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1.序論 

1.1 研究の背景 

 アレーアンテナは、複数のアンテナ素子にそれぞれ励振振幅位相を与える

ことが可能なアンテナ方式であり、送受信信号のビーム形成やビームの電子

的な走査、また複数のビームを同時に形成するマルチビーム形成などが可能

である。それゆえ、衛星通信システムの高機能化・通信容量向上などに有用

な方式であり、様々な開発ならびに実用化がなされている[1.1]。 

 

 

 

        図 1 アレーアンテナの構成例 

 

アレーアンテナは、図 1 に示すように、主にアンテナ素子、給電回路、増幅

器から構成され、ビームは、給電回路を構成する移相器と分配合成回路によ

り形成される。ビームにより様々な方向へ送受される高周波送受信信号は、

送受信切替器により分離され、受信信号はフィルタにより周波数を選択され

入力端子へと伝送される[1.2] 。 

 アレーアンテナを用いた各種システムにおいては、高性能化(低損失化・広
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帯域化)・小型化・低コスト化*1 が求められている。例えば航空機衛星通信シ

ステムでは、航空機搭載アンテナの小型化が空気抵抗率低減につながり燃費

削減に寄与する[1.3] 。また衛星搭載アンテナの重量・サイズと消費電力に関

しては、ロケットの打ち上げ能力と収容容積、太陽電池とバッテリー能力か

ら、小型化・低消費電力化は必要である[1.4][1.5] 。さらにアンテナの小型化

のためには送受信機の最小化が必要であり、搭載可能な増幅器数も限られる

ことから低消費電力化のため各種回路の低損失化が必須となる。衛星搭載ア

レーアンテナへのシステム要求として、軌道上に打ち上げた後でも、地上の

通信需要変動（災害地への通信集中・降雨減衰対策など）に柔軟に対応する

必要性があり、そのため複数のアンテナ素子で複数のビームを共用するマル

チビーム形成[1.6]が有効である。またその衛星通信速度は、例えばKa帯High 

Throughput Satellite *2 の打ち上げにより数 Mbps から 50Mbps/航空機 1 回

線へ高速化する[1.7] 予定である。このような特定ビームへの通信大容量化や

高速化は、システムを構成する回路の広帯域化がキー技術となる。 

このように、アレーアンテナへは高性能化(低損失化・広帯域化)・小型化・

低コスト化が求められており、アレーアンテナ給電回路はシステム要求から

導出されたアンテナ素子間隔、動作帯域、励振振幅位相、許容される損失・耐

電力・サイズ・コストなどを考慮して開発されなければならない。 

本研究は、このようなアレーアンテナ給電回路の高性能化(低損失化・広帯

域化)・小型化・低コスト化をテーマとして行ったものである。 

*1 低コスト化：本文中では主にプロセスコストを低減することを意味する。 

*2 High Throughput Satellite：従来に比較して同じ帯域で 2 倍以上の情報

量を持つ衛星を指す。例えば超マルチビーム形成による周波数繰返し利用で

大容量化を図る衛星通信システム 



3 
 

1.2 従来の研究概要と本研究の位置付け 

ここでは、本研究のテーマであるアレーアンテナ給電回路に関連する研究と

して、給電回路の性能に大きく関与する分配合成回路、給電回路の励振方法、さ

らに異種線路変換器に関する従来の研究を概観する。またそれぞれの技術課題

を示し、本研究の位置付けを示す。1.2.1 節に分配合成回路について、1.2.2 節で

は励振方法について、1.2.3 節では異種線路変換器について述べる。 

1.2.1 分配合成回路 

表 1.1 に主な分配合成回路を示す。分配合成回路は、分配された信号の位相

差が 0[deg.], 90[deg.],180[deg.]となる特徴で分類できる。 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 

        表 1.1 主な分配合成回路 
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1.2.1.1 T 分岐 

3 端子回路であり、一般的には 1/4 波長インピーダンス変成器[1.8]を用い

て整合させる[1.2]。後述する分配器と比較して、小型・低損失となることが

多いが、分配端子間アイソレーションが確保されていないため、アンテナ素

子の一部で破損などにより電力が反射されるようなことが生じた場合、励振

位相分布が大きく乱れる可能性がある。図 1.2.1.1.1 の基本構成における分配

比 C[dB]と各線路特性インピーダンス関係は式(1.1)となる[1.2]。 

 

   
 

図 1.2.1.1.1 Ｔ分岐回路の基本構成回路図 

 広帯域化のため、図 1.2.1.1.2 に示すように 1/4 波長インピーダンス変成器を

多段に接続する構成[1.2]や、図 1.2.1.1.3 に示すように 1/4 波長より十分に長い

テーパ形状を適用する構成[1.2]が有効である。 

      
      
 
   
   
            図 1.2.1.1.2 多段型インピーダンス変成器 

(1.1) 

λ/4 λ/4 λ/4 

Z1 Z２ Zｔ１ Zｔ２ Zｔ３ 
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       図 1.2.1.1.3 テーパ型インピーダンス変成器 
 

1.2.1.2 ウィルキンソン型電力分配器 

 3 端子回路であり、分配端子間に抵抗を配置することで、分配端子間アイソ

レーションが確保される。そのため、万が一アンテナ素子の一部で破損等に

より電力が反射されるようなことが生じても、励振振幅位相分布の乱れを小

さくすることができる。図 1.2.1.2.1 に分配数が 2 の場合の分配比 C[dB]と各

伝送線路やアイソレーション抵抗の値の関係式(1.2)を示す[1.2]。 

 
      

   
 

 図 1.2.1.2.1 ウィルキンソン型電力分配器の基本構成 

 

広帯域化のため、図 1.2.1.2.2 に示すように、1/4 波長インピーダンス変成

器とアイソレーション抵抗を多段に接続した構成が提案されている[1.9]。本

構成によれば、3段で構成された場合、入力反射が‐25dB以下となる帯域は、

約 20%から約 100%へ拡大可能である。 

 

Z1 Z２ 

＞λ/4 

1 0 2 0

3 0 4 0

0

2 2 3

2

(1 ), (1 ) / ,

, /
(1 ) /

Z Z K K Z Z K K

Z Z K Z Z K
R Z K K

   

 

 
 

但し、
2 2 2 /20/ (1 ), 10 CK        (1.2) 
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図 1.2.1.2.2 多段ウィルキンソン型電力分配器の構成例 

またテーパ型インピーダンス変成器を適用する構成も提案されている

[1.10]。当該構成では、出力テーパ線路間の全域に抵抗膜を形成してアイソレ

ーションを確保しているが、抵抗膜上をテーパ線路に沿って電流が流れるた

め、抵抗膜における損失が大きくなる問題があった。そこで、テーパ線路間

にストリップ状抵抗を設けることで抵抗膜を微細化したテーパ型電力分配器

が提案されている[1.11]。当該分配器は抵抗膜をはしご状に形成することによ

り、抵抗膜上を流れる電流を抑圧できるため、低損失化する。当該ストリッ

プ状抵抗を設けたテーパ形電力分配器について、さらに図 1.2.1.2.3 に示すよ

うな、非対称な不等電力分配も含めた一般的な設計方法が導出されている

[1.12]。 
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図 1.2.1.2.3 ストリップ状抵抗を設けた非対称テーパ形ウィルキンソン型 

