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第1章 序論

1.1 研究の背景

移動体通信システムは，高速化，高性能化に向け進化し続けており，我々の生活の身近で

多く利用されるようになってきている．比較的長距離の通信システムとしてはスマートフォ

ンに代表される携帯電話システムがあり，短距離の通信システムとしては無線LAN（Local

Area Network），特定小電力無線，Bluetooth等がある．また，これらの無線通信システ

ムは，スマートメータシステム，スマートエントリ，カーマルチメディア，HEMS（Home

Energy Management System）等の 1つの実現手段となっており，豊かで環境に優しい社会

の実現に向けて必要不可欠のものとなっている．

これらのシステムでは，無線通信装置が必ずしも移動するとは限らず，一度設置されれ

ば固定状態で使用される場合もある．例えば，スマートメータシステムでは，スマートメー

タが各住宅に一度設置されれば動かされることはほとんど無い．しかし，こうした場合に

おいても，無線通信装置はどこに設置されるか分からない．また，一般に装置を小形化す

る必要があるため小形アンテナを搭載することになるが，小形アンテナは周囲の設置環境

の影響を大きく受ける．したがって，通信装置が移動しなくとも，移動体通信と類似の性

能が要求される．ここでは，元々の移動体通信と類似の性能が要求されるこうしたシステ

ムも含めて，“移動体通信”と呼ぶことにする．

移動体通信システムは，一般には，基地局と小形端末から構成される．また，通信方式

によっては，例えばマルチホップ通信システムのように，小形端末のみから構成される場

合もある．いずれにせよ，小形端末は必ず用いられる．移動体通信システムの進歩に伴い，

小形端末用アンテナには，小形化，広帯域化がますます求められている．また，通信性能

向上を目的としてMIMO（Multiple Input Mutiple Output）やダイバーシチを適用するた

めに，複数のアンテナを搭載することが求められる場合もある．一方，基地局においては，

小形端末と比較して，より高性能，高機能なアンテナが用いられる．一般に，携帯電話用

基地局では，電気的ビームチルトの可能なリニアアレーアンテナが用いられる．

本章では，移動体通信向けの小形端末用アンテナと基地局用アンテナの技術及びその課

題について述べる．
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1.2 小形端末用アンテナ

1.2.1 小形アンテナの特性

小形端末に搭載される小形アンテナの特性について述べる．小形の定義としては，電気

的小形，物理的小形等がある [1]．電気的小形は使用波長比で小形であることを意味し，物

理的小形は単に物理的寸法が小さいことを意味する．ただ，一般に小形アンテナと言えば

電気的小形アンテナを指す [2]．Wheelerは，小形アンテナの対象とする寸法の目安として，

1 radian sphere内にあるアンテナを提唱した [3]．radian sphereは半径が λ/2π（λ: 波長）

の球であり，この球面上では蓄積界と放射界が等しい．この球の内部では蓄積界が支配的

であり，また，電気的な寸法は λ/2πで規格化すると分かり易いので良く用いられる．

小形アンテナは，小形化するほど周波数帯域と放射効率が劣化するという物理学的特性

がある．小形アンテナの理論限界を論ずる際にはQ値が用いられる．小形アンテナの理論

限界については，最初にChuが球面波展開を用いて水平面内無指向性アンテナのQの最小

値（下限Q値）を求めた [4]．Chuの議論に基づき，Hansenは最低次のモードの下限Q値

とアンテナの電気的寸法との関係を導出した [5], [6]．また，Collinらは，全電磁界のエネル

ギー密度から放射に関係するエネルギー密度を差し引くことで，リアクティブな電気・磁

気エネルギーを計算し，各モードの下限Q値の簡単な表現式を求めた [7]．それによると，

最低次のモードの下限Q値は次式で表される．

Qr =
1

ka
+

1

(ka)3
(1.1)

ここで，k = 2π/λであり，aはアンテナを取り囲む最小の球の半径である．Hansenの式と

Collinの式は，ka < 1ではほぼ一致する．アンテナに損失がある場合には放射電力に損失

電力が加わり，ηを放射効率として，Q値はQr ηとなる．また，単共振のアンテナの場合，

Qと比帯域Bとの間には次式の関係がある（付録A参照）．

B =
1

2Q

√
(s2 − 1)

(
1− 1

s2

)
(1.2)

ここで，sは許容できる最大のVSWRである．したがって，式 (1.2)に，Q = Qr ηと式 (1.1)

を代入して，

Bη =
1

2

(
1

ka
+

1

(ka)3

)−1
√

(s2 − 1)

(
1− 1

s2

)
(1.3)

が得られる．式 (1.3)は小形アンテナの理論限界を示す式であり，あるアンテナ寸法 kaが

与えられた時のBηの最大値を示している．式 (1.3)から分かるように，アンテナを小形化

すると，帯域Bが減少するか，放射効率 ηが劣化する．Bηは小形アンテナの性能を比較

する指標として用いられ，この値が大きいほど与えられた寸法制約下で高性能であると判

断できる．Sievenpiperらは，2010年までに IEEEで発表された 110種類の小形アンテナの

Bηを調べ，上記の理論限界式を超えるものは無いことを示した [8]．また，帯域と放射効

率だけでなく利得も含めて評価する方法も提案されている [9]．
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1.2.2 小形アンテナの実用化技術

寸法，使用帯域，放射効率（利得）などの要求条件下で，理論限界に近いアンテナを設

計するための技術について述べる．森下らは，小形端末に搭載される小形アンテナの設計

概念について数種類に分類している [10]．それによると小形アンテナを高性能化するため

の設計概念は，主として，(1)端末内の地導体を放射体の一部として積極的に利用する設計

と，(2)アンテナを端末内の地導体から分離する設計に分類される．前者では地導体に電流

を流すモノポール系のアンテナが，後者では地導体に流れる電流を抑制できるダイポール

系のアンテナが用いられることが多い．

小形端末用アンテナでは，無線通信システムの進化に伴って小形化が進んできた．アン

テナが小形になると帯域，効率，利得が劣化するが，小形端末内にはその多くの部分に渡っ

て地導体があり，地導体も放射体（アンテナ）として利用することで性能を向上させるこ

とができる．地導体を放射体の一部として利用した設計方法は，与えられた筐体寸法下で

アンテナ性能を限界近くまで向上させることができる一方，小形端末全体の設計に積極的

に参加する必要があり，端末構造とアンテナ以外も含めた端末の性能・機能の最適化に多

くの時間を要する．また，端末構造が複雑になれば，アンテナ性能を確保するための設計

が困難になる．地導体に流れる電流を低減し，アンテナを端末内の地導体から分離して設

計できれば，端末構造や他の部品に起因する不確定要素を低減できる．一方，この方法で

は，アンテナ性能を確保するために，地導体を利用する方法よりアンテナ寸法を大きくす

る必要がある．このように，上記 2つの設計概念には一長一短があり，要求条件に応じて

使い分けることが重要である．

モノポール系のアンテナ

モノポールアンテナを小形化する方法を以下に示す．

1. 逆 L, 逆 Fアンテナ

逆 Lアンテナは，モノポールを途中で折り曲げて低姿勢化したアンテナである [9],

[11]．逆 Lアンテナは，地板からの高さが低いため放射抵抗が低くなり，一般に 50Ω

との整合が取れない．逆 Fアンテナはこの問題を解決するために考案されたもので，

アンテナと地板の間を短絡線で接続し，給電線と短絡線をアンテナインピーダンスに

並列のショートスタブのように動作させることで整合を取ることができる [9]．

2. 板状逆 Fアンテナ

板状逆 Fアンテナは，逆 Fアンテナの地板に平行な線状導体部分を板状導体に置き

換えることで，広帯域化を図ったアンテナである [12], [13]．また，ショートパッチア

ンテナの変形と考えることもできる．板状逆 Fアンテナは，携帯端末用内蔵アンテ

ナとして代表的なものである．
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3. ヘリカル，メアンダラインアンテナ

ヘリカルアンテナは，その直径とピッチが波長と比べて十分に小さい場合はノーマル

ヘリカルアンテナ [14]–[16]と呼ばれ，モノポールと同様の指向性を持つ．メアンダ

ラインアンテナ [17], [18]は，ヘリカルアンテナを平面状に構成したアンテナであり，

基板上に作成できるので作り易いという利点がある．

4. 容量装荷モノポールアンテナ

容量装荷モノポールアンテナは，モノポールの先端に円形導体板を装荷し，導体板と

地板の間に発生する寄生容量により低姿勢化したアンテナである [19]．給電点は導体

板の中央に設置し，TM01モードのパッチアンテナとも考えることができる．導体板

と地板の間に短絡ピンを設け，短絡ピンの数及び給電点と短絡ピンの距離を調整する

ことでインピーダンス整合を実現できる [19]–[21]．

5. インダクタンス装荷モノポールアンテナ

インダクタンス装荷モノポールアンテナ [22], [23]は，モノポールの途中に L成分を

付加することで小形化したアンテナである．電流が強く流れる給電点付近に装荷した

方がより小形化できるが，実際のインダクタンス素子には直列抵抗成分があるため損

失も増加する．

6. 誘電体または磁性体を利用する方法

アンテナの周囲に誘電体 [24]または磁性体 [25]を設置する方法では，誘電体や磁性体

の波長短縮の効果によりアンテナを小形化できる．この方法では小形化はできるが，

当然のことながら帯域や放射効率は劣化する．

これらのモノポール系のアンテナを小形端末に用いる場合には，その特性が小形端末内

の地導体の形状に大きく影響される．平沢らは，筐体上のモノポールアンテナの特性を検

討し，1/4波長モノポールでは 1/2波長モノポールと比較して筐体に流れる電流が大きい

ことを示した [26]．筐体上の電流からの放射を積極的に利用した例としては，2枚の地板を

折り畳む構成の二つ折り式端末において，筐体開時に 2枚の地板間を給電しダイポールと

して動作させる方法がある [27], [28]．このように，筐体 (端末の地導体)上の電流により筐

体もアンテナとして動作し，地導体の形状がアンテナ特性を変化させる．したがって，小

形・広帯域・高効率のモノポールアンテナを実現するためには，端末構造を含めた最適設

計法の確立が課題である．

ダイポール系のアンテナ

無限地板上のモノポールの電流分布はイメージ電流を考慮するとダイポールと等価なの

で，ダイポールの小形化方法はモノポールと同様である．ダイポール系のアンテナは地導

体が不要のため，給電方法を工夫すれば，地導体 (筐体)に流れる電流を抑制して地導体形
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状の影響を低減できる．小形端末に設置したダイポール系のアンテナへの給電方法を以下

に示す．

1. バランを用いる方法

ダイポールは平衡型アンテナのため，不平衡線路で給電する場合にはバランが必要

となる．バランとしては，シュペルトップ型バラン，分岐バラン，迂回線路バラン，

テーパバラン，集中定数素子 (L, C)によるバラン等がある [29]–[31]．このうち，小

形端末においてはバランを小形化する必要があるため，集中定数素子によるバランが

候補として考えられるが，帯域が狭くなる．

2. スリーブアンテナ

スリーブアンテナは，同軸線路の内導体に接続された 4分の 1波長のモノポールと，

同軸線路の外導体に接続され同軸線路を覆う 4分の 1波長のスリーブ導体から構成さ

れたアンテナである [32]–[35]．スリーブ導体には，放射素子としての機能と，同軸線

路の外導体の外側に流れる漏れ電流を阻止する機能がある．したがって，新たなバラ

ン構造が不要である．スリーブアンテナには，マイクロストリップ線路により給電し，

誘電体基板上に作成する方法 [36]，平行二線により給電する方法 [37]もある．スリー

ブアンテナを端末筐体から飛び出すように設置すれば，筐体に流れる電流を抑制する

ことができる．

3. 自己平衡作用を利用する方法

半波長の折り返しダイポールアンテナは自己平衡作用を有することが知られており，

不平衡給電しても筐体上の電流を抑制することができる [38], [29]．折り返しダイポー

ルアンテナを小形化して携帯端末上で実現した例が報告されている [39]．

ダイポール系のアンテナでは，地導体に流れる電流を抑圧できるので，端末構造に起因

する特性劣化を低減できる．しかし，アンテナ性能を確保するためには，モノポール系の

アンテナよりアンテナ寸法を大きくする必要がある．小形端末のアンテナ実装領域は限ら

れているため，効率を維持したまま広帯域に適用できる小形ダイポールアンテナの設計法

確立が課題である．

1.2.3 線状アンテナの解法

モノポールやダイポール等の線状アンテナの解法としては，積分方程式を解いてアンテ

ナの電流分布を求め，これにより放射特性を求める方法について多くの研究がなされてい

る．古くは，電界から電流を求める Pocklingtonの積分方程式（付録 B参照）を解く方法

[40]，ベクトルポテンシャルから電流を求めるHallénの積分方程式を解く方法 [41]があり，

Kingは直線状の導体について級数展開により未知電流を求めている [42]．また，Meiは，曲

線状導体に対する積分方程式の導出を行っている [43]．更に，Harringtonがモーメント法
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を提唱し [44]，計算機の発展とともに急速に普及してきた [45], [46]．モーメント法では，積

分方程式の未知電流を未知係数と基底関数で展開し，積分方程式の両辺に試行関数を掛け

て積分することにより，連立方程式に変形して数値的に未知電流を求める（付録C参照）．

板状導体や誘電体が存在する問題の解法にも使用されている [47]．

他の解法として，偏微分方程式を数値的に解く時間領域差分法（FDTD, Finite Difference

Time Domain）[48]や有限要素法（FEM, Finite Element Method）[49]もある．しかし，

これらの方法では空間を直方体や四面体等のセルに分割するために，一般に，線状アンテ

ナに適用する場合にはメモリが大きくなり，複雑な形状の線状アンテナの場合には精度が

劣化する．

積分方程式を解く際には，一般に，電流は円筒導体の中心軸を流れていると仮定し，こ

れによる円筒導体表面のポテンシャルを計算する（細線近似）．すなわち，近似核を用い

る．また，波源としては，無限小の間隔に電圧 V が印加されると仮定した δ関数を用い，

給電部の有限間隙を考慮しない．実際の線状アンテナは線径と給電間隙が有限なので，高

精度に解析するためにはこれらを考慮する必要がある．したがって，厳密核と有限間隙の

両方を考慮した高精度の確立が課題である．

1.3 基地局用アンテナ

1.3.1 基地局用アンテナへの要求条件

基地局用アンテナには，屋外用としてセクタアンテナ [50]，水平面無指向性アンテナ [51]–

[53]があり，不感地用として双指向性アンテナ，低姿勢アンテナがある [54]．ここでは，基

地局として代表的なセクタアンテナに着目する．移動体通信基地局における無線ゾーン構

成は，主に 3セクタ，6セクタであり，設置場所のトラフィック量に応じてセクタ分割数と

サービスエリア半径を変化させている．したがって，セクタ分割数に対応した水平面指向

性とサービスエリア半径に対応した垂直面指向性がアンテナに要求される．水平面ビーム

幅（電力半値角）は，セクタ角（3セクタでは 120度，6セクタでは 60度）と同じにする

場合もあるが，隣接セクタ間の干渉を低減するためにはセクタ角より狭くした方が加入者

容量を大きくでき [55]，80～90度 (3セクタ)や 45度 (6セクタ)も用いられる．

水平面ビーム幅はセクタ構成に依存するため，高利得とするためには垂直面ビーム幅を

狭くする必要があり，垂直方向に配列したリニアアレーアンテナが用いられる．また，隣

接セルとの干渉を低減するために，ビーム方向は水平面から下にチルトさせる必要があり

[56], [57]，チルト角をトラフィック量に応じて変化させることでサービスエリア半径を調整

する．電気的にビーム方向を垂直面内で変化させるために，各素子アンテナの励振位相を

変化させる移相器が用いられる [58]．

また，基地局用アンテナでは，マルチパスフェージングを抑制するために，空間ダイバー

シチや偏波ダイバーシチが使用されることが多い．中でも偏波ダイバーシチは，省スペー

スでありながら空間ダイバーシチと同等以上の効果があるため，広く使用されている [63]．
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基地局用アンテナの高性能化・高機能化を実現するキーコンポーネントは，電気的ビー

ムチルトを可能とする移相器と，偏波ダイバーシチを可能とする直交偏波共用の素子アン

テナである．

1.3.2 移相器

基地局用アンテナにおいてはPIM (Passive Intermodulation) を抑圧する必要があるため

[59]，移相器としては金属間接触の無い構造が望ましい．また，半導体チップを用いた電気

制御の移相器 [60]–[62]は，耐電力が低くコストが高いため，基地局用途には適さない．し

たがって，機械的に制御する移相器が用いられるが，低損失でありながら構造が簡易であ

ることが求められる．簡易・小形で金属間接触の無い移相器の設計法確立が課題である．

1.3.3 素子アンテナ

偏波ダイバーシチアンテナの従来例としては，垂直偏波素子にダイポール，水平偏波素子

に無給電素子付きのC形ダイポール [64]や反射板の内側に傾けた 2本の逆相給電モノポー

ル [65]を用いることで 120度ビームアンテナを得た例がある．また，垂直偏波素子に 2素

子ダイポールアレーを用い，水平偏波素子にV形ダイポール [66]や両端に無給電素子を配

置したダイポール [67]を用いることでビーム幅が 60度となる偏波共用アンテナが報告され

ている．更に，±45度偏波を採用し，800MHz帯用としてダイポールを，2GHz帯用として

偏波共用パッチアンテナを用いることで，800MHz／ 2GHz帯偏波共用 60度ビームアンテ

ナを得た報告がある [68], [69]．800MHz帯を垂直／水平偏波共用，2GHz帯を±45度偏波

共用とすることで，素子間の結合量を低減させた例も報告されている [70]．

偏波ダイバーシチアンテナにおいては，所望の水平面ビーム幅，周波数帯域を満足する

ことの他に，ダイバーシチ利得を上げるために低交差偏波化が重要となる．また，2偏波

に対応するために給電回路が複雑になる．アンテナを一体構成して省スペース化できる偏

波ダイバーシチアンテナにおいては，簡易な構成で低交差偏波アンテナを実現する設計法

の確立が課題である．

1.4 本研究の内容と論文の構成

本研究で取り上げるテーマの関係図を図 1.1に示す．小形端末用アンテナに関しては，モ

ノポール系，ダイポール系のアンテナ，線状アンテナの解法についての課題に対する提案

を行う．基地局用アンテナに関しては，ビーム方向を制御する移相器，偏波ダイバーシチ

を実現する素子アンテナについての課題に対する提案を行う．以上により，移動体通信シ

ステム用アンテナの高性能化に寄与することを目的とする．

図 1.2に，本研究で取り上げたテーマ，課題，内容の関係を示す．
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図 1.1: 本研究で取り上げるテーマの関係図

1. 小形端末用アンテナ

本研究では，小形アンテナの実用化技術として，モノポールアンテナの端末構造を含

めた最適設計法と，地導体に流れる電流を抑圧できる小形ダイポールアンテナの設計

法を提案する．高速化に向け進化し続けている移動体通信システムでは，小形端末用

アンテナの広帯域化が課題となっており，限られた実装領域下で広帯域に適用できる

高効率のモノポール系，ダイポール系のアンテナについて提案する．

端末内の地導体を放射体の一部として積極的に利用するモノポール系のアンテナにつ

いては，2枚の地板をスライドさせる構成のスライド式端末において，スライド構造

の共振を利用することでアンテナの入力インピーダンスを広帯域化する方法を提案す

る（第 2章）．原理を示し，有効性を計算，測定により提案方法の有効性を実証する．

地導体に流れる電流を抑制できるダイポール系のアンテナについては，可変容量 C

を装荷した小形の帯域可変スリーブアンテナを提案し，Cを変化させることで漏れ電

流を阻止する周波数帯域を調整できることを計算と実験により示す（第 3章）．

線状アンテナの解法については，一般に，積分方程式を解く際に細線近似（近似核）

と δ関数波源を用いており，高精度化が課題である．そこで，厳密核と給電部の有限
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図 1.2: 本論文の構成

間隙の両方を考慮した，計算コストの低い解法を提案する（第 4章）．Hallénの積分

方程式に対してNyström法を適用し，近似核を厳密核に変換する補正関数を導出す

る．また，特異性を持つ核に対して，1点修正法を提案する．更に，計算値が測定値

と非常に良く対応することを示す．

2. 基地局用アンテナ

基地局用アンテナにおいて電気的にビームをチルトさせる場合には，給電回路が複雑

となるため，キーコンポーネントである移相器について損失を低く抑えながら簡易

化・小形化することが課題である．そこで，簡易・小形のM字型誘電体移相器を提

案し，設計式を導出する（第 5章）．提案する移相器は金属間接触構造が無く，M字

型の誘電体板をストリップ線路のストリップ導体と地導体板の間で動かすことで移相

量を調整することができる．計算と測定により検証し，計算結果，測定結果，理論式

の傾向がほぼ対応することを示す．

また，偏波ダイバーシチに対応した直交偏波共用アンテナでは，ダイバーシチ利得を

上げるために，簡易な構成で交差偏波を低減させることが課題である．そこで，素子

アンテナ技術として，直交偏波共用パッチアンテナにおいて，基板誘電率を最適化す

ることによりチルト面における交差偏波を低減する方法を提案する（第 6章）．また，

交差偏波レベルの限界値を明らかにする．本方法が有効であることを計算と実験によ

り実証する．

最後に，第 7章で本研究の結論を示す．
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第2章 スライド構造の共振を利用した小
形端末用アンテナの広帯域化方法

