
PDF issue: 2025-06-16

自然・超自然系材料から成る低姿勢アンテナ
の実現

阿部, 智希 / ABE, Tomoki

(開始ページ / Start Page)
1

(終了ページ / End Page)
78

(発行年 / Year)
2022-03-24

(学位授与番号 / Degree Number)
32675甲第539号

(学位授与年月日 / Date of Granted)
2022-03-24

(学位名 / Degree Name)
博士(工学)

(学位授与機関 / Degree Grantor)
法政大学 (Hosei University)
(URL)
https://doi.org/10.15002/00025232



 

 

 

 

 

 

 

法政大学審査学位論文 

 

自然・超自然系材料から成る 

低姿勢アンテナの実現 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

阿部 智希 
 

2022 年 3 月 

  



 

 

目次 

 

第 1 章  序論                                                                    1 

 1.1 研究の背景 ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・1 

 1.2 研究の目的 ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・4 

1.3 本論文の構成  ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・4 

 

第 2 章  超広帯域メアンダ 4 アーム BOR アンテナ                                   8 

 2.1 まえがき ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・8 

2.2  4 アーム BOR アンテナ ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・9 

   2.2.1 寄生素子の配置 ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・9 

   2.2.2 屈曲 4 アーム BOR アンテナ ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・13 

2.3 メアンダ 4 アーム BOR アンテナ  ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・14 

   2.3.1 メアンダ構造の導入 ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・14 

  2.3.2 実験結果 ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・17 

2.4 むすび ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・21 

 

第 3 章  BOR 素子およびマッシュルーム形寄生素子から成る 

高利得・広帯域ビーム走査アンテナ    25 

3.1 まえがき・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・25 

 3.2 BOR 素子の特性 ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・27 

 3.3 BOR 素子およびマッシュルーム形寄生素子を使用したアンテナシステム ・・・・・29 

   3.3.1 BOR 一列マッシュルームアンテナシステム・・・・・・・・・・・・・・・・・29 

  3.3.2 開放する寄生素子の個数 Nop 特性 ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・30 

  3.3.3 MushPE の動径距離 rp についての特性 ・・・・・・・・・・・・・・・・・・31 

  3.3.4 BOR 二列マッシュルームアンテナシステム・・・・・・・・・・・・・・・・・33 

3.4 実験検討・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・37 

3.5 むすび・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・40 

 

第 4 章  二線アルキメデススパイラルアンテナを用いた円偏波ビーム走査             43 

4.1 まえがき・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・43 

4.2 アンテナ構造・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・43 

 4.3 円偏波ビーム走査・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・45 

 4.4 ビーム方向の推定・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・48 

 4.5 むすび・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・51 



 

 

第 5 章  複合メタマテリアルループを用いた二帯域円偏波ビーム走査                 52 

 5.1 まえがき・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・52 

5.2 軸ビームメタループアンテナ(MetaLPA-axial)・・・・・・・・・・・・・・・・・・52 

5.3 コニカルビームメタループアンテナ(MetaLPA-conical)・・・・・・・・・・・・・・58 

5.4 MetaLPA-axial と MetaLPA-conical との複合 ・・・・・・・・・・・・・・・・・・60 

5.5 実験結果  ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・61 

5.6 むすび  ・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・・66 

 

第 6 章  結論                                                                   67 

 

謝辞                                                                          69 

 

研究業績                                                                      70 

 

付録 A 寄生素子のパラメータの決定(第 2 章)                                       76 

 

付録 B 他の円偏波ビーム走査アンテナとの比較(第 5 章)                             77 

  



1 

 

第 1 章 序論 
 

 

1.1 研究の背景 

情報通信社会の高度化に伴い, 高速, 高性能, 高信頼な無線通信を実現するために, アン

テナの研究はより重要なものとなっている. アンテナ研究の課題の一つに, 低姿勢化が挙

げられる. アンテナの低姿勢化は, 無線通信機器全体の小型化・軽量化および移動体の空気

抵抗削減などに貢献し, アンテナの応用範囲を拡大する. しかしながら, 一般に, アンテナ

の低姿勢化はアンテナ特性(特に, 入力インピーダンス)の悪化を招く. このことを解決する

ために, これまでに幾つかの検討が行われてきている[1]-[13]. 

図 1.1 に示すように, 代表的な低姿勢アンテナである逆 L アンテナ[1]-[4]は, 高さ約 0.5 波

⾧のダイポールアンテナを変形したアンテナである. 文献[3]では, 接地板によるイメージ

電流を利用することによって, 0.15 波⾧以下への低姿勢化を実現している. 逆 L アンテナに

短絡ピンを追加した構造を有する逆 F アンテナ[4]-[6]もまた, 代表的な低姿勢アンテナであ

る. このアンテナは, 逆 L アンテナにみられる低姿勢構造に加え, 短絡ピンの位置を調整す

ることによって, 入力インピーダンスを容易に調整できるという利点を有する. 

図 1.2 に示すパッチアンテナ[7]-[9]もまた低姿勢アンテナとして知られている. 文献[7] 

のパッチアンテナは, 0.05 波⾧以下の低姿勢構造を有し, 軸方向に放射界を形成するように

検討されている. 図 1.3 に示すような, メアンダ構造体[10], 誘電体[11], 磁性体[12], 電波吸

収体[13]の使用もまた低姿勢化技術として検討されている. これらの低姿勢化技術は, アー

ム上を流れる電流の伝搬位相定数が正であるものに対して行われている. このような正の

伝搬位相定数を有するアンテナは自然系アンテナと定義される[14]. 

図 1.1 逆 L アンテナおよび逆 F アンテナ. 

Fig. 1.1 Inverted-L antenna and inverted-F antenna. 
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低姿勢構造を有する自然系アンテナに加え, 近年, 超自然系材料(メタマテリアル)を使用

した低姿勢アンテナが注目を集めている. メタマテリアルは, 波⾧に対し小さい素子を周

期的に配列することによって構成される. この構造により, メタマテリアルは自然界に存

在する材料(自然系材料)では成し得ない特性を実現する. 図 1.4 に示す EBG (Electromagnetic 

Band Gap)反射板[15]は, 低姿勢アンテナを実現するために用いられるメタマテリアルの一

図 1.2 パッチアンテナの一例. 

Fig. 1.2 Example of a patch antenna. 

(a)  Perspective view 
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図 1.3 自然系低姿勢アンテナの例. 

Fig. 1.3 Exampls of natural low-profile antennas. 
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例である. EBG 反射板は特定の周波数にわたって入射電磁波を同位相で反射する特性を有

する. この特性を利用した, EBG 反射板上に配置したスパイラルアンテナ[16]-[18]やループ

アンテナ[19][20], カールアンテナ[21][22]などが提案されている. これらのアンテナは, そ

の特性を悪化させることなく, 0.1 波⾧以下の低姿勢構造を実現している. 

メタマテリアルを使用した他の低姿勢化技術に図 1.5 に示す右左手系複合伝送線路

(CRLH-TL)がある. 約 0.01 波⾧の超低姿勢構造を有する CRLH-TL は, 遷移周波数より低い

周波数帯域において負の伝搬位相定数を, 遷移周波数より高い周波数帯域において正の伝

搬位相定数を実現する[23]-[25]. これまでに, CRLH-TL の放射概念を利用したラインアンテ

ナ[26][27], ループアンテナ[28][29], スパイラルアンテナ[30]-[32]等が検討されている. 

図 1.4 EBG 反射板の一例. 

Fig. 1.4 Example of an EBG reflector. 

(a)  Top view (b)  Side view 
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図 1.5 右左手系複合伝送線路. 

Fig. 1.5 Composite right/left-handed transmission line. 
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1.2 研究の目的 

前節において述べたように, 現在, 自然・超自然系材料から成る低姿勢アンテナの実現に

注目が集まっている. 低姿勢アンテナの高性能化(広帯域化, 複数帯域動作, 高利得化, 円偏

波放射, ビーム走査等)は, 次世代の無線通信システムを実現するための課題となっている. 

本研究では, このことに注目し, 自然・超自然系材料から成る新しい低姿勢アンテナを実現

していく.  

本論文においては, 自然系系材料から成るアンテナに関し, 低姿勢アンテナの広帯域化・

高利得化および低姿勢アンテナによるビーム走査を検討する. 超自然系系材料から成るア

ンテナに関しては, 平衡利得を有する反円偏波ビームの生成および方位面内における走査

を検討する. 以上により, 自然・超自然系材料から成る低姿勢アンテナの高性能化を達成し

ていく. 

 

 

1.3 本論文の構成 

本論文は 6 つの章から構成されている. 

第 2 章では, 回転対称体素子を利用した超広帯域アンテナを提案する. 寄生素子にメアン

ダ構造を導入することにより, 低姿勢・小形構造と超広帯域特性とを有するアンテナを実現

する. 

第 3 章では, 第 2 章において示した回転対称体素子の広帯域特性を利用したアンテナを

検討する. 回転対称体素子の周囲にマッシュルーム形寄生素子を配置することにより, 低

姿勢・高利得・広帯域ビーム走査アンテナを実現する. 

第 4 章では, 低姿勢二線アルキメデススパイラルアンテナによる円偏波ビーム走査を実

現する. アンテナ給電部の励振電圧変化に伴い, 円偏波ビームが方位面内を移動すること

を明らかにしている. 計算コストを削減するために, 簡易な式による最大放射方向の推定

を行っている.  

第 5 章では, 超自然系低姿勢複合ループアンテナによる二帯域円偏波ビーム走査を実現

する. ここでは, 二つのループアンテナを同一基板上に印刷し, 同時に励振することによっ

て, 二つの周波数において円偏波チルトビームを形成している. 給電位相変化に伴い, この

チルトビームは方位面内を移動する. 

最後に, 第 6 章において本研究の結論を示す. 
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第 2 章 超広帯域メアンダ 4 アーム BOR アンテナ 
 

 

2.1 まえがき 

無線通信技術の発展に伴い, 広帯域にわたって動作するアンテナが要求されている. 広

帯域にわたって動作するアンテナは複数帯域を用いる通信システムなどへの適用が可能で

ある. これまでにスパイラル構造, スロット構造などを用いた広帯域アンテナが提案され

ている[1]-[3]. 

広帯域特性に加えて, 移動体表面および部屋の天井などに設置するアンテナには低姿勢

構造が要求される. 回転対称体(Body of Revolution, BOR)アンテナ[4][5]は低姿勢構造と広帯

域特性とを有するアンテナの一つである. 

BOR アンテナの低姿勢構造・広帯域特性を利用したアンテナの一つに, BOR-SPR(BOR 

with a Shorted Parasitic Ring)アンテナがある[6]. BOR-SPR アンテナは BOR 素子とその周囲に

配置された円形導体板および 4 本の垂直導体ピンから構成される. この構造は約 147%の広

い周波数帯域幅にわたって, 2 以下の電圧定在波比(VSWR)を実現している. 

広い動作周波数帯域幅を有する他のアンテナに, 文献[7]で報告されている十字形アンテ

ナがある. このアンテナは, BOR-SPR アンテナの円形導体板を十字形に変形した構造を有す

る. この変形十字形アンテナは BOR-SPR アンテナに見られる低姿勢構造および広帯域特性

を維持している. そのアンテナ上部面積は BOR-SPR アンテナの約 86%(0.055𝜆଴
ଶ: 0 は VSWR 

= 2 となる下限周波数における自由空間波⾧)へと減少している.  