電力分配器の構成例 

アイソレーション抵抗は、チップ部品/抵抗膜を用いる場合があるが、周波

数が高くなるとアイソレーション抵抗で生じる寄生リアクタンスの影響を無

視することができず、特性が劣化することから、この寄生リアクタンスを補

償する構成が必要である。例えば図 1.2.1.2.4 に示すように、アイソレーショ

ン抵抗の両エッジに、寄生リアクタンスを補償する整合回路として 2 組の伝

送線路 LINE1 と LINE2 を挿入する[1.13]など、出力端子からアイソレーシ

ョン抵抗の間に延長線路を設ける構成が提案されている[1.14]。 
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図 1.2.1.2.4 延長線路を設けたウィルキンソン型電力分配回路の構成例 

しかし、当該延長線路により補償される周波数帯域は設計中心周波数近傍

に限られ、広帯域特性を得ることを目的とした多段ウィルキンソン型電力分

配器においては、帯域端部の補償が不十分である。そこで、図 1.2.1.2.5 に示

すように、段間容量素子としてオープンスタブ(Line OS)を設けた補償方法が

提案されている[1.15]。 

 

図 1.2.1.2.5 段間容量素子を設けた多段ウィルキンソン型電力分配器の構成

例  
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1.2.1.3 ブランチライン型カプラ 

 4 端子回路であり、端子間を 1/4 波長線路で接続した回路である。この回路

は平面回路で分配比 1:1 などの密結合を得ることができるため、増幅器の合

成分配回路[1.4]などに広く用いられている。分配端子間の位相差は 90 度であ

る。図 1.2.1.3.1 の基本構成における分配比 C[dB]と各線路特性インピーダン

ス関係は式(1.3)となる。 

 

 

図 1.2.1.3.1 ブランチライン型カプラの基本構成例 

 

動作帯域は 10％程度と狭帯域なため、図 1.2.1.3.2 に示すように、多段化して

広帯域化する場合も多いが[1.16]、大型化する課題がある。 

 

図 1.2.1.3.2 多段ブランチライン型カプラの構成例 

 

例えば、衛星搭載アンテナの給電回路へは低損失性が要求されるため導波管

を適用する場合が多く、図 1.2.1.3.3 に示すように導波管多段ブランチライン

 

(1.3) 
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型カプラはマルチビーム形成回路(BFN: Beam Forming Network)[1.6]にお

いてよく用いられる[1.17][1.18]。図 1.2.1.3.3 に示す BFN は 100 個程度の多

段ブランチライン型カプラで構成されている(当該図は導波管の中空部輪郭

のみ示す)。しかし当該製造手法は図 1.2.1.3.4 に示すようにカプラを半割（E

面分割）して、機械切削加工された金属ブロックを重ねてねじ固定する構成

であり、ねじ代分大型化する、また工程が多く高コスト化するなどの課題が

ある。そこで当該導波管多段ブランチライン型カプラを 3D プリンタを用い

て一括製造するのに適した構造を提案し、軽量化・低コスト化を実現したの

で詳細を 6 章に記載する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.2.1.3.3 導波管多段ブランチライン型カプラ 100 個規模 BFN とアンテ

ナ部の構成例 
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図 1.2.1.3.4 導波管多段ブランチラインカプラの斜視透視図 

また他方で、広帯域化のため図 1.2.1.3.5 に示すようにブランチライン型カプ

ラの外部に整合回路を付加する方法も提案されている[1.19][1.20]。 

        

 

 

 

 

 

 

 

図 1.2.1.3.5 整合回路を装荷したブランチライン型カプラの構成例     

以下に本手法の詳細を示す。本手法は図 1.2.1.3.6 に示すような二重鏡像対称

性を有する 4 ポート回路を完全整合する問題に帰着し、その整合問題は原型

回路(図 1.2.1.3.5 のブランチライン回路)の固有サセプタンスから決まる等価

アドミタンスを持つ 1 ポート回路の整合問題として扱え、整合時の電力分配
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比も原型回路から決まる固有の値（固有電力分配比）となる。図 1.2.1.3.6 の

ポート#1 と#2 がアイソレートする場合、等価アドミタンス eq e eY G jY  と

固有電力分配比
2

31 41/R S S は次式で与えられる。 

2 1 3 1 4 2 3 2 4
2

1 2 3 4

( )( )( )( )
( )e

y y y y y y y yG
y y y y

   
 

  
           (1.4) 

1 2 3 4 1 2 3 4( ) / ( )eY y y y y y y y y                        (1.5) 

1 4 2 3 1 3 2 4( )( ) / ( )( )R y y y y y y y y                   (1.6) 

ここで、 1y は対称面 AA’ 開放 BB’ 開放、 2y は対称面 AA’ 短絡 BB’ 開放、

3y は対称面 AA’ 開放 BB’ 短絡、 4y は対称面 AA’ 短絡 BB’ 短絡となる固

有励振時のサセプタンスを示す。式(1.4)~(1.6)より、図 1.2.1.3.6 の回路は eqy

に対する整合回路(MN)を各ポートに接続すれば整合が成立し、電力分配比 R

の方向性結合器となる[1.20][1.21]。 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.2.1.3.6 整合回路を装荷した 2 重鏡像対称性 4 開口回路 

次に、上記等価アドミタンスを適用してブランチラインカプラを広帯域化す

る手法を示す。図 1.2.1.3.7 に 1/4 波長変成器と 1/4 波長短絡スタブを用いて
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整合したブランチラインカプラの回路構成を示す。回路の対称性より端子 1

を含む 1/4 回路のみを示す。図 1.2.1.3.7 中で、Y1、Y2 はブランチライン形

回路を構成する 1/4 波長線路のそれぞれの規格化アドミタンスを示し、Yt は

1/4 波長変成器の規格化アドミタンスを、Ys は 1/4 波長短絡スタブの規格化

アドミタンスを示す。また θは各線路の電気長を示す。1/4 波長線路のみで構

成されるブランチライン形回路の等価アドミタンス Yeq は等分配条件

（Y1=√2Y2）をもちいて、式（1.7）で与えられる。 




cot)21(
sin 2

2 YjYYeq                    (1.7) 

次に、1/4 波長変成器を介してブランチライン形回路をみた入力アドミタンス

Yeq’は、式（1.8）となる。 



)cossin/(
)cot'(tan*

)1'()cossin/([*
)cos/()1'(

22

2

22
'








x
xR

xRjx
xxR

YY t
eq










              (1.8） 

ここで、R’=√2＋1、ｘ＝Y2/Yｔである。 

1/4 波長線路は 2 周波数 f+と f.の平均周波数 f0＝（f+＋f.）/2 で 1/4 波長（f0

で θ＝90°、f0 は動作中心周波数）に設定すると、式（1.8）は f±において互

いに複素共役となる。したがって、f±において Y’eq=1 となるようにｘと Yt

を決定すれば、f±の 2 周波数で整合が成立する。 

 次に、1/4 波長変成器と 1/4 波長短絡スタブを用いた整合手法について示

す。上記と同様に、各線路部は f0 で 1/4 波長に設定する。この場合、上記と

比べて設計の自由度が一つ増えるので、まずｘを適当な値に選ぶ。次に、式
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（1.8）から f±の 2 周波数で Y‘eq の実部 G’が 1 になるように Yt の値を決定