本章では，スライド構造を有する小形端末にモノポールタイプのアンテナを設置した時に，

スライド構造の共振を利用することで，アンテナの入力インピーダンスを広帯域化する方法

を提案する．スライド構造は互いに重なった 2枚の地板と，地板間を接続するFPC(Flexible

Printed Circuit)から構成される．スライド構造が並列共振することでアンテナの入力イン

ピーダンスにキンク（kink：結び目状の軌跡）が現れ，広帯域化が実現できる．また，スラ

イド構造の並列共振周波数は，FPCの長さと地板間容量を変化させることで調整でき，こ

のことをFDTD法を用いた計算，測定により確認する．更に，並列共振周波数より高い周

波数では，電流分布が大きく変化し導体損が大きくなることで放射効率が低下することを

示す．

2.1 まえがき

移動体通信システムは高速化に向け進化し続けており，小形端末用アンテナの更なる小

形化・広帯域化が要求されている [1]–[4]．アンテナ性能を劣化させずにアンテナを小形化

するためには，端末内の地導体を放射体の一部として利用することが有効であり，広く研

究されている [3]．1枚の地板で構成された端末においては，地板のアンテナがある位置と

反対側にチョーク構造 [5]やストリップ導体 [6]を設置し，地板長を電気的に変化させるこ

とで広帯域化する方法が報告されている．また，地板上の電流分布を制御する方法として，

地板に非励振素子を設置することで高効率化した例 [7]や，地板に切り込みを入れること

で多周波化した例 [8]がある．自己補対アンテナを応用して，地板にスロットを設けること

で広帯域化した例も報告されている [9]–[11]．2枚の地板を折り畳む構成の 2つ折り式端末

においては，2枚の地板を接続するFPCの形状を工夫することで高効率化を図った例 [12]，

アンテナ給電点近傍で 2枚の地板を接続することで放射効率を改善した例 [13]，2枚の地板

間を給電し，筐体を閉じた際に 2枚の地板を短絡することで広帯域化した例 [14]，2枚の地

板の接続部近傍にチョーク構造を設け，一方の地板の影響を低減することで特性を改善し

た例 [15]が報告されている．更に，2枚の地板をスライドさせる構成のスライド式端末に

おいては，モノポールタイプのアンテナを用いる場合，ある条件下で広帯域なインピーダ

ンス特性が得られることが知られている [16]．しかし，その動作原理や放射特性に関する

報告はこれまでなかった．
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図 2.1: スライド式端末向けアンテナの構成 ( c⃝2013 IEICE[17])

本章では，スライド構造を有する小形端末にモノポールタイプのアンテナを設置した時

に，スライド構造の共振を利用することで，アンテナの入力インピーダンスを広帯域化す

る方法を提案する．スライド構造が並列共振することでアンテナの入力インピーダンスに

キンクが現れ，広帯域化できることを示す．また，スライド構造の並列共振周波数は，FPC

の長さと地板間容量を変化させることで調整でき，このことをFDTD法を用いた計算，測

定により確認する．更に，並列共振周波数より高い周波数では，電流分布が大きく変化し

導体損が大きくなることで放射効率が低下することを示す．

2.2 スライド構造の共振を利用した広帯域化方法の動作原理

2.2.1 並列共振による広帯域化

提案するスライド式端末向けアンテナの構成を図 2.1に示す．互いに重なった 2つの筺

体をスライドさせる構造となっており，GND #1, #2は，各筺体内の回路基板の地板を模

擬したものである．ここでは，GND #1と GND #2をスライドさせた状態を考える．ま
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(a) Smith chart (b) Reflection coefficient

図 2.2: hs = 5mm, lf = 44mmの時の入力インピーダンス計算結果
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図 2.3: hs = 5mm, lf = 59mmの時の入力インピーダンス計算結果

た，電気信号を伝送するために，GND #1とGND #2の間に FPCが接続される．折り曲

げモノポールアンテナをGND #1の端部に，スライドさせた時にGND #2の背面に位置

するように設置する．FPC長 lf は，図 2.1の断面図に示すように，FPCのGND #2との

接続位置 lpを変化させて調整し，lf = lp + 16 + hsとする．折り曲げモノポールの長さは

約 2.15GHzにおいて 1/4波長とし，本論文では 2GHz帯における検討を行う．

GND #1と GND #2の間隔 hs が 5mmの場合を考える．FPC長 lf が 44mmの時に，

FDTD法を用いて計算した入力インピーダンスを図 2.2に示す．なお，FDTD法の吸収境

界条件は PML4層とした．lf = 44mmの場合，VSWR ≦ 3となる比帯域は 13.0%である．

一方，lf = 59mmの時の入力インピーダンス計算結果を図 2.3に示す．キンクが現われ，

VSWR ≦ 3となる比帯域は 23.6%となり，広帯域化することが分かる．ここで，並列共振

周波数 frを入力インピーダンス実部が極大となる周波数と定義すると，lf = 59mmの時に

は fr = 2.13GHzである．このように，並列共振を利用すれば，広帯域な特性を得ることが

できる．
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図 2.5: hs = 5mm, lf = 59mmの時のport Aから見た入力インピーダンス計算結果 ( c⃝2013

IEICE[17])
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図 2.6: スライド構造が並列共振するメカニズム

2.2.2 考察

次に，広帯域化する条件を探すために，図 2.1のモデルからモノポールを削除し，GND

#1とGND #2の間を励振する場合を考える．図 2.4のように，port AをGND #1とGND

#2の間に設置する．また，port Aは，モノポールが近傍にあるGND #2に結合している

と考え，モノポールアンテナの給電点直下に配置する．hs = 5mm，lf = 59mmの時の入

力インピーダンス計算結果を図 2.5に示す．ここで，GND #1とGND #2の間を励振した
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図 2.7: 逆 Fアンテナ，平板逆 Fアンテナの計算モデル ( c⃝2013 IEICE[17])

時の並列共振周波数を fr2とすると，fr2 = 2.145GHzである．これより，アンテナの並列

共振周波数 frはスライド構造の並列共振周波数 fr2とほぼ等しいことが分かる．以上から，

GND #1, GND #2, FPCから構成されるスライド構造が並列共振することにより，アン

テナの入力インピーダンスにキンクが現れ，広帯域化していることが分かる．

図 2.6に示すように，スライド構造では，GND #1と GND #2が重なった構造となって

いるため，両地板間に寄生容量Csが発生する．また，地板間に FPCが接続されているた

め，この FPCの長さが地板間のインダクタンス成分 Lsとして作用する．したがって，ス

ライド構造の共振は並列共振回路として近似することができる．また，スライド構造が共

振する周波数 frは，

fr =
1

2π
√
LsCs

(2.1)

と書くことができる．式 (6.1)から，frは，Ls, Csを大きくするにつれて低くなると推察

できる．

また，アンテナ素子を折り曲げモノポールから，逆Fアンテナ（図 2.7(a)），平板逆Fア

ンテナ（図 2.7(b)）に変更した場合を考える．逆Fアンテナ，平板逆Fアンテナの入力イン

ピーダンス計算結果（hs = 5mm, lf = 59mm）を図 2.8に示す．逆 Fアンテナの場合，折

り曲げモノポールと同様にキンクが現われ，VSWR ≦ 3となる比帯域は 20.5%である．一

方，平板逆 Fアンテナの場合，キンクが小さくなり，VSWR≦ 3となる比帯域は 16.2%と

狭くなる．これは，折り曲げモノポール，逆FアンテナはGND #2の近傍にあるためアン
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図 2.8: 逆 Fアンテナ，平板逆 Fアンテナの入力インピーダンス計算結果（hs = 5mm, lf
= 59mm, c⃝2013 IEICE[17]）
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図 2.9: アンテナの等価回路

テナ素子からGND #2への結合が大きいが，平板逆 FアンテナはGND #1上のGND #2

と反対側にあるためGND #2への結合が小さいことが原因と考えられる．したがって，ス

ライド構造の共振を利用して広帯域化するためには，アンテナをGND #2の近傍に設置す

る必要がある．

モノポールタイプのアンテナは，抵抗Ra，インダクタンスLa，キャパシタンスCaから

成る直列共振回路と等価的に見なすことができる．したがって，スライド構造の共振を利

用したアンテナの等価回路は，図 5.2のように，スライド構造の共振による並列共振回路

とモノポールの共振による直列共振回路が結合係数 kを介して接続されているものと考え

ることができる．なお，提案方法は，図 2.1と同じ小形端末の大きさで，2GHz帯より低い

周波数帯である 800MHz帯においても適用可能である [18]．
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図 2.10: スライドを閉じた場合の計算モデル ( c⃝2013 IEICE[17])
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図 2.11: スライドを閉じた場合の入力インピーダンス計算結果（hs = 5mm, lf = 59mm）

2.2.3 スライドを閉じた場合

スライドを閉じた場合には，スライドを開けた場合と比較して，地板間容量Csが大きく

なり並列共振周波数が低くなるため，同じ周波数帯域にキンクが現われない．そこで，スラ

イド閉時に広帯域化する方法としては，図 2.10に示すように，折り曲げモノポールをGND

#2から飛び出させ，アンテナをGND #2から離す方法が考えられる．図 2.11に，スライ

ドを閉じた図 2.10のモデルの入力インピーダンス計算結果（hs = 5mm, lf = 59mm）を示

す．並列共振周波数は fr = 1.465GHzと低くなるが，VSWR≦ 3となる比帯域は 25.5%で

あることが確認できる．
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図 2.12: lf = 54, 59, 64mmの時の入力インピーダンス計算結果
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図 2.13: FPC長 lf と fr, fr2の関係の計算結果 ( c⃝2013 IEICE[17])

2.3 数値計算結果

2.3.1 並列共振周波数

図 2.1のモデルについてFDTD法を用いた計算を行い，上記動作原理を検証する．まず，

hs = 5mmとし，FPC長 lf を変化させる場合を考える．lf = 54, 59, 64mmの時の入力イ

ンピーダンス計算結果を図 2.12に示す．lf を大きくするにつれて，キンクが低い周波数側

へ移動することが分かる．また，lf と並列共振周波数 frの関係を図 2.13に示す．図 2.13に

は，GND #1とGND #2の間を励振した図 2.4のモデルの並列共振周波数 fr2をあわせて

示す．frと fr2はほぼ等しく，筐体が並列共振することにより，アンテナの入力インピーダ

ンスにキンクが現れていることが確認できる．また，lf を大きくし，地板間のインダクタ

ンス成分 Lsを大きくするにつれて，並列共振周波数 frが低くなることが分かる．
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図 2.14: C1 = 0.25, 0.5, 0.75pFの時の入力インピーダンス計算結果
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図 2.15: C1と fr, fr2の関係の計算結果 ( c⃝2013 IEICE[17])

スライド構造を有する小形端末は，実際には図 2.1に示したような単純な構成ではなく，

GND #1とGND #2の間にスライドレールが設置されたり，GND #1, #2上に部品が実

装される．これらによる地板間容量Csの増加を模擬するため，GND #1とGND #2の間

にキャパシタC1を設置する場合を考える（図 2.1参照）．hs = 5mm, lf = 49mmとし，C1

を変化させた時の入力インピーダンス計算結果を図 2.14に示す．C1を大きくするにつれ，

キンクが低い周波数側へ移動することが分かる．また，C1と並列共振周波数 fr, fr2の関係

を図 2.15に示す．frと fr2はほぼ等しく，スライド構造が並列共振することで，アンテナ

の入力インピーダンスにキンクが現れていることが確認できる．また，C1を大きくし，地

板間容量Csを大きくするにつれて，並列共振周波数 frが低くなることが分かる．
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図 2.16: hs = 3mm, lf = 59mmの時の入力インピーダンス計算結果 ( c⃝2013 IEICE[17])
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図 2.17: 周波数と放射効率の関係 ( c⃝2013 IEICE[17])

2.3.2 放射特性

次に，放射特性について検討する．ここでは，hs = 3mm, lf = 59mmとする．入力イ

ンピーダンス計算結果を図 2.16に示す．並列共振周波数は fr = 2.2GHzである．これまで

の計算結果は導体を全て銅とした場合であるが，実際にはGND #1, GND #2, FPC上の

部品やパターンにより表面抵抗が大きくなる [19]．そこで，GND #1, GND #2, FPCの表

面抵抗Rsを変化させた場合を検討する．図 2.17に，周波数と放射効率（不整合損含まず）

の関係を示す．図 2.17において，RsCuは銅の表面抵抗であり，並列共振周波数も併せて示

す．これから，放射効率は表面抵抗が大きくなるにつれ全体的に劣化することが確認でき

る．また，並列共振周波数 frより高い周波数の 1.05fr付近で放射効率が低下することが分

かる．
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図 2.18: hs = 3mm, lf = 59mmの時の放射パターン計算結果 ( c⃝2013 IEICE[17])

図 2.18に，Rs = RsCuの時の放射パターン計算結果を示す．fr以下の周波数では zx, yz

面パターンの主偏波 (Eθ)はバタフライ型の似た形状だが，frを超えると放射パターンが大

きく変化することが確認できる．参考に，モノポールを削除し図 2.4のport Aを給電した場
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図 2.19: port Aを給電した場合の放射パターン計算結果（hs = 3mm, lf = 59mm, c⃝2013

IEICE[17]）

合の frにおける放射パターン計算結果を図 2.19に示す．図 2.19の地板間を給電した場合の

放射パターンは，図 2.18のモノポールを給電した場合の放射パターンと良く似ており，地

板に流れる電流からの放射が支配的であることが確認できる．また，図 2.20に，Rs = RsCu

とし，表面電流密度
√
|Jx|2 + |Jz|2を計算した結果を示す．2GHz(0.91fr)と 2.3GHz(1.05fr)

で入力電力を同一としている．1.05frでは，0.91frより，GND #1と GND #2が重なった

部分において電流が強く流れていることが分かる．両者の入力電力は同じなので，1.05fr

の方が導体損が大きくなり，放射効率が劣化すると考えられる．

以上のように，放射効率を高くするためには，使用周波数帯域を frより低域側にする必

要がある．一方，広帯域特性を得るためには，使用周波数帯域内にスライド構造の共振に

よるキンクがある方が望ましい．したがって，

fr ≈使用周波数帯域の上限周波数 (2.2)

となるようにスライド構造の寸法を調整する必要がある．
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図 2.20: hs = 3mm, lf = 59mmの時の表面電流密度計算結果 ( c⃝2013 IEICE[17])

2.4 測定結果

測定モデルでは，図 2.1のモデルにおいて，GND #1，FPC，GND #2の間隔固定用に

PETシートを設置しており，計算モデルとこの点が異なる．また，約 2GHzを中心として

整合が取れるよう，給電点に直列に 2.2～2.7nHのインダクタを設置した．hs = 5mmとし

て，FPC長 lf を変化させた時の入力インピーダンス測定結果を図 2.21に示す．また，lf と

並列共振周波数 frとの関係を図 2.22に示す．lf を大きくするにつれ frが低くなり，スラ

イド構造の共振によるキンクが低周波数側へ移動することが確認できる．並列共振周波数

frの測定値は計算値より低いが，これは，測定においてGND #1，FPC，GND #2の間

隔固定用に設置した PETシートにより地板間容量Csが大きくなったためと考えられる．
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図 2.21: lf = 46, 49, 54mmの時の入力インピーダンス測定結果（hs = 5mm）
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図 2.22: FPC長 lf と frの関係の測定結果 ( c⃝2013 IEICE[17])

次に，周波数を変化させた時の放射特性を示す．放射特性測定方法としては，RFケーブ

ルの影響を除去した高精度の測定を実現するため，RFケーブルを光ファイバに置き換えて，

PD (Photodiode) をアンテナに接続する方法を用いた [20],[21]．hs = 3mm, lf = 49mmと

する．入力インピーダンス測定結果を図 2.23に示す．並列共振周波数は fr = 2.0GHzであ

る．放射効率の測定結果を図 2.24に示す．放射効率は，zx, yz面の 2面の放射パターンを

面積分して求めた．並列共振周波数 frより高い 1.05fr付近の周波数では，放射効率が劣化

することが分かる．また，放射パターン測定結果を図 2.25に示す．frを超えると，放射パ

ターンが大きく変化することが確認できる．以上より，式 (6.2)を用いた設計方法の妥当性

が測定により確認できた．
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図 2.23: hs = 3mm, lf = 49mmの時の入力インピーダンス測定結果 ( c⃝2013 IEICE[17])
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図 2.24: hs = 3mm, lf = 49mmの時の放射効率の測定結果 ( c⃝2013 IEICE[17])
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図 2.25: hs = 3mm, lf = 49mmの時の放射パターン測定結果 ( c⃝2013 IEICE[17])

2.5 まとめ

スライド構造を有する小形端末にモノポールタイプのアンテナを設置した時に，スライ

ド構造の並列共振を利用することで，アンテナの入力インピーダンスを広帯域化する方法

を提案した．スライド構造の並列共振周波数は，2つの地板間を接続するFPC長と地板間

容量を変化させることで調整できる．また，広帯域特性を得るためには使用周波数帯域内

にスライド構造の共振によるキンクがある方が望ましいが，並列共振周波数より高い周波

数では電流分布が大きく変化し，放射効率が低下することを示した．したがって，筐体の

並列共振周波数と使用周波数帯域の上限周波数がほぼ等しくなるように，スライド構造の

寸法を調整する必要がある．以上をFDTD法を用いた計算，測定により確認し，本方法の

有効性を示した．
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[5] P. Lindberg and E. Ôjefors, “A bandwidth enhancement technique for mobile handset

antennas using wavetraps,” IEEE Trans. Antennas Propag., vol.54, no.8, pp.2226–

2233, Aug. 2006.
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第3章 可変容量を装荷した帯域可変ス
リーブアンテナ

スリーブアンテナにおいては，スリーブ長を短縮するほど，CRB（Current Rejection

Band: 給電線路の地導体に流れる漏れ電流を阻止する周波数帯域）が狭くなることが報告

されている．本章では，まず，スリーブ導体を給電線路の地導体に近づけるほど，CRBが

狭くなることを示す．すなわち，従来のスリーブアンテナでは，広帯域特性が要求される

場合にアンテナが大形化する．そこで，小形化のために，可変容量素子を装荷した帯域可

変スリーブアンテナを提案する．可変容量Cは，スリーブ導体と給電線路の地導体から構

成される線路の途中に並列に設置され，C を変化させることで CRBを調整することがで

きる．このことをFDTD法と実験により確認する．また，Cを変化させた時，漏れ電流を

阻止する周波数とアンテナの共振周波数が同じ方向に変化するため，Cが変化してもイン

ピーダンス整合を実現しやすいことを確認する．更に，実際に可変容量ダイオードを用い

た場合のアンテナ構成について示し，実験による検証を行う．

3.1 まえがき

スリーブアンテナは，同軸線路の内導体に接続された 4分の 1波長のモノポールと，同軸

線路の外導体に接続され同軸線路を覆う 4分の 1波長のスリーブ導体から構成されたアン

テナである [1]–[4]．スリーブ導体には，放射素子としての機能と，同軸線路の外導体の外

側に流れる漏れ電流を阻止する機能がある．したがって，新たなバラン構造が不要で，半

波長ダイポールアンテナと同じ放射パターンを実現できる．また，スリーブアンテナには，

マイクロストリップ線路により給電し，誘電体基板上に作成する方法 [5]，平行二線により

給電する方法 [6]もある．スリーブアンテナにおいては，スリーブ長が 4分の 1波長となる

周波数近傍でのみ漏れ電流を低減できるので，CRB（Current Rejection Band: 給電線路の

地導体に流れる漏れ電流を阻止する周波数帯域）は一般に狭くなる．また，文献 [7]では，

スリーブ導体の幅を不連続に変化させることでスリーブ長を短縮しているが，スリーブ長

を短縮するほどCRBが狭くなることが報告されている．本章では，まず，スリーブ導体を

給電線路の地導体に近づけるほど，CRBが狭くなることを示す．すなわち，従来のスリー

ブアンテナでは，広帯域特性が要求される場合にアンテナが大形化するという問題がある．

広帯域特性を実現する方法としては，同軸線路の外導体だけでなくモノポールもスリーブ

導体で覆う方法 [8]が報告されている．また，長さの異なるスリーブ導体を複数設置するこ
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とにより，多周波共用化した例がある [9],[10]．しかし，[8]の方法では反射特性は広帯域と