上述の BOR-SPR アンテナおよび変形十字形アンテナを含め, 広帯域・低姿勢アンテナに

ついては多くの研究が行われている[8]-[15]. これらのアンテナの動作周波数帯域幅はいず

れも 170%以下である. より多くの周波数帯域を単一アンテナの動作周波数帯域内に含ませ

るためには, さらなる広帯域化が望まれる. しかしながら, アンテナ高と動作周波数帯域幅

は一般にトレードオフの関係にある. これまで, 低姿勢構造を維持したまま, 170%以上の極

めて広い動作周波数帯域幅を実現することは困難であった. 

この背景から, 本章では, 提案アンテナを以下の 3 つの条件を満たすように実現していく. 

①. VSWR は 170%以上の超広帯域特性を有すること. 

②. アンテナ高は VSWR = 2 となる下限周波数において 0.10 以下の低姿勢を有すること. 

③. アンテナ上部は VSWR = 2 となる下限周波数において 0.05𝜆଴
ଶ以下の小面積であるこ

と.  

本章は 4 つの節から構成される. 最終提案アンテナは準備としての第二節を経て, 第三節

において提示される. 第二節では給電 BOR 素子の周囲に 4 つの寄生素子を配置した「4 ア

ーム BOR アンテナ」について検討する. BOR 素子単体が有する高周波数領域における良好
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な VSWR 特性を維持しながら, 寄生素子により VSWR = 2 となる下限周波数を 4.0 GHz ま

で低減する. その後, 寄生素子を屈曲することによりアンテナ上部面積の縮小化を図る. 第

三節では, 寄生素子にメアンダ構造を導入することにより, 下限周波数を 2.78 GHz までさ

らに低減する. この最終構造に関する検討結果の妥当性を確認するために, 試作アンテナ

を用いた実験結果を示す. 第四節では得られた結果を要約する. なお, 本章では特性解析

(シミュレーション)を全波解析ソフトウェアによって行う[16]. 

本アンテナは第五世代移動通信システム(日本: 3.4-4.6 GHz, 27.0-29.5 GHz, 米国: 3.45-4.2 

GHz, 27.5-28.35 GHz, 47.2-48.2 GHz 等, 欧州 3.4-3.8 GHz, 24.25-27.5 GHz, 40.0-43.5 GHz 等)や

UWB 通信システム(3.1 GHz-10.6 GHz)等の広い周波数帯域幅が要求される通信システムに

おいて使用することが可能である. なお, 本アンテナは小型かつ低姿勢であるため, 壁面や

移動体表面などの限られた空間への配置に適している. 

 

2.2 4 アーム BOR アンテナ 

2.2.1 寄生素子の配置 

設計条件①-③を全て満たす最終アンテナが第三節で達成されることになるが, 本項では, 

その準備としての図 2.1 に示すアンテナを検討する. 高さ H を有し, 金属導体(真鍮: 導電率

約 15.7×106 S/m)から成る BOR 素子が接地板 GP の中心に配置されている. BOR 素子の周囲

には寄生素子が配置されている. BOR 素子は, 超広帯域アンテナである無限⾧双円錐アンテ

ナ[17]を有限⾧化し, その広帯域特性が一部残るように, 母線関数に工夫を施したものであ

る. BOR 素子の最下点 Q(0, 0, zQ)と最上点 P(xP, 0, zP)を結ぶ母線関数を式(1)および(2)によっ

て定義している. 

 

x = xP + {1  𝑒[௧(௭ౌି௭)]}x0                     (1) 

 

ただし 

 

t = ln ቈ
ଵା 

ೣౌ
ೣబ

௭ౌି ௭్
቉,                              (2) 

 

母線関数の各値に関する考察は先行研究[6][7]において行われている. 本章では母線関数の

各値にそれらの値を採用する. 
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図 2.1 4 アーム BOR アンテナの構造. 
Fig. 2.1 Configuration for a four-arm BOR antenna. 

(a)  Perspective view 
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r 
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Symbol Value Value 

0.4 mm 

13.15 mm 

2.6 

40 mm 

136.7 mm 

10 mm 

0.1 

g 

B 

rvia 

H 

xp 

zQ 

Narm 

1.5 mm 

1.6 mm 

0.2 mm 

10 mm 

3.35 mm 

0.42 mm 

4 

表 2.1  寄生素子および BOR 素子のパラメータ. 

Table. 2.1 Parameters for the parasitic elements and BOR element. 
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寄生素子は比誘電率r, 厚さ B, 一辺 s の正方形誘電体基板上に印刷されている. 寄生素子

の⾧さおよび幅をそれぞれ Larm および warm としている. 各寄生素子の終端 J, K, L, M を, 直

径 2rvia, ⾧さ H の垂直導体によって, 直径 DGP の接地板に接続している. 寄生素子の本数(ア

ーム数)を Narm としている. 各寄生素子の全⾧は Larm  H である. BOR 素子と寄生素子との

間には幅g の間隙を設けている. 

寄生素子のパラメータを以下の手順によって決定している. ①Larm を, アンテナ高 H が

0.1 波⾧となる周波数(本章では 3 GHz 付近)において, 接地板イメージを含めた寄生素子全

⾧ 2×(Larm + H)が半波⾧となるように選ぶ. ②寄生素子の本数 Narm を, 下限周波数が最も低

くなるように選ぶ. ③BOR 素子と寄生素子との間の距離g を変化させ, その影響を考察し, 

g の値を決定する. 以上の手順を経て決定した使用パラメータを表 2.1 に示す. Narm = 4 お

よびg = 1.5 mm とした詳細を付録 A において示している. 本節の準備アンテナを「4 アー

ム BOR アンテナ」とよぶ. 

図 2.2(a)に寄生素子が存在しない場合(BOR 素子単体の場合)の入力インピーダンス Zin の

周波数応答を示す. 赤の実線がインピーダンスの実部 Rin を, 青の破線が虚部 Xin を表してい

る. 6 GHz 以下の周波数領域において, Rin が 50 Ω より小さいことがわかる. それ故, この帯

域において, BOR 素子は 50 Ω 給電線路に整合していない. 

6 GHz 以下の帯域におけるインピーダンス整合を行うためには, BOR 素子のインピーダン

ス実部を増加させる必要がある. BOR 素子のインピーダンス実部は BOR 素子の高さの増加

(したがって, 体積の増加)に伴い増加する. しかしながら, 設計条件②の観点からアンテナ

高の増加は望ましくない. 本章では, 寄生素子を使用することでこの問題を解決する. その

詳細を以下に述べる. 

図 2.2(b)に 4 アーム BOR アンテナの入力インピーダンスの周波数応答を示す. 図 2.2(a)に

示した BOR 素子単体の場合に比べ, インピーダンスの実部が増加していることがわかる. 

即ち, 寄生素子の配置によって 6 GHz 以下の帯域における入力インピーダンスが改善され

る. 

4 アーム BOR アンテナの VSWR の周波数応答を図 2.3 に示す. 比較のために, BOR 素子

単体の VSWR を併記している. BOR 素子単体の場合に比べ, 低周波数領域における VSWR

が減少していることがわかる. 動作下限周波数は BOR 素子単体の場合の 4.9 GHz から 4.0 

GHz へと約 1 GHz 低減されている. VSWR が 2 以下となる周波数帯域幅は約 169 %(4.0-47.8 

GHz, 1 : 11.95)であり, 広帯域特性が得られている. しかしながら, 本章における VSWR 帯

域幅に関する設計条件①をこの段階では満たしていない. また, 下限周波数 4.0 GHz におけ

るアンテナ高およびアンテナ上部面積はそれぞれ約 0.134.0 (4.0 は 4.0 GHz における自由空

間波⾧)および約 0.284𝜆ସ.଴
ଶ であり, 設計条件②および③を満たしていない. 

 

 



12 

 

2.2.2 屈曲 4 アーム BOR アンテナ 

前項では, BOR 素子の周囲に寄生素子を配置することにより, VSWR = 2 となる下限周波

数を低減した. 本項では, アンテナ上部面積に関する設計条件③を満たすように, アンテナ

の上部面積を縮小する. このために, 図 2.4 に示すように, 前項で検討した 4 アーム BOR ア

2.5 3.0 3.5 4.0 4.5 5.0 5.5 6.0 6.5
-100

-50

0

50

100

150

図 2.2 入力インピーダンスの周波数応答. 

Fig. 2.2 Frequency response of the input impedance. 
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ンテナの寄生素子を⾧さ L0 (= 4.15 mm)の位置で曲げる. このとき, アンテナ上部面積 s2 が

最小となる. この構造を「屈曲 4 アーム BOR アンテナ」とよぶ. 誘電体基板の一辺 s は前節

の 40 mm から 20 mm へと減少している. 

図 2.4 屈曲 4 アーム BOR アンテナの構造図. 

Fig. 2.4 Configuration for a bent four-arm BOR antenna. 
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(a)  Perspective view (b)  Top view 

図 2.3 4 アーム BOR アンテナの VSWR の周波数応答. 

Fig. 2.3 Frequency response of the VSWR for the four-arm BOR antenna. 
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屈曲した導体間の相互影響により, アンテナの入力インピーダンスは変化する[18]. 図

2.5 に屈曲 4 アーム BOR アンテナの VSWR の周波数応答を示す. VSWR = 2 となる下限周波

数は 3.10 GHz であり, 周波数帯域幅は約 176% (3.10 GHz-48.5 GHz, 1 : 15.65)となる. このこ

とは帯域幅に関する設計条件①を満たしている. 下限動作周波数 3.10 GHz におけるアンテ

ナ上部面積は約 0.043𝜆ଷ.ଵ
ଶ (3.1 は 3.1 GHz における自由空間波⾧)であり, アンテナ上部面積

に関する設計条件③を満たしている. しかしながら, アンテナ高は約 0.113.1 であり, アン

テナ高に関する設計条件②はまだ満たされていない. このことを次節で解決する. 

 

2.3 メアンダ 4 アーム BOR アンテナ 

2.3.1 メアンダ構造の導入 

前節では, BOR アンテナの周囲に 4 つの寄生素子を配置することによって, VSWR = 2 と

なる下限周波数を低減した. 本節では, さらなる下限周波数の低減を検討する. これにより, 

本章における設計条件をすべて達成していく. 

図 2.6 に本節で検討するアンテナを示す. 誘電体基板の一辺 s は 2.2 節で用いられている

値と同じ 20 mm であり, 図 2.4 において示した屈曲 4 アーム BOR アンテナの寄生素子にメ

アンダ構造を導入している. これにより, 寄生素子の⾧さを延⾧している. このアンテナを

「メアンダ 4 アーム BOR アンテナ」とよぶ. 導入されたメアンダ構造は, 2MW + 2ML (= 2×2.7 

図 2.5 屈曲 4 アーム BOR アンテナの VSWR の周波数応答. 