する。これらの値から求まる Y’eq の虚部を相殺する（0 にする）ように 1/4

波長短絡スタブの規格化アドミタンス Ys を求めれば、f±の 2 周波数で整合が

成立する。動作中心周波数での整合を若干犠牲にして整合周波数 f±を適当に

設定すれば、広帯域整合が実現する。 

 ここで、動作中心周波数 f0 での反射損を 20dB 程度にするために、f+＝1.1 

f0、f.＝0.9 f0 として設計を行えば、各線路の端子のアドミタンスで規格化し

た、規格化アドミタンスは以下の値となる。 

 Y1＝1.80、Y2=Yt=1.27、Ys＝2.10 

この場合、図 1.2.1.3.8 に示すように比帯域 28％(8.6～11.4GHz)の広帯域に

わたって等分配の特性が得られる。（計算は AnsoftDesigner を用いた）（f0 は

10GHz とし、端子のアドミタンス値は 0.02 とした。） 

 

 

 

 

 

 

図 1.2.1.3.7 1/4 波長変成器と 1/4 波長短絡スタブを用いて整合したブラン

チライン形ハイブリッドの回路構成 
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図 1.2.1.3.8 図 1.2.1.3.5 の分配振幅特性および反射－アイソレーション特

性 

しかし図 1.2.1.3.6 に示す当該構成は大型化するため、図 1.2.1.3.9 に示すよ

うに、小型化のため整合回路の半集中定数回路化が提案されている[1.22]。 

 

                 

 

(a)1/4 等価回路                (b)試作品の写真 

図 1.2.1.3.9 半集中定数回路を装荷したブランチライン型カプラの構成例   
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本手法によれば小型で広帯域な特性が得られるが、集中定数回路に寄生リ

アクタンスが発生することにより高い周波数帯域においては特性が劣化する

問題がある。そこで集中定数回路を用いることなく小型で広帯域なブランチ

ライン型カプラを提案したので、詳細を 4 章に記載する。 

1.2.1.4 結合線路型カプラ 

 2 つの線路を近接させて結合させることで、信号を分配する回路であり、方

向性カプラと呼ばれる場合も多い。帯域は 20％程度とブランチライン型カプ

ラに比べて比較的広帯域である。また、多段化することで更なる広帯域化が

可能である。しかし、2 つの線路をエッジ結合させて密結合を得るのは困難で

あり、分配比 1：1 は基本的に実現できないことから、分配比の差を大きくす

る必要がある用途に適している。例えば図 1.2.1.4.1 に示すように通信装置の

検波器などに用いられる。この場合、結合度は 10dB 程度と疎結合な場合が

多い。 

      

          図 1.2.1.4.1 結合線路型カプラの用途例 

 図 1.2.1.4.2 に基本構成を示す。図中の結合度 C[dB]と各線路偶.奇インピー

ダンス関係は式(1.9)となる。式(1.9)中で、Ze, Zo は 2 本の信号線路を同位相

で励振した場合の偶モードインピーダンスと、逆位相で励振した場合の奇モ

ードインピーダンスである。 

アンテナ

送信機

検波

入力 通過

アイソレーション

結合
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図 1.2.1.4.2  結合線路型カプラの基本構成例 

 

 図 1.2.1.4.2 に示す結合線路型カプラの電磁界における動作原理を以下に示す。

主線路に副線路を近接させると、電界が副線路に集中するため、電界結合により 

電界 E に比例した変位電流ｊωKE(K は比例定数)が副線路に流れて、端子 3 お

よび 4 に等しく分かれていく。また、副線路の断面(断面積 A)中を主線路が形成

する磁界 H が通過するため、磁束による起電力により電流が端子３および４に

逆位相で流れる。そこで、K および A を調整すれば端子４には電波が発生せず

端子３に電界結合による変位電流と磁束による起電力による電流が合わさって

出力されて方向性結合器として機能する動作原理である。 

また、結合度の異なる 1/4 波長結合線路多段に接続して広帯域化する構成が知

られており、中央部の 1/4 波長結合線路が最も密結合で両端に向かうにしたが

って疎結合になる対称形[1.23]と、端部から他方の端部に向かって各段の結合度

が密結合から疎結合に変化する非対称形[1.24]が提案されている。図 1.2.1.4.3 に

対称形の多段結合線路型方向性カプラの構成例を、図 1.2.1.4.4 に非対称形の多

段結合線路型方向性カプラの構成例を示す。代表的な結合度の多段方向性カプ

ラについては、各段の 1/4 波長結合線路の結合度が示されている[1.23] [1.24]。

対称形多段結合線路型カプラの開発例は 4 章に、非対称形結合線路型カプラの

開発例は 3 章に詳細を記載する。 

 

(1.9) 

主線路 

副線路 
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図 1.2.1.4.3  対称多段結合線路形方向性カプラの基本構成例 

 

 

 

 

図 1.2.1.4.4  非対称多段結合線路形方向性カプラの基本構成例 

2 つの線路を近接させる当該結合には、一方の線路に入力された信号が、他

方の線路へ入力と逆方向に結合するバックワード結合と、入力された方向と

同じ方向に結合するフォワード結合とがある。バックワード結合は結合線路

の偶モードインピーダンスと奇モードインピーダンスの差によって結合量が

決まり、フォワード結合は結合線路の偶モード位相速度と奇モード位相速度

の差によって結合量が決まる。方向性カプラとよばれるのは、主にバックワ

ード結合するカプラであり、結合線路の長さが 1/4 波長の奇数倍の時に最大

の結合量が得られる。ストリップ線路などの均質媒質中の伝送線路で構成さ

れた結合線路は、結合線路の幅や間隔が変わるなどの不連続部がない限り、

偶モードと奇モードの位相速度が等しくフォワード結合が生じないため、方

向性に優れた方向性カプラが得られる[1.25]。 
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また2本の伝送線路を近接して結合させる方法として、同一平面上にストリッ

プ導体を配置するエッジ結合型と、上下にストリップ導体を配置するブロード

サイド結合形がある。エッジ結合型は単層で構成しやすいメリットがあるが、

結合度は10dB程度までと密結合なカプラを得るのが困難という課題がある。そ

こで図1.2.1.4.5に示すように、2組の結合線路型カプラをタンデムに接続するこ

とで、一つのカプラの結合度が疎結合でも全体として密結合となる構成が知ら

れている [1.26] 。例えば図中のCoupler1とCoupler2の結合度がそれぞれC1、

C2＝8.3dBである場合、全体の結合度C’は 

 Cᇱ ൌ 1√2ܥ െ 1ଶܥ ൅ 1√1ܥ െ 2ଶ と計算され、3dBが得られる。ブロードܥ

サイド結合型結合線路を用いたタンデム接続カプラに関して、小型かつ低損失

な構造を提案したので詳細を2章に記載する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.2.1.4.5  タンデム形カプラの基本構成例 

 

さらに図 1.2.1.4.6 に示すインタ‐ディジタル形のランゲカプラ[1.27]が提案

されている。櫛形のストリップ導体を組み合わせることにより結合度 3dB を
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実現できるが、微細な導体パターンが必要であること、エアブリッジなどの

空中配線構造が必要であるなど、製造が困難な課題がある。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.2.1.4.6  ランゲカプラの基本構成例 