なるが，CRBに関する議論はされていない．また，[9],[10]の方法では，スリーブ導体の数

が増えるためアンテナが大形化する．

そこで，ここでは，アンテナの長さ・幅を小形化する手段として，可変容量素子を装荷

した帯域可変スリーブアンテナを提案する．マイクロストリップ線路給電の板状スリーブ

アンテナにおいて，スリーブ導体とマイクロストリップ線路の地導体から構成されるコプ

レーナストリップ線路 [12]の途中に，可変容量Cを並列に設置する．Cを変化させること

で，CRBを調整できることを示し，このことを FDTD法を用いた計算と測定により確認

する．また，Cを変化させた時，漏れ電流を阻止する周波数とアンテナの共振周波数は同

じ方向に変化するため，Cが変化してもインピーダンス整合を実現しやすいことを確認す

る．更に，スリーブ長を短縮するほど，各 CにおけるCRBは狭くなるため，より細かな

キャパシタンス制御が必要になることを確認する．実際に可変容量ダイオードを使用した

場合のアンテナ構成についても示し，実験による検証を行う．そして，本構成により，従来

のスリーブアンテナより，スリーブ部の長さ，幅をそれぞれ 53%，57%に縮小できること

を示す．提案するアンテナは，全体としては周波数帯域が広いが，FDM方式を採用してお

り，通信時のチャネル幅は狭帯域でも良いシステムに適用できる．ここでは，一例として

地上デジタルテレビ放送を考え，設計周波数帯域を 470～770MHz（比帯域 48%）とする．

3.2 アンテナの大きさとCRBとの関係

まず，マイクロストリップ線路給電の板状スリーブアンテナにおいて，スリーブ部の大

きさとCRBの関係をFDTD法により検討する．図 3.1に板状スリーブアンテナの構成を示

す．ここでは，モデルを簡略化するため，マイクロストリップ線路の地導体を細長い導体

板（図 3.1のGND）でモデル化し，モノポール導体とGNDの間に給電点を設置する．実

際にマイクロストリップ線路で給電した場合については，5章で検討する．また，スリー

ブ導体をGNDの両側に設置し，スリーブ導体とGNDを給電点直下で接続する．更に，モ

ノポール，スリーブ導体の長さは，設計の中心周波数 620MHzにおいて約 4分の 1波長と

する．FDTD法の吸収境界条件は PML4層とする．

ws

d

wa
ws

x

yz

図 3.1: 板状スリーブアンテナの構成 ( c⃝2010 IEICE[11])
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図 3.3: |Il/If |の計算結果（ws = 8mm, c⃝2010 IEICE[11]）

まず，スリーブ導体の幅 wsを 8mmとし，スリーブ導体とGNDの間隔 dを変化させる

場合を考える．GNDのBB’に流れる漏れ電流を Il，給電点電流を If とし，|Il/If |を計算
する．Ilは，GNDを囲みGNDから 0.5セル（0.5mm）離れた閉曲線に沿って，閉曲線に

平行な磁界を積分して求める．また，図 3.2に d=4mm, ws=8mmの時の電流分布計算結果

を示すが，AA’～BB’では電流が急峻に変化していないことが確認できる．図 3.3に |Il/If |
の計算結果を示す．dを小さくするにつれ，CRBが狭くなることが分かる．また，dを大き

くするにつれCRBが低周波数側へシフトしている．これは，dを大きくすると，スリーブ

導体とGNDの接続部が長くなることと，スリーブ先端部での漏れ電磁界の影響が大きく

なることにより，等価的にスリーブ長が長くなるためと考えられる．次に，ws+d = 28mm

とし，dを変化させた場合の |Il/If |の計算結果を図 3.4に示す．図 3.4から，ws + dが一定

であれば，dを変化させても CRBの広さはほとんど変化しないことが分かる．以上より，

ws + d，すなわちアンテナ横幅waを小さくするほど，CRBが狭くなることが分かる．

また，d=4mm, ws=8mmの時の zx面の放射パターン計算結果を図 3.5に示す．図 3.5

は，図 3.1においてGNDをAA’から右側に 340mm延ばした場合の放射パターンである．
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図 3.5: d=4mm, ws=8mmの時の zx面の放射パターン計算結果 ( c⃝2010 IEICE[11])

620MHzでは半波長ダイポールアンテナとほぼ同じ放射パターンが得られているが，470,

770MHzでは放射パターンが乱れていることが分かる．ここで，図3.2に示した電流分布を見

ると，620MHzではAA’から右側に流れる漏れ電流を十分低減できているが，470, 770MHz

ではGND上の漏れ電流を阻止できていないことが分かる．また，周波数を変化させても

モノポール上の電流分布の変化は小さいことが確認できる．したがって，470, 770MHzで

放射パターンが乱れているのは，漏れ電流を阻止できていないためと考えられる．

図 3.3から，470～770MHzにおいて，|Il/If |を−10dB以下とし，漏れ電流をほぼ阻止す

るには，最小で，アンテナ横幅waを 56mmとする必要がある（d=16mm, ws=8mm）．ま

た，スリーブ長を短縮するほどCRBが狭くなることが報告されているので [7]，図 3.1より

スリーブ長を短くすることはできない．そこで，本章では，スリーブアンテナのスリーブ

部の小形化のために，スリーブ導体の途中に可変容量素子を設置し，そのキャパシタンス

を変化させることでCRBを調整するスリーブアンテナを提案する．
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図 3.6: 可変容量装荷スリーブアンテナ ( c⃝2010 IEICE[11])

3.3 可変容量装荷スリーブアンテナの原理

図 3.6に提案する板状スリーブアンテナを示す．スリーブ導体とマイクロストリップ線

路の地導体から構成されるコプレーナストリップ線路の途中に，可変容量素子を並列に設

置する．スリーブ導体のGNDとの接続点から可変容量素子までの長さを ls1，残りの長さ

を ls2とする．2つの可変容量素子のキャパシタンス C は常に同じとする．コプレーナス

トリップ線路のAA’から左側を見たインピーダンスを無限大とすれば，GNDのAA’から

右側に流れる漏れ電流を阻止できると考えられる．コプレーナストリップ線路の特性イン

ピーダンスをZ0[Ω]，位相定数を β[1/m]とし，線路において損失がないとすると，AA’か

ら左側を見たコプレーナストリップ線路のインピーダンス ZA[Ω]は，

ZA = Z0
ZC + jZ0 tan(βls2)

Z0 + jZC tan(βls2)
(3.1)

ZC =
jZ0 tan(βls1)

1 + jZ0Yr tan(βls1)
(3.2)

となる．ここで，Yrは可変容量素子Cの等価アドミタンスである．式 (6.1)の分母を 0と

し，ZAが無限大となる Yrを求めると，次式が得られる．

Yr =
1− tan(βls1) tan(βls2)

−jZ0 tan(βls1)
(3.3)

ここで，YrがCのみで実現される場合を考える．ωを角周波数として，式 (3.3)にYr = jωC

を代入すると，次式を得る．

C =
1− tan(βls1) tan(βls2)

Z0ω tan(βls1)
(3.4)

ls1 + ls2 < λg/4 (3.5)
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式 (6.4)は，コプレーナストリップ線路上で左側を見たインピーダンスが，給電点からAA’

の間で，AA’のみで無限大となり，かつC > 0となる条件であり，λg = 2π/βである．式

(3.4)により，所望の周波数において，ZAが無限大となるCを求めることができる．また，

Cを小さくするにつれて，漏れ電流を阻止する周波数が高くなることが分かる．このように，

可変容量素子のキャパシタンス C を，式 (3.4)にもとづいて変化させることにより，漏れ

電流を阻止する周波数を変化させることができる．更に，式 (6.4)より, スリーブ長 ls1+ ls2

は λg/4より短くなることが分かる．したがって，従来のスリーブアンテナよりアンテナ長

を短くできる．

3.4 計算・測定結果

3.4.1 計算・測定モデル

上記の原理を確認するため，図 3.6のモデルについて，FDTD法を用いた計算と測定を

行う．アンテナ横幅は 32mmとし，従来のスリーブアンテナの横幅（56mm）より小さくす

る．図 3.6のモデルでは，可変容量素子Cとスリーブ導体，GNDを線状導体により接続し

ており，この線状導体の長さがインダクタンス成分として作用する．そこで，Cに直列にイ

ンダクタンス Lpを等価的に挿入した場合を考える．式 (3.3)に Yr = 1/{1/(jωC) + jωLp}
を代入し，AA’から左側を見たインピーダンス ZAが無限大となるCを求めると，次式を

得る．

C = 1

/(
Z0ω tan(βls1)

1− tan(βls1) tan(βls2)
+ ω2Lp

)
(3.6)

図 3.6のモデルでは，Lpの計算値は 3.5nHである．また，コプレーナストリップ線路の特

性インピーダンスは 198.35Ωである [12]．Cは 0.5pFから 5pFまで変化できるとし，ZAを

無限大とする周波数を 470MHzから 770MHzまでとする．以上の条件を満足する ls1, ls2の

範囲を式 (3.6)を用いた数値計算により求めると，図 3.7の斜線の領域となる．図 3.7より，

スリーブ長 ls1 + ls2は，28.6mmまで短縮可能であることが確認できる．

次に，スリーブ長 ls1+ ls2を変化させ，GNDのBB’に流れる漏れ電流 IlをFDTD法によ

り計算する．各スリーブ長において，470MHzで |Il/If |が最小となるように，Cを調整する．
|Il/If |の計算結果を図 3.8に示す．図 3.8から，スリーブ長を短くするほど，CRBが狭くな

ることが確認できる．したがって，スリーブ長を短くすると，より細かなキャパシタンス制

御が必要になる．また，Cの許容公差が厳しくなる．そこで，ここでは，ls1 + ls2 = 85mm

（ls1 = 28mm, ls2 = 57mm）とする．

測定では，GND上に設置した同軸ケーブル（外導体がGNDに導通）により給電を行い，

同軸ケーブルは図 3.6の AA’から右側に 600mm延ばして吸収体に突入させる．原理確認

が目的なので，可変容量としては，チップキャパシタを載せ換えて用いる．
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図 3.7: ls1, ls2の可変範囲 ( c⃝2010 IEICE[11])
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図 3.8: スリーブ長を変化させた時の |Il/If |の計算結果 ( c⃝2010 IEICE[11])

3.4.2 漏れ電流

Cを変化させた場合に，図 3.6のGNDのBB’に流れる漏れ電流 Ilを計算・測定する．漏

れ電流の測定には，シールドループアンテナを用いる．図 3.9に |Il/If |の計算・測定結果
を示す．図 3.9から，計算と測定は傾向がほぼ対応していることが分かる．また，C を小

さくするにつれ，CRBが高周波数側へシフトすることが確認できる．

各Cにおいて漏れ電流が最小となる周波数を fmとし，Cと fm計算値との関係を図 3.10

に示す．図 3.10には，式 (3.6)から求めた C と fmとの関係を併せて示す．FDTD計算値

は，式 (3.6)の理論値とほぼ対応していることが確認できる．

3.4.3 入力インピーダンス

アンテナの入力インピーダンス計算・測定結果を図 3.11に示す．図 3.11では，|Il/If |の計
算値が－ 10dB以下となり，ほぼ漏れ電流を阻止している周波数域のインピーダンス軌跡を
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図 3.9: |Il/If |の計算・測定結果 ( c⃝2010 IEICE[11])
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図 3.10: Cと fmとの関係 ( c⃝2010 IEICE[11])

示す．すなわち，C[pF]=4, 3.5, 3, 2.4, 1.71, 1pFの時のインピーダンス軌跡の周波数域は，

それぞれ 465～490MHz, 490～520MHz, 520～555MHz, 555～605MHz, 605～680MHz, 680

～820MHzである．図 3.11から計算値と測定値は傾向がほぼ対応していることが分かる．

従来より，アンテナ素子の途中にリアクタンス素子を装荷し，リアクタンス値を変化さ

せることで，アンテナの共振周波数を調整できることが知られているが [13]，本アンテナ

のようにスリーブに可変容量を装荷した場合でも同様な現象が確認できる．アンテナの共

振周波数 frを，入力アドミタンスの実部が極大となる周波数と定義すると，C と fr計算

値との関係は，図 3.12のようになる．図 3.12には，fmの FDTD計算値を併せて示す．こ

の図から，Cを小さくすると，漏れ電流を阻止する周波数 fmが高くなると同時に，アンテ

ナ長が等価的に短く見え，アンテナの共振周波数 frも高くなることが確認できる．すなわ

ち，提案するアンテナにおいては，Cを変化させた時，漏れ電流を阻止する周波数とアン

テナの共振周波数が同じ方向に変化するため，Cが変化してもインピーダンス整合を実現
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しやすいことが確認できる．したがって，整合回路やモノポールの寸法調整により広帯域

に整合を取ることができる．fmと frは完全には一致しないため，Cは fmから決定する．

FDTD

measured

FDTD

measured

(a) C=4pF　　　　 (b) C=3.5pF

FDTD

measured

FDTD

measured

(c) C=3pF　　　　 (d) C=2.4pF

FDTD

measured

FDTD

measured

(e) C=1.71pF　　　　 (f) C=1pF

図 3.11: 入力インピーダンス計算・測定結果（規格化インピーダンス = 75Ω, c⃝2010

IEICE[11]）
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図 3.12: Cと frとの関係 ( c⃝2010 IEICE[11])

3.5 可変容量ダイオードを用いた場合の検討

3.5.1 アンテナ構成

可変容量ダイオードを用いた場合のアンテナ構成を提案し，実験により検証する．図 3.13

に，可変容量ダイオードを用いた場合のアンテナ構成を示す．アンテナを基板（ϵr = 2.85,

tan δ = 0.003, 厚み 0.8mm）の両面に形成する．可変容量ダイオードは，スリーブ導体，

GNDとスルーホールを介して接続させる．可変容量ダイオードの逆バイアス電圧 Vr を，

マイクロストリップ線路の高周波成分に重畳させる．そして，スリーブ導体の裏側に高イ

ンピーダンスの逆バイアス電圧制御線を設置する．この電圧制御線に高周波成分が流れな

いように，チップ抵抗Rを電圧制御線の両端に設置する．チップ抵抗Rは，直流において

33kΩのものを用いる．チップ抵抗の 620MHzにおけるインピーダンスは 1.6 − j6.2kΩで

ある．また，直流を遮断するためにキャパシタC2を設置する．ここでは，C2=100pFとす

る．更に，集中定数素子から成る整合回路を設置する．実使用を想定し，図 3.13に示した

アンテナをABS製レドーム内に設置する．ls1, ls2は基板，レドームの波長短縮の効果によ

り 3.4の寸法より短くなり，ls1 = 21mm, ls2 = 43mmとする．同様に，モノポールも図 3.6

より小形となる可能性があるが，モノポールの寸法が漏れ電流特性に与える影響は小さい

と考えられ，入力インピーダンスは整合回路で調整可能なので，原理確認のため，図 3.6と

同じ寸法とする．

ここで，電圧制御線とチップ抵抗の有無によるアンテナ特性の変化を，FDTD法により

確認する．図 3.14に，GNDのBB’に流れる漏れ電流 Ilの計算結果を示す．電圧制御線と

チップ抵抗の有無により，漏れ電流特性はほとんど変化しないことが分かる．電圧制御線

がアンテナ特性にほとんど影響を及ぼさないのは，電圧制御線がスリーブ導体に近接して

いるためと考えられる．
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図 3.13: 可変容量ダイオードを用いた場合のアンテナ構成 ( c⃝2010 IEICE[11])
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3.5.2 漏れ電流

可変容量ダイオードの逆バイアス電圧 Vrを変化させて，GND裏面のBB’を流れる漏れ

電流 Ilを測定する．Vrは，1.68Vから 10.75Vまで変化させる．Vr[V]=1.68, 10.75はそれ

ぞれC[pF]=4.7, 1.1にほぼ対応する．図 3.15に |Il/If |の測定結果を示す．Vrを大きくして

Cを小さくするにつれ，CRBが高周波数側にシフトすることが確認できる。また，Vrを変

化させCRBを調整することにより，設計周波数帯域において漏れ電流をほぼ阻止できるこ

とが分かる．

3.5.3 入力インピーダンス

図 3.13の CC’から見た入力インピーダンス測定結果を図 3.16に示す．図 3.16では，各

Vrにおいて，ほぼ漏れ電流を阻止している周波数域のインピーダンス軌跡を示している．

465～770MHz（比帯域 49%）において，VSWR＜ 2.2が得られていることが分かる．
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図 3.16: 入力インピーダンス測定結果（規格化インピーダンス= 75Ω, c⃝2010 IEICE[11]）

3.5.4 放射パターン

図 3.17に，図 3.13のモデルの zx面，xy面の放射パターン測定結果を示す．図 3.17では，

代表例として，Vr[V]=1.68, 2.8, 4.3, 6.35, 10.75の時に，各 Vrにおいて漏れ電流をほぼ阻

止している周波数の放射パターンを示している．単位は絶対利得 [dBi]である．図 3.17か

ら，半波長ダイポールアンテナとほぼ同じ放射パターンが得られていることが分かる．ま

た，図 3.18に，Eθの xy面内平均化利得の測定結果を示す．-0.8dBi以上の利得が得られて

いることが確認できる．
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図 3.17: 放射パターン測定結果 ( c⃝2010 IEICE[11])
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図 3.18: xy面内平均化利得の測定結果 ( c⃝2010 IEICE[11])

3.6 まとめ

本章では，可変容量素子を装荷することにより，帯域を切り替え，広帯域に適用可能な

小形なスリーブアンテナを提案した．まず，スリーブアンテナにおいて，スリーブ導体を

給電線路の地導体に近づけるほど，CRBが狭くなることを示した．また，スリーブ長を短

くするほどCRBは狭くなるので，従来のスリーブアンテナでは，広帯域特性が要求される

場合にアンテナが大形化する．そこで，小形化のために，可変容量を装荷した帯域可変ス

リーブアンテナを検討し，以下の結果を得た．

1. スリーブ導体と給電線路の地導体から構成される線路の途中に可変容量 Cを並列に

設置し，Cを変化させることでCRBを調整できることを示した．また，このことを

FDTD法を用いた計算と実験により確認した．

2. Cを変化させた時，漏れ電流を阻止する周波数とアンテナの共振周波数が同じ方向に

変化するため，Cが変化してもインピーダンス整合を実現しやすいことを確認した．

3. スリーブ長を短くするほど，各CにおけるCRBは狭くなるため，より細かなキャパ

シタンス制御が必要になることを確認した．

4. 可変容量ダイオードを使用した場合のアンテナ構成を示し，実験により検証を行った．

49%の比帯域内において，可変容量ダイオードの逆バイアス電圧を変化させることに

より，CRBが調整でき，VSWR＜ 2.2が得られることを示した．また，半波長ダイ

ポールアンテナとほぼ同じ放射パターンが得られることを確認した．

提案するアンテナ構成により，従来のスリーブアンテナより，スリーブ部の長さ，幅を

それぞれ 53%，57%に縮小することができた．
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第4章 Nyström法を用いたHallénの積
分方程式の解

本章では，Hallénの積分方程式を精度良く解くために，Nyström法を適用する．厳密で

有限の解を得るためには，厳密核と給電部の有限間隙の両方を考慮する必要がある．そこ

で，近似核を厳密核に変換する補正関数を導出する．補正関数は特異点を持つため，特異

点を除去する方法として，1点修正法を提案する．また，階段関数の波源に対して，様々

な求積法を適用する．台形則，Simpson則，Gauss-Legendre則により求めた結果を比較し，

差異は小さいことを示す．最後に，実測値と計算値を比較することで，本理論の妥当性を

示す．また，給電部の影響が大きいことを確認する．

4.1 はじめに

Hallénの積分方程式 [1]はダイポールアンテナの電流分布，入力インピーダンスを計算す

るために良く用いられる．Hallénの積分方程式を解く方法としては，モーメント法，変分

法，反復法といった数値解法があるが，一般に，δ関数の波源に対して近似核を用いて解

を求めている [2]．これらの方法には 2つの問題がある．1つ目の問題は，近似核を用いた

Hallénの積分方程式には解が存在しないことである [3]–[11]．2つ目の問題は，δ関数の波

源に対して厳密核 [12]–[16]を用いたHallénの積分方程式は，有限の解を持たないことであ

る [3], [5], [6], [9], [17]．したがって，ギャップ給電の場合に厳密で有限の解を得るためには，

厳密核と給電部の有限間隙の両方を考慮する必要がある [18]–[20]．[18]ではFourier解析を

用いた積分方程式の近似解を求めており，[19], [20]では新しいモーメント法のアプローチ

を取り入れている．また，[20]では，Hallénの積分方程式を階段関数の波源が扱えるよう

に変形している．

本章では，積分方程式の解を直接求める方法として，Nyström法 [21]–[23]を用いる．モー

メント法では，行列要素が，試行関数，核，基底関数の積の 2重積分となる．パルス関数

を用いたGalerkin法の場合には，パルス幅が小さく核が特異点を持たない時，2重積分は

特定の点における核の値に比例する．これは，台形則を用いたNyström法の結果と同じで

ある．

1つ目の問題を解決するために，近似核を厳密核に変換する補正関数を導出する．補正

関数は対数特異性を持つため [3], [12], [13], [16]，特異点を除去する方法として，核行列に

おいて特異点の値を変える 1点修正法を提案する．Nyström法において特異点を持つ核を
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取り扱う方法として，LCN (Locally Corrected Nyström）法が報告されている [22], [23]．