Fig. 2.5 Frequency response of the VSWR for the bent four-arm BOR antenna. 
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+ 2×0.5 = 6.4 mm)の⾧さを有するメアンダセルから構成されている. メアンダセルの個数を

N と表示する. 寄生素子の終端を前節と同様に高さ H, 直径 2rvia の垂直導体によって接地板

に接続している. 表 2.1 で示した値を構造パラメータとして再度用いている. 

図 2.7(a)にメアンダ 4 アーム BOR アンテナのインピーダンスの実部を, 図 2.7(b)に虚部を

示す. ここでは, メアンダセルの個数 N をパラメータとしている. 比較のために, 前節で検

討した「屈曲 4 アーム BOR アンテナ」のインピーダンスを併記している. 「屈曲 4 アーム

BOR アンテナ」は, N = 0 とした場合の「メアンダ 4 アーム BOR アンテナ」に相当する. 図

2.7(a)より, メアンダセルの個数 N の増加に伴い, 3.1 GHz 以下の低周波数領域におけるイン

ピーダンスの実部が増加していることがわかる. したがって, メアンダ構造の導入が下限

周波数の低減に寄与することが期待できる. 

図 2.6 メアンダ 4 アーム BOR アンテナの構造図, ただし, N = 5 としている. 

Fig. 2.6 Configuration for a meander four-arm BOR antenna, where N = 5. 
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図 2.8 にメアンダセルの個数 N をパラメータとしたときの VSWR の周波数応答を示す. 

図 2.7 から期待されるとおり, N の増加(これにより寄生素子の線路⾧が増加) に伴い, VSWR 

= 2 となる下限周波数が低減されることがわかる. しかしながら, N = 9 の場合, 3.5 GHz 周辺

において VSWR が 2 以上となる. このことから, 以後の議論では広帯域にわたって VSWR

が 2 以下であり, 下限周波数が最も低い N = 5 を用いる. 

図 2.7 メアンダセルの個数 N を変化させたときのメアンダ 4 アーム BOR アンテナの 

入力インピーダンスの周波数応答. 

Fig. 2.7 Frequency response of the input impedance for the meander four-arm BOR antenna,  

where the number of meander cells, N, is used as a parameter. 
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メアンダ 4 アーム BOR アンテナの下限周波数は, 屈曲無し(N = 0)の場合の 3.10 GHz から

2.78 GHz へと減少している. この下限周波数 2.78 GHz は文献[6]の値に比べ少し高い値(約

0.63 GHz)となっているが, メアンダ 4 アーム BOR アンテナは文献[6]の場合とは異なり, 高

周波数領域においても良好な VSWR を維持している . その結果 , 文献[6]より広い約

179%(2.78 GHz-49.5 GHz, 1:17.8)の動作周波数帯域幅を達成し, VSWR に関する設計条件①

を再度満たす. 下限周波数 2.78 GHz におけるアンテナ高は約 0.092.78(2.78 は 2.78 GHz にお

ける自由空間波⾧)であり, 未到達であったアンテナ高に関する設計条件②を満たす. この

とき, アンテナ上部面積は約 0.034𝜆ଶ.଻଼
ଶ であり, アンテナ上部面積に関する設計条件③を再

度満たす. これにより, 本章におけるすべての設計条件①-③が満たされたことになる. 

2.3.2 実験結果 

前節において, 本章におけるすべての設計条件が満たされた. 本節では, シミュレーショ

ン結果を確証するために試作アンテナを用い実験を行う. 図 2.9 に試作アンテナを示す. 前

節までの結果からメアンダセルの個数 N = 5 としている. 寄生素子を印刷した誘電体基板を

発泡スチロール(比誘電率r ≈ 1) によって支持している. 

図 2.10 に VSWR の実験結果を示す. 比較として, BOR アンテナ単体の VSWR を併記して

いる. 実験結果とシミュレーション結果は良く一致しており, VSWR の超広帯域特性を確認

図 2.8 N を変化させたときのメアンダ 4 アーム BOR アンテナの VSWR の周波数応答. 

Fig. 2.8 Frequency response of the VSWR for the meander four-arm BOR antenna, 

where N is used as a parameter. 
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できる.  

図 2.11 に代表周波数における仰角面(x-z 面)内および方位面(仰角面内最大放射方向max

面)内放射パターンを示す. 実験結果はシミュレーション結果の傾向をよく捉えていること

がわかる. すべての周波数において, メアンダ 4 アーム BOR アンテナはコニカルビームを

放射している. 動作周波数帯域内における方位面内電界強度偏差の最大値は約 4.5 dB であ

り, 方位面内において無指向性に近い放射が得られている. 

最大放射方向(max, max)における利得の周波数応答を図 2.12 に示す. 影付きの領域は

VSWR が 2 以下となる帯域を表している. この帯域内において 4.8  3.1 dBi の利得が得られ

ている. 実験結果とシミュレーション結果はよく一致している. なお, 周波数に対する利得

の振動は仰角面内における放射界のリップルに起因する. 

図 2.9 試作メアンダ 4 アーム BOR アンテナ. 

Fig. 2.9 Fabricated meander four-arm BOR antenna. 

(a)  Perspective view 

(b)  Expansion view (c)  Side view of the fabricated BOR element 
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図 2.10 メアンダ 4 アーム BOR アンテナの VSWR の周波数応答. 

Fig. 2.10 Frequency response of the VSWR for the meander four-arm BOR antenna. 
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(d)  38.0 GHz 
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図 2.11 メアンダ 4 アーム BOR アンテナの放射パターン. 

Fig. 2.11 Radiation pattern for the meander four-arm BOR antenna. 
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最後に, 図2.13 に提案アンテナと従来の低姿勢広帯域アンテナ[6]-[15]との比較を示す. な

お, 図 2.13 内の低姿勢広帯域アンテナはアンテナ軸のまわりに無指向性に近い放射(電界強

度偏差の最大値が 5 dB 以下)を行う. 動作周波数帯域幅に関しては, VSWR < 2, 即ち S11 < 

10 dB 相当, をもとにして評価している. 

図 2.13 より, 提案アンテナは従来アンテナと比べて最も広い動作帯域幅を有することが

わかる. 提案アンテナは上部面積が最も小さい文献[12]より大きい上部面積を有しているが, 

動作帯域幅が広いという点において[12]に対して優位性をもつ. 提案アンテナは文献[9]-

[11]と同程度のアンテナ体積を有しているが, より広い動作帯域幅を実現しているという点

で特徴がある. 

 

2.4 むすび 

回転対称体(BOR)アンテナを利用した新しい超広帯域・低姿勢アンテナを提案した. アン

テナは, 次の 3 条件を達成している. ①. 170%以上の超広帯域 VSWR 特性. ②. 下限周波数

において 0.10 以下となる低姿勢アンテナ高. ③. 0.05𝜆଴
ଶ以下の小形上部面積. 

はじめに, 給電 BOR 素子の周囲に 4 つの直線状寄生素子を配置した「4 アーム BOR アン

テナ」を検討した. 寄生素子の配置により, VSWR = 2 となる下限周波数を BOR アンテナ単

体の場合の 4.9 GHz から 4.0 GHz へと低減した. 次に, 4 アーム BOR アンテナの直線状寄生 

図 2.12 メアンダ 4 アーム BOR アンテナの利得の周波数応答. 

Fig. 2.12 Frequency response of the gain for the meander four-arm BOR antenna. 

Frequency (GHz) 

G
ai

n 
(

=
 

m
ax

, 
=

 
m

ax
) 

(d
B

i)
 

VSWR < 2 

Simulation Experiment 



22 

 

 

図 2.13 低姿勢広帯域アンテナの比較. 

Fig. 2.13 Comparison of low-profile wideband antennas. 
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素子を屈曲し, これにより, 設計条件①を達成した. 加えて, 下限周波数におけるアンテナ

上部面積を 0.05𝜆଴
ଶ以下へと縮小し, 設計条件③を満たした. 

その後, 寄生素子を蛇行化したメアンダ 4 アーム BOR アンテナを提案した. 下限動作周

波数は 2.78 GHz へとさらに低減し, 低アンテナ高に関する設計条件②を実現した. 

最後に, アンテナを試作し, 測定によりシミュレーション結果との合致を見出した. 
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第 3 章 BOR 素子およびマッシュルーム形寄生素子から 

成る広帯域・高利得ビーム走査アンテナ 
 

 

3.1 まえがき 

放射ビームの走査はレーダーシステム, 到来角推定などで用いられている[1]-[3]. 放射ビ

ームを走査する一つの方法として, フェーズドアレイ技術がある[4]. この場合, 放射素子に

装着した移相器により給電位相を変化させ, 放射ビームを走査している. 多数の移相器と

信号処理装置を要するフェーズドアレイアンテナは高価であり, かつ複雑な設計を要する. 

フェーズドアレイアンテナとは異なり, 移相器を用いないビーム走査アンテナは安価で

あり, アンテナシステム全体の設計が容易であるという利点を有する. このため, これまで

に多くの移相器を用いないビーム走査アンテナが提案されてきた[5]-[14]. 図 3.1(a)において

は, 対称に配列された複数の素子のうち一つを給電し, 他の素子を無給電状態にしている

[5]. 図 3.1(b)に示すビーム走査アンテナでは, 中心素子を給電素子とし, 周囲にある無給電

素子(寄生素子)を接地板に対して開放または短絡のいずれかの状態としている[6]. 図 3.1(c)

および(d)に示すアンテナでは塩水および液体金属をそれぞれ用い, この量を制御すること

によりビーム走査を実現している[7][8]. 上述のアンテナ[5]-[8]のビーム方向における利得

はいずれも 10 dBi 以下と低い. 

図 3.1(e)に示すビーム走査アンテナ[9]は[5]-[8]とは異なり, 10 dBi 以上の高利得ビームの

走査を可能としている. このアンテナは接地板の中心に配置された給電モノポール素子と

周囲の寄生モノポール素子から構成されている. 寄生モノポール素子に装荷されたバラク

タダイオードに印加する電圧を制御し, バラクタダイオードの静電容量の値を変化させる

ことにより, 方位面内におけるビーム走査を達成している. 最大放射方向における利得は

約 12.5 dBi であるが, アンテナ高は約 0.25は自由空間における波⾧であり, 比較的高い

ことがこのアンテナの使用用途を制限している. 

車両, 衛星などの移動体表面または部屋の天井に設置されるアンテナにおいては, 低姿

勢構造が要求される. この点から, 文献[10]では図 3.1(f)に示す高利得・低姿勢ビーム走査ア

ンテナが提案されている. このアンテナは開放円形導波路とその周囲に配置された無給電 T

字形モノポール素子から構成されている. スイッチング回路を用いて T 字形モノポール素

子の接地板に対する状態を切り替えることにより, 方位面内におけるビーム走査を達成し

ている. アンテナ高は約 0.18と低い. 最大利得は約 10 dBi と高利得である. しかしながら, 

動作周波数帯域幅は約 6%と狭いため, 使用用途が制限されている. 

以上の背景から, 本章では低姿勢構造を有し, 従来以上の広い帯域にわたって動作する
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高利得ビーム走査アンテナを提案する. 提案するアンテナは前章において示した給電回転

対称体(BOR)素子[15]-[17]と無給電マッシュルーム形素子から成りたっている. 提案アンテ

ナは以下の 4 つの項目を達成するように設計される. 