エッジ結合型の密結合化手法は他にも様々な構成が考えられている。例え

ば結合線路上下に浮遊導体を装荷したり[1.28][1.29]、図 1.2.1.4.7 に示すよう

にマイクロ波集積回路(MMIC)向けには高誘電率基板を適用して結合線路の

幅と間隔を微細化することで結合度 3dB以上に密結合化しかつ小型化可能な

構成[1.30][1.31]や、結合線路の上に集中定数素子を装荷する構成[1.32]が考

案されている。しかし、アルミナ基板などの単層基板に形成するマイクロス

トリップ線路で構成する結合線路の場合は、浮遊導体や集中定数素子を装荷

すると、追加の部品や工数が必要となり高コスト化し、またサイズも大きく

なる課題がある。そこで単層基板の場合に部品を装荷することなく密結合化

を図る構成を提案したので 3 章に示す。多層基板に形成するストリップ線路

で構成する結合線路の場合には浮遊導体は既存の基板に装荷しやすいが、浮
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遊導体装荷部などの不連続部で生じる偶・奇モード位相差によるアイソレー

ション劣化などの課題がある。そこで当該不連続部で発生した偶・奇モード

位相差を補償するために多段カプラの最疎結合段の結合線路間にグラウンド

ビアを装荷する構造を提案し、高密結合化‐高アイソレーション化を実現し

たので詳細を 4 章に記載する。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.2.1.4.7  メアンダライン(a)およびスパイラルカプラ(b)の構成例とサイ

ズ 

一方ブロードサイド結合形結合線路を用いた方向性カプラは、密結合が得ら

れやすいが、ストリップ導体の位置ばらつきによる結合度の変化が大きいと

いう問題がある。そこでパターン精度や基板厚さのばらつきに対して特性が

劣化しにくい様々なカプラ構成が提案されている[1.33][1.34]。 

 マイクロストリップ線路などの不均質媒質中に形成される結合線路型カプ
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ラは、偶・奇モードにおける位相速度が異なりアイソレーションが劣化する

問題がある[1.25]。図 1.2.1.4.8 にマイクロストリップ線路を用いた結合線路

における線路断面内の偶・奇モード電界分布を示す。偶モードの場合には、2

本の線路が等振幅かつ同相で励振される線路間に磁気壁が成り立つため、電

界は主にストリップ導体と地導体の間の誘電体基板内に分布している。一方、

奇モード励振の場合には、2 本の線路が等振幅かつ逆相で励振され線路間に

電気壁が成り立つため、電界は主に 2 本のストリップ導体間に誘電体基板内

と基板上部の空気層にまたがって分布している。したがって、奇モードに比

べて偶モードの方が基板の誘電率による波長短縮の効果が大きく、すなわち

奇モードの位相速度 νo よりも偶モードの位相速度 νe の方が小さいというこ

とが分かる。ここで、偶・奇モードにおける特性インピーダンス Ze,Zo およ

び位相速度 νe, νo は、偶・奇モードにおける線路の単位長あたりの直列イン

ダクタンス Le,Lo と並列容量 Ce,Co を用いて、次式のように表される。 

,
,

,

e o
e o

e o

L
Z

C
   , ,

, ,

1
e o

e o e oL C
   

よって、マイクロストリップ結合線路において偶・奇モードの位相速度の差

を縮めるためには、偶モードの直列インダクタンス Le および並列容量 Ce が

小さくなる、もしくは奇モードの直列インダクタンス Lo および並列容量 Co

が大きくなるような構成とすればよい。 

 

 

 

 

図 1.2.1.4.8 マイクロストリップ結合線路の断面内の電界分布 
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上記の考え方で、当該カプラにおいて偶・奇モードの位相速度を揃えてアイ

ソレーションを改善する手法が種々報告されている。例えば、図 1.2.1.4.9 に

示すように波状結合線路により奇モード位相速度を遅める構成[1.35]や、図

1.2.1.4.10 に示すように結合線路間に位相補償容量を装荷[1.36][1.37]する構

成、さらに図 1.2.1.4.11 に示すように結合線路部に導体パターン切欠きと浮

遊導体を設ける構成[1.38]がある。図 1.2.1.4.11 に示す結合線路部に導体パタ

ーン切欠きと浮遊導体を設ける構成は、奇モード位相進みを補償するための

切欠きにより疎結合化する結合度を浮遊導体による並列容量付加で強めるこ

とができ、アイソレーションと結合度双方の補償が可能である。当該開発例

を 3 章に示す。また均質媒質中に形成されるカプラ(例えばストリップ線路)

であっても、不連続が生じると偶・奇モード位相速度差が発生しアイソレー

ション劣化につながる。4 章では当該ストリップ線路で構成されたカプラに

おいて位相速度差を補償する構造を提案したので詳細を記載する。 

 

 

 

 

 

 

図 1.2.1.4.9 波状結合線路により構成されたカプラ 
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図 1.2.1.4.10 結合線路間に位相補償容量を装荷されたカプラ 

 

 

 

 

図 1.2.1.4.11 結合線路部に導体パターン切欠きと浮遊導体を設けたカプラ 

1.2.1.5 ラットレース型カプラ 

図 1.2.1.5.1 にラットレース型カプラの基本構成例を示す[1.2]。 1 周が 3/2

波長のリング状回路に 4 つの入出力端子を設けた構造ある.リング部の伝送線

路の特性インピーダンスにより結合度が決定される。端子①から信号を入力

した場合は，端子③，④に同相分配，端子②～入力した場合は逆相分配とな

り，結合度を 3dB にすれば 180°ハイブリッドとして機能する.端子①入力時

の結合度 C[dB]と各部の特性インピーダンスの関係は式(1.10)で与えられる. 
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図 1.2.1.5.1 ラットレース型カプラの基本構成例 

 

ラットレース型カプラは、ブランチライン型カプラと同様に平面回路で密結

合を得られ、さらに分配位相差が 180°であるので逆相の電力分配合成回路に

広く適用されている。しかし 3/4 波長線路を用いるため、回路が大型化する

問題がある。またブランチライン型カプラと同様の狭帯域である。そこで小

型化広帯域化のため、図 1.2.1.5.2 に示すように、3/4 波長線路部を等価な 1/4

波長結合線路に置き換えた構成が報告されている [1.30]。1/4 波長結合線路

の偶・奇インピーダンスを式(1.11)に示すように選択すれば所望のインピーダ

ンス Z01が得られる。本構成によれば、比帯域約 40％に広帯域化可能である。 
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図 1.2.1.5.2 3/4 波長線路部を等価な 1/4 波長結合線路に置き換えた構成 

 その他にも様々な構造が提案されており、例えば小型化する構造として、線

路を折り曲げる構造[1.39]などが開発されている。また広帯域化する構成とし

ては、リング部分のインピーダンスを 1/4 波長毎に変化させる構成[1.40]や

3/4 波長線路の 1/2 波長部分を 180°位相反転器に置き換える構成[1.41]など

が開発されている。 

1.2.2 給電回路構成および励振方法 

図 1.2.2.1 にすべてのアンテナ素子を並列に接続して構成する給電回路例

を示す。この図は，8×8 に 2 次元配置した平面形アレーアンテナの各放射素

子を，同相同振幅で励振するために，T 分岐を用いてトーナメント形に給電

回路を構成した例である。トーナメント形の回路構成においては，入力端子

から各放射素子への伝送線路長を同じにできるため，広帯域にわたって平坦

な励振振幅位相の周波数特性を実現することができる.特に，2Nの数の放射素

, 
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子へ等位相.等振幅で給電する場合は，すべての電力分配器を 1：1 の分配比