LCN法では，モーメント法と同様の積分と，行列要素をすべて求めるための線形代数が必

要となる．しかし，提案方法は，追加の積分と線形代数が不要なので，LCN法より計算コ

ストを低減できる．2つ目の問題に対しては，階段関数の波源に対するHallénの積分方程

式 [20]を用いる．階段関数の波源に対して，様々な求積法を適用し比較を行う．また，本

理論の妥当性を確認するために，モノポールアンテナのアドミタンスを測定し計算結果と

比較する．給電部分の影響について検討する．

4.2 Nyström法

4.2.1 Nyström法を用いた積分方程式の解

Nyström法は，良く用いられる数値積分法であり，求積法の一種である．次式に示すよ

うに，積分区間内の離散的な点に対し，各点における被積分関数と重み係数wjの積の和を

とる方法である． ∫ b

a

h(x) dx ≈
N∑
j=1

wjh(xj) (4.1)

積分方程式に対してNyström法を適用すると，その核で表された行列を用いることで積分

方程式を解くことができる．ここで，次式で表される積分方程式を考える．

G(z) =

∫ l

−l

Ψ(z, z′)I(z′) dz′ (4.2)

サンプル数をN，zのサンプル点を z1, z2, . . . , zN，z′のサンプル点を z′1, z
′
2, . . . , z

′
N とする．

zのサンプル点は，z′のサンプル点と同じである．積分に台形則を用いると，式 (4.2)に対

応した数値積分は， [
G(zi)

]
=

[
Kij

] [
I(z′j)

]
(4.3)

Kij =

∆Ψ(zi, z
′
j) j ̸= 1, N

∆

2
Ψ(zi, z

′
j) j = 1, N

(4.4)

∆ = 2l/(N − 1) (4.5)

となる．ここで，[ ]は行列を示す．Simpson則を用いた場合は，Kijは次式のようになる．

Kij =



4∆

3
Ψ(zi, z

′
j) j ≡ 0(mod.2)

2∆

3
Ψ(zi, z

′
j) j ≡ 1(mod.2)

∆

3
Ψ(zi, z

′
j) j = 1, N

(4.6)
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n次の Legendre多項式を用いた Gauss-Legendre則においては，式 (4.1)は次式のように

なる． ∫ b

a

h(x′) dx′ ≈ b− a

2

n−1∑
j′=0

wj′h(x
′
j′) (4.7)

x′
j′ =

b+ a

2
+

b− a

2
xj′ (4.8)

ここで，xj′は n次の Legendre多項式 Pnの根であり，重み係数wj′は

wj′ =
1

P ′
n+1(xj′)

∫ 1

−1

Pn(x)

x− xj′
dx (4.9)

で与えられる．式 (4.2)に関して，積分区間 [−l, l]をmセルに分割し，各セル内に n個の

サンプル点を設ける．また，

j = j′ + 1 + nk′, j′ = 0, 1, . . . , n− 1, k′ = 0, 1, . . . ,m− 1 (4.10)

とし，n次の Legendre多項式から求めたwj′ , xj′を用いると，Kijは次式のようになる．

Kij =
∆c

2
wj′Ψ(zi, z

′
j) (4.11)

ここで，

m = N/n (4.12)

∆c = 2l/m (4.13)

z′j = ak′ + (∆c/2)(1 + xj′) (4.14)

ak′ = −l + k′∆c (4.15)

である．

積分方程式の解は，核行列 [Kij]が特異点を持たない場合に限り，[Kij]の逆行列を用い

ることによって次式に示すように容易に求めることができる．[
I(z′j)

]
=
[
Kij

]−1[
G(zi)

]
(4.16)

Nyström法により求めた数値積分方程式の解が N を大きくするにつれて収束する場合に

は，それが元の積分方程式の解である．しかし，収束しない場合には，元の積分方程式は

有限の解を持たない．

4.2.2 1点修正法

Hallénの積分方程式の厳密核は対数特異性を持つため，核行列は直接求めることができ

ない．ただ，核は発散するが，それを含む関数の積分は収束する．したがって，核行列に

対して，特異点において適当な値を与えれば，正しく積分を計算することができる．
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未知関数 I(z′)を含む次式の積分を考える．

gt(zi) =

∫ zi+1

zi

f(zi − z′)I(z′) dz′ (4.17)

f(z) = ln
1

|z|
(4.18)

台形則によれば，式 (4.17)は次式により計算できる．

gt(zi) =
∆

2
(f(0)I(zi) + f(∆)I(zi +∆)) (4.19)

f(z)は z = 0で特異性を持つが，次のようにすれば特異点を除去することができる．

gt(zi) = I(zi)

∫ zi+1

zi

ln
1

|zi − z′|
dz′ +

∫ zi+1

zi

ln
1

|zi − z′|
(I(z′)− I(zi)) dz

′

= I(zi)

∫ zi+1

zi

ln
1

z′ − zi
dz′ +

∆

2

{
lim
z′→zi

ln
1

|zi − z′|
(I(z′)− I(zi))

+ ln
1

zi+1 − zi
(I(zi+1)− I(zi))

}
(4.20)

ここで，I(z′)は無限回微分可能であるとすると，

I(z′) =
∞∑
n=0

1

n!

∂nI(z′)

∂z′n

∣∣∣∣
z′=zi

· (z′ − zi)
n (4.21)

なので，

lim
z′→zi

ln
1

|zi − z′|
(I(z′)− I(zi))

= lim
z′→zi

ln
1

|zi − z′|

(
∞∑
n=1

1

n!

∂nI(z′)

∂z′n

∣∣∣∣
z′=zi

· (z′ − zi)
n

)

= 0

(
∵ lim

x→+∞

lnx

xn
= 0

)
(4.22)

となる． ∫
ln

1

z
dz = z

(
ln

1

z
+ 1

)
(4.23)

なので，

gt(zi) = I(zi)

[
(z′ − zi)

{
ln

1

z′ − zi
+ 1

}]zi+1

zi

+ (I(zi +∆)− I(zi))
∆

2
ln

1

∆

= I(zi)∆

(
ln

1

∆
+ 1

)
+ (I(zi +∆)− I(zi))

∆

2
ln

1

∆

(
∵ lim

x→+∞

lnx

x
= 0

)
(4.24)
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式 (4.19)と式 (4.24)は等しいので，f(0)の補正値として次式が得られる．

f(0) = 2 + ln
1

∆
(4.25)

Simpson則の場合は，まず，次式の積分を考える．

gs1(zi) =

∫ zi+1

zi−1

f(zi − z′)I(z′) dz′ (4.26)

Simpson則により，

gs1(zi) =
∆

3
(f(−∆)I(zi −∆) + 4f(0)I(zi) + f(∆)I(zi +∆)) (4.27)

また，I(z)は無限回微分可能であるとすると，次式のように特異点を除去することができる．

gs1(zi) = I(zi)

∫ zi+1

zi−1

ln
1

|zi − z′|
dz′ +

∫ zi+1

zi−1

ln
1

|zi − z′|
(I(z′)− I(z)) dz′

= 2I(zi)

∫ zi+1

zi

ln
1

z′ − zi
dz′ +

∆

3

{
ln

1

∆
(I(zi −∆)− I(zi))

+ 4 lim
z′→zi

ln
1

|zi − z′|
(I(z′)− I(zi)) + ln

1

∆
(I(zi +∆)− I(zi))

}
= 2I(zi)∆

(
ln

1

∆
+ 1

)
+

∆

3
ln

1

∆
{(I(zi −∆)− I(zi)) + (I(zi +∆)− I(zi))} (4.28)

式 (4.27)と式 (4.28)より，f(0)の補正値として次式が得られる．

f(0) =
3

2
+ ln

1

∆
(4.29)

同様に，

gs2(zi) =

∫ zi+2

zi

f(zi − z′)I(z′) dz′ (4.30)

の積分に対しては，f(0)の補正値として次式が得られる．

f(0) = 6− 5 ln 2 + ln
1

∆
(4.31)

まとめると，Simpson則における f(0)の補正値は以下のようになる．

fi(0) =


3

2
+ ln

1

∆
i ≡ 0(mod.2)

6− 5 ln 2 + ln
1

∆
i ≡ 1(mod.2)

(4.32)

Gauss-Legendre則の場合には，次式の積分を考える．

gl(zi) =

∫ ak′+∆c

ak′

f(zi − z′)I(z′) dz′ (4.33)
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Gauss-Legendre則によれば，式 (4.33)は次式により計算できる．

gl(zi) =
∆c

2

n−1∑
j′=0

wj′f(zi − z′j)I(z
′
j) (4.34)

ziが z′jと同じセル内にある場合には，f(zi − z′j)は zi = z′jで特異性を持つ．しかし，I(z)

は無限回微分可能であるとすると，次のようにすれば特異点を除去することができる．

gl(zi) = I(zi)

∫ ak′+∆c

ak′

ln
1

|zi − z′|
dz′ +

∫ ak′+∆c

ak′

ln
1

|zi − z′|
(I(z′)− I(zi)) dz

′

= I(zi)

∫ ak′+∆c

ak′

ln
1

|zi − z′|
dz′ +

∆c

2

n−1∑
j′=0

wj′f(zi − z′j)
(
I(z′j)− I(zi)

)
= I(zi)

∫ ak′+∆c

ak′

ln
1

|zi − z′|
dz′ +

∆c

2
lim
z′j→zi

ln
1

|zi − z′j|
(
I(z′j)− I(zi)

)
+

∆c

2

n−1∑
j′=0
j ̸=i

wj′ ln
1

|zi − z′j|
(
I(z′j)− I(zi)

)

= I(zi)ϕ(zi) +
∆c

2

n−1∑
j′=0
j ̸=i

wj′f(zi − z′j)I(z
′) (4.35)

ここで，

ϕ(zi) =

∫ ak′+∆c

ak′

ln
1

|zi − z′|
dz′ − ∆c

2

n−1∑
j′=0
j ̸=i

wj′f(zi − z′j)

=

∫ zi

ak′

ln
1

zi − z′
z′ +

∫ ak′+∆c

zi

ln
1

z′ − zi
dz′ − ∆c

2

n−1∑
j′=0
j ̸=i

wj′f(zi − z′j)

=

[
−(zi − z′) ln

1

zi − z′
− (zi − z′)

]zi
ak′

+

[
(z′ − zi) ln

1

z′ − zi
− (z′ − zi)

]ak′+∆c

zi

− ∆c

2

n−1∑
j′=0
j ̸=i

wj′f(zi − z′j)

= ∆c + (ak′+1 − zi) ln
1

ak′+1 − zi
+ (zi − ak′) ln

1

zi − ak′

− ∆c

2

n−1∑
j′=0
j ̸=i

wj′f(zi − z′j) (4.36)

式 (4.34)と式 (4.35)は等しいので，ziにおける f(0)の補正値は次式のようになる．

fi(0) =
2

∆c wi′
ϕ(zi) (4.37)

i′ = i− 1− nk′ (4.38)
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図 4.1: 中央給電のダイポールアンテナ

4.3 Hallénの積分方程式

4.3.1 δ関数の波源により給電されたダイポールアンテナ

図 4.1に示すように，中央給電の円筒形のダイポールアンテナを考える．ダイポールの

長さを 2l，断面の直径を 2rとする．円筒座標系 r = (R, ϕ, z)を図 4.1に示すように定義し，

z = 0に波源を置く．電流はアンテナの表面を z方向に流れ，ϕについては一様であるとす

る．観測点 (r, 0, z)におけるベクトルポテンシャルの z成分を Φ(z)とする．δ関数の波源

に対しては，Φ(z)は次式を満足する [3]（付録D参照）．

Φ(z) =
µ

4π

∫ l

−l

Ψ(z, z′)I(z′) dz′

= C cos kz − jµ

2η
V sin k|z| (4.39)

ΨはHallénの積分方程式の核である．定数Cは，ダイポール両端において電流が 0になる

条件（I(l) = 0）より決まる．

IC と ISを，それぞれ次の式 (4.40), (4.41)の解とする．

cos kz =

∫ l

−l

Ψ(z, z′)IC(z
′) dz′ (4.40)

sin k|z| =

∫ l

−l

Ψ(z, z′)IS(z
′) dz′ (4.41)

このようにすると，

I(z) =
4π

µ

{
CIC(z)−

jµ

2η
V IS(z)

}
(4.42)
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は，式 (4.39)を満足する．ここで，D = −jµ

2η
V , C = RDとすると，I(l) = 0より，

R = −IS(l)/IC(l) (4.43)

となる．したがって，式 (4.39)の解は，

I(z) =
4π

µ
D{RIC(z) + IS(z)}

=
2πV

jη
{RIC(z) + IS(z)} (4.44)

と表される．積分方程式 (4.40), (4.41)は，後で示すように有限の解を持たないが，数値積

分方程式の解は得られる．入力アドミタンス Y は次式で与えられる．

Y = I(0)/V (4.45)

4.3.2 Hallénの積分方程式の核

Hallénの積分方程式の厳密核は，式 (D.2), (D.3)より，次式で表される．

Ψ(z, z′) =
1

2π

∫ 2π

0

Ψ0(ρ̄) dϕ (4.46)

Ψ0(ρ̄) =
e−jkρ̄

ρ̄
(4.47)

ρ̄ =
√
(z − z′)2 + 2r2(1− cosϕ) (4.48)

ここで，ρ, d,Xを次のように定義する．

ρ̄ =
√

ρ2 +X (4.49)

ρ2 = (z − z′)2 + d2 (4.50)

X = −d2 cosϕ (4.51)

d2 = 2r2 (4.52)

Ψ0(ρ̄)をXに関してTaylor展開すると，

Ψ0(ρ̄) =
∞∑
n=0

1

n!

∂nΨ0(ρ̄)

∂Xn

∣∣∣∣
X=0

·Xn (4.53)

付録 Eより，次式が得られる．

Ψ0(ρ̄) = Ψ0(ρ)
∞∑
n=0

1

n!
Pn(ρ) ·Xn (4.54)

Pn(ρ) =
1

(2ρ2)n

n∑
m=0

anm(kρ)
m (4.55)

anm = jm(−1)n
(2n−m)!

2n−m(n−m)!m!
(4.56)
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式 (4.54)を式 (4.46)に代入すると，厳密核は近似核と補正関数 ζ(ρ)の積で与えられ，次

式のようになる（付録 F参照）．

Ψ(z, z′) = Ψ0(ρ)ζ(ρ) (4.57)

Ψ0(ρ) =
e−jkρ

ρ
(4.58)

ζ(ρ) = 1 +
∞∑
n=1

un

(
d

ρ

)4n
{
1 +

2n∑
m=1

vnm(jkρ)
m

}
(4.59)

un =
(4n)!

22n(2n)! (4nn!)2
(4.60)

vnm =
(2n)! (4n−m)! 2m

(4n)! (2n−m)!m!
(4.61)

近似核をΨ0(ρ)と定義し，一般に使われる d2 = r2の代わりに，本論文では d2 = 2r2とす

る．以上の結果は，[14],[15]に示された結果からも導出することができる．

4.3.3 補正関数の発散項

式 (4.59)に Stirlingの公式を適用することにより，厳密核の中の発散項を分離すること

ができ，ζ(ρ)は次式のようになる（付録G参照）．

ζ(ρ) =

√
2

π
ln

1

|z − z′|
ejkρ + ζn(ρ) (4.62)

ζn(ρ) = 1 +
1√
2π

ln

(
ρ2

1 + Y

)
ejkρ

+
∞∑
n=1

Y 2n

{
un

(
1 +

2n∑
m=1

vnm(jkρ)
m

)
− ūne

jkρ

}
(4.63)

Y =
d2

ρ2
(4.64)

ūn =
1√
2πn

(4.65)

ここで，ζn(ρ)は特異点を持たない関数であり，その級数展開は収束する．これらの結果は，

[12], [13], [16]で示された結果と似た形であるが，より計算に便利な形となっている．

4.3.4 階段関数の波源により給電されたダイポールアンテナ

給電部の間隙が有限の場合を考える．すなわち，−g ≤ z ≤ gにおいて一定の電界が存在

し，波源が階段関数で表される場合を考える．間隙に生じる電圧を V とすると，Hallénの
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積分方程式は次式のようになる（付録H参照）[20]．

Φ(z) =
µ

4π

∫ l

−l

Ψ(z, z′)Ig(z
′) dz′

= C cos kz − jµ

2η

V

kg
F (z) (4.66)

F (z) =

{
1− cos kz |z| < g

cos k(|z| − g)− cos kz |z| ≥ g
(4.67)

IC と IF を，それぞれ次の式 (4.68), (4.69)の解とする．

cos kz =

∫ l

−l

Ψ(z, z′)IC(z
′) dz′ (4.68)

F (z) =

∫ l

−l

Ψ(z, z′)IF (z
′) dz′ (4.69)

このようにすると，式 4.66の解は，次式で表される．

Ig(z) =
2πV

jηkg
{RgIC(z) + IF (z)} (4.70)

Rg = −IF (l)/IC(l) (4.71)

したがって，間隙の端部から見た入力アドミタンスは次式のようになる．

Yg = Ig(g)/V (4.72)

4.4 計算結果

4.4.1 近似核を用いたHallénの積分方程式

近似核を用いた場合に，式 (4.41)から台形則により IS を計算した結果を図 4.2に示す．

IS は，z = 0の近傍と端部で激しく振動し，物理的に意味を持たない．この事実は，近似

核を用いたHallénの積分方程式は解を持たないことを示している．

4.4.2 δ関数波源に対する厳密核を用いたHallénの積分方程式

δ関数波源に対する厳密核を用いたHallénの積分方程式から，台形則を用いて，入力ア

ドミタンスを計算する．入力アドミタンスと積分分割数N の関係を図 4.3に示す．積分分

割数を大きくしても結果は収束せず，δ関数波源に対する厳密核を用いたHallénの積分方

程式は有限の解を持たないことを示している [3], [5], [6], [17]．台形則を用いた時には，給

電間隙幅は積分分割幅である必要がある．したがって，アドミタンスの虚部が ln(1/δ)に比

例して大きくなっている．
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図 4.2: 1Vの δ関数波源により給電し，近似核を用いた場合に，式 (4.41)から求めた ISの
計算結果（2l = 0.5λ, r = 0.02λ, N = 51）

図 4.3: δ関数波源により給電し，厳密核を用いた場合の入力アドミタンスと積分分割数N

の関係（2l = 0.5λ, r = 0.02λ）

4.4.3 階段関数波源に対する厳密核を用いたHallénの積分方程式

階段関数波源に対する厳密核を用いたHallénの積分方程式から，台形則を用いて，アン

テナの端部における電流 IC , IF を計算した結果を図 4.4に示す．1/
√
l2 − z2の特異性のた

め，IC , IF は端部において発散する [13]．しかし，その比Rgと全体の電流 Igは収束する．

様々な求積法を用いた場合の入力アドミタンスと積分分割数 N の関係を図 4.5に示す．

なお，台形則，Simpson則においては，それぞれ g/∆，g/(2∆)が整数である必要がある．

Gauss-Legendre則においては，Nを任意に選べるが，アンテナ端部と給電間隙端部におけ

る電流を計算するために内挿と外挿が必要である．
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図 4.5において，Gauss-Legnendre則は他の求積法と比較して優位性を示していない．こ

れは，図 4.4に示すように被積分関数 IC , IF は特異性を持ち，特異関数の積分誤差はどの

求積法でもほぼ同じであるためと考えられる．

図 4.4: 1Vの階段関数波源により給電し，厳密核を用いた場合のアンテナ端部における IC ,

IF とその比Rgの計算結果（2l = 0.5λ, r = 0.02λ, g = 0.01λ）
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(a) 実部

(b) 虚部

図 4.5: 階段関数波源により給電し，厳密核を用いた場合の入力アドミタンスと積分分割数
N の関係（2l = 0.5λ, r = 0.02λ, g = 0.01λ）