1. 移相器を用いずに放射ビームを方位面内全体にわたって走査すること. 

2. ビーム方向において 10 dBi 以上の利得を有すること. 

3. 30%以上の帯域にわたって 10 dBi 以上の利得を有すること. 

4. 10 dBi 以上の利得が得られる低動作周波数においてアンテナ高が 0.15以下と低姿勢で

あること. 

本章の目的は, 上記 1-4 を満たすことにより, 車載および飛翔体等の移動体通信への潜在

的要求に応えることである. 

図 3.1 移相器を用いない従来のビーム走査アンテナの例. 

Fig. 3.1 Examples of conventional beam-steering antennas without phase shifter. 

(b) Feed/parasitic patches antenna [6] 

(c) Feed/parasitic water 
monopoles antenna [7] 

(e) Feed/parasitic metal 
monopoles antenna [9] 

(f) Feed radial waveguide/parasitic 
T-shaped monopoles antenna [10] 

(a) Bent four-leaf antenna [5] 

(d) Feed cone/parasitic liquid metal 
monopoles antenna [8] 
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本章は 5 つの節から構成されている. 第 2 節では本章において用いる BOR 素子の特性に

ついて述べる. 第 3 節では給電 BOR 素子及びその周囲に配列された無給電マッシュルーム

形素子から構成されるアンテナを提案し, 放射特性をシミュレーションする. 第 4 節ではシ

ミュレーション結果を検証するために, アンテナを試作し測定を行う. 第 5 節で得られた結

果を要約する. 本章におけるシミュレーションには有限要素法電磁界解析ソフトウェア[18]

を用いている. シミュレーションにおいては, 放射素子, 接地板および無給電マッシュルー

ム形素子を完全導体と近似している. 

 

3.2 BOR 素子の特性 

ビーム走査アンテナを実現するための準備として, 本節において回転対称体(BOR)素子の

特性を明示する. BOR 素子の構造を図 3.2 に示す. 高さ H を有する金属 BOR 素子を直径

DGP の接地板(GP)上の中心に配置している. BOR 素子の最上点 P(xp, 0, zP)と最下点 Q(0, 0, zQ)

を結ぶ母線関数を前章と同じ式(1)および(2)によって定義する[15]. 

 

x = xP + {1  𝑒[௧(௭ౌି௭)]}x0                      (1) 

ただし 

t = ln ቆ
ଵା 

ೣౌ
ೣబ

௭ౌି ௭్
ቇ ,                         (2) 

図 3.2 BOR 素子の構造. 

Fig. 3.2 Configuration of a BOR element. 

(a)  Perspective view (b)  Side view 
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ここで, x0 は定数である. BOR 素子の最下点 Q を給電同軸ケーブルの内部導体と接続してい

る. 

図 3.3 は BOR 素子の電圧定在波比(VSWR)の周波数応答を示している. VSWR < 2 の下限

周波数 fL は 5.3 GHz である. この下限周波数 fL は主として高さ H の値によって決まり, H の

増加に伴い, 低域に移動する. 使用パラメータを表 3.1 に示す. 4.0-12.0 GHz にわたるシミュ

レーション結果によれば, VSWR は 70%以上の広帯域特性を有する. 図 3.4 は下限周波数 5.3 

GHz における放射パターンを示している. BOR 素子は, z 軸に対して対称であるため, 方位

面内において無指向性放射特性を有する. 利得は約 4.0 dBi であり, 仰角面内における最大

放射方向max は 48o である. 

 

表 3.1 BOR 素子の構造パラメータ. 

Table 3.1 Parameters for a BOR element. 

Symbol 

H = zP 

xP 

zQ 

Symbol Value Value 

10 mm 

3.35 mm 

0.42 mm 

DGP 

x0 

152 mm 

0.1 

図 3.3 BOR 素子の VSWR の周波数応答. 

Fig. 3.3 Frequency response of the VSWR of the BOR element. 
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V
SW

R
 

fL 



29 

 

 

3.3 BOR 素子およびマッシュルーム形寄生素子を使用したアンテナ

システム 

3.3.1 BOR 一列マッシュルームアンテナシステム 

図 3.5 は本項で検討するビーム走査アンテナを示している. 方位面内全体にわたるビーム

走査のために, 図 3.2 で示した BOR 素子の周囲にマッシュルーム形寄生素子(MushPE)を配

置している. MushPE は原点を中心とする半径 rp の円周上に配列されている. その個数を 16

とする. すべての MushPE は直径 Dp (= 6.5 mm)の上部円形導体板と直径 2rvia (= 0.6 mm)の垂

直導体ピンによって構成されている. その高さ H は 10.0 mm = 0.185.3 (5.3 は fL = 5.3 GHz に

おける自由空間波⾧)である. 

MushPE の各パラメータを以下のように決定している. ①高さ H を BOR 素子と同じ値に

揃える. ②H + Dp/2 が下限周波数 fL 周辺において 0.25 波⾧となるように直径 Dp を決定する. 

③垂直導体ピンの直径 2rvia を下限周波数 fL 周辺において VSWR = 2 以下となるように最適

化する. MushPE の垂直導体終端は接地板に対し, 開放または短絡のいずれかとなる. この

アンテナシステムを BOR 一列マッシュルームアンテナシステム(BOR・1Rw-Mush)とよぶ.  
 

図 3.4 下限周波数 fL = 5.3 GHz における BOR 素子の三次元放射パターン. 

Fig. 3.4 3D radiation pattern for the BOR element at fL = 5.3 GHz. 

x 

y z 
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3.3.2 開放する寄生素子の個数 Nop 特性 

本項では接地板に対して開放する MushPE の個数 Nop が放射界に与える影響を考察する.

表 3.2 に Nop の値に対応する MushPE の末端状態を示す. S は短絡状態, O は開放状態を示し

ている. Nop = 0 はすべての MushPE を接地板に対し短絡した状態である. Nop = 7 は図 3.5(b)

に示す(1, 2, 3, 4, 14, 15, 16)の MushPE を開放し, その他残りの MushPE を短絡した状態であ

る. Nop = 16 はすべての MushPE を接地板に対し開放した状態である. 

図 3.6 は仰角面内における最大放射方向max 面内の放射パターンを示している. ここで, 

図 3.6(a)内の(＝31°)は, 仰角面内における最大放射方向が 31°であり, この面内において

方位角を変化させたことを意味する. 原点から MushPE までの動径距離 rp を 24 mm = 

0.425.3 としている. 赤の実線は電界の方向成分 Eを表している. 交差電界 E成分(青の破

図 3.5 BOR 一列マッシュルームアンテナシステム. 

Fig. 3.5 BOR・one-row mushroom antenna system (BOR・1Rw-Mush) 
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線)は20 dB 以下であるため, 図 3.6 には現れていない. 

図 3.6 からわかるように, Nop を適切に選択することにより, BOR 素子の無指向性ビームは

指向性ビームへと変化する. この場合, 短絡状態の MushPE は反射器として動作している. 

他方, 開放状態 MushPE による放射への影響は小さい. 設計条件である 10 dBi 以上の利得が

得られる周波数帯域内において, 開放状態 MushPE による利得への影響は 0.3 dB 以下であ

る. Nop = 3, 5, 7, 9 のとき, 放射界は方位面内において先鋭化され, 後方放射は減少している. 

Nop = 7 のとき, 利得は最大値約 10.7 dBi となる. 

 

3.3.3 MushPE の動径距離 rp についての特性 

本項では原点から MushPE までの動径距離 rp の放射特性への影響を考察する. 図 3.7 に rp

を変化させた場合の利得の周波数応答を示す. 前節の結果から, Nop = 7 としている. いずれ

の場合も, 最大利得は rp が使用波⾧の 0.4 倍となる周波数の周辺で生じている. 他方, いず

れの場合も, 最小利得は rp が使用波⾧の約 0.55 倍となる周波数の周辺で生じている. rp = 24 

mm および 30 mm のときの, 代表的な仰角面内放射パターンを図 3.7 に挿入している. 最大

利得が得られる周波数においては, x 方向への指向性ビームが得られている. 他方, 利得が

最小となる周波数においては, 放射パターンは双方向性となっている. rp = 18 mm および 24 

mm のとき, BOR 素子の下限周波数 fL = 5.3 GHz において 10 dBi 以上の利得が得られ, 本章

における条件 2 を満たす. しかしながら, 10 dBi 以上の利得が得られる周波数比帯域幅は rp  

表 3.2 MushPE 末端の状態 

Table 3.2 State of end point for MushPE. 

O … Open    S … Short 

MushPE 
Nop 
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E 

図 3.6 BOR 一列マッシュルームアンテナシステムの方位面内放射パターン,  

ただし, 周波数 fL = 5.3 GHz, 動径距離 rp = 24 mm = 0.425.3. 

Fig. 3.6 Radiation pattern for the BOR・1Rw-Mush in the azimuth plane, 

where fL = 5.3 GHz and rp = 24 mm = 0.425.3. 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(a)  Nop = 0 

E 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(b)  Nop = 1 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(c)  Nop = 3 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(d)  Nop = 5 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(e)  Nop = 7 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(f)  Nop = 9 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(g)  Nop = 11 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(h)  Nop = 13 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(i)  Nop = 15 

0 

10 

20 

(dB) y 

x 

 

(j)  Nop = 16 



33 

 

= 18 mm および 24 mm の場合において, それぞれ約 26%, 約 28%であり, この段階において

は本章における条件 3 を満たしていない. なお, 仰角面内最大放射方向 θmax は動径距離 rp の

値, あるいは周波数によってわずかに変化し, 10 dBi 以上の利得が得られる帯域内における

θmax の最大値は 63o, 最小値は 52o である. 

 

3.3.4 BOR 二列マッシュルームアンテナシステム 

本項では条件 3 を満たすように検討する. このために, 図 3.8 に示す二列のマッシュルー

ムアンテナシステムを考察する. このアンテナを BOR 二列マッシュルームアンテナシステ

ム(BOR・2Rw-Mush)とよぶ. 原点から一列目(内側)までの動径距離を rp-in (= 18.0 mm)とし, 

円周上に 8 個の MushPE を配列している. 原点から二列目(外側)までの動径距離を rp-out (= 

30.0 mm)とし, 円周上に 8 個の MushPE を配列している. なお, これらの動径距離は図 3.7 の

結果をもとに選んでいる. MushPE の番号付けは BOR・1Rw-Mush と同じである. 表 3.2 に

MushPE 末端の短絡, 開放状態を定義する. なお, 内側の MushPE16 個, 外側の MushPE 16 個

とした場合, 設計条件である 10 dBi 以上の利得が得られるが, 下限周波数 fL 周辺において

VSWR は 2 以上へと悪化する. 本章では, VSWR が 2 以下となるように，MushPE の個数を

最適化し, 内外側それぞれ 8 個にしている. 

図 3.7 最大利得の動径距離 rp 特性. 

Fig. 3.7 Radial distance rp characteristic of the maximum gain. 
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図 3.9 に Nop を変化させた場合の BOR 素子の下限周波数 5.3 GHz における方位面内放射

パターンを示す. BOR・1Rw-Mush と同じように, Nop = 7 のとき, 利得は最大値約 10.7 dBi を

とり, 条件 2 を満たす. 