で構成され，回路が対称形の構成となるため，良好な特性が得られる[1.2]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 1.2.2.1 並列給電回路の構成例 

図 1.2.2.2 に直列給電回路の構成例を示す。直列給電回路の励振方法は、定

在波励振(a)と進行波励振(b)とに分類される。定在波励振は給電線路の一端を

給電点とし、反対端を終端とする。そのため、給電線路上には定在波が形成

され、この定在波によって素子アンテナを励振する。一方で進行波励振動は、

給電線路上に 2 分岐回路が複数従属された構成であり、素子アンテナの励振

振幅は 2 分岐回路の電力分配比で決定される[1.39]。 直列給電回路は、入力

端子から各放射素子までの給電線路の平均長がトーナメント形給電回路の場

合より短くなり，給電回路の低損失化が図れる。しかし、入力端子から各放

射素子までの伝送線路の長さに差あるため，各素子への励振位相が所定の値

になるのは設計の中心周波数のみであり，周波数により励振位相が変化して

ビーム方向が変わるため，広帯域なアンテナには向かない。  
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(a) 直列給電回路の定在波励振例 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 直列給電回路の進行波励振例 

   図 1.2.2.2 直列給電回路の構成例 

 

 

表 1.2 に上記の各特徴を纏め、7 章に導波管直列給電定在波励振給電回路の

開発例を記載する。 
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          表 1.2 給電回路構成および励振方法の特徴 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

1.2.3 異種線路変換器 

 増幅器やアンテナ素子の出力端子は同軸コネクタやマイクロストリップ線路

となっていることが多いが、給電回路は例えば導波管等の線路により構成され

ることもある。また、給電回路内でも、スペースや損失の関係で伝送線路を変換

する必要があることも多い。よって、異種線路間を接続する変換器が必要となる。

図 1.2.3.1 に主な異種線路変換器を示す。同軸マイクロストリップ線路変換器の

ように、2 導体からなる線路同士の変換器は広帯域な特性となることが多いが、

波長に対して変換部が大きくなると、寄生リアクタンスの影響により広帯域な

特性を得ることが難しくなる。そこで図 1.2.3.2 に示すように多層基板に階段状

にグラウンドを設けることで、同軸コネクタピンの寄生インダクタンスを低減

させる構造などがある[1.43]。また信号導体同士をはんだ等により接続する場合、

温度変動により線路を構成する金属筐体や誘電体基板が伸縮し、変換部にスト

レスがかかることから、はんだにクラックが生じる場合がある。このような場合

は、接続部に金リボンを用いるなど、金属筐体等の伸縮の影響を吸収する機構が
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必要となる。また導波管同軸線路変換は図 1.2.3.3 に示す同軸線路の中心導体を

導波管広壁面から挿入し、同軸の先端は開放(電圧最大)とする電界結合型(a)と同

軸線路の中心導体を導波管狭壁面から挿入し、同軸の先端は広壁面に短絡(電流

最大)とする磁界結合型(b)がある。広壁面挿入型は、例えば同軸の先にアンテナ

素子が接続される場合、素子間隔を広壁面幅以下に狭めることが困難でアンテ

ナの占有面積が大きくなる問題がある。また狭壁面挿入型は、先端短絡の必要が

あるため工程が煩雑になり高コスト化するなどの問題がある。そこで狭壁面挿

入型においては容易に先端短絡を実現する構造を提案し、広壁面挿入型におい

ては占有面積の小型化を実現する構造を提案したので 7 章に記載する。 

図 1.2.3.1 主な異種線路変換器 
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図 1.2.3.2 階段状グラウンドを有する同軸/マイクロストリップ線路変換部の

構造(a)平面図(b)断面図 

 

 

 

 

    

 

(a)                             (b) 

図 1.2.3.3 同軸導波管変換器(a)広壁面挿入型(b) 狭壁面挿入型 
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1.3 本研究の概要 

 

本研究では、アレーアンテナ給電回路の高性能化(低損失化・広帯域化)・小型

化・低コスト化に関わる技術課題を解決し、通信システムなどの高機能化・

通信容量向上などに貢献することを研究目的としている。図 1.3 に本論文の

構成を示す。1 章は序論、2 章、3 章、4 章は結合線路型カプラを対象とした

当該回路の「高性能化(低損失化)」に密接に関わる「密結合化技術」と「高ア

イソレーション化技術」、また「小型化技術」に関して、高耐電力性と低損失

性を有する方形同軸線路、製造精度の高いアルミナ基板を適用したマイクロ

ストリップ線路、多層樹脂基板を適用したストリップ線路に対して行った研

究、5 章、6 章はブランチライン形カプラを対象とした「高性能化(広帯域化)

技術」、「小型化技術」、「低コスト化技術」に関して、高密度実装でき小型化可

能であるため需要の高い、多層 LTCC 基板を適用したストリップ線路、3D プ

リンタによる製造を考慮した導波管に対して行った研究、7 章は異種線路変

換器を対象とした「小型化技術」、「低コスト化技術」「高性能化技術」に関し

て行った研究、8 章は結論である。 

以下に各章の概要を記述する。 
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 図 1.3 本論文の構成 

 

2 章では、ブロードサイド結合線路型カプラの密結合化技術を低損失・高耐電

力の観点から衛星搭載アンテナ給電回路への適用要求が高い方形同軸線路を

検討対象線路として S 帯において行う研究を示す。マルチビーム形成給電回

路として適している小型なハイブリッドマトリクスの実現を目的とし、その

ためにはブロードサイド結合線路型カプラで 90°ハイブリッドを形成する必

要がある。しかし衛星搭載アンテナ給電回路に特有の真空放電回避の観点で

導出された結合線路間隔では、所望の結合度 3dB が得られない。そのため密

結合化と高アイソレーション化を同時に得る等価回路を提案し、さらにスタ

ブを結合線路近辺に適切に装荷し立体構造を活用することで当該等価回路を

実現しかつ小型化する構造を提案、所望の特性を得る内容である。さらに本

カプラを適用したハイブリッドマトリクスを検討して当該構造の妥当性を検
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証する。 

3 章では、エッジ結合線路型カプラの密結合化・高アイソレーション化技術

を、多層形成不可であるが製造精度に優れるアルミナ基板を適用したマイク

ロストリップ線路を検討対象線路として X 帯において行う研究を示す。マイ

クロストリップ結合線路の高アイソレーション化のために結合線路内エッジ

にスロットを設けて偶・奇モードの位相速度を揃えているが、そのため疎結

合化し所望の結合度が得られない。そこで 1/4 波長結合線路の線路間隔は一

定に保ち、部分的に結合線路幅を狭くする構造を提案し、他部品を装荷する

ことなく反射を劣化させることなく、密結合化し所望の結合度を得る内容で

ある。 

4 章では、多段エッジ結合線路型カプラの高密結合化・高アイソレーション

化技術を、高密度実装でき小型化可能であるため需要の高い多層樹脂基板を

適用したストリップ線路を検討対象として L 帯から Ku 帯までの 9 倍帯域に

おいて行う研究を示す。樹脂基板に形成する導体パターン幅・間隔の製造限

界により導出される結合度限界値が十分でないため、多段カプラの最密結合

段の結合線路が形成される層の上下層に浮遊導体を設けて所望の結合度を得

る構造を検討する。当該構造は、段間や浮遊導体装荷による不連続部により

偶・奇モードの位相速度差が生じる。そこで多段カプラの最疎結合段の結合

線路間にグラウンドビアを装荷する構造を提案し、密結合化と高アイソレー

ション化を行う内容である。 

5 章では、ブランチライン形カプラの小型化・広帯域化技術を、高密度実装

でき小型化可能であるため需要の高い多層 LTCC 基板を適用したストリップ

線路を検討対象として X 帯において行う研究を示す。広帯域化のため外部整

合回路を装荷し、小型化のため当該整合回路の一部を集中定数化、その過程
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で生じた製造困難な並列容量を近隣の線路と等価回路上で合成することで消