4.5 測定結果との比較

測定においては，l = 84.2mm, r = 4mm, g = 2.4mmの銅の円柱で構成されたモノポー

ルアンテナを，2m×1mの地板の上に設置する．給電系は，図 4.6に示すように，特性イン

ピーダンス 50Ωの同軸線路（内導体の直径 2ρ0 = 1.3mm，外導体の直径 2ρ1 = 4.2mm）と

ラジアルラインから構成する．測定は電波暗室内にて行う．図 4.7に測定したアンテナの

写真を示す．給電点から見た入力アドミタンスは，ラジアルラインの ρ = ρ0から見た入力

アドミタンスに等しい [24]．給電点，給電間隙におけるダイポールアンテナの入力アドミ
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図 4.6: 給電系の構成

ground plane

monopole antenna

図 4.7: 測定したアンテナの写真

タンスを，それぞれ Yf , Ygとすると，これらは次式で表される（付録 I参照）．

Yf =
πρ0
jgη

H
(2)
1 (kρ0) + ΓH

(1)
1 (kρ0)

H
(2)
0 (kρ0) + ΓH

(1)
0 (kρ0)

(4.73)

Yg =
πr

jgη

H
(2)
1 (kr) + ΓH

(1)
1 (kr)

H
(2)
0 (kr) + ΓH

(1)
0 (kr)

(4.74)

給電点におけるアドミタンスの周波数特性の測定・計算結果を図 4.8(a)に示す．計算に

おいては，台形則を用いN = 281とした．測定値は，ダイポールアンテナのアドミタンス

に変換している．横軸は klであり，kは波数である．給電間隙におけるアドミタンスの周

波数特性の測定・計算結果を図 4.8(b)に示す．測定値と計算値の差の RMSは，Gについ

て 0.27mS，Bについて 0.40mSである．測定値と計算値は非常に良く対応していることが

確認できる．また，給電部の影響が大きいことが分かる．ダイポールへのギャップ給電を

ダイポールより直径が小さい円筒導体により実現する場合，給電部のラジアルラインを考

慮することで，給電点におけるアドミタンスの計算値は測定値と良く対応することが確認

できる．
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(a) 給電点におけるアドミタンス

(b) 給電間隙におけるアドミタンス

図 4.8: アドミタンスの周波数特性の測定・計算結果（l = 84.2mm, r = 4mm, g = 2.4mm）

4.6 まとめ

本章では，積分方程式を精度良く解くために，Nyström法を適用した．また，近似核を

厳密核に変換する補正関数を導出した．更に，特異性を持つ核に対して，1点修正法を提

案した．階段関数の波源に対して様々な求積法を適用して比較し，各求積法による違いは

小さいことを示した．

本理論の妥当性を明らかにするために，モノポールアンテナのアドミタンスの周波数特

性を測定した結果，測定値と計算値が非常に良く対応することを示した．また，ダイポー

ルへのギャップ給電をダイポールより直径が小さい円筒導体により実現する場合，給電部
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のラジアルラインを考慮することで，給電点におけるアドミタンスの計算値は測定値と良

く対応することを確認した．
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第5章 ビーム可変基地局アンテナ向けM

字型誘電体移相器

ビーム可変の基地局アンテナ向けに，簡易・小形な移相器を提案する．提案する移相器

は金属間接触構造が無く，M字型の誘電体板をストリップ線路のストリップ導体と地導体

板の間で動かすことで移相量を調整することができる．中心周波数 f0において反射係数が

0になる条件から，設計式を導出する．本移相器においては，誘電体板の可動量 rにかかわ

らず反射係数は f0において最小であり，移相量と rの関係は線形である．これらの特性を

計算と測定により確認する．M字型誘電体移相器の大きさは，λ0を f0における自由空間

波長として，0.27λ0 × 0.12λ0である．10%の比帯域において挿入損失は 0.2dB以下であり，

移相量は 0度から 80度まで変化させることが可能である．

5.1 まえがき

移動体通信基地局においては，高利得のアンテナが必要だが，水平面のビーム幅はセク

タ構成に依存するため，垂直面のビーム幅を狭くする必要がある．したがって，垂直方向

に配列したリニアアレーアンテナが用いられる．また，隣接セルとの干渉を低減するため

に，ビーム方向は水平面から下にチルトさせる必要がある [1], [2]．基地局アンテナでは，チ

ルト角をトラフィック量に応じて変化させることでサービスエリアを調整する．ビーム方

向を電気的に変化させるために，各素子アンテナの励振位相を変化させる移相器が用いら

れる．基地局アンテナにおいてはPIM (Passive Intermodulation) を抑圧する必要があるた

め [3]，移相器としては金属間接触の無い構造が望ましい．また，半導体チップを用いた電

気制御の移相器 [4]–[6]は，耐電力が低くコストが高いため，基地局用途には適さない．

機械的に制御する移相器については，いくつかの報告例がある．[7]では，回転構造を用

いることで移相量を調整している．[8]では，メアンダライン上で誘電体板を動かすことで

移相量を調整し，トリプレート線路とマイクロストリップ線路を接続することでインピー

ダンス整合を実現している．これらの移相器は金属間接触構造が無いため，PIM特性は良

好である．しかし，[7]の移相器はサイズが大きく，[8]の構成はやや複雑である．簡易な移

相器を得るために，誘電体板をマイクロストリップ線路の上に設置する方法が検討されて

いる [9]–[11]．しかし，誘電体板をマイクロストリップ線路の上に載せた時の実効比誘電率

の変化量はわずかなため，移相器が大形になる．また，[9], [10]では，移相量を調整するた

めに誘電体板自体を変更する必要がある．[12], [13]では，高価な高誘電率材料の使用を避
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図 5.1: M字型誘電体移相器の構成 ( c⃝2013 IEICE[16])

けるために，マイクロストリップ共振器と寄生素子の間の電磁結合を利用した誘電体移相

器を研究している．この移相器は放射損が大きいため，例えばトリプレート線路のような

シールド構造が必要となる．

そこで，ここでは，簡易で小形の誘電体移相器を提案する．本移相器は，金属間接触構

造が無く，ストリップ線路のストリップ導体と地導体板の間でM字型の誘電体板を動かす

ことで移相量を調整する [14]．これと似た移相器として，トリプレート線路のストリップ

導体をはさんだ鋸歯型の誘電体板を動かすことで移相量を調整する移相器が提案されてい

る [15]．しかし，設計方法は示されておらず，また，誘電体板の外周が直線で構成されて

いるため反射係数を 0にすることができない．以下では，中心周波数において反射係数が 0

になる条件から，M字型誘電体板の設計式を導出する．設計されたM字型誘電体板の外周

は，曲線と直線から構成される．また，誘電体板が動く距離と移相量の関係は線形である．

これらの特性を計算と測定により確認する．更に，移相器の高さ誤差について検討する．

5.2 移相器の構成と設計式

5.2.1 移相器の構成

図 5.1にM字型誘電体移相器の構成を示す．M字型の誘電体板をストリップ導体と地導

体板の間におき，誘電体板を y方向に動かす．rを誘電体板が動く距離と定義する．誘電

体板と重なった部分のストリップ線路長を d(r)，誘電体板と重ならない部分のストリップ

線路長を s(r)とする．移相量は，d(r)を変化させることで調整する．また，4箇所の不連
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図 5.2: M字型誘電体移相器の等価回路 ( c⃝2013 IEICE[16])

続点での反射波が互いに打ち消しあうため良好な反射特性が得られる．ストリップ導体は，

M字型誘電体板の外側に設置したスペーサにより支持する．

5.2.2 設計式

s(r)と d(r)の関係を表す式は，中心周波数 f0において反射係数が 0になる条件から求め

ることができる．図 5.2に提案する移相器の等価回路を示す．誘電体板が下に無い場合のス

トリップ線路の特性インピーダンス，実効比誘電率をそれぞれZ1, ϵreff1とし，誘電体板が

下にある場合のストリップ線路の特性インピーダンス，実効比誘電率をそれぞれZ2, ϵreff2

とする．ストリップ線路に損失が無いと仮定すると，移相器の F マトリクスは次式で表さ

れる．

[F ] = [F2(Z2, β2, d)][F1(Z1, β1, s)][F2(Z2, β2, d)] (5.1)

ここで，

[F1(Z1, β1, s)] =

 cos(β1s) jZ1 sin(β1s)
j

Z1

sin(β1s) cos(β1s)

 , (5.2)

[F2(Z2, β2, d)] =

 cos(β2d) jZ2 sin(β2d)
j

Z2

sin(β2d) cos(β2d)

 , (5.3)

β1 = 2π
√
ϵreff1/λ0, β2 = 2π

√
ϵreff2/λ0 (5.4)

λ0は f0における自由空間波長である．また，SマトリクスとF マトリクスの関係式は，次

式で与えられる．

S33 =
1

u

(
B

C
+

A−D

C
Z0 − Z2

0

)
(5.5)

S34 =
2

u

(
AD −BC

C
Z0

)
(5.6)

S43 =
2Z0

uC
(5.7)

S44 =
1

u

(
B

C
− A−D

C
Z0 − Z2

0

)
(5.8)
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ここで，

u =
B

C
+

A+D

C
Z0 + Z2

0 , (5.9)

[F ] =

(
A B

C D

)
(5.10)

Z0は port3, 4のインピーダンスであり，図 5.2に示すようにZ0 = Z1である．また，port1,

2のインピーダンスも Z1である．したがって，式 (5.1)–(5.10)から，Sマトリクスは次式

のようになる．

S33 = S44 =
w

v
(5.11)

S43 = S34 =
−j2Z1

v
(5.12)

ここで，

v =
(
Z2 + Z1

2/Z2

)
cos(β1s) sin(2β2d),+2Z1 sin(β1s) cos

2(β2d)

−
(
Z2

2/Z1 + Z1
3/Z2

2
)
sin(β1s) sin

2(β2d)

+ j
(
Z2 + Z1

2/Z2

)
sin(β1s) sin(2β2d)− 2jZ1 cos(β1s) cos(2β2d), (5.13)

w =
(
Z2 − Z1

2/Z2

)
cos(β1s) sin(2β2d)

+
(
Z1

3/Z2
2 − Z2

2/Z1

)
sin(β1s) sin

2(β2d) (5.14)

S33 = S44 = 0，すなわちw = 0という条件から，次のような sと dの関係式を得ることが

できる．

d =
1

β2

tan−1

{
2

tan(β1s)

Z1
3Z2 − Z1Z2

3

Z1
4 − Z2

4

}
(5.15)

ここで，

0 ≤ s ≤ λ0

4
√
ϵreff1

, (5.16)

0 ≤ d ≤ λ0

4
√
ϵreff2

(5.17)

式 (5.16), (5.17)は移相器のサイズを最小にする条件である．d = 0の時に s = λ0/(4
√
ϵreff1)

となり，s = 0の時に d = λ0/(4
√
ϵreff2)となる．式 (5.15)にもとづいて s(r)に対する d(r)

を求めることにより，誘電体板の可動量 rによらず，f0において反射を常に 0とすること

ができる．

次に，参正面を port3, 4から port1, 2にそれぞれ移動させた場合を考える．Eq.(5.15)の

条件下では S33 = S44 = 0なので，S11 = S22 = 0である．sと rの関係は，中心周波数にお
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↓

Z1, ϵreff1, Z2, ϵreff2
↓

式 (5.15)を用いて sから dを導出 (0 ≤ s ≤ λ0/(4
√
ϵreff1))

↓
h → 式 (5.19)を用いて sから rを導出

図 5.3: 設計のフローチャート ( c⃝2013 IEICE[16])

いて移相量が可動量 rに対して線形となるように決定する．sを変数とした移相量 p(s)は，

次式で表される．

p(s) = −arg [S21(s)] + arg

[
S21

(
λ0

4
√
ϵreff1

)]
(5.18)

ここで，arg[S21(s)]は sにおける S21の位相，arg[S21(λ0/(4
√
ϵreff1)]は d = 0の時の S21の

位相である．したがって，sと rの関係式は次のようになる．

r

h
=

p(s)

p(0)
(5.19)

このように，本移相器は式 (5.15), (5.19)により設計することができる．図 5.1のように，

式 (5.15), (5.19)で設計されたM字型誘電体板の外周は，曲線と直線から構成される．図

5.3に設計のフローチャートを示す．

5.2.3 移相器の特性

次に，本移相器の特性を示す．一例として，Z1 = 50 Ω, ϵreff1 = 1, Z2 = 27.2 Ω, ϵreff2 =

3.35の時に，式 (5.15), (5.19)を用いて移相器を設計する．そして，移相器の特性を式 (5.11)–

(5.19)を用いて計算する．図 5.4に，可動量 rを変化させた時の |S11|の周波数特性を示す．
rによらず，f0において |S11|が 0になることが確認できる．図 5.5に可動量 rと移相量の

関係を示す．移相量が rに対して線形であることが分かる．
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図 5.5: rと移相量の関係 ( c⃝2013 IEICE[16])

5.3 計算・測定結果

前節の設計式の有効性について，FEM（Finite Element Method, 有限要素法）を用いた

計算と測定により検証する．f0は 950MHzとする．図 5.6に計算・測定モデルを示す．誘

電体板の比誘電率を 10.2，厚さを 0.0040λ0とする．移相器は，図 5.3のフローチャートに

従って設計する．まず，FEMを用いてZ2, ϵreff2を計算する．次に，Z1 = 50 Ω, ϵreff1 = 1,

Z2 = 27.2 Ω, ϵreff2 = 3.35, h = 0.11λ0の場合に，誘電体板の形状を式 (5.15), (5.19)を用

いて決定する．

設計した移相器について，FEMを用いた計算と測定を行う．図 5.7に，|S11|の周波数特
性の計算・測定結果を示す．r = 0.28hの時の測定結果では，|S11|が最小となる周波数が
f0よりやや低くなっている．図 5.8に，|S21|の周波数特性の計算・測定結果を示す．理論
値には導体損，誘電体損，放射損が含まれていないために，|S21|の計算・測定値は理論値
より低くなっている．ここで，fmを |S11|が最小となる周波数，Brを |S11|が−20 dB以下

となる比帯域とする．図 5.9に rと fmの関係の計算・測定結果を，図 5.10に rとBrの関

係の計算・測定結果を示す．|S11|は f ≈ f0において最小となっているが，rを小さくする
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図 5.6: M字型誘電体移相器の計算・測定モデル ( c⃝2013 IEICE[16])

につれ fmの測定値が f0よりやや低くなることが確認できる．比帯域Brは，rを大きくす

るにつれ狭くなり，この例の場合では最小で約 10%である．0.95f0 < f < 1.05f0の場合の

|S21|の最大値を図 5.11に示す．理論値は帯域端での不整合損のみを考慮している．移相器

の挿入損失は非常に小さく，|S21|は約−0.2 dB以上であることが確認できる．図 5.12に，

r = hの時の導体損，誘電体損，放射損の計算結果を示す．全体の損失は 2%以下であり，

放射損が全体の半分以上を占めることが分かる．図 5.13に，f = f0の時の移相量の計算・

測定結果を示す．rが hに近いところでは，移相量の測定値が計算値，理論値よりやや小

さくなっているが，移相量は rに対してほぼ線形であることが確認できる．このモデルで

は，移相量は 0度から 80度まで変化させることができる．ϵreff2を大きくすれば，移相量

の最大値を大きくできるが，Z2が小さくなるため帯域は狭くなる．図 5.7–5.11, 5.13より，

計算・測定結果が理論値にほぼ対応することが確認できた．

rを小さくするにつれ fmの測定値が f0より低くなり，r ≈ hの時に移相量の測定値が計
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算値，理論値より小さくなる理由としては，以下の 2つが考えられる．1つ目の理由は実験

におけるストリップ導体の高さの誤差であり（5.4参照），2つ目の理由はストリップ導体

とコネクタ外導体の間の寄生容量である．図 5.6に示すように，ストリップ導体はその幅が

広くコネクタの外導体に近いために，寄生容量Cpがストリップ線路に並列に挿入される．

ストリップ導体の高さが設計値より 0.04× 10−3λ0 (950 MHzにおいて 12.5 µm)だけ高く，

Cpが 0.1 pFとすると，測定値のずれを説明することができる．
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図 5.7: |S11|の周波数特性の計算・測定結果 ( c⃝2013 IEICE[16])
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図 5.8: |S21|の周波数特性の計算・測定結果 ( c⃝2013 IEICE[16])
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図 5.13: f = f0における移相量の計算・測定結果 ( c⃝2013 IEICE[16])

5.4 高さ公差の検討

本移相器の高さ公差について検討する．図 5.14に移相器の側面図を示す．ストリップ

線路の高さ hs と誘電体板の厚さ hd が変化した時に，FEMを用いて Z2 と ϵreff2 を計算

し，次に理論式を用いて |S11|と r = hにおける移相量を計算する．hs0, hd0 を，それぞ

れ hs, hdの設計値とする．計算は，(hs, hd) = (hs0 + ∆h, hd0), (hs, hd) = (hs0, hd0 + ∆h),

(hs, hd) = (hs0 +∆h, hd0 +∆h)の場合について行う．(hs, hd) = (hs0, hd0)の時からの移相

量の変化量を∆pとする．hsが変化してもZ1の変化量はZ2と比べて小さいため，Z1は一

定と仮定する．

図 5.15に∆hと fmの関係を，図 5.16に∆hと∆pの関係を示す．hsだけが変化した場

合，あるいは hdだけが変化した場合には，fmと移相量は大きく変化することが分かる．し

かし，hsと hdが同時に同一方向に変化した場合には，fmと移相量はほとんど変化しない．

これは，ϵreff2とZ2が，ストリップ導体と誘電体板の間隔 (hs − hd)により大きく変化する

ためである．したがって，(hs − hd)を一定に保つことが重要である．
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図 5.14: M字型誘電体移相器の側面図 ( c⃝2013 IEICE[16])

0.9

0.92

0.94

0.96

0.98

1

1.02

1.04

1.06

1.08

-0.2 -0.1 0 0.1 0.2

∆ h  / λ 0

f m
 /

 f
0

 h s h d

 h s  and h d

×10
-3

図 5.15: ∆hと fmの関係 ( c⃝2013 IEICE[16])

-8
-6
-4
-2
0
2
4
6
8

10
12

-0.2 -0.1 0 0.1 0.2

∆ h / λ 0

∆
p

 [
d
eg

.]