Nop = 7 のときの BOR・2Rw-Mush の最大放射方向における利得の周波数応答を図 3.10 に

示す. BOR・1Rw- Mush に比べ, 利得が広帯域化されている. 10 dBi 以上の利得が得られる周

波数比帯域幅は約 45%(4.02 6.36 GHz)であり, 条件 3 を満たしている. このことは, 内側の

MushPE が高周波数領域で動作し, 外側の MushPE が低周波数領域で動作することに起因し

ている. これを明示するために, 図 3.11 に BOR 素子周辺の磁界強度分布を示す. 図 3.11(a)

は設計条件である 10 dBi 以上の利得が得られる低周波数 4.02 GHz，図 3.11(b)は高周波数

6.36 GHz における磁界強度分布を示している. 4.02 GHz の場合, 6.36 GHz の場合に比べ, 短

絡している外側の MushPE(5, 7, 9, 11, 13)上の磁界強度が大きい. 他方, 6.36 GHz の場合, 4.02 

GHz の場合に比べ, 短絡している内側の MushPE(6, 8, 10, 12)上の磁界強度が大きい. 即ち, 

内側の MushPE が高周波数領域で動作し, 外側の MushPE が低周波数領域で動作していると

いえる. 10 dBi 以上の利得が得られる帯域内において, 仰角面内最大放射方向はmax = 58o 

3o である. 4.02 GHz におけるアンテナ高は約 0.13 波⾧であり, 条件 4 を満たしている. 

次に, Nop = 7 を一組としてこの一団の位置を方位方向に変化させる. このときの MushPE

末端の状態(State)を表 3.3 に示す. 図 3.9(e)に示されているように, State 1 のときビーム方向

の方位面角は, x 軸である. State 2 のとき, ビーム方向の方位面角は  = 45o となり, 

State 3 のとき,  = 90o となる. 同様に, State 4, 5, …, 8 の状態にすることによりビーム方向の

方位面角は 45o ずつずれる. BOR・2Rw-Mush の構造は z 軸に対して対称である. したがって, 

State 2-8 において, ビーム方向の方位面角を除く利得, 放射パターン, VSWR 等のアンテナ 

図 3.8 BOR 二列マッシュルームアンテナシステム. 

Fig. 3.8 BOR・two-row mushroom antenna system (BOR・2Rw-Mush) 
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E 

図 3.9 BOR 二列マッシュルームアンテナシステムの方位面内放射パターン, 

ただし, 周波数 fL = 5.3 GHz, 動径距離 rp-in = 18 mm = 0.325.3, rp-out = 30 mm = 0.535.3. 

Fig. 3.9 Radiation pattern for the BOR・2Rw-Mush in the azimuth plane, 

where fL = 5.3 GHz, rp-in = 18 mm = 0.325.3, and rp-out = 30 mm = 0.535.3. 
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特性は State 1 と同一のものとなる. つまり, BOR・2Rw-Mush は特性再生可能アンテナであ

る. 

周波数 fL = 5.3 GHz における方位面内のビームの軌跡を図 3.12 に示す. 隣接するビーム交

点強度は約1.1 dB であり, 方位面内において無指向性に近い放射界軌跡が得られている. 

これにより方位面内全体のビーム走査が達成され, 条件 1 が満たされる. なお, 仰角面内に

おける最大放射方向はmax = 57o と一定である. 

図 3.11 BOR 素子周辺の磁界強度分布, ただし, Nop = 7.  

Fig. 3.11 Magnetic field distribution around the BOR element, where Nop = 7. 
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図 3.10 BOR 二列マッシュルームアンテナシステムのビーム方向における利得の周波数応答. 

Fig. 3.10 Frequency response of the gain for the BOR・2Rw-Mush in the beam direction. 
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3.4 実験検討 

前節において設計条件 1-4 がシミュレーション上満たされた. 本節ではアンテナを試作し

シミュレーション結果の妥当性を確認する. 図 3.13 に試作した BOR・2Rw-Mush を示す. 前

節の結果から, Nop = 7 としている. 代表例として, 表 3.3 の State 1 を遂行する. 試作アンテ

表 3.3 ビーム走査時の MushPE 末端の状態. 

Table 3.3 State of MushPEs for beam-steering. 

O … Open    S … Short 

MushPE 
State 

E 
E 

Nop = 7 

f = 5.3 GHz 

x 

(dB) 
0 

10 

20 

= 57o) 

y 

図 3.12 BOR 二列マッシュルームアンテナシステムの方位面内におけるビームの軌跡.  

Fig. 3.12 Locus of the radiation beam from the BOR・2Rw-Mush in the azimuth plane. 
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ナでは , MushPE 末端を接地板へ接続することにより短絡状態を実現している . 他方 , 

MushPE 末端と接地板の間に 0.5 mm の空隙を設けることにより開放状態を実現している. 

開放状態の MushPE を発泡スチロールによって支持している. なお, 電子的にビームを走査

する場合, 文献[10]に示されているスイッチング回路を用いる. これにより, MushPE の開放, 

図 3.14 BOR 二列マッシュルームアンテナシステムの VSWR の周波数応答. 

Fig. 3.14 Frequency response of the VSWR for BOR・2Rw-Mush antenna system. 
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Fig. 3.13 Fabricated BOR・2Rw-Mush antenna system. 
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短絡の状態を切り換え, ビームの放射方向を電子的に変化させることが可能となる. 

図 3.10 に利得の周波数応答の実験結果を追加している. 実験結果とシミュレーション結

果はよく一致しており, 広帯域にわたって高い利得が得られている. 

図 3.14 に VSWR の周波数応答を示す. 約 41% (4.41-6.68 GHz)の帯域にわたって 2 以下の
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図 3.15 BOR 二列マッシュルームアンテナシステムの仰角面内における放射パターン. 

Fig. 3.15 Radiation pattern for the BOR・2Rw-Mush antenna system in the elevation plane. 
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VSWR が得られている. 実験結果はシミュレーション結果を確証している. VSWR < 2 およ

び 10 dBi 以上の利得が同時に得られる帯域幅は実験において約 33% (4.62-6.44 GHz)であり, 

これはシミュレーション値約 36% (4.41-6.36 GHz)に極めて近い. 

VSWR 帯域および利得帯域が重複する帯域内における仰角面内放射パターンを図 3.15 に

示す. すべての周波数において, +x 方向にチルトビームが形成されている. –x 方向のサイド

ローブは小さく, 8 dB 以下である. 

  提案アンテナの優位性を明示するために, 表 3.4 に BOR・2Rw-Mush と他の移相器を用い

ないビーム走査アンテナとの比較を示す. BOR・2Rw-Mush はアンテナ高が 0.15より低いア

ンテナの中で最も高利得, 広帯域であることがわかる. 

 

3.5 むすび 

BOR 素子およびマッシュルーム形寄生素子から構成されるビーム走査アンテナを提案し

てきた. このアンテナは以下の 4 つの条件を満たすように設計されている. 

1. 移相器を用いずに放射ビームを方位面内全体にわたって走査できること. 

2. ビーム方向において 10 dBi 以上の利得を有すること. 

3. 30%以上の帯域にわたって 10 dBi 以上の利得を有すること. 

表 3.4 位相器を用いないビーム走査アンテナの比較. 

Table 3.4 Comparison of beam-steering antennas without phase shifter. 

Antenna 

height 

Impedance 

bandwidth 

Maximum 

gain 

Number 

of beams 

[5] 

[7] 

[8] 

[9] 

[10] 

[11] 

[12] 

[13] 

[14] 

BOR・ 

2Rw-Mush 

0.18 
0.36 
0.23 
0.25 
0.18 
 
0.03 
0.10 
0.05 

6.2 dBi 
5.8 dBi 
6.7 dBi 
12.5 dBi 
10.0 dBi 
6.5 dBi 
8.6 dBi 
5.3 dBi 
9.1 dBi 

> 40% 
37% 
45% 
16% 
6% 
20% 

< 10% 
6% 
6% 

4 

12 

8 

12 

16 

12 

4 

4 

4 

0.13 11.0 dBi 41% 8 
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4. 10 dBi 以上の利得が得られる低動作周波数においてアンテナ高が 0.15以下と低姿勢で

あること. 

本章では, はじめに BOR 素子の特性をシミュレーションにより得ている. シミュレーシ

ョン結果は, BOR 素子が広帯域にわたり低 VSWR 特性を有し, 方位面内において無指向性

放射特性を持つことを示している. 次に, この結果に基づき, BOR 素子の周囲に 16 個のマッ

シュルーム形寄生素子を円形に配列し, BOR 一列マッシュルームアンテナシステムを構築

した. 接地板に対し開放する寄生素子の個数 Nop = 3, 5, 7, 9 のとき, 方位面内において指向

性ビームが得られる. このとき, 条件 1 および 2 を満たしている. しかしながら, 利得に関

する条件 3 を満たしていないことを見出した. 

そこで, 条件 3 を満たすように，マッシュルーム形寄生素子の配列を二列構造へと変化さ

せた. このアンテナを BOR 二列マッシュルームアンテナシステムとよぶ. 10 dBi 以上の利

得が得られる周波数比帯域幅は広帯域化され, その結果, 条件 3 を満たす. アンテナ高は低

動作周波数(4.02 GHz)において約 0.13 波⾧であり, 条件 4 を満たしている. 動作周波数領域

内における後方放射は8 dB 以下と小さい. 

最後に, アンテナを試作し, 測定を行った. 測定結果はシミュレーション結果に一致し,

シミュレーションの妥当性が確認された. 
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第 4 章 二線アルキメデススパイラルアンテナを用いた 

円偏波ビーム走査 
 

 

4.1 まえがき 

円偏波アンテナの開発が現在も続いている. 文献[1]において示されているアンテナは, 

円偏波を放射し, その方向は軸方向に固定されている. 近代無線通信システムにおいては, 

しばしば円偏波ビーム方向を変えられるアンテナ(ビーム走査アンテナ)が要求される. この

ために, 円偏波ビーム方向を制御できるアンテナが提案されてきた[2][3]. これらにおいて

は, スイッチング回路を用いて励振素子を選択することによって, 方位面内における円偏

波ビーム走査を達成している. なお, これらのアンテナシステムは 4 つの給電点を有してい

る. このことは設計の困難さを招いている. 

 本章では, 2 つの給電点を有する低姿勢二線アルキメデススパイラルアンテナ[4]を使用し

た円偏波ビーム走査を提案する. これにより, 簡易な構造を用いて方位面内における円偏

波ビーム走査を達成していく. さらに, 二つの円偏波ビームの位相分布に注目し, ビーム走

査時の最大放射方向を推定する簡易な数式を導出していく. 