去する手法を提案する内容である。 

6章では、ブランチライン形カプラの小型化技術および低コスト化技術を、

低損失な線路であるため汎用性の高い導波管を検討対象とし、Ka 帯において、

複雑な形状の一体形成や軽量化、製造期間の短縮、製造コストの削減が可能

なため、近年回路への適用がすすめられている金属 3D プリンタを用いて行

う内容を示す。金属 3Ｄプリンタ技術のうち比較的高い製造精度であること

から回路への適用が考えられるのは粉末床溶融結合法である。当該手法は、

造形品の積層面に水平な面を形成するのが困難であるため、導波管断面形状

に水平面のない 6 角形導波管を検討対象としてブランチライン形カプラに適

用し、その特徴および設計手法について述べる。また当該 6 角形導波管ブラ

ンチライン形カプラを金属 3Ｄプリンタと機械切削を用いて製造して比較検

討を行う。 

 7 章では、異種線路変換器の小型化・低コスト化・高性能化技術を、導波管

-プローブ変換器を検討対象として導波管広壁面/狭壁面挿入型の双方に対し

て行う研究を示す。導波管狭壁面からプローブ挿入する変換器については、

その先端を基板上の導体パターンで短絡する構造を提案し、当該変換器を適

用して小型な 8 分配器を X 帯において検討する内容である。導波管広壁面か

らプローブ挿入する導波管-プローブ-ストリップ線路変換器については、Ka

帯において、導波管壁厚内に収めた基板内のストリップ線路部に広帯域化用の整

合回路を、変換器の導波管バックショート長さ内に装荷することで、アンテナ薄

型化に寄与する広帯域小型変換器を検討する内容である。 
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2.フィードバック容量を装荷したブロードサイド結合線路型カプ

ラと当該カプラを適用したハイブリッドマトリクス 

2.1 はじめに 

 近年、通信システムにおいて大容量化が求められており、そのためシステ

ムを構成する 90°ハイブリッド(3dB カプラ)のようなコンポーネントは高耐

電力性が求められる。一般的に、結合線路型カプラの場合は、結合度を強め

るために結合線路間隔を狭める手法はよく知られている [2.1] 。しかし機構

的制限や高耐電力の観点から、結合線路間隔が狭められず所望の結合度が得

られない場合がある。衛星搭載品の場合は、真空中で限界以上の電力が伝送

された際に、近接する導体間でマルチパクタ現象[2.2]と呼ばれる放出電子数

が急増する放電が発生するため、放電回避を考慮して結合線路間隔を設計す

る必要がある。これまでに結合線路間隔を狭めることなく結合度を強める手

法として、誘電体や集中定数を結合線路上に配置する [2.3][2.4]など様々な手

法が提案されている。しかしこれらの手法は別の部品が必要となるので、複

雑な製造工程となり、高製造コスト化やサイズ増大につながる。 

本章では、結合線路間隔を狭めることなく密結合化可能な手法として図 2.1

に示すようにフィードバック容量（以降 FC とする）を 1/4 波長結合線路に

設ける構造を提案し動作原理について述べる。さらに高耐電力性を考慮する

結合線路間隔を適用したブロードサイド結合線路型カプラは所望の結合度を

得られないため、スタブを結合線路近辺に適切に装荷し立体構造を活用する

ことで当該 FC を実現する構造を提案して密結合化し所望の結合度を得た内

容について述べる。また当該スタブを装荷することで高アイソレーション化

につながる結合線路間容量を FC と同時に付加可能であるため、等価回路を
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用いて動作原理について述べる。当該ハイブリッドを適用したハイブリッド

マトリクスは、小型化を実現したので、併せて記載する。 

2.2  提案するカプラの検討 

2.2.1 等価回路および動作原理 

図 2.1 に提案する FC を装荷したカプラを示す。図中で X は FC が装荷され

る場所を示し、結合線路電気長は 90°である。図 2.2 と図 2.3 に、結合度 3dB

の結合線路の各Xに2.2GHzで0.1pFのFCを装荷した場合の結合特性（S31）

とアイソレーション特性（S41）をそれぞれ示す。図 2.2 より、X が大きいほ

ど結合度が大きくなることが確認される。また図 2.3 より X が大きくなると

アイソレーションが劣化することが確認される。 

 

      

 
図 2.1 提案する FC を装荷したカプラ 
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図 2.2 各 X における結合特性（S31） 

 
図 2.3 各 X におけるアイソレーション特性（S41） 

 

次に、FC が装荷された場合とされていない場合の S31 を比較することで、
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FC 装荷による結合度強化の効果を示す。図 2.4 に FC を装荷したカプラの回

路図と偶・奇モードにおける各回路図を示す。図中で Ze と Zo はそれぞれ

偶・奇モードインピーダンスを示し、θe と θo は偶・奇モードにおける各電

気長を示す[2.9]。本章において、添字 e と o はそれぞれ偶・奇モードにおけ

る特性を示し、添字 i は e か o のいずれかであることを示し、添字´は FC が

装荷された状態であることを示す。回路の Y マトリクスは偶・奇モードの Y

マトリクスを加算することで式（2.1）と示される。均一媒質においては式（2.2）

が想定され、対称回路においては式（2.3）が想定される。FC が装荷されて

いない場合の Y マトリクスの要素は式（2.4）、式（2.5）と与えられ、FC が

装荷された場合の Y マトリクスの要素は式（2.6）、式（2.7）と与えられる。

式（2.8）で与えられる Y マトリクスと S マトリクスの変換式により FC が装

荷されていない場合の S11 は式（2.9）と導出され、FC が装荷された場合の

S11 は式（2.10）と導出される。ここで式（2.10）は ωC << 1 の条件下での

近似である。そして FC が装荷されていない場合とされた場合の S31 は、そ

れぞれ式（2.11）と式（2.12）と導出される。最後に Ze > Zo > 0 の条件下で

式（2.13）が導出され、FC が装荷された場合はされない場合に比較して結合

度が密であることが確認できる。 

 

図 2.4 FC を装荷したカプラの回路図 
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2.2.2 位相補償 

 前述のように、FC を装荷したカプラのアイソレーションは劣化する。理由

は、FC は偶・奇モード双方に影響し、Ve と Vo を減じるが、Ze > Zo である

ことから Ve への影響が大きく, Ve < Vo となるので、偶・奇モード間で位相

差が生じるためと考える。本章では、位相差を補償する手法を示す。密結合

化するために、結合線路の間に容量を装荷する手法はよく知られているが、

当該手法は Vo を減じる[2.7][2.8]。よって、密結合化する手法として、FC と

結合線路間容量(Loading Capacitance between Coupled Lines の略で以降

(2.1) 

(2.2) 

(2.3) 
(2.4) 
(2.5) 
(2.6) 

(2.7) 

(2.8) 

(2.9) 

(2.10) 

(2.11) 