×10
-3

 h s h d

 h s  and h d

図 5.16: ∆hと∆pの関係 ( c⃝2013 IEICE[16])

5.5 ビーム可変基地局アンテナの構成例

図 5.17にビーム可変基地局アンテナの構成例を示す．基地局アンテナは，10素子リニア

アレーアンテナ，M字型誘電体移相器，電力分配器，伝送線路から構成される．4つのM
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図 5.17: ビーム可変基地局アンテナの構成

字型誘電体移相器は，一体となって，図 5.17の縦方向に動くように構成する．下側の 2つ

のM字型誘電体板は，上側の 2つと反対向きに設置する．各移相器において，移相量は 0

度から pm度まで変化できるとする．ビーム方向 θtを z軸からのチルト角とする．チルト

角 θtを 3度から 13度まで変化させる必要があると仮定し，pmを 80度とし, 素子間隔 dを

0.63λ0とする．全ての移相器において移相量が pm/2の時にチルト角 θtが 8度となるよう

に，図 5.17の ϕを決定し，ϕ = 31.6度とする．θt = 3度の時には，上の 2つの移相器にお

いて移相量を pm度とし，下の 2つの移相器において移相量を 0度とする．また，θt = 13度

の時には，上の 2つの移相器において移相量を 0度とし，下の 2つの移相器において移相

量を pm度とする．図 5.18に，各アンテナ素子を半波長ダイポールとした時の放射パター

ン計算結果を示す．M字型誘電体板を動かすことで，チルト角 θtが変化することが確認で

きる．
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図 5.18: チルト角が変化した時の放射パターン計算結果 ( c⃝2013 IEICE[16])

5.6 まとめ

ビーム可変の基地局アンテナ向けに，簡易・小形な移相器を提案した．提案した移相器は

金属間接触構造が無く，M字型の誘電体板をストリップ線路のストリップ導体と地導体板

の間で動かすことで移相量を調整することができる．中心周波数 f0において反射係数が 0

になる条件から，設計式を導出した．本移相器においては，誘電体板の可動量 rにかかわら

ず反射係数は f0において最小であり，移相量と rの関係は線形である．設計されたM字型

誘電体板の外周は，曲線と直線から構成される．これらの特性を計算と測定により確認し，

計算結果，測定結果，理論式の傾向がほぼ対応することを確認した．更に，高さ公差につい

て検討し，ストリップ導体と誘電体板の間隔を一定に保つことが重要であることを示した．

M字型誘電体移相器の大きさは，λ0を f0における自由空間波長として，0.27λ0 × 0.12λ0

である．10%の比帯域において挿入損失は 0.2dB以下であり，移相量は 0度から 80度まで

変化させることが可能である．
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第6章 直交偏波共用パッチアンテナにお
ける交差偏波低減法

本章では，直交偏波共用パッチアンテナの基板誘電率を最適化することにより，チルト

面における交差偏波を低減する方法を提案する．また，同時に，交差偏波レベルの限界値

を明らかにする．まず，パッチアンテナのキャビティモデルから，チルト面における交差

偏波の誘電率特性を求める．これより，誘電率に対する交差偏波の増減方向は，水平偏波

励振時と垂直偏波励振時で逆になることが分かる．したがって，水平偏波励振時と垂直偏

波励振時で交差偏波レベルが同一となる誘電率にすると，水平偏波と垂直偏波ともに交差

偏波を低減するという条件において，最も低い交差偏波レベルを得ることができる．次に，

パッチアンテナに無給電素子を装荷した場合を検討し，本方法が有効であることを FDTD

法と実験により示す．また，パッチを水平面に垂直に設置した場合，水平面から 15度程度

までのチルト面では最適な誘電率はほとんど変化しないことを示す．

6.1 まえがき

移動体通信基地局用アンテナにおいては，マルチパスフェージングを抑制するために，空

間ダイバーシチや偏波ダイバーシチが使用されることが多い [1],[2]．中でも，偏波ダイバー

シチを実現するために直交偏波共用パッチアンテナを用いた場合は，アンテナの数とアン

テナ全体の大きさを減らすことができるという利点を有する [3],[4]．また，市街地では交差

偏波識別度が小さいため，偏波間の変動がほぼ独立と見なせることから，偏波ダイバーシ

チは有効である [5]–[7]．偏波ダイバーシチアンテナにおいてダイバーシチ利得を上げるた

めに，低交差偏波特性を有するアンテナの利用が検討されている [8]．

低交差偏波を実現する従来の方法としては，直交給電点間の相互結合により生じる交差

偏波を抑圧する方法が多く知られている．4点給電する方法 [9]では，パッチ中心に対し対

称な位置に給電点を設け，互いに逆相となるように給電することで，交差偏波を低減して

いる．また，アレーアンテナで低交差偏波を実現する方法 [10],[11]では，給電方向が反対

の素子を隣接させ互いに逆相給電している．更に，給電点を摂動させる方法 [12]では，直

交給電点間の相互結合により生じる交差偏波を，給電点摂動により発生した交差偏波で打

ち消している．一方，スロット結合給電とピン給電を組み合わせた方法 [13]，パッチ形状

を十字にする方法 [14]も報告されている．以上の方法は，パッチアンテナの水平面と垂直

面での交差偏波低減に有効である．しかし，移動体通信基地局用アンテナはより下方に存
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在する移動端末が通信対象になるため，水平面から下に傾いた観測面（チルト面）で直交

偏波を規定する．このような水平面から傾いた観測面では，パッチアンテナの基本モード

自身が交差偏波成分を発生させるため，上記の方法だけでは交差偏波を低減することがで

きない．また，[9]–[11]，[13]の方法は，給電回路が複雑化するという問題点もある．

本章では，パッチアンテナの基板誘電率を最適化することにより，チルト面において，直

交する 2偏波双方の交差偏波を低減する方法を提案する．また，同時に，交差偏波レベル

の限界値を明らかにする．まず，パッチアンテナのキャビティモデルから，チルト面におけ

る交差偏波の誘電率特性を求める．これより，誘電率に対する交差偏波の増減方向は，水

平偏波励振時と垂直偏波励振時で逆になることが分かる．したがって，水平偏波励振時と

垂直偏波励振時で交差偏波レベルが同一となる誘電率にすると，水平偏波と垂直偏波とも

に交差偏波を低減するという条件において，最も低い交差偏波レベルを得ることができる．

このことをFDTD法によるシミュレーションでも検証する．次に，無給電素子を装荷した

多層のパッチアンテナへの本方法の適用を検討する．一般に，基地局用パッチアンテナに

おいては，単層のパッチアンテナでは狭帯域であるため，無給電素子を装荷する [15],[16]

などして広帯域化する必要がある．また，無給電素子を装荷した場合は，各層の誘電率と

厚さをパラメータにして，無給電素子から見た等価的な比誘電率を比較的自由に調整でき

る．このため，実際に製造する際には，単層のパッチアンテナより交差偏波最適化を実現

しやすい．FDTD法と実験により，この無給電素子装荷多層パッチアンテナでも本方法が

有効であることを示す．また，パッチを水平面に垂直に設置した場合，水平面から 15度程

度までのチルト面では最適な誘電率はほとんど変化しないことを示す．

6.2 パッチアンテナのチルト面における交差偏波特性

6.2.1 原理

単層の直交 2点給電方形パッチアンテナの構成を図 6.1に示す．図 1では x軸をアンテナ

正面軸，z軸を天頂方向としており，基地局用アンテナにおける観測面（チルト面）は θが

一定の面である．電界の θ成分をEθ（垂直偏波），ϕ成分をEϕ（水平偏波）とすると，給

電点 1から励振した場合はEϕが主偏波，Eθが交差偏波であり，給電点 2から励振した場

合は主・交差偏波が逆になる．
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図 6.1: 直交 2点給電方形パッチアンテナの構成 ( c⃝2006 IEICE[17])

キャビティモデル [18]より，TM10モード励振時の放射特性式を求めると，給電点 1励振

時では，

Eθ = S
sin θ sinϕ cosϕ

ϵr − (sin θ sinϕ)2
(6.1)

Eϕ = S
tan θ (ϵr − sin2 ϕ)

ϵr − (sin θ sinϕ)2
(6.2)

S =
2V0j

πR
e−jk0R

× sin
(
k0

a

2
cos θ

)
cos
(
k0

a

2
sin θ sinϕ

)
(6.3)

となる．ここで，ϵrは基板の比誘電率，aはパッチの一辺の長さ，Rは座標原点から観測点

までの距離，k0は自由空間での波数，V0はパッチの開放境界におけるピーク電圧である．

同様に，給電点 2励振時の放射特性式は，

Eθ = −S ′ 1

sin θ tanϕ
(6.4)

Eϕ = S ′ ϵr − 1

tan θ (ϵr − cos2 θ)
(6.5)

S ′ =
2V0j

πR
e−jk0R

× sin
(
k0

a

2
sin θ sinϕ

)
cos
(
k0

a

2
cos θ

)
(6.6)

となる．次に，主偏波を Eco，交差偏波を Exと定義し，交差偏波振幅と主偏波振幅の比

|Ex/Eco|を求める．給電点 1励振時には，式 (6.1)，(6.2)より，
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図 6.2: θ=99度面における |Ex/Eco|の ϕ依存性 ( c⃝2006 IEICE[17])

∣∣∣∣ Ex

Eco

∣∣∣∣ = ∣∣∣∣Eθ

Eϕ

∣∣∣∣ = ∣∣∣∣sinϕ cos θ cosϕϵr − sin2 ϕ

∣∣∣∣ (6.7)

が得られ，給電点 2励振時には，式 (6.4)，(6.5)より，∣∣∣∣ Ex

Eco

∣∣∣∣ = ∣∣∣∣Eϕ

Eθ

∣∣∣∣ = ∣∣∣∣ cos θ tanϕ

1 + sin2 θ/(ϵr − 1)

∣∣∣∣ (6.8)

となる．式 (6.7)，(6.8)より，水平面（θ= 90度面）では |Ex/Eco| = 0であるが，水平面

からチルトした面（θ > 90度または θ < 90度の面）では |Ex/Eco|が存在し，パッチの基
本モード自身が交差偏波成分を発生させることを確認できる．そして，給電点 1励振時に

は ϵrが大きいほど |Ex/Eco|が小さくなり，反対に，給電点 2励振時には ϵrが大きいほど

|Ex/Eco|が大きくなることが分かる．
例えば，水平面から下方へ 9度チルトした面（θ=99度面）における |Ex/Eco|を式 (6.7)，

(6.8)より求めると，図 6.2のようになる．給電点 1励振時には ϵrが大きいほど |Ex/Eco|が小
さくなり，反対に，給電点 2励振時には ϵrが大きいほど |Ex/Eco|が大きくなることを確認で
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きる．ここで，主偏波のビーム幅（チルト面における電力半値幅）内における |Ex/Eco|の最
大値 |Ex/Eco|maxを考える．図 6.3は，|Ex/Eco|maxと比誘電率 ϵrとの関係を表している．た

だし，ビーム幅は ϵrによって変化し，ϵr = 1～4では，60～180度（給電点 1励振時），71～

85度（給電点 2励振時）となる．例えば，ϵr＝2.0の場合，給電点 1励振時では，ビーム幅は

キャビティモデル計算では90.2度となるので，図6.2(a)から |Ex/Eco|max = −25.6dBとなり，

給電点 2励振時では，ビーム幅は 79.5度となるので図 6.2(b)から |Ex/Eco|max = −23.6dB

となる．図 6.3から，励振給電点によって，ϵrの変化に伴う |Ex/Eco|maxの増減方向が逆に

なっていることが分かる．また，直交 2偏波使用時に，双方の |Ex/Eco|maxを同程度まで下

げるには ϵr＝1.80とするのが望ましいことが分かる．θ=99度面における |Ex/Eco|抑圧の
限界値は約−24.8dBである．以上から，直交 2偏波双方の交差偏波特性を最適化する基板

誘電率が存在することが示された．

6.2.2 ϵr最適値と |Ex/Eco|限界値

水平面からのチルト角 tを変化させて，直交 2偏波双方の交差偏波を同程度まで低減す

る最適な誘電率と，その時の |Ex/Eco|限界値をキャビティモデルより求める．各チルト角
tにおいて，|Ex/Eco|maxを最小化できる ϵr と，その時の |Ex/Eco|（限界値）を求めると，
図 6.4が得られる．図 6.4から，最適な比誘電率はチルト角を大きくするにつれ小さくなる

ことが分かる．しかし，一般に基地局用アンテナで使用するチルト角 tは 15度以下の範囲

（90度 ≤ θ ≤ 105度）である [19]．t ≤ 15度の範囲では最適な比誘電率はほとんど変化せ

ず，1.8程度であることが分かる．一方，|Ex/Eco|限界値は，チルト角を大きくするにつれ
て劣化する．

また，各チルト角 tにおいて，ビーム幅の代わりに覆域 |ϕ|≤w [deg.]内の |Ex/Eco|の最
大値 |Ex/Eco|max2を考える．各チルト角 tにおいて，|Ex/Eco|max2を最小化できる ϵrと，そ
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の時の |Ex/Eco|（限界値）を求めると，それぞれ図 6.5，6.6となる．図 6.5，6.6から，所

望のチルト角，覆域における最適な基板誘電率と |Ex/Eco|限界値を知ることができる．
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図 6.4: 最適な比誘電率と |Ex/Eco|限界値のチルト角依存性（ビーム幅内, c⃝2006 IEICE[17]）
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6.2.3 数値計算結果

上記の交差偏波特性を FDTD法を用いた数値計算により確認する．計算は，図 6.1のモ

デルについておこなう．パッチの一辺の長さ aは，各 ϵrでTM10モードが共振する寸法と

し，地導体は yz面内で無限とする．基板厚みは，パッチが共振する自由空間波長を λrと

して，約 0.01λrとする．また，給電は図 6.1の給電点の位置に設置した給電ピンによりお

こない，FDTD法の吸収境界条件は PML4層とした．

図 6.7は，ϵr = 1.5の時の θ=99度面における放射パターン計算結果を示している．給電

点 1励振時では，キャビティモデルとFDTD法の結果はおおむね対応している．一方，給

電点 2励振時では，交差偏波がキャビティモデルと FDTD法で差が生じている．これは，

キャビティモデルでは考慮されていない給電ピンからの放射が，交差偏波と重なるためと

考えられる．給電点 1励振時には，給電ピンによる放射がレベルの高い主偏波に重なるた

め，差異が目立たず両者は良く対応している．図 6.8は，θ=99度面での，ビーム幅内の

|Ex/Eco|の最大値 |Ex/Eco|maxの ϵr特性計算結果である．直交 2偏波双方の |Ex/Eco|maxを

同程度まで低減する最適な基板誘電率が存在することがFDTD法によるシミュレーション

でも確認できる．FDTD法とキャビティモデルの差は前述のように給電ピンによる放射の

影響と考えられる．
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図 6.7: ϵr = 1.5の時の θ=99度面の放射パターン計算結果 ( c⃝2006 IEICE[17])
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6.3 無給電素子を装荷した場合

6.3.1 計算・測定方法

次に，無給電パッチを装荷した多層のパッチアンテナについてFDTD法による計算と実

験をおこなう．一般に，基地局用パッチアンテナにおいては，単層のパッチアンテナでは狭

帯域であるため，無給電素子を装荷するなどして広帯域化する必要がある．また，無給電

素子を装荷した場合には，各層の誘電率と厚さをパラメータにして無給電素子から見た等

価的な比誘電率を比較的自由に調整できる．無給電素子付き直交 2偏波共用パッチアンテ

ナの構成を図 6.9に示す．地導体の大きさは y方向に 0.68λc，z方向に 1.35λcとし（λc:設

計の中心周波数 fcでの自由空間波長），給電方法はマイクロストリップ線路による給電と

する．広帯域化のために無給電素子を装荷した場合，放射に主として寄与するのは無給電

素子である [20]．そこで，無給電素子から見た等価的な比誘電率 ϵreff をパラメータとして，

FDTDによる計算と測定をおこなう．計算・測定モデルの側面図を図 6.10に示す．図 6.10

において，ϵr1～ϵr5は各層の比誘電率，h1～h5は各層の厚さである．この時，等価比誘電

率 ϵreff を次式で定義する．

ϵreff =
h1 + h2 + h3 + h4 + h5

h1

ϵr1
+

h2

ϵr2
+

h3

ϵr3
+

h4

ϵr4
+

h5

ϵr5

(6.9)

本モデルでは，ϵr1= ϵr3= ϵr5=3.38, ϵr2=1.0, ϵr4=2.5とし，所望の等価比誘電率を得られ

るように各層の厚さを調整する．今回検討した h1～h5の例を表 6.1に示す．実際に使用で
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表 6.1: ϵreff = 1.46, 1.63, 1.85の時の各層の厚さ ( c⃝2006 IEICE[17])

ϵreff h1 h2 h3 h4 h5

1.46 0.011λc 0.043λc 0.005λc 0.019λc 0.005λc

1.63 0.011λc 0.032λc 0.011λc 0.019λc 0.005λc

1.85 0.011λc 0.022λc 0.014λc 0.019λc 0.005λc

きる基板の誘電率は限られているので，所定の ϵreff を得て，かつその ϵreff において 2共振

特性（広帯域特性）を得る厚みを実現するためには，異なる誘電率の基板を多層に組み合

わせる必要がある．パッチは fcで共振する寸法とする．

6.3.2 計算・測定結果

図 6.11に，入力インピーダンス計算結果を示す．本アンテナが 0.95～1.05fcにおいて共

振していることが分かる．図 6.12は，中心周波数における，ϵreff = 1.63の時の θ=99度面

の放射パターン計算・測定結果を示している．主偏波，交差偏波とも，計算値と測定値は

良く対応している．また，図 6.13は，ビーム幅内の |Ex/Eco|の最大値 |Ex/Eco|maxの ϵreff

特性である．ただし，各 ϵreff でビーム幅は異なり，ϵreff = 1.3～2.3では，68～80度（給電

点 1励振時），84～90度（給電点 2励振時）となる（fcにおける計算値）．図 6.13から，計

算結果と測定結果は傾向がおおむね対応していることが分かる．また，直交 2偏波双方の

|Ex/Eco|maxを同程度まで低減する最適な等価比誘電率 ϵreff (∼ 1.7)が存在することが分か

る．無給電素子を装荷した場合には，単層のパッチアンテナに比べて交差偏波が劣化して

いるが，これは，直交給電点間の相互結合が単層パッチのピン給電時より強いことが原因

と考えられる（FDTD法によると，直交給電点間の相互結合は，無給電素子を装荷した場

合は−26～− 20dB，単層パッチの場合は−45dB以下である）．以上のように，提案する

方法は無給電素子を装荷した場合にも適用できる．
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図 6.11: 入力インピーダンス計算結果
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図 6.12: ϵreff = 1.63の時の θ = 99度面の放射パターン計算・測定結果（f = fc, c⃝2006

IEICE[17]）
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次に，単一周波数ではなく帯域を考慮した場合の効果を示す．図6.14は，f=0.95fc, fc, 1.05fc

の時の |Ex/Eco|maxの ϵreff 特性計算結果（FDTD法）である．また，図 6.14から，各 ϵreff

において，f =0.95fc, fc, 1.05fcの中の |Ex/Eco|maxの最大値を抽出すると，図 6.15が得ら

れる．図 6.15には，測定による結果も示している．図 6.14から，fcでの ϵreff最適値 (≒ 1.7)

においては，|Ex/Eco|maxの最悪値は，1.05fcの時の給電点 2励振時の−18.1dBであるが，

これは，fcの時の |Ex/Eco|max(= −18.9dB)から 1dB程度の劣化であることが分かる．す

なわち，本構成例では，fcで最適となる ϵreff (≒ 1.7)を選べば，周波数変化による |Ex/Eco|
の劣化は 1dB程度である．また，図 6.15から，f =0.95fc～1.05fcの帯域で考えても，直

交 2偏波双方の交差偏波を同程度まで低減する最適な等価比誘電率 ϵreff が存在することが

確認できる．なお，この場合，|Ex/Eco|の限界値は−18dB程度である．以上から，提案す

る方法は比帯域 10%の場合でも有効であることが分かる．
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6.3.3 ϵreff最適値と |Ex/Eco|限界値

水平面からのチルト角 tを変化させて，直交 2偏波双方の交差偏波を同程度まで低減する

最適な等価比誘電率と，その時の |Ex/Eco|限界値を FDTD法を用いた計算により求める．

θ=90 + t度面において，ビーム幅内の |Ex/Eco|の最大値 |Ex/Eco|maxを最小化できる ϵreff

と，その時の |Ex/Eco|（限界値）を求めると，図 6.16が得られる．図 6.16から，最適な等
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図 6.16: 最適な等価比誘電率と |Ex/Eco|限界値のチルト角依存性（ビーム幅内, c⃝2006

IEICE[17]）

価比誘電率はチルト角を 15度まで変化させてもほとんど変化せず，1.7程度であることが

確認できる．したがって，あるチルト面において等価比誘電率が最適となるように各層の

厚さ h1～h5を選べば，他のチルト面においても，直交 2偏波双方の交差偏波を同程度まで

低減することができる．一方，|Ex/Eco|限界値は，チルト角を大きくするにつれて徐々に
大きくなる．

6.4 むすび

直交偏波共用パッチアンテナのチルト面において，基板誘電率を最適化することにより，

直交する 2偏波双方の交差偏波を低減する方法を提案・検討し，以下の結果を得た．

1. キャビティモデルにより，交差偏波の誘電率特性を明らかにし，直交 2偏波双方の交

差偏波を同程度まで低減する最適誘電率が存在することを示した．また，単層パッチ

アンテナにおいて，FDTD法を用いた計算によりこれを証明した．

2. 無給電素子装荷パッチアンテナにおいても，本方法が有効であることを計算・測定で

明らかにした．また，10%程度の動作帯域を想定しても，本方法が有効であることを

示した．

3. 更に，水平面から 15度程度までのチルト面では，最適な誘電率はほとんど変化しな

いことを示した．基地局アンテナにおいてはチルト角を可変とすることが多いため，

本性質は重要である．

水平面からチルトした観測面では，主偏波の基本モード自体が交差偏波を発生し，これ

を低減できるのが本方法の特色である．直交給電点間の相互結合など，その他の理由で交

差偏波が発生する場合は，これを抑圧する方法（例えば [12]の方法）と本方法を併用する

ことも考えられる．
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第7章 結論

移動体通信システムの進歩に伴い，小形端末用アンテナには小形化，広帯域化がますま

す求められている．また，基地局用アンテナにおいても，構成の簡易化・小形化，高性能

化が求められている．本論文では，小形端末用アンテナに関する 3つのテーマ（モノポー

ル系，ダイポール系のアンテナの設計法，線状アンテナの解法）と基地局用アンテナに関

する 2つのテーマ（ビーム方向を制御するための簡易・小形の移相器，偏波ダイバーシチ

を実現するための直交偏波共用アンテナ）についての課題に対して提案を行い，その有効

性を示した．

1. 小形アンテナの実用化技術 (モノポール系)

まず，小形アンテナの実用化技術として，限られた実装領域下で広帯域に適用できる

モノポール系のアンテナを提案した．スライド構造を有する小形端末内の地導体を放

射体の一部として積極的に利用するために，スライド構造の並列共振を利用してイン

ピーダンスを広帯域化する方法を提案した．スライド構造の並列共振周波数は，2つ

の地板間を接続する FPC長と地板間容量を変化させることで調整できる．また，広

帯域特性を得るためには使用周波数帯域内にスライド構造の共振によるキンクがある

方が望ましいが，並列共振周波数より高い周波数では電流分布が大きく変化し，放射

効率が低下する．したがって，筐体の並列共振周波数と使用周波数帯域の上限周波数

がほぼ等しくなるように，スライド構造の寸法を調整する必要がある．以上を計算，

測定により示し，提案方法の有効性を実証した．

2. 小形アンテナの実用化技術 (ダイポール系)