 

4.2 アンテナ構造 

 図 4.1 に本章において検討する二線アルキメデススパイラルアンテナの構造を示す. 二つ

のスパイラルアームを厚さ B, 比誘電率r-sub の誘電体基板上に印刷している. スパイラルア

ームを印刷した誘電体基板を, 直径 DCAV, 高さ HCAV を有する金属キャビティ上に配置して

いる. 座標原点からスパイラルアーム中心までの動径距離 rarm をアルキメデス関数 rarm = 

asprlwnd によって定義している. ここで, asprl およびwnd はアルキメデス定数および巻き角を

それぞれ表している. ただし, st≤wnd ≤ed としている. スパイラルアームのアーム幅を w

としている. スパイラルアームの給電点 F1 および F2 をそれぞれ電圧 V1 および V2 で励振し

ている. スパイラルアーム後方に直径 2rdisc の円形小形導体板を配置している. スパイラル

面と円形小形導体板との間の距離を ddisc としている. スパイラルアーム終端からの反射電

流を低減するために, キャビティの導体壁に沿って環状電波吸収体(TDK 社製, 設計周波数

4.5 GHz における比誘電率r-abs = 1.92, tan = 1.15)を配置している. 吸収体の厚さを tabs とし

ている. 使用パラメータを表 4.1 に示す.  
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図 4.1 二線アルキメデススパイラルアンテナの構造. 

Fig.1 Configuration of a two-arm Archimedean spiral antenna. 

(a)  Perspective view (b)  Exploded view 

(c)  Side view 

y 

表 4.1 二線アルキメデススパイラルアンテナの構造パラメータ. 
Table. 4.1 Parameters for the two-arm Archimedean spiral antenna. 

Symbol 

B 

DCAV 

asprl 

ed 

2rdisc 

tabs 

 

Symbol Value Value 

0.8 mm 

82.0 mm 

1.273 mm/rad 

8.5 rad 

12.0 mm 

11.0 mm 

r-sub 

HCAV 

st 

w 

ddisc 

 

2.6 

7.0 mm 

0.5 rad 

2.0 mm 

1.0 mm 
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4.3 円偏波ビーム走査 

 本節では, スパイラルアンテナを使用した円偏波ビーム走査を検討する. 本節における解

析結果は三次元電磁界解析ソフトウェア, CST[5]を使用して得られたものである. 

 はじめに, スパイラルアンテナからの基礎放射を明らかにする. 図 4.2(a)は給電点 F1 およ

び F2 を平衡モード(V1 = 1∠0o, V2 = 1∠180o)で励振した場合における, 設計周波数 4.5 GHz の

仰角面内放射パターンを示している. 赤の実線が主偏波成分(右旋円偏波成分)ER を, 青の破

線が交差成分(左旋円偏波成分)EL を表している. 右旋円偏波が天頂方向(+z 方向)に放射され

ていることがわかる. 平衡モード励振を行った場合における右旋円偏波成分 ER の振幅|ERH-

bal|および位相∠ERH-bal分布を図4.2(b)に示す. ここで, 俯角を30 度に固定している. 図4.2(b)

ER 
EL 

図 4.2 平衡モード励振時におけるスパイラルアンテナからの放射界. 

Fig. 4.2 Radiation field from the spiral antenna in the balance mode excitation. 
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より, 放射界の振幅|ERH-bal|が概ね一定であること, および位相∠ERH-bal が直線状に 360 度変

化していることがわかる. 

 図 4.3(a)に給電点 F1 および F2 を不平衡モード(V1 = 1∠0o, V2 = 1∠0o)で励振した場合におけ

る仰角面内放射パターンを示す. 主偏波成分 ER の最大放射方向が天頂方向からずれている

ことがわかる. 右旋円偏波成分 ERの振幅|ERH-unbal|および位相∠ERH-unbal分布を図 4.3(b)に示す. 

位相∠ERH-unbal の傾きは∠ERH-bal の傾きとは異なることがわかる.∠ERH-unbal は z 軸のまわりにお

いて直線状に 720 度変化している. 

 次に, 平衡モード放射を不平衡モード放射に重畳する. 図 4.4(a)に二つの放射界を重ね合

わせた結果を示す.  = 0o 方向(x 軸方向)にチルトビームが形成されていることがわかる.  

このことは, 図 4.4(b)に示すように, 平衡モードと不平衡モード放射界の位相が = 0o にお

ER 
EL 

図 4.3 不平衡モード励振時におけるスパイラルアンテナからの放射界. 

Fig. 4.3 Radiation field from the spiral antenna in the unbalance mode excitation. 
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いて同位相になることに起因する. 

 上述の結果に基づいて, 円偏波ビーム走査について考察を行う. このために, 給電点 F1 およ

び F2 に印加する電圧を式(1)のように変化させる. 

 

(V1, V2)T = (1∠0o, r∠(180o + ))T                  (1) 

 

ここで, T は行列の転置演算子を表している. r を励振電圧振幅, を偏差角とよぶ. 

図 4.5 に r を変化させ, を±90o に固定した場合のチルトビームの最大放射方位角RH-max-

CST を示す. 実線が = 90o の場合を, 破線が = 90o の場合を表している. このようにして, 

r の変化に伴い, 円偏波ビームが方位面内において走査されることが明らかになる.  

ER 
EL 

図 4.4 平衡モード放射と不平衡モード放射の合成界. 

Fig. 4.4 Composite radiation of balance mode radiation and unbalance mode radiation. 
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4.4 ビーム方向の推定 

前節では, スパイラルアンテナを用いた円偏波ビーム走査を検討した. ここで, 円偏波ビ

ームの最大放射方向は三次元電磁界解析ソフトウェア(CST)を用いて決定されていた. CST

を用いた解析では, はじめに, 各 r の値について三次元放射パターンを明らかにしている. 

次に, 得られた三次元放射パターンから最大放射方向を探索している. この過程は複雑で

あり, 時間を要する. 本節では, ビームの最大放射方向を推定する簡易な方程式を導出する. 

 このために, 式(1)を平衡モード成分 Vbal と不平衡モード成分 Vunbal に分解する. 

 

Vbal ≡ Abal∠bal                        (2) 

Vunbal ≡ Aunbal∠unbal                      (3) 

 

ここで, Abal およびbal をそれぞれ平衡モード励振振幅および平衡モード励振位相とよぶ. 

同様に, Aunbal およびunbal をそれぞれ不平衡モード励振振幅および不平衡モード励振位相と

よぶ. 本節では, Abal と Aunbal が等しくなるように, 偏差角を±90o に選んでいる. このとき, 

図 4.5 スパイラルアンテナからの円偏波ビームの最大放射方向. 

Fig. 4.5 Beam direction of CP beam from the spiral antenna. 
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以下の関係が成り立つ. 

 

Abal = Aunbal = 
√ଵା ௥మ

ଶ
                        (4) 

bal = tan-1(±r)    for  = ±90o                 (5) 
unbal = tan-1(∓r)    for  = ±90o                 (6) 

 

bal に対するunbal の差をモード位相差と定義する. 式(5)および(6)からは式(7)のように

表せる. 

 

≡unbal  bal = tan-1ቀ
∓ଶ௥

ଵି௥మ
ቁ      for  = ±90o           (7) 

 

ただし, 図 4.2(b)における∠ERH-bal および図 4.3(b)における∠ERH-unbal は(r = 1,  = 0)の条件下

において得られた値である.  

 上記の結果をもとに最大放射方位面角RH-max の推定を行う. 主偏波成分 ER の最大放射強

度は式(8)を満たすときに現れる. 

 

∠ERH-unbal(RH-max) + = ∠ERH-bal(RH-max)              (8) 

 

図 4.2(b)に示したように, 平衡モード放射における放射界の位相∠ERH-bal()は概ね直線状に

360o 変化する. したがって, ∠ERH-bal()は式(9)のように近似できる. 

 

∠ERH-bal() =  ∠ERH-bal(0)                    (9) 
 

ここで, ∠ERH-bal(0)は平衡モード放射の = 0o における位相を表している.  

 他方, 図 4.3(b)に示したように, 不平衡モード放射における放射界の位相∠ERH-unbal()は

概ね直線状に 720o 変化する. したがって, ∠ERH-unbal()は式(10)のように近似できる. 

 

∠ERH-unbal() =  ∠ERH-unbal(0)                 (10) 
 

ここで, ∠ERH-unbal(0)は不平衡モード放射の = 0o における位相を表している.  

式(7), (9), (10)を式(8)に代入すると, RH-max は式(11)により与えられる. 

 

RH-max = ∠ERH-unbal(0)  ∠ERH-bal(0)  tan-1ቀ
∓ଶ௥

ଵି௥మ
ቁ   for  = ±90o   (11) 
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ここで, ∠ERH-bal(0)および∠ERH-unbal(0)の値はそれぞれ図 4.2(b)および図 4.3(b)における= 0o

における青の破線によって与えられる. 

 式(11)の妥当性を確認するために, 式より得られる値RH-max とシミュレーションにより得

られる値RH-max-CST の比較を行う. 図 4.5 における実線は = 90o とした場合のRH-max を示

しており, 破線は = 90o とした場合のRH-max を示している.  = 90o と = 90o の両方の

場合において, RH-max とRH-max-CST は良く一致している. このようにして, 式(11)の妥当性が

確認された. なお, 図 4.5 における実線と破線は∠ERH-unbal(0)  ∠ERH-bal(0)を表す点線に対し

て対称となっている. 式(11)を用いた最大放射方向の推定は CST を使用した数値解析の繰

り返しに比べ簡易であり, 解析に要する負荷が少ないといえる. 

 図 4.6 に方位面内( = 30o 面内)放射パターンの CST を用いた数値解析結果および試作ア

ンテナを用いた実験結果を示す. このとき,  = 90o としている. r の変化に伴い, 円偏波が

方位面内を移動していることがわかる. 実験結果は数値解析結果と一致している. 

 以下にアンテナ特性に関する補助的な情報を記す. 

(1) 仰角面内における最大放射方向RH-max-CST は, 図 4.5 に示すように, 円偏波ビームがア

ンテナ軸周りを移動する間, 概ね一定である. このことは,  = ±90o とした場合, Abal および

CST Analysis 
ER 
EL 

図 4.6 方位面内放射パターン, ただし,  90o とし, r を変化させている. 
Fig. 4.6 Radiation pattern in the azimuth plane where r is changed and  is fixed to be 90o. 

(a)  r = 0 

f = 4.5 GHz 

Experiment 
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(b)  r = 0.5 

(c)  r = 1 (d)  r = 2 
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Aunbal が r の値に関わらず等しくなることに起因する.  

 (2) Abal と Aunbal の一致は最大放射方向における利得と軸比が一定になることを示唆する. 

利得および軸比は, 最大放射方向に関わらず, それぞれ約 7.0 dBi および約 0.8 dB である.  

 (3) 電圧定在波比(VSWR)は設計周波数周辺において 2 以下である.  