(2.12) 

(2.13) 
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BC と呼ぶ)を組み合わせて装荷すれば、偶・奇モード位相差が相殺される。

図 2.5 は FC と BC を装荷した回路図を示す。図 2.5 に示すように、BC は奇

モードのみに 2 倍の容量値で影響する。 

 

 
図 2.5 FC と BC を装荷したカプラの回路図 

  

       （a）                              (b) 
図 2.6 図 2.5 に示すカプラの等価回路解析結果 

(a) 結合特性(b)アイソレーション特性 
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図 2.6 は、図 2.5 に示すカプラにおいて Ze と Zo がそれぞれ 121Ω、21Ωである

場合の、結合特性とアイソレーション特性を示す。図中で X は 90°であり、

2.2GHz において FC は 0.05pF か 0pF（図中の without FC に相当する）、BC

は 0.3pF か 0pF（図中の without BC に相当する）で、BC は結合線路中央に装

荷している。BC の容量値は FC による偶・奇モード位相差を補償するように次

のように選択している。図 2.5 において X=90°、FC=0.05pF、BC=0pF におけ

る 2.2GHzでの偶モード位相は 93.5°、奇モード位相は 90.6°である。BC を 0.3pF

にすれば偶・奇モード位相は概ね揃い、奇モード位相は 93.8°となる。図 2.6 よ

り、with BC の場合は密結合化するがアイソレーションは劣化し、with FC and 

BC の場合は with BC の場合より密結合化しアイソレーションは改善すること

が確認される。 

 このように、FC と BC の双方を同時に適応する手法による密結合化とアイソ

レーション改善の有効性が確認された。 

次に、方形同軸線路を適用し、提案する FC と BC を装荷したタンデム 3dB カ

プラについて述べる。 

2.3 FC と BC の実現 

 2.3.1 従来のタンデム 3dB カプラ 

 3dB カプラは、2 つの 8.3dB カプラをタンデムに接続することで得られる

[2.10][2.11]。図 2.7 は、S 帯における方形同軸線路を適用した従来のタンデム

3dB カプラを示す[2.12]。カプラは上下に重なり合うように配置された 2 枚の導

体で構成され、方形同軸線路内部を満たす PTFE（Poly-Tetra-Fluoro-Ethylene）

で支持されている。接続線路部は 50Ω である。カプラの長さは電気長 90°であ

り、さらに接続線路の一部は入出力線路との不要干渉を防ぐためにカットされ
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ている。当該従来のタンデム 3dB カプラは、構造的制約から（2.5 章で述べる

が、他コンポ-ネントとの接続のためなど）結合線路間隔を十分に狭めることが

できず所望の結合度が得られない場合がある。またカプラの長さが電気長 90°必

要であるため小型化が難しい。 

   

                 （a） 

 

 

                                   (b) 
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                      (c) 

図 2.7 従来の方形同軸線路を適用したタンデム 3dB カプラ（a）斜視透視図 (b) 

断面図 (c)上面透視図 

 

2.3.2 提案する小型タンデム 3.3dB カプラ 

図 2.8 は提案する小型タンデム S 帯 3.3dB カプラを示す。当該構造は 8.7dB カ

プラを 2 つタンデムに接続し、結合線路部をコの字に曲げて構成している。図

2.8（ｂ）において、点線は結合線路の中心線を示しており、概ね電気長 90°に等

しい。曲がった結合線路を適用することにより、従来に比較して約 60％に小型

化した。図 2.12 は図 2.8 に示すカプラの電磁界解析による結合特性を示す。こ

のカプラの結合度は 3.3dB であり、タンデム 3dB カプラを得るには結合度を

8.7dB から 8.3dB へ密結合化しなければならない。密結合化のため、結合線路

の間隔を狭めるのは他のコンポ-ネントを接続する点から難しい。そこで FC と

BC を装荷する構造を次章で提案する。当該手法により上記問題は解決可能であ

る。 



50 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

                 （a） 

 

    

 

 

 

 

 

 

 

 

                           (b) 

図 2.8 方形同軸線路を適用した提案する小型タンデム 3.3dB カプラ（a）斜視

透視図(b)上面透視図 
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2.3.3 FC と BC を装荷した提案する小型タンデム 3dB カプラ 

本章では、FC と BC を適用して密結合化する手法について述べる。まずはスタ

ブを用いて FC と BC を装荷する。図 2.9(a)は 8.7dB 結合線路にスタブを設け

た構造の上面透視図で、図 2.9(b)は図 2.9(a)の A-A’断面図を示す。図 2.9(b)はス

タブを装荷することで対面する導体面間で 3 つの平行平板容量が形成されるこ

とを示す。一つはスタブと接続線路の側面で形成される平行平板容量で、Side-

C と呼ぶ。また接続線路上面および下面とスタブ上面および下面で形成される

平行平板容量を Face-C と呼び、スタブ上面および下面と地導体面とで形成され

る平行平板容量を GC と呼ぶ。ここで、Side-C が前述の FC に相当し、Face-C

と GC が前述の BC に相当する。図 2.10(a)はスタブを設けることで形成される

平行平板容量を含む提案する 3dB タンデムカプラの等価回路図を示す。図

2.10(b)はスタブを設けることで形成される平行平板容量を含む 8.7dB カプラの

偶・奇モードにおける回路図を示す。図 2.10(b)において、Ze = 73.5 Ω、 Zo = 

34.0 Ω、 結合度は 8.7 dB、 規格化 Side-C=0.0014、規格化 Face-C=0.0007、 

規格化 GC = 0.0006、偶モード位相は 95.0°、 奇モード位相は 94.8°であり、

偶・奇モード位相は概ね一致している。図 2.10(c)と図 2.10(d)は図 2.10(a)に示

す FC と BC がある場合とない場合の特性を示す。図 2.10(ｄ)より当該回路によ

れば、結合度 3dB が達成できることが確認される。 
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                                (a) 

 

 

 

 (b) 

図 2.9 スタブを設けた提案するカプラ(a)上面透視図(b)(a)の A.A’における断面

図 



53 
 

             

 

             (a) 

 

                     (b) 
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                               (c) 

                    

 

 

 

 

 

 

 

                             (d) 

図 2.10 スタブにより形成された平行平板容量を含むカプラの回路(a)提案する

タンデム 3dB カプラの等価回路(b)8.7dB カプラの偶・奇モードにおける回路

(c)FC と BC がある場合とない場合での S11 と S41(ｄ) FC と BC がある場合と

ない場合での S21 と S31 

次に、スタブの実際のサイズは、平行平板容量を所望値で形成するように決定さ
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れる。所望の規格化容量値は次の通りである。Side-C = 0.0014、 Face-C = 

0.0007、 GC =0.0006。図 2.7（ｂ）に示す導体厚 1.0mm、地導体と信号導体の

間隔 6.7mm、結合線路間隔 4.6mm を想定した場合、図 2.11(a)に示されるよう

に、size-A、size-B、size-C はそれぞれ 5.8 mm、 2.0 mm、 1.0 mm と導出さ

れる。図 2.11 は S 帯における提案するタンデム 3dB カプラを示す。図 2.9 に示

すスタブを装荷した結合線路 2 つにより構成されている。図 2.12 に図 2.8 に示

すスタブなしのタンデムカプラと図 2.11 に示すスタブありのカプラとの電磁界

解析による特性比較結果を示す。図 2.12(b)より、等価回路解析で確認したのと

同様に電磁界解析においてもスタブ装荷による密結合化の効果が確認される。

このようにスタブを装荷することにより、大きなアイソレーション劣化を起こ

すことなく、密結合化する効果が確認された。 

 