次に，限られた実装領域下で広帯域に適用できるダイポール系のアンテナを提案し

た．スリーブアンテナを用いれば端末内の地導体に流れる電流を抑制できるが，広帯

域特性が要求される場合にはスリーブ導体を給電線路の地導体から離す必要があり，

アンテナが大形化する．そこで，小形化のために，可変容量素子を装荷した帯域可

変スリーブアンテナを提案した．可変容量 Cは，スリーブ導体と給電線路の地導体

から構成される線路の途中に並列に設置され，Cを変化させることでCRB（Current

Rejection Band: 給電線路の地導体に流れる漏れ電流を阻止する周波数帯域）を調整

することができる．このことを計算と実験により示した．また，Cを変化させた時，

漏れ電流を阻止する周波数とアンテナの共振周波数が同じ方向に変化するため，Cが

変化してもインピーダンス整合を実現しやすいことを確認した．更に，実際に可変容

量ダイオードを用いた場合のアンテナ構成について示し，本アンテナの有効性を実験
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により実証した．

3. 線状アンテナの解法

線状アンテナの解法については，一般に，積分方程式を解く際に細線近似（近似核）

と δ関数波源を用いており，高精度化が課題である．そこで，厳密核と給電部の有限

間隙の両方を考慮した方法を提案した．Hallénの積分方程式に対してNyström法を

適用し，近似核を厳密核に変換する補正関数を導出した．また，特異性を持つ核に対

して，1点修正法を提案した．階段関数の波源に対して様々な求積法を適用して比較

し，各求積法による違いは小さいことを示した．本理論の妥当性を確認するために，

モノポールアンテナのアドミタンスの周波数特性を測定し，測定値と計算値が非常に

良く対応することを示し，本理論の妥当性を明らかにした．

4. 基地局用アンテナの構成の簡易化・小形化

基地局用アンテナにおいて電気的にビームをチルトさせる場合には，給電回路が複雑

となるため，キーコンポーネントである移相器の簡易化・小形化が課題である．そこ

で，簡易・小形な移相器として，M字型誘電体移相器を提案した．提案した移相器は

金属間接触構造が無く，M字型の誘電体板をストリップ線路のストリップ導体と地導

体板の間で動かすことで移相量を調整することができる．中心周波数 f0において反

射係数が 0になる条件から，設計式を導出した．本移相器においては，誘電体板の可

動量 rにかかわらず反射係数は f0において最小であり，移相量と rの関係は線形で

ある．これらの特性を計算と測定により検証し，計算結果，測定結果，理論式の傾向

がほぼ対応することを示した．

5. 基地局用素子アンテナ技術

基地局用アンテナでは，マルチパスフェージングを抑制するために，偏波ダイバーシ

チが使用されることが多い．偏波ダイバーシチに対応した直交偏波共用アンテナで

は，ダイバーシチ利得を上げるために，交差偏波低減が課題である．そこで，素子ア

ンテナ技術として，直交偏波共用パッチアンテナにおいて，基板誘電率を最適化する

ことによりチルト面における交差偏波を低減する方法を提案した．まず，パッチアン

テナのキャビティモデルにより，交差偏波の誘電率特性を明らかにし，直交 2偏波双

方の交差偏波を同程度まで低減する最適誘電率が存在することを示した．次に，パッ

チアンテナに無給電素子を装荷した場合を検討し，本方法が有効であることを計算と

実験により実証した．

今後，移動体通信用アンテナの小形化，広帯域化，多素子化，高機能化がますます要求

されていくと予想されるが，それに応えるべく新しい技術の研究・開発が活発になされて

いくであろう．本論文の提案が，移動体通信システムの進歩に少しでも寄与できれば幸い

である．
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付 録A Qと帯域幅の関係(第1章)

アンテナの入力インピーダンスの等価回路が，図A.1に示す直列共振回路で表される場

合を考える．このとき，入力インピーダンスは次式となる．

Zin = R + j

(
ωL− 1

ωC

)
(A.1)

= R + jRQ

(
ω

ωr

− ωr

ω

)
(A.2)

Q =
ωrL

R
=

1

ωrCR
(A.3)

ここで，ω = 2πf , ωr = 2πfrであり，frは共振周波数である．共振周波数の近傍の周波数

のインピーダンスを考えると，

ω = ωr +∆ω (A.4)

と置ける．この場合，式 (A.2)は次式のように近似される．

Zin = R + jRQ

(
ωr +∆ω

ωr

− ωr

ωr +∆ω

)
= R + jRQ

(ωr +∆ω)2 − ω2
r

ωr(ωr +∆ω)

∼ R + jRQ
2∆ω

ωr +∆ω

∼ R + jRQ
2∆ω

ωr

(A.5)

比帯域BをB = 2∆ω/ωrと定義すると，

Zin ∼ R(1 + jQB) (A.6)

R

L
C

図 A.1: 直列共振回路
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図 A.2: β = 1の場合と β =
1

2

(
s+

1

s

)
の場合の帯域の比較（Q = 5）

となる．また，アンテナに特性インピーダンス Z0の伝送線路が接続された場合，VSWR

を s，反射係数を Γとすると，sは次式で与えられる．

s =
1 + |Γ|
1− |Γ|

(A.7)

Γ =
Zin − Z0

Zin + Z0

(A.8)

式 (A.7), (A.8)に式 (A.6)を代入して整理すると次式が得られる．

B =
1

Q

√
(βs− 1)

(
1− β

s

)
(A.9)

β =
R0

R
(A.10)

β = 1，すなわちR0 = Rのとき，

B =
1

Q

s− 1√
s

(A.11)

となる．しかし，式 (A.9)は β = 1以外の場合に最大となる．式 (A.9)の 2乗の βに関する

微分が 0になる条件を求めると，

∂(QB)2

∂β
= s+

1

s
− 2β = 0 (A.12)

より，

β =
1

2

(
s+

1

s

)
(A.13)
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が得られる．したがって，Bの最大値は，式 (A.13)を式 (A.9)に代入して

B =
1

2Q

√
(s2 − 1)

(
1− 1

s2

)
(A.14)

となる．図A.2は，s = 3として，β = 1の場合と β =
1

2

(
s+

1

s

)
の場合のインピーダン

ス軌跡をスミスチャート上に示した図である．図において，β = 1，すなわちR0 = Rの場

合にVSWR ≤ 3となる帯域を f1～f2としている．β =
1

2

(
s+

1

s

)
，すなわちR0 =

5

3
Rの

場合の方が帯域が広くなっており，共振周波数で整合を取ることが必ずしも比帯域を最大

にしないことが確認できる．アンテナの入力インピーダンスが並列共振回路で等価的に表

される場合も，比帯域とQの関係は式 (A.14)で与えられる．
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付 録B Pocklingtonの積分方程式(第1

章)

一様な媒質内を仮定する．Maxwellの方程式より，

∇× E = −jωµH (B.1)

∇×H = −jωϵE+ J (B.2)

∇ · (jωµH) = 0 (B.3)

式 (B.3)より，

µH = ∇×A (B.4)

式 (B.4)を式 (B.1)に代入すると，

∇× (E+ jωA) = 0 (B.5)

したがって，

E+ jωA = −∇ϕ (B.6)

とおける．式 (B.4), (B.6)を式 (B.2)に代入して，

∇×∇×A = ∇(∇ ·A)−∇2A (B.7)

を用いると，

∇(∇ ·A)−∇2A− k2A = µJ− jωϵµ∇ϕ (B.8)

ここで，

∇ ·A = −jωϵµϕ (B.9)

とすると（Lorentz条件），式 (B.8)は，

∇2A+ k2A = −µJ (B.10)

となる（Helmholtz方程式）．式 (B.9)を式 (B.6)に代入すると，次式が得られる．

E = −jωA+
1

jωϵµ
∇(∇ ·A) (B.11)
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図 B.1: 円筒形のダイポールアンテナ

図B.1の円筒ダイポールアンテナの場合には，Sを導体表面として，

A =

∫∫
S

G(r, r′)Js(r
′) dS ′ (B.12)

と表される．G(r, r′)は自由空間中のGreen関数であり，

G(r, r′) =
µ

4π

e−jk|r−r′|

|r− r′|
(B.13)

である．電流が z方向のみに流れているとすると，ベクトルポテンシャルAは z成分のみ

になる．Aの z成分をΦとすると，

Φ =

∫∫
S

G(r, r′)Jz(r
′) dS′ (B.14)

となる．ρ̄ = |r− r′|とすると，

Φ =

∫ l

−l

∫ 2π

0

µ

4π

e−jkρ̄

ρ̄
Jz(z

′)r dϕ′ dz′

=
µ

4π

∫ l

−l

1

2π

∫ 2π

0

e−jkρ̄

ρ̄
I(z′) dϕ′ dz′

=
µ

4π

∫ l

−l

Ψ(z, z′)I(z′) dz′ (B.15)

ここで，I = 2πrJzであり，

Ψ(z, z′) =
1

2π

∫ 2π

0

e−jkρ̄

ρ̄
dϕ′ (B.16)

とした．式 (B.14)を式 (B.11)に代入して，導体表面での電界の接線成分Eϕ, Ezを求める．

z軸に関して回転対称なので，
∂

∂ϕ

∂Φ

∂z
= 0より，

Eϕ = 0 (B.17)

Ez =
1

jωϵµ

(
∂2

∂z2
+ k2

)
Φ(z) (B.18)
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完全導体表面では電界の接線成分が 0となるので，Ei
zを印加電界とすると，

Ez(z) + Ei
z(z) = 0 (B.19)

ここで，細線近似（電流は円筒導体の中心軸を流れていると仮定し，これによる円筒導

体表面のポテンシャルを計算する方法）を用いると，|r| = |r′| = rのとき，

ρ̄ = |r− r′|

∼
√
(z − z′)2 + r2 = ρ0 (B.20)

となる．したがって，Ψ(z, z′)は次式で近似でき，

Ψ(z, z′) ∼ e−jkρ0

ρ0
(B.21)

Φ(z)は，

Φ(z) ∼ µ

4π

∫ l

−l

e−jkρ0

ρ0
I(z′) dz′ (B.22)

となる．式 (B.18), (B.19), (B.22)より，

1

jωϵ

∫ l

−l

(
∂2

∂z2
+ k2

)
e−jkρ0

4πρ0
I(z′) dz′ = −Ei

z(z) (B.23)

が得られ，これが Pocklingtonの積分方程式である．
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付 録C モーメント法の原理(第1章)

図B.1に示すように，円筒形のダイポールアンテナを考える．電流はアンテナの表面を

z方向に流れ，ϕについては一様であるとする．Ei
zを印加電界とし，ρ0 =

√
(z − z′)2 + r2

として細線近似を用いると，次式の Pocklingtonの積分方程式が成り立つ（付録B参照）．

1

jωϵ

∫ l

−l

(
∂2

∂z2
+ k2

)
e−jkρ0

4πρ0
I(z′) dz′ = −Ei

z(z) (C.1)

式 (C.1)の積分方程式をモーメント法を用いて数値的に解くために，未知の電流 I(z′)を

I(z′) =
N∑

n=1

Infn(z
′) (C.2)

のように，未知の係数 Inと基底関数 fn(z
′)で展開する (n = 1, 2, . . . , N)．式 (C.2)を式 (C.1)

に代入すると，

1

jωϵ

N∑
n=1

In

∫ l

−l

(
∂2

∂z2
+ k2

)
e−jkρ0

4πρ0
fn(z

′) dz′ = −Ei
z(z) (C.3)

となる．上式の両辺に試行関数wm(z) (m = 1, 2, . . . , N)を掛けて積分することにより，

1

jωϵ

N∑
n=1

In

∫ l

−l

wm(z)

∫ l

−l

(
∂2

∂z2
+ k2

)
e−jkρ0

4πρ0
fn(z

′) dz′ dz = −
∫ l

−l

wm(z)E
i
z(z) dz (C.4)

が得られる．これより，次の連立方程式が求められる．

N∑
n=1

ZmnIn = Vm m = 1, 2, . . . , N (C.5)

ここで，Zmn, Vmは，

Zmn =
1

jωϵ

∫ l

−l

wm(z)

∫ l

−l

(
∂2

∂z2
+ k2

)
e−jkρ0

4πρ0
fn(z

′) dz′ dz (C.6)

Vm = −
∫ l

−l

wm(z)E
i
z(z) dz (C.7)

で与えられる．式 (C.5)は， [
Zmn

][
In
]
=
[
Vn

]
(C.8)
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のように行列の形で整理され，未知の電流係数 Inは[
In
]
=
[
Zmn

]−1[
Vn

]
(C.9)

により求まる．基底関数 fn(z)と試行関数wm(z)が異なる関数のときには，一般にはZmn ̸=
Znmとなり可逆性を満足しない．基底関数と試行関数を等しくする方法はGalerkin法と呼

ばれ，可逆性を満足し，高い精度が得られる．また，波源としては，無限小の間隔に電圧

V が印加されると仮定した δ関数波源を用いることが多い（Ei
z(z) = V δ(z)）．
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付 録D δ関数の波源に対するHallénの
積分方程式(第4章)

付録Bの式 (B.16)において，細線近似を用いない場合を考える．|r| = |r′| = rのとき，

ρ̄ = |r− r′|

=
√

r2(cosϕ− cosϕ′)2 + r2(sinϕ− sinϕ′)2 + (z − z′)2

=
√

(z − z′)2 + 2r2(1− cos(ϕ− ϕ′)) (D.1)

なので，Ψ(z, z′)は，

Ψ(z, z′) =
1

2π

∫ 2π

0

e−jkρ̄

ρ̄
dϕ (D.2)

ρ̄ =
√
(z − z′)2 + 2r2(1− cosϕ) (D.3)

と表すことができる．式 (B.18), (B.19)において，給電点が原点にあり無限小の間隔に電

圧 V が印加されるものとすると（δ関数波源），Ei
z(z) = V δ(z)なので，次式が得られる

（Pocklingtonの積分方程式）．(
∂2

∂z2
+ k2

)
Φ(z) = −jωϵµV δ(z) (D.4)

式 (D.4)は，非同次の 2階線形微分方程式である．ここでは，定数変化法を用いて解を

求める．まず，式 (D.4)に対応する同次方程式(
∂2

∂z2
+ k2

)
Φ(z) = 0 (D.5)

の一般解を求めると，Φ = eλzを代入して得られる特性方程式 λ2 + k2 = 0より λ = ±jkな

ので，Φ = C1e
jkz+D1e

−jkz = C2 cos kz+D2 sin kzとなる．そこで，Φ = u cos kz+v sin kz

の形で式 (D.4)の解を求める．両辺を微分すると，

Φ′ = u′ cos kz − ku sin kz + v′ sin kz + kv cos kz (D.6)

ここで，

u′ cos kz + v′ sin kz = 0 (D.7)

とすると，

Φ′ = −ku sin kz + kv cos kz (D.8)
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となる．上式を更に微分して，

Φ′′ = −ku′ sin kz − k2u cos kz + kv′ cos kz − k2v sin kz

= −ku′ sin kz + kv′ cos kz − k2Φ (D.9)

したがって，式 (D.4)より，次式が得られる．

−ku′ sin kz + kv′ cos kz = −jωϵµV δ(z) (D.10)

式 (D.7), (D.10)より，

u′ =
jωϵµV

k
sin kz δ(z) =

jµ

η
V sin kz δ(z) (D.11)

v′ = −jωϵµV

k
cos kz δ(z) = −jµ

η
V cos kz δ(z) (D.12)

となる．これらを積分すれば，

u =

∫ z

−∞

jµ

η
V sin kt δ(t) dt+ C = C (D.13)

v =

∫ z

−∞
−jµ

η
V cos kt δ(t) dt+D =


D z < 0

−jµ

η
V +D z ≥ 0

(D.14)

ここで，C,Dは定数である．したがって，式 (D.4)の解は，

Φ(z) =


C cos kz +D sin kz z < 0

C cos kz +

(
−jµ

η
V +D

)
sin kz z ≥ 0

(D.15)

となる．電流の対称性からΦ(z)は偶関数なので，

C cos k|z| −D sin k|z| = C cos k|z|+
(
−jµ

η
V +D

)
sin k|z|

∴ D =
jµ

2η
V (D.16)

したがって，Φ(z)は次式のようになる．

Φ(z) = C cos kz − jµ

2η
V sin k|z| (D.17)

式 (B.15), (D.17)より，

µ

4π

∫ l

−l

Ψ(z, z′)I(z′) dz′ = C cos kz − jµ

2η
V sin k|z| (D.18)

となり，これがHallénの積分方程式である．
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付 録E Ψ0(ρ̄)の展開(第4章)

Ψ0(ρ̄)をXに関してTaylor展開すると，

Ψ0(ρ̄) =
∞∑
n=0

1

n!

∂nΨ0(ρ̄)

∂Xn

∣∣∣∣
X=0

·Xn (E.1)

Ψ0(ρ̄)を次式のようにおく．

Ψ0(ρ̄) = P0(ρ̄)Ψ0(ρ̄) (E.2)

P0(ρ̄) = 1 (E.3)

Ψ0(ρ̄)のXに関する偏導関数は，

∂Ψ0(ρ̄)

∂X
=

∂Ψ0(ρ̄)

∂ρ̄

∂ρ̄

∂X
=

1

2ρ̄

(
−jk − 1

ρ̄

)
Ψ0(ρ̄) = P1(ρ̄)Ψ0(ρ̄) (E.4)

P1(ρ̄) =
1

2ρ̄2
(−1− jkρ̄) (E.5)

∂2Ψ0(ρ̄)

∂X2
=

∂

∂ρ̄

{
∂Ψ0(ρ̄)

∂X

}
∂ρ̄

∂X

=
1

2ρ̄

∂

∂ρ̄
{P1(ρ̄)Ψ0(ρ̄)} =

1

2ρ̄

{
∂P1(ρ̄)

∂ρ̄
Ψ0(ρ̄) + P1(ρ̄)

∂Ψ0(ρ̄)

∂ρ̄

}
=

1

2ρ̄

{
∂

∂ρ̄
P1(ρ̄) + 2ρ̄ P 2

1 (ρ̄)

}
Ψ0(ρ̄) = P2(ρ̄)Ψ0(ρ̄) (E.6)

P2(ρ̄) =
1

2ρ̄

{
∂

∂ρ
P1(ρ̄)

}
+ P 2

1 (ρ̄) (E.7)

∂3Ψ0(ρ̄)

∂X3
=

∂

∂ρ̄

{
∂2Ψ0(ρ̄)

∂X2

}
∂ρ̄

∂X
=

1

2ρ̄

∂

∂ρ̄
{P2(ρ̄)Ψ0(ρ̄)}

=
1

2ρ̄

{
∂P2(ρ̄)

∂ρ̄
Ψ0(ρ̄) + P2(ρ̄)

∂Ψ0(ρ̄)

∂ρ̄

}
=

1

2ρ̄

{
∂

∂ρ̄
P2(ρ̄) + 2ρ̄ P2(ρ̄)P1(ρ̄)

}
Ψ0(ρ̄) = P3(ρ̄)Ψ0(ρ̄) (E.8)

P3(ρ̄) =
1

2ρ̄

{
∂

∂ρ
P2(ρ̄)

}
+ P2(ρ̄)P1(ρ̄) (E.9)
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これより，

∂nΨ0(ρ̄)

∂Xn
=

∂

∂ρ̄

{
∂n−1Ψ0(ρ̄)

∂Xn−1

}
∂ρ̄

∂X

=
1

2ρ̄

∂

∂ρ̄
{Pn−1(ρ̄)Ψ0(ρ̄)}

=
1

2ρ̄

{
∂Pn−1(ρ̄)

∂ρ̄
Ψ0(ρ̄) + Pn−1(ρ̄)

∂Ψ0(ρ̄)

∂ρ̄

}
=

1

2ρ̄

{
∂

∂ρ̄
Pn−1(ρ̄) + 2ρ̄ Pn−1(ρ̄)P1(ρ̄)

}
Ψ0(ρ̄) = Pn(ρ̄)Ψ0(ρ̄) (E.10)

Pn(ρ̄) =
1

2ρ̄

{
∂

∂ρ̄
Pn−1(ρ̄)

}
+ Pn−1(ρ̄)P1(ρ̄) (E.11)

が得られる．以上の関係より，Qn(ρ̄) = (2ρ̄2)nPn(ρ̄)は kρ̄の n次の多項式でなければなら

ないことが分かる．したがって，

Qn(ρ̄) =
n∑

m=0

anm(kρ̄)
m (E.12)

となる．また，

Q1(ρ̄) = −(1 + jkρ̄) (E.13)

Qn(ρ̄) = (2ρ̄2)nPn(ρ̄) =
(2ρ̄2)n

2ρ̄

{
∂

∂ρ̄
Pn−1(ρ̄)

}
+ (2ρ̄2)nPn−1(ρ̄)P1(ρ̄)

= ρ̄(2ρ̄2)n−1

{
∂

∂ρ̄
Pn−1(ρ̄)