 

4.5 むすび 

 低姿勢二線アルキメデススパイラルアンテナから放射される円偏波ビーム走査を検討し

てきた. はじめに, スパイラルアンテナの平衡モード放射および不平衡モード放射を解析

している. 次に, これら二つのモードの位相分布を定式化している. その後, 定式化した位

相分布を用いて, 走査ビームの最大放射方位面角RH-max を推定する簡易な式を導出してい

る. 導出した式から得られた最大放射方位面角RH-max は, 数値解析によって決定した最大放

射方位面角RH-max-CST とよく一致している. 導出した式は簡易であり, シミュレーションソ

フトウェアを使用した数値解析の繰り返しによる最大放射方向の推定に比べ, 少ない時間

と計算負荷による推定を可能としている.  
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第 5 章 複合メタマテリアルループを用いた二帯域円偏波 

ビーム走査 
 

 

5.1 まえがき 

 メタマテリアルの出現に伴い, 右左手系複合伝送線路に基づいた新しいラインアンテナ

が提案されている[1]-[5]. メタラインアンテナとよばれるこれらのアンテナは, 直線偏波を

放射するサブ波⾧素子(C-type メタアトム[5])を周期的に配列することによって作られてい

る. メタラインアンテナは直線偏波を放射する.  

 本章では, 自然系カールアンテナ[6]に基づくメタカールアンテナ[7]をさらに拡張して, 

複合メタループアンテナ(MetaLPA-plus)を創造する. C-type メタアトムおよびその変形の N-

type メタアトム[5]から成るこのアンテナは, 0/100 程度の極めて小さいアンテナ高を有し, 

二つの設計周波数において円偏波チルトビームを放射するように設計される.  

 

5.2 軸ビームメタループアンテナ(MetaLPA-axial) 

 図 5.1 は C-type メタアトムおよび N-type メタアトムから構成される軸ビームメタループ

アンテナ(MetaLPA-axial)を示している. MetaLPA-axial は異なる半径を有する三つのメタルー

プアンテナを接続することにより得られる. これにより, 放射効率を増加させている. 点 FI

から給電を行い, 点 TI において抵抗 RB (= 50 )を通して接地板(GP)に終端している. 

本章で使用する C-type メタアトムの構造を図 5.2 に示す. ここで, r および B は誘電体基

板の比誘電率と厚さをそれぞれ表している. p = 2pc + 2g を周期とよぶ. サブ波⾧パッチの⾧

さを pc とし, 幅を w とする. g は隣接するサブ波⾧パッチ間の距離を表している. 隣接する

サブ波⾧パッチをチップキャパシタンス 2CZ によって接続している. C-type メタアトムの中

心に接続している導体ピンの半径を rVIA とする. 導体ピンはチップインダクタンス LY を通

して直径 DGP の接地板に接続されている. C-type メタアトム上の電流は⾧手方向(MF から MT

方向)に流れ, このため, C-type メタアトムからの放射は直線偏波となる. 

N-type メタアトムの構造を図 5.3 に示す. N-type メタアトムは, C-type メタアトムの垂直導

体ピンを, スタブ(⾧さ lSTB, 幅 wSTB)によって代替することによって得られる. スタブは, 電

流が流れる方向(MF から MT 方向)に対して右側に存在し, チップインダクタンスを用いず接

地板に直接接続されている. スタブ上を流れる電流は, 中心パッチに流れる電流の位相に

対して, 90 度遅れた位相を有する. このことにより, N-type メタアトムは左旋円偏波を生成

する. 使用パラメータを表 5.1 に示す.  
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メタアトムの分散特性を図 5.4 に示す. 本章では = 0 となる遷移周波数 fT が 3 GHz にな

るようにメタアトムを設計している. 伝搬位相定数はfT より低い周波数において負とな

り, fT より高い周波数において正となる. C-type メタアトムの分散特性は, N-type メタアトム

の分散特性に可能な限り等しくなるように, 設計されている. 

 図 5.4 からわかるように, MetaLPA-axial 上に流れる電流は, 低設計周波数 fLH (= 2.55 GHz)

において負の伝搬位相定数を有する進行波となる. このため, MetaLPA-axial は左旋円偏波放

表 5.1 C-type メタアトムおよび N-type メタアトムの構造パラメータ. 
Table 5.1 Parameters for a C-type metaatom and an N-type metaatom. 

Symbol 

B 

p 

pc 

g 

2CZ 

aw 

iw 

lSTB 

Symbol Value Value 

1.6 mm 

10.0 mm 

4.0 mm 

1.0 mm 

1.4 pF 

2.45 mm 

1.65 mm 

7.2 mm 

r 

w 

rvia 

LY 

ap 

ip 

DGP 

wSTB 

2.6 

4.4 mm 

1.0 mm 

2.0 nH 

2.0 mm 

1.4 mm 

130 mm 

1.5 mm 

y 

x 

x y 

z 

(a) Perspective view (b) Top view 

FI 

TI 

r 

DGP 

図 5.1 MetaLPA-axial の構造. 

Fig. 5.1 Configuration of a MetaLPA-axial. 
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射電界 EL を生成する. 他方, 高設計周波数 fRH (= 3.45 GHz)における電流は, 正の伝搬位相定

数を有する進行波となる. このため, MetaLPA-axial は右旋円偏波放射電界 ER を生成する.  

図 5.5 にメタアトムの個数 Natom を変化させた場合の fLH および fRH における利得を示す. 

GLH は電界の左旋円偏波(LHCP)成分の利得を, GRH は右旋円偏波(RHCP)成分の利得を表して

いる. Natom = 15 (≡ NGLH=GRH)のとき, 右旋円偏波利得と左旋円偏波利得が一致することがわ

かる. 

図 5.6 に Natom = NGLH=GRH のときの z 軸方向における利得の周波数応答を示す. fLH におい

て GLH が最大となっている. 他方, GRH は fRH において最大となっている. 図 5.5 に示したよ

うに, GLH および GRH の最大値は等しく, 約 7.1 dBi である. 利得の 3 dB 降下帯域幅は, fLH 周

辺において約 7.7%, fRH 周辺において約 8.3%である. 放射効率は, fLH において約 75%, fRH に

おいて約 29%である. 

pc 
w 

(a) C-type metaatom 

pc/2 

B 

  
aw iw 

ap 

ip 

LY 

Ground plane (GP) 

r 

(b) Connected C-type metaatom 

p g MF MT 

Chip capacitor 2CZ Chip inductor LY 

r 

B 

Ground plane (GP) 

図 5.2 C-type メタアトムの構造. 

Fig. 5.2 Configuration of a C-type metaatom. 
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fLH および fRH における放射パターンを図 5.7 に示す. ただし, fLH および fRH において約 7.1 

dBi の平衡利得が得られたときの放射パターンである. fLH および fRH における主偏波成分は

それぞれ EL および ER である. fLH における EL の位相および fRH における ER の位相は, 両者

とも方位面内において概ね直線状に 360o 変化する. 

図 5.3 N-type メタアトムの構造. 

Fig. 5.3 Configuration of an N-type metaatom. 

(b) Parameters 

(d) Cross section at line JK 

z 
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J 
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K J 

K’ J’ 

via B 

GP 

GP 

w lSTB 
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図 5.4 C-type メタアトムおよび N-type メタアトムの分散特性. 

Fig. 5.4 Dispersion of the C-type metaatom and N-type metaatom. 
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図 5.5 fLH における GLH および fRH における GRH の N-type メタアトムの個数 Natom 特性. 

Fig. 5.5 Gains GLH at fLH and GRH at fRH as a function of the number of N-type metaatoms. 
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図 5.6 天頂方向における利得の周波数応答. 

Fig. 5.6 Frequency response of the gain in the broadside direction. 
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5.3 コニカルビームメタループアンテナ(MetaLPA-conical) 

図 5.8 に C-type メタアトムから成るメタループアンテナを示す. FO は給電点を, TO は終端

を表している. TO においてアンテナアームを抵抗 RB (= 50 )を通して接地板に短絡してい

る. ループの円周を fLH = 2.55 GHz および fRH = 3.45 GHz において約二導波波⾧(2g)として

いる. 誘電体基板の直径は MetaLPA-axial の場合と同じ 130 mm = 0.72g である. 他のパラメ

図 5.8 MetaLPA-conical の構造. 

Fig. 5.8 Configuration of a MetaLPA-conical. 

y 

x 

FO  TO 

r 

図 5.7 MetaLPA-axial の放射パターン. 

Fig. 5.7 Radiation pattern for the MetaLPA-axial. 
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ータは表 5.1 に示しているものと同一である. このアンテナを MetaLPA-conical とよぶ. 
MetaLPA-conical の代表的な放射パターンを図 5.9 に示す. 仰角面内においてコニカルビ

ームが形成されていることがわかる. 遷移周波数 fT 以下の周波数における主偏波成分は EL

であり, fT 以上の周波数における主偏波成分は ER である. fLH における EL の位相および fRH に

おける ER の位相は, 両者とも方位面内において概ね直線状に 720o 変化する. 

図 5.9 MetaLPA-conical の放射パターン. 

Fig. 5.9 Radiation pattern for the MetaLPA-conical. 
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図 5.10 最大放射方向における利得の周波数特性. 

Fig. 5.10 Frequency responce of the gain in the maximum beam direction. 
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 図 5.10 に MetaLPA-conical の fLH および fRH 周辺おける最大利得の周波数応答を示す. 比較

のために, 図 5.6 において灰色の領域で示されている, MetaLPA-axial の 3 dB 利得降下帯域

を併記している. fLH および fRH おける最大利得の差は小さいことがわかる. fLH および fRH に

おける放射効率はそれぞれ約 75%および 32%である.  

 

5.4 MetaLPA-axial と MetaLPA-conical との複合 

 円偏波チルトビームを形成するために, MetaLPA-axial と MetaLPA-conical とを複合したア

ンテナについて検討を行う. 図 5.11 に示すこのアンテナを MetaLPA-plus とよぶ. MetaLPA-

plus は二つの給電点 FI および FO を有する. これら二つの給電点をそれぞれ同じ振幅を有す

る電圧 VI および VO で励振する.  

 

VI = A∠I                              (1) 

 

VO = A∠O                             (2) 

 

ここで, A および∠i(i = I, O)はそれぞれ励振電圧の振幅と位相を表している. ∠I に対する

∠O をと定義する: ∠O  ∠I. 

MetaLPA-plus からの放射界は, 内側の MetaLPA-axial からの軸ビームと, 外側の MetaLPA-

conical からのコニカルビームとの合成界となる. 二つの放射界の合成は, 二つの設計周波

図 5.11 MetaLPA-plus の構造. 

Fig. 5.11 Configuration of the MetaLPA-plus. 
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x 

FI   

FO 
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数 fLH および fRH において, (, ) = (max, max)方向へチルトビームを形成する. このチルトビ

ームの偏波は, 伝搬位相定数が負となる周波数 fLH において左旋円偏波であり, 伝搬位相定

数が正となる周波数 fRH において右旋円偏波である. 

図 5.12 にを変化させたときの代表的な放射パターンを示す. 図 5.12(a)から, チルトビ

ームが z 軸の周りを時計回りに回転していることがわかる. 加えて, 図 5.12(b)から, チルト

ビームが z 軸の周りを反時計回りに回転していることがわかる. を 0o とした場合の fLH に

おける最大放射方位面角LHCPmax-0 は図 5.7(a)の軸ビームと図 5.9(a)のコニカルビームとが同

位相となる角度に現れる: LHCPmax-0 ≈ 120o. 同様に, を 0o とした場合の fRH における最大

放射方位面角RHCPmax-0 は図 5.7(b)の軸ビームと図 5.9(b)のコニカルビームとが同位相となる

角度に現れる: RHCPmax-0 ≈ 300o. 

