57 nF, 110 nF
提案手法の受電側直列容量 C21,prop, C22,prop 57 nF, 110 nF
従来手法の送電側直列容量 C11,conv, C12,conv 40 nF, 283 nF
従来手法の受電側直列容量 C21,conv, C22,conv 40 nF, 283 nF

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

(a) 垂直距離 75 mm

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

(b) 垂直距離 90 mm

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

(c) 垂直距離 110 mm

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

(d) 垂直距離 125 mm

図 7 従来手法を適用したときの電圧と電流の時間波形
Fig. 7. Voltage and current waveforms when applying the conven-
tional method

に受電電力が 1 kWとなるように DCバス電圧を設定した。提
案手法と従来手法の PWM制御可変キャパシタの直列容量は
2節の解析と図 6の測定結果から必要な等価キャパシタンス
の可変範囲を計算して決定した。提案手法では v1ac と i1ac の
位相差の指令値を 8°とした。また従来手法では v1ac と i1ac の
位相差が 8°，i1ac と i2ac の位相差が 90°となるように可変キャ
パシタのデューティ比を手動で調整し，PI制御によってイン
バータのパルス幅を絞ることで受電電力を 1 kWに維持した。
〈4・2〉 実験結果 図 7と図 8に従来手法と提案手法を適
用したときの電圧と電流の時間波形を示す。従来手法では垂
直距離の増加に伴ってインバータのパルス幅が狭くなる一方
で，送電側の電流振幅が増加していることが分かる。この傾向

time : 5µs/div
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time : 5µs/div

(a) 垂直距離 75 mm
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(b) 垂直距離 90 mm

time : 5µs/div
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time : 5µs/div

(c) 垂直距離 110 mm

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

time : 5µs/div

(d) 垂直距離 125 mm

図 8 提案手法を適用したときの電圧と電流の時間波形
Fig. 8. Voltage and current waveforms when applying the pro-
posed method

(a) 受電電力 (b) 送電効率

図 9 受電電力と送電効率の測定結果
Fig. 9. Experimental results of output power and efficiency

は (9)式と (10)式の解析結果とも合致している。また v1ac と
i1ac はほぼ同位相となっており，i1ac と i2ac の位相差は 90°と
なっている。提案手法では垂直距離に関わらずインバータの
パルス幅は常に最大であり，送電側の電流振幅も一定に保たれ
ている。この結果は (22)式の解析結果とも合致している。ま
た v1ac と i1ac はほぼ同位相となっている一方で，i1ac と i2ac の
位相差は垂直距離によって異なる。垂直距離が 125 mmのとき
は位相差はほぼ 90°であり，垂直距離が小さくなるに従って位
相差が小さくなっている。これは相互インダクタンスが最小
のときは回路の共振周波数が動作周波数とほぼ一致し，相互イ
ンダクタンスが大きくなるに従って共振周波数が動作周波数



から離れていくことを示しており，図 3の結果とも合致してい
る。図 7の波形に高速フーリエ変換を施すことで従来手法に
おけるインバータの電圧と電流の最大値は V1ac,max = 138.0 V，
I1ac,max = 20.5 A と求まる。また図 8 の波形から提案手法に
おけるインバータの電圧と電流の最大値は V1ac,max = 84.8 V，
I1ac,max = 13.3 Aと求まる。よって従来手法と提案手法におけ
るインバータの包括的定格出力は

S 1,conv = 2.83 kVA, S 1,prop = 1.13 kVA (28)

と求まる。この結果は (11) 式 (23) 式とおおよそ合致してお
り，提案手法によってインバータの包括的定格出力が従来手
法から 60%削減される。(28)式の値は (11)式と (23)式から求
まる理論値と比較して 10%ほど大きいが，インバータをわず
かに遅れ力率で動作させていることやコイルと整流器の損失
が影響していると考えられる。
図 9に受電電力と送電効率の測定結果を示す。図 9(a)から

従来手法と提案手法の両方で全ての垂直距離において受電電
力を 1 kWに一定化できていることが分かる。また図 9(b)か
ら従来手法では垂直距離が大きくなるに従って AC-AC 効率
と DC-DC 効率がともに低下するのに対して，提案手法では
AC-AC効率と DC-DC効率がほぼ一定に保たれていることが
分かる。従来手法では垂直距離が大きくなるに従って送電側
の電流振幅が増加するためコイルの損失も増加するが，提案手
法では送電側と受電側の電流振幅が常に一定に保たれるため
コイルの損失も一定となる。さらに従来手法では垂直距離が
75 mmのときを除いてインバータのハードスイッチングが起
こるため，垂直距離が大きくなるに従ってインバータの変換
効率が低下する。その結果 AC-AC効率は垂直距離が 110 mm

以下の領域で従来手法の方が高いのに対して，DC-DC効率は
垂直距離が 90 mm以上の領域で提案手法の方が高くなってい
る。提案手法の効率は垂直距離が小さくなるに従ってわずか
に低下する傾向が見られるが，可変キャパシタのデューティ
比が増加することによる導通損失の増加が影響していると考
えられる。これらの結果から相互インダクタンスが最大値に
近い領域を除くと提案手法が従来手法と比較して送電効率に
おいても優位性があることが示された。

5. 結論
本稿ではコイルの位置変動に伴う自己・相互インダクタン

スの変動に対して受電電力を一定化する制御手法を検討した。
可変キャパシタを用いて回路パラメータ変動に積極的に適応
する二つの制御手法を比較し，提案手法が従来手法と比較し
てインバータの最大電圧と最大電流の積で決まる包括的定格
出力を大幅に削減できることを解析的に示した。1 kWの給電
実験で提案手法が従来手法と比較して包括的定格出力を 60%

削減できることを確認した。また提案手法がコイルの位置変
動に対して 93%以上のほぼ一定の DC-DC効率を維持できる
ことも確認した。
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