}
+Qn−1(ρ̄)Q1(ρ̄) (E.14)

ここで，

ρ̄
∂

∂ρ̄
Qn(ρ̄) = ρ̄

∂

∂ρ̄

{
(2ρ̄2)nPn(ρ̄)

}
= ρ̄(n4ρ̄)(2ρ̄2)n−1Pn(ρ̄) + ρ̄(2ρ̄2)n

∂

∂ρ̄
Pn(ρ̄)

= 2nQn(ρ̄) + ρ̄(2ρ̄2)n
∂

∂ρ̄
Pn(ρ̄) (E.15)

なので，式 (E.14), (E.15)より，

Qn(ρ̄) = Qn−1(ρ̄) {Q1(ρ̄)− 2(n− 1)}+ ρ̄
∂

∂ρ̄
Qn−1(ρ̄) (E.16)

が得られる．

次に，anmを求める．式 (E.3)より，

a00 = 1 (E.17)

また，式 (E.13)とQ1(ρ̄) = a10 + a11kρ̄を比較して，

a10 = −1 (E.18)

a11 = −j (E.19)
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となる．式 (E.16)に式 (E.12)を代入すると，

Qn(ρ̄) =
n−1∑
m=0

an−1
m (kρ̄)m {−1− jkρ̄− 2(n− 1)}+ ρ̄

∂

∂ρ̄

n−1∑
m=0

an−1
m (kρ̄)m

= −
n−1∑
m=0

an−1
m (kρ̄)m(2n− 1)− j

n−1∑
m=0

an−1
m (kρ̄)m+1 + ρ̄

n−1∑
m=1

an−1
m mk(kρ̄)m−1

= −
n−1∑
m=0

an−1
m (kρ̄)m(2n− 1)− j

n−1∑
m=0

an−1
m (kρ̄)m+1 +

n−1∑
m=1

man−1
m (kρ̄)m

= −(2n− 1)an−1
0 −

n−1∑
m=1

{
(2n− 1−m)an−1

m + jan−1
m−1

}
(kρ̄)m

− jan−1
n−1(kρ̄)

n (E.20)

Qn(ρ̄) =
n∑

m=0

anm(kρ̄)
mと係数を比較して，

an0 = −(2n− 1)an−1
0 = (−1)2(2n− 1)(2n− 3)an−2

0

= (−1)n−1(2n− 1)!! a10

= (−1)n(2n− 1)!! (E.21)

anm = −(2n− 1−m)an−1
m − jan−1

m−1 0 < m < n (E.22)

ann = −jan−1
n−1 = (−j)n−1a11 = (−j)n (E.23)

となる．anm = −jan−1
m−1b

n
mとおき，式 (E.22)に代入すると，

−jan−1
m−1b

n
m = −(2n− 1−m)(−jan−2

m−1b
n−1
m )− jan−1

m−1 (E.24)

∴ bnm = −(2n− 1−m)
an−2
m−1

an−1
m−1

bn−1
m + 1 (E.25)

m = 1とすると，

bn1 = −(2n− 1− 1)
an−2
0

an−1
0

bn−1
1 + 1 = −(2n− 2)(−1)

1

2n− 3
bn−1
1 + 1

=
2n− 2

2n− 3
bn−1
1 + 1 (E.26)

となる．ここで，a11 = −ja00b
1
1と，a00 = 1, a11 = −jより，b11 = 1である．また，式 (E.26)

より，b21 = 3, b31 = 5, b41 = 7, . . . となるので，bn1 = 2n− 1と推定できる．実際にこれを式

(E.26)に代入すると，bn1 = 2n− 1であることが確認できる．したがって，次式が得られる．

an1 = −jan−1
0 bn1 = −j(−1)n−1(2n− 3)!! (2n− 1) = j(−1)n(2n− 1)!! = jan0 (E.27)
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m = 2とすると，

bn2 = −(2n− 1− 2)
an−2
1

an−1
1

bn−1
2 + 1

= −(2n− 3)
j(−1)n−2(2n− 5)!!

j(−1)n−1(2n− 3)!!
bn−1
2 + 1

= −(2n− 3)(−1)
1

2n− 3
bn−1
2 + 1 = bn−1

2 + 1 (E.28)

となる．したがって，bn2 = bn−1
2 + 1 = bn−2

2 + 2 = · · · = b22 + n− 2となる．a22 = −ja11b
2
2と

a11 = −j, a22 = −1より b22 = 1なので，bn2 = n− 1となり，次式が得られる．

an2 = −jan−1
1 bn2 = −jan−1

1 (n− 1) = (−1)n−1(2n− 3)!! (n− 1) = an−1
0 (n− 1) (E.29)

m = 3とすると，

bn3 = −(2n− 1− 3)
an−2
2

an−1
2

bn−1
3 + 1

= −(2n− 4)
(−1)n−3(2n− 7)!! (n− 3)

(−1)n−2(2n− 5)!! (n− 2)
bn−1
3 + 1

= −(2n− 4)(−1)
1

2n− 5

n− 3

n− 2
bn−1
3 + 1 =

2n− 6

2n− 5
bn−1
3 + 1 (E.30)

となる．ここで，a33 = −ja22b
3
3と，a22 = −1, a33 = jより，b33 = 1である．また，式 (E.30)

より，b43 = 5/3, b53 = 7/3, . . . となるので，bn3 = (2n− 3)/3と推定できる．実際にこれを

式 (E.30)に代入すると，bn3 = (2n− 3)/3であることが確認できる．したがって，次式が得

られる．

an3 = −jan−1
2 bn3 = −jan−1

2

2n− 3

3

= −j(−1)n−2(2n− 5)!! (n− 2)
2n− 3

3

= j(−1)n−1(2n− 3)!!
n− 2

3
= jan−1

0

n− 2

3
(E.31)

m = 4とすると，

bn4 = −(2n− 1− 4)
an−2
3

an−1
3

bn−1
4 + 1

= −(2n− 5)(−1)
(2n− 7)!! (n− 4)

(2n− 5)!! (n− 3)
bn−1
4 + 1

=
n− 4

n− 3
bn−1
4 + 1 (E.32)

となる．ここで，a44 = −ja33b
4
4と，a33 = j, a44 = 1より，b44 = 1である．また，式 (E.32)よ

り，b54 = 3/2, b64 = 4/2, . . . となるので，bn4 = (n − 2)/2と推定できる．実際にこれを式

(E.32)に代入すると，bn4 = (n − 2)/2であることが確認できる．したがって，次式が得ら
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れる．

an4 = −jan−1
3 bn4 = −jan−1

3

n− 2

2
= (−1)n−2(2n− 5)!!

n− 3

2

n− 2

2

= an−2
0

(n− 3)(n− 2)

6
(E.33)

以上より，bnm =
2n−m

m
と推定できる．このとき，anmは，

anm = −jan−1
m−1b

n
m = −j(−jan−2

m−2b
n−1
m−1)b

n
m = (−j)2an−2

m−2b
n−1
m−1b

n
m = (−j)3an−3

m−3b
n−2
m−2b

n−1
m−1b

n
m

= (−j)man−m
0 bn−m+1

1 bn−m+2
2 . . . bnm

= (−j)m(−1)n−m(2n− 2m− 1)!!
2n− 2m+ 2− 1

1
· 2n− 2m+ 4− 2

2
. . .

2n−m

m

= jm(−1)n(2n− 2m− 1)!!
(2n−m)!

(2n− 2m)!m!

= jm(−1)n
(2n− 2m)!

2n−m(n−m)!
· (2n−m)!

(2n− 2m)!m!

= jm(−1)n
(2n−m)!

2n−m(n−m)!m!
(E.34)

となり，これを式 (E.22)に代入すると，

anm = −(2n− 1−m)an−1
m − jan−1

m−1

= −(2n− 1−m)jm(−1)n−1 (2n−m− 2)!

2n−m−1(n−m− 1)!m!

− jjm−1(−1)n−1 (2n−m− 1)!

2n−m(n−m)! (m− 1)!

= jm(−1)n
{

(2n−m− 1)!

2n−m−1(n−m− 1)!m!
+

(2n−m− 1)!

2n−m(n−m)! (m− 1)!

}
= jm(−1)n

(2n−m)!

2n−m(n−m)!m!

{
2(n−m)

2n−m
+

m

2n−m

}
= jm(−1)n

(2n−m)!

2n−m(n−m)!m!
(E.35)

となるので，anm = jm(−1)n
(2n−m)!

2n−m(n−m)!m!
は解であることが確認できる．

したがって，

Ψ0(ρ̄) =
∞∑
n=0

1

n!

∂nΨ0(ρ̄)

∂Xn

∣∣∣∣
X=0

·Xn

= Ψ0(ρ)
∞∑
n=0

1

n!
Pn(ρ) ·Xn

Pn(ρ) =
1

(2ρ2)n

n∑
m=0

anm(kρ)
m (E.36)

anm = jm(−1)n
(2n−m)!

2n−m(n−m)!m!
(E.37)

となる．
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付 録F 式(4.57)～(4.61)の導出(第4

章)

式 (4.46), (4.54)より，

Ψ(z, z′) = Ψ0(ρ)
∞∑
n=0

1

n!
Pn(ρ)

1

2π

∫ 2π

0

Xn dϕ (F.1)

ここで，

1

2π

∫ 2π

0

Xn dϕ =
1

2π
(−d2)n

∫ 2π

0

cosn ϕ dϕ

=
1

2π
(−d2)n

∫ 2π

0

(
ejϕ + e−jϕ

2

)n

dϕ

=
1

2π
(−d2)n

∫ 2π

0

1

2n

n∑
s=0

nCs e
j(n−2s)ϕ dϕ (F.2)

nが奇数のとき，
∫ 2π

0
cosn ϕ dϕ = 0である．nが偶数のとき，n = 2n̄とすると，∫ 2π

0

cosn ϕ dϕ =

∫ 2π

0

1

2n

n∑
s=0

nCs e
j(n−2s)ϕ dϕ =

1

22n̄
2n̄Cn̄ 2π =

2π

22n̄
(2n̄)!

(n̄!)2
(F.3)

したがって，

1

2π

∫ 2π

0

Xn dϕ =

d4n̄
1

22n̄
(2n̄)!

(n̄!)2
n = 2n̄

0 n = 2n̄+ 1

(F.4)

となる．これより，

Ψ(z, z′) = Ψ0(ρ)
∞∑
n=0

1

n!
Pn(ρ)

1

2π

∫ 2π

0

Xn dϕ

= Ψ0(ρ)
∞∑
n̄=0

1

(2n̄)!
P2n̄(ρ) d

4n̄ 1

22n̄
(2n̄)!

(n̄!)2

= Ψ0(ρ)
∞∑
n̄=0

d4n̄

22n̄(n̄!)2
1

(2ρ2)2n̄

2n̄∑
m=0

a2n̄m (kρ)m

= Ψ0(ρ)

{
1 +

∞∑
n̄=1

1

(4n̄n̄!)2

(
d

ρ

)4n̄ 2n̄∑
m=0

a2n̄m (kρ)m

}
(F.5)
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ここで，

∞∑
n̄=1

1

(4n̄n̄!)2

(
d

ρ

)4n̄ 2n̄∑
m=0

a2n̄m (kρ)m

=
∞∑
n̄=1

1

(4n̄n̄!)2

(
d

ρ

)4n̄
{
a2n̄0 +

2n̄∑
m=1

a2n̄m (kρ)m

}

=
∞∑
n̄=1

1

(4n̄n̄!)2

(
d

ρ

)4n̄
{
(4n̄− 1)!! +

2n̄∑
m=1

jm(−1)2n̄
(4n̄−m)!

22n̄−m(2n̄−m)!m!
(kρ)m

}

=
∞∑
n̄=1

(4n̄− 1)!!

(4n̄n̄!)2

(
d

ρ

)4n̄
{
1 +

2n̄∑
m=1

22n̄(2n̄)! (4n̄−m)!

(4n̄)! 22n̄−m(2n̄−m)!m!
(jkρ)m

}

=
∞∑
n̄=1

(4n̄− 1)!!

(4n̄n̄!)2

(
d

ρ

)4n̄
{
1 +

2n̄∑
m=1

(2n̄)! (4n̄−m)!2m

(4n̄)! (2n̄−m)!m!
(jkρ)m

}
(F.6)

したがって，

Ψ(z, z′) = Ψ0(ρ)ζ(ρ) (F.7)

ζ(ρ) = 1 +
∞∑
n=1

un

(
d

ρ

)4n
{
1 +

2n∑
m=1

vnm(jkρ)
m

}
(F.8)

un =
(4n− 1)!!

(4nn!)2
=

(4n)!

22n(2n)! (4nn!)2
(F.9)

vnm =
(2n)! (4n−m)! 2m

(4n)! (2n−m)!m!
(F.10)

を得る．
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付 録G 式(4.62)～(4.65)の導出(第4

章)

式 (4.60)に Stirlingの公式 n! ∼
√
2πnnne−nを適用すると，nが大きいとき，

un =
(4n)!

22n(2n)! (4nn!)2
∼

√
2π4n (4n)4ne−4n

22n
√
2π2n (2n)2ne−2n42n(

√
2πnnne−n)2

=
1√
2πn

= ūn (G.1)

となる．これより，
∞∑
n=1

ūn

(
d

ρ

)4n

=
1√
2π

∞∑
n=1

1

n
Y 2n

=
1√
2π

ln
1

1− Y 2

(
∵ ln

1

1− x
=

∞∑
n=1

xn

n

)

=
1√
2π

(
ln

1

1 + Y
+ ln

1

1− Y

)
=

1√
2π

(
ln

1

1 + Y
+ ln

ρ2

(z − z′)2

)
=

1√
2π

(
ln

ρ2

1 + Y
+ 2 ln

1

|z − z′|

)
(G.2)

Y =
d2

ρ2
(G.3)

となるので，ζは ln |z − z′|のオーダで発散する．また，式 (4.61)に Stirlingの公式を適用

すると，nが大きいとき，

vnm =
(2n)! (4n−m)! 2m

(4n)! (2n−m)!m!

∼
√
2π2n (2n)2ne−2n

√
2π(4n−m) (4n−m)4n−me−4n+m2m

√
2π4n (4n)4ne−4n

√
2π(2n−m) (2n−m)2n−me−2n+m

1

m!

=

(2n)2n
√
1− m

4n
(4n)4n−m

(
1− m

4n

)4n−m

2m

(4n)4n
√

1− m

2n
(2n)2n−m

(
1− m

2n

)2n−m

1

m!

=

√
1− m

4n

(
1− m

4n

)4n−m

√
1− m

2n

(
1− m

2n

)2n−m

1

m!
∼ 1

m!
(G.4)
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となるので，nが大きいとき，

1 +
2n∑

m=1

vnm(jkρ)
m ∼ 1 +

∞∑
m=1

1

m!
(jkρ)m = ejkρ (G.5)

となる．したがって，ζ(ρ)の発散項は，

ζd(ρ) =

√
2

π
ln

1

|z − z′|
ejkρ (G.6)

である．また，式 (G.2)より，

ζd(ρ) =

{
∞∑
n=1

ūnY
2n − 1√

2π
ln

ρ2

1 + Y

}
ejkρ (G.7)

なので，非発散項は，

ζn(ρ) = ζ(ρ)− ζd(ρ)

= 1 +
∞∑
n=1

unY
2n

{
1 +

2n∑
m=1

vnm(jkρ)
m

}
−

{
∞∑
n=1

ūnY
2n − 1√

2π
ln

ρ2

1 + Y

}
ejkρ

= 1 +
1√
2π

ln

(
ρ2

1 + Y

)
ejkρ

+
∞∑
n=1

Y 2n

{
un

(
1 +

2n∑
m=1

vnm(jkρ)
m

)
− ūne

jkρ

}
(G.8)

となる．明らかに，この級数展開は収束する．
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付 録H 階段関数の波源に対するHallén

の積分方程式(第4章)

式 (D.4)と同様に，階段関数の波源の場合には，次式が成り立つ．(
∂2

∂z2
+ k2

)
Φ(z) = −jωϵµV

2g
s(z) (H.1)

s(z) =

{
1 |z| < g

0 |z| ≥ g
(H.2)

式 (H.1)は非同次の 2階線形微分方程式であり，付録Dと同様に定数変化法を用いて解を

求める．式 (H.1)に対応する同次方程式(
∂2

∂z2
+ k2

)
Φ(z) = 0 (H.3)

の一般解を求めると，Φ = eλzを代入して得られる特性方程式 λ2 + k2 = 0より λ = ±jkな

ので，Φ = C1e
jkz +D1e

−jkzとなる．そこで，Φ = u ejkz + v e−jkzの形で式 (H.1)の解を求

める．両辺を微分すると，

Φ′ = u′ ejkz + jku ejkz + v′ e−jkz − jkv e−jkz (H.4)

ここで，

u′ ejkz + v′ e−jkz = 0 (H.5)

とすると，

Φ′ = jku ejkz − jkv e−jkz (H.6)

となる．上式を更に微分して，

Φ′′ = jku′ ejkz − k2u ejkz − jkv′ e−jkz − k2v e−jkz

= jku′ ejkz − jkv′ e−jkz − k2Φ (H.7)

したがって，式 (H.1)より，次式が得られる．

u′ ejkz − v′ e−jkz = −ωϵµV

2gk
s(z) (H.8)
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式 (H.5), (H.8)より，

u′ = −ωϵµV

4gk
e−jkzs(z) = −µV

4gη
e−jkzs(z) (H.9)

v′ =
ωϵµV

4gk
ejkzs(z) =

µV

4gη
ejkzs(z) (H.10)

となる．これらを積分すれば，

u = −µV

4gη

∫ z

0

e−jkts(t) dt+ C2 (H.11)

v =
µV

4gη

∫ z

0

ejkts(t) dt+D2 (H.12)

ここで，C2, D2は積分定数である．したがって，式 (H.1)の解は，

Φ(z) = C2 e
jkz +D2 e

−jkz − µV

4gη

∫ z

0

ejk(z−t)s(t) dt +
µV

4gη

∫ z

0

e−jk(z−t)s(t) dt

= C2 e
jkz +D2 e

−jkz − jµV

2gη

∫ z

0

sin k(z − t) s(t) dt (H.13)

ここで，|z| < gの時，∫ z

0

sin k(z − t) s(t) dt =

∫ z

0

sin k(z − t) dt

=
1

k
[cos k(z − t)]z0

=
1

k
(1− cos kz) (H.14)

また，z ≥ gの時，∫ z

0

sin k(z − t) s(t) dt =

∫ g

0

sin k(z − t) dt

=
1

k
[cos k(z − t)]g0

=
1

k
(cos k(z − g)− cos kz) (H.15)

更に，z ≤ −gの時，∫ z

0

sin k(z − t) s(t) dt = −
∫ 0

−g

sin k(z − t) dt

= −1

k
[cos k(z − t)]0−g

=
1

k
(cos k(z + g)− cos kz) (H.16)

したがって，

Φ(z) = C2 e
jkz +D2 e

−jkz − jµ

2η

V

kg
F (z) (H.17)

F (z) =

{
1− cos kz |z| < g

cos k(|z| − g)− cos k|z| |z| ≥ g
(H.18)
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となる．電流の対称性からΦ(z)は偶関数なので，

C2 e
jkz +D2 e

−jkz − jµ

2η

V

kg
F (z) = C2 e

−jkz +D2 e
jkz − jµ

2η

V

kg
F (−z) (H.19)

また，F (z) = F (−z)なので，

C2 = D2 (H.20)

となる．したがって，Φ(z)は次式のようになる．

Φ(z) = C cos kz − jµ

2η

V

kg
F (z) (H.21)

式 (B.15), (H.21)より，

µ

4π

∫ l

−l

Ψ(z, z′)I(z′) dz′ = C cos kz − jµ

2η

V

kg
F (z) (H.22)

が得られる．
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付 録I 式(4.73), (4.74)の導出(第4章)

図 4.6に示すラジアルラインでは，波長と比較して寸法が小さいため，z軸に関する基本

TMモードのみが存在する．したがって，電磁界は次式で表される [1]．

Ez(ρ) = A
{
H

(2)
0 (kρ) + ΓH

(1)
0 (kρ)

}
(I.1)

Hϕ(ρ) =
j

η
A
{
H

(2)
1 (kρ) + ΓH

(1)
1 (kρ)

}
(I.2)

よって，給電点，給電間隙におけるダイポールアンテナの入力アドミタンス Yf , Ygは，次

式となる．

Yf =
2πρ0Hϕ(ρ0)

−2gEz(ρ0)
=

πρ0
jgη

H
(2)
1 (kρ0) + ΓH

(1)
1 (kρ0)

H
(2)
0 (kρ0) + ΓH

(1)
0 (kρ0)

(I.3)

Yg =
2πrHϕ(r)

−2gEz(r)
=

πr

jgη

H
(2)
1 (kr) + ΓH

(1)
1 (kr)

H
(2)
0 (kr) + ΓH

(1)
0 (kr)

(I.4)
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