最大放射方位面角LHCPmax-0 における仰角面内最大放射方向max は, 軸ビームの電界 EL(, 

 = LHCPmax-0)とコニカルビームの電界 EL(,  = LHCPmax-0)との和から導出される: max = 20o. 

同様に, 最大放射方位面角RHCPmax-0 における仰角面内最大放射方向max は, 軸ビームの電界

ER(,  = RHCPmax-0)とコニカルビームの電界 ER(,  = RHCPmax-0)との和から導出される: max 

= 15o. これらのmax の値はが変化した場合においても概ね一定である. fLH および fRH の両

方において,  = 0o の場合における軸比の周波数帯域幅は約 8%である. 図 5.13 にを変

化させたときの MetaLPA-plus の最大利得を示す. fLH における GLH と fRH における GRH との

間の差は小さいことがわかる. このことは, の変化に対して, 方位面内および仰角面内に

おける放射パターンがおおよそ一定であるためである.  

 

5.5 実験結果 

 前節で議論した二つの周波数における円偏波チルトビームの走査を確認するために, 図

5.14 に示す試作アンテナを使用し実験を行う. ここで, 表 5.1 に示したパラメータを用いて

いる. 

MetaLPA-plus の放射パターンの数値解析および測定結果を図 5.12 に示している. fLH およ

び fRH に極めて近い周波数において観測した測定結果は, 解析結果と良く一致しており, 相

対位相の変化に伴うビーム走査を確認できる. 図 5.13 に最大利得の解析結果および測定

結果を示している. 両者は概ね一致している. 

 図 5.15 に給電点 FI および FO において観測した VSWR の測定結果を示す. 図 5.6 におい

て定義した 3 dB 利得降下帯域内における VSWR は, FI および FO の両方において 2 以下で

あり, 良好な値となっている. 給電点 FI と FO との間の相互結合(S21)は, 二つの設計周波数

周辺において, 25 dB 以下であり極めて小さい. 内側の MetaLPA-axial の放射効率は, fLH に

おいて約 72%, fRH において約 28%である. 他方, 外側の MetaLPA-conical の放射効率は, fLH

において約 63%, fRH において約 22%である. 
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図 5.12 MetaLPA-plus からのチルトビームの走査. 

Fig. 5.12 Movement of the tilted beam from the MetaLPA-plus. 
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図 5.13 を変化させたときの fLH における最大利得 GLH および fRH における GRH. 

Fig. 5.13 Maximum gain GLH at fLH and GRH at fRH as a function of relative phase . 
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図 5.15 MetaLPA-plus の VSWR の周波数応答. 

Fig. 5.15 Frequency response of the VSWR for the MetaLPA-plus. 
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5.6 むすび 

チルトビームを放射する低姿勢・反円偏波 MetaLPA-plus を設計し, その放射特性を明ら

かにしてきた. はじめに, C-type メタアトムおよび N-type メタアトムから成る MetaLPA-axial

を検討している. 二つの設計周波数において, MetaLPA-axial が反円偏波軸ビームを放射する

ことを明らかにしている. このとき, 低設計周波数における左旋円偏波の最大利得は約 7.1 

dBi であり, 3 dB 利得降下帯域幅は約 7.7%である. 他方, 高設計周波数における右旋円偏波

の最大利得は約 7.1 dBi であり, 3 dB 利得降下帯域幅は約 8.3%である.  

次に, C-type メタアトムのみから成り, 約二導波波⾧の円周を有する MetaLPA-conical を

検討している. 二つの設計周波数において, MetaLPA-conical が反円偏波コニカルビームを放

射することを明らかにしている. 最後に, MetaLPA-axial の外側に MetaLPA-conical を同心状

に配列したアンテナを検討している. この複合アンテナを MetaLPA-plus とよぶ. 内側の

MetaLPA-axial と外側の MetaLPA-conical とを同振幅で励振したとき, MetaLPA-plus は二つの

設計周波数において円偏波チルトビームを形成する. この円偏波チルトビームは, MetaLPA-

plus の励振位相の変化に伴い, 方位面内を移動する. 
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第 6 章 結論 

 

 

低姿勢アンテナの高性能化を目的とし, 自然系材料および超自然系材料から成る新しい

アンテナを実現してきた. 

 第 2 章では, 回転対称体素子およびメアンダ状寄生素子から成る低姿勢・小形・超広帯域

アンテナを対象としている. このアンテナは, 従来アンテナより小さなアンテナ体積をも

って, 他のアンテナを超える約 179%の超広帯域特性を有するように検討されている. はじ

めに, 回転対称体素子の周囲に 4 つの直線状寄生素子を配置し, 低周波数領域におけるイン

ピーダンスを改善している. 次に, 直線状寄生素子を屈曲することにより, 上部面積の縮小

化を行っている. 最後に, 低周波数領域におけるインピーダンスのさらなる改善のために, 

屈曲した寄生素子にメアンダ構造を導入している. このとき, 電圧定在波比が 2 以下となる

下限周波数 2.78 GHz におけるアンテナ高は約 0.09 波⾧と低姿勢になっている. 

第 3 章では, 第 2 章において用いた回転対称体素子, およびマッシュルーム形寄生素子か

ら成る低姿勢・高利得・広帯域ビーム走査アンテナを検討している. はじめに, 回転対称体

素子の周囲にマッシュルーム形寄生素子を円形に配列している. これにより, 寄生素子の

接地板に対する状態(開放または短絡)を制御し, 方位面内におけるビーム走査を達成してい

る. 次に, 利得の広帯域化を目的とし, 寄生素子の配列を二列にしている. 最後に, アンテ

ナを試作し, 検討結果の妥当性を実験により確認している. このアンテナは, 方位面内にお

いて, 10 dBi 以上の高利得指向性ビームを, 従来よりも広い帯域(45%)にわたって走査でき

る, という特徴を有する. 

第 4 章では, 低姿勢二線アルキメデススパイラルアンテナを使用した円偏波ビーム走査

を達成している. はじめに, 円偏波軸ビームおよびコニカルビームの放射電界強度および

位相分布を明らかにしている. その後, 軸ビームとコニカルビームとを重畳することによ

って, チルトビームを形成している. このチルトビームは, 二つのアームに印加する給電電

圧比の変化に伴い, 方位面内を移動する. 給電電圧比からチルトビームの最大放射方向を

推定する簡易な方程式をも導出している. 以上により, このアンテナは, 従来 4 以上の給電

点が必要であった円偏波ビーム走査を, 2 つの給電点によって可能ならしめている. 

第 5 章では, 低姿勢複合メタマテリアルループから成る円偏波ビーム走査アンテナを開

発している. このアンテナは, 従来単一の周波数帯域においてのみ達成されていた円偏波

ビーム走査を二つの周波数帯域において達成している. はじめに, C-type メタアトムおよび

N-type メタアトムから成る MetaLPA-axial を検討し, 二つの設計周波数において, MetaLPA-

axial が反円偏波軸ビームを放射することを明らかにしている. 次に, C-type メタアトムから

成る円周約二導波波⾧ MetaLPA-conical を検討し, 二つの設計周波数において, MetaLPA-

conical が反円偏波コニカルビームを放射することを明らかにしている. 最後に, MetaLPA-
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axial の外側に MetaLPA-conical を同心状に配列した MetaLPA-plus を考察している. 二つの

メタループアンテナを同時に励振することによって, 反円偏波チルトビームを形成してい

る. このチルトビームは, 給電位相の変化に伴い, 方位面内を移動する. 

以上のように, 筆者は, 本論文において, 自然・超自然系材料から成るアンテナに注目し, 

低姿勢構造と高いアンテナ性能(広帯域化, 複数帯域動作, 高利得化, 円偏波放射, ビーム走

査等)とを有する新しいアンテナを実現したことを述べている. 
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付録 A  寄生素子のパラメータの決定(第 2 章) 

 

Narm 本のアームを 2/Narm (rad.)ごとに配置した場合の VSWR = 2 となる下限周波数を図 A-1 に

示す. Narm = 4 のとき下限周波数が最も低い. この結果から, 第 2 章では Narm = 4 としている. 図

A-2 にアンテナ上部面積 s2 を一定(1600 mm2)にし, g + Larm = 14.65 mm の場合における入力イン

ピーダンスの周波数応答を示す. Narm を 4 とし, g = 1.5 mm 付近のインピーダンスを観測する. 

入力インピーダンスはg の影響を大きく受けない. このことよりg = 1.5 mm に選んでいる. 
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図 A-1. アーム数 Narm を変化させた場合の下限周波数. 

Fig. A-1. The lowest operating frequency, where the number of parasitic elements, Narm, is changed. 

Number of parasitic arms, Narm 

L
ow

es
t f

re
qu

en
cy

 (
G

H
z)

 

1 2 3 4 5 6 7 8
3.5

4.0

4.5

5.0

Narm = 2 

Narm = 5 Narm = 7 

g = 0.5 mm 

g = 1.5 mm 

g = 2.5 mm 

g = 3.5 mm 

Rin 

Xin 

Frequency (GHz) 

Z
in
 (


) 

図 A-2. BOR 素子と寄生素子との間の距離g を変化させた場合の入力インピーダンスの 

周波数応答 

Fig. A-2. Frequency response of the input impedance, where the distance between the BOR element 

and parasitic elements, g, is used as a parameter. 
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付録 B  他の円偏波ビーム走査アンテナとの比較(第 5 章) 

 

第 5 章で提案した MetaLPA-plus の新規性および有効性を明示するために, 表 B-1 に

MetaLPA-plus と他の円偏波ビーム走査アンテナ[1]-[7]との比較を示す. MetaLPA-plus が約

1/100 波⾧の極めて小さいアンテナ高および反円波二帯域特性を実現していることがわかる.  

 

 

 

 

 

 

 

 

表 B-1. MetaLPA-plus と他の円偏波ビーム走査アンテナとの比較. 

Table B-1. Comparison of the MetaLPA-plus with other published CP beam-steering antennas. 

MetaLPA-plus 

Height Band Polarization Number of 

feed points 
Impedance 
bandwidth 

[1] 

  

[2] 

  

[3] 

  

[4] 

  

[5] 

  

[6] 

  

[7] 

0.0140 

  

0.1970 

  

0.0260 

  

0.0680 

  

0.0170 

  

0.0130 

  

0.0080 

  

0.460 

Dual 

  

Single 

  

Single 

  

Single 

  

Single 

  

Single 

  

Single 

  

Single 

LHCP and RHCP 

  

RHCP 

  

LHCP 

  

RHCP 

  

RHCP 

  

LHCP 

  

LHCP or RHCP 

  

RHCP 

2 

  

4 

  

4 

  

2 

  

4 

  

2 

  

4 

  

1 

>10% 

  

16.6% 

  

>10% 

  

5.1% 

  

1.4% 

  

Not clear 

  

≈1% 

  

67% 

AR 
bandwidth 

  ≈8% 

  

10.7% 

  

19% 

  

1.4% 

  

Not clear 

  

Not clear 

  

≈1% 

  

47% 

Continuous 

steering ability 

Yes 

  

No 

  

No 

  

Yes 

  

Yes 

  

Yes 

  

Yes 

  

No 
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