 

 

 

 

 

 

 

                                         (a) 
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(b) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(c) 

図 2.11 提案するスタブ装荷小型タンデム 3dB カプラ(a)スタブのサイズ(b)斜

視透視図(c)上面透視図 
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                  (a) 

  

 

 

 

 

 

 

 

 

 

                                  (b) 

図 2.12 電磁界解析による提案する 3dB カプラのスタブありなしの比較(a)S11

と S41 (b)S21 と S31 
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2.4 設計結果 

上述の手法で S 帯において設計したタンデム接続結合線路型 3.dB ハイブリッ

ドの設計結果を示す。図 2.13(a)に本ハイブリッドの電磁界解析モデルを示す。

入出力端子には 50Ω の同軸コネクタを使用した。また図 2.13(b)(c)に S 帯にお

ける設計結果を示す。比帯域 4.5％において、分配振幅偏差 0.1dBp.p、出力端子

間の位相差は 90°±0.3°、反射－アイソレーション特性 28dB 以下の良好な結果

が得られた。 

 

 

 

 

 

 

         

(a) 
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  (b) 

(c) 

図 2.13 (a)電磁界解析モデル(b)(c) 計算したカプラ特性 
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2.5 試作評価結果 

図 2.14 に本カプラの上面透視図と断面図を示す。また図 2.15 に本ハイブリッ

ドの試作外観図を示す。図 2.16 に計算と測定結果を示す。図 2.16 より、測定結

果は比帯域 4.5％において、分配振幅偏差 0.10dBp.p、出力端子間の位相差は

90°±0.3°、反射－アイソレーション特性 28dB 以下の良好な結果が得られた。 

 

 

 

 

 

 

 

                (a) 

       

                                (b) 

図 2.14 試作カプラの上面透視図と断面図(a)上面透視図(b)(a)中の A.A’による

断面図 
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                  (a) 

 

 

 

 

 

 

                              (b) 

 

 

 

 

 

 

 

                          (c) 

図 2.15 試作したタンデム 3dB カプラの外観図 (a) 側面からみた外観図(b) 上

外導体蓋を除去し上から見た外観図 (c) 下内導体の外観図 
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(a)                

 

 

 

 

 

 

 

                                    (b) 

 

 

 

 

 

 

                                      (c) 

図 2.16 測定と計算結果 (a) S11 と S41 (b) S21 と S31 (c) 出力端子間(S21

と S31)の位相差 
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2.6 提案するカプラを適用した小型ハイブリッドマトリクス 

本章では、上述の提案するカプラを適用することで、低損失でマルチパクタ現象

に対する耐性を有する小型なハイブリッドマトリクスが構成可能であることを

示す。ハイブリッドマトリクスはビーム形成回路[2.13]やマルチポート増幅器

[2.14]を構成可能な回路である。図 2.7 に一般的な 8 入力 8 出力ハイブリッドマ

トリクスのブロック図を示す。図 2.7 中に示される交差部のために平面構成は

困難である。スロットカプラで構成された平面マイクロストリップハイブリッ

ドマトリクスが文献[2.15]に紹介されている。しかし当該マトリクスは複雑で非

対称な構造から製造誤差が発生しやすい、また導波管構成に比較して耐電力性

に劣るなど課題がある。また仮に当該スロット結合カプラが導波管で構成され

たとしても、マルチパクタ[2.16]を回避する結合線路間隔を選択すると所望の結

合度が得られない。ここでは、提案するタンデム 3dB カプラとブランチライン

カプラ[2.17]を適用した 2 層構成の方形同軸導波管 8 入力 8 出力ハイブリッド

マトリクスについて述べる。適用したブランチラインカプラは比帯域 11％にわ

たり結合度は 3dB、位相差は 90°である[2.18]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.7 一般的な 8 入力 8 出力ハイブリッドマトリクスのブロック図 
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2.6.1 構成 

図 2.8 に、図 2.7 中の交差部 1 と交差部 2 を実現する平面 2 層構成の 8 入力 8

出力ハイブリッドマトリクスのブロック図を示す[2.19]。8 入力 8 出力ハイブリ

ッドマトリクスを構成する 12 個の 3dB カプラ（HYB）のうち、入力側の 8 個

を 3dB.ブランチライン型 HYB とし、図 2.7 中の交差部 1 は、各 4 個の 3dB.ブ

ランチライン型 HYB を円環状に接続することで実現し平面で構成可能である。

さらに出力側の 4 個を 3dB.結合線路型 HYB とすることで、上下の 2 層を形成

し、各層に上記の平面構成の 3dB.ブランチライン型 HYB を各々形成する構成

である。本構成により、垂直接続部を用いることなく、全ての交差部を実現する

ことが可能である。また図 2.9 に、図 2.8 に示すブロック構成を、方形同軸線路

を適用して提案するタンデム 3dBHYB とブランチライン型 HYB から構成した

場合の上面透視図を示す。図 2.9 中の A.A’断面図を図 2.11 に、B.B’断面図を図

2.12 に示す。図 2.7、図 2.8 に示すように、上下層の内導体は、各々1 枚の導体

で形成可能である。また振幅偏差低減と小型化のために、各 3dB.ブランチライ

ン型HYBと接続線路との接続角度を45度としている。また線路内の内導体は、

PTFE により支持される。図 2.10 に示すように、隔壁には 3dB.結合線路型 HYB

を形成するための穴(結合窓)が設けられている。図 2.11 に示す 3dB.結合線路型

HYB は、PTFE で充填されている。また図 2.12 に示す 3dB.ブランチライン型

HYB は、上下層を隔壁で隔てられている。図 2.11、図 2.12 に示した内導体と

外導体が近接する部分は、マルチパクタを回避するように考慮して間隔 D を決

定し、3dB.結合線路型 HYB と 3dB.ブランチライン型 HYB とで共通である。

3dB.結合線路型 HYB は、上内導体と下内導体を上下に重ねて結合させる構造

であるが、間隔 D を狭めることができないため、1 本の結合線路では 3dB もの

密結合度を有する結合線路型 HYB を形成できない。そこで当該 3dB.結合線路
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型 HYB は、上述の 8.3dB の結合線路を形成し、該結合線路 2 本を、接続線路

を用いてタンデム接続することにより3.dBのハイブリッドを構成する構造とす

る。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.8 2 層構成小型 8 入力 8 出力 HYB マトリクスのブロック図 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.9 方形同軸線路で構成した 2 層構成小型 8 入力 8 出力 HYB マトリクス

の上面透視図 
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図 2.10 方形同軸線路で構成した 2 層構成小型 8 入力 8 出力 HYB マトリクス

の分解透視図 

 

 

 

 

 

 

図 2.11 図 2.9 中の A.A’断面図(3dB.結合線路型 HYB 部) 
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図 2.12 図 2.9 中の B.B’断面図(3dB.ブランチライン型 HYB 部) 

2.6.2 設計結果 

図 2.13～図 2.16 に、S 帯において、方形同軸線路で構成した提案する 8 入力 8

出力 HYB マトリクス(図 2.9、図 2.10)の各特性の電磁界解析ツ.ル(HFSS)を用

いて計算した結果を示す。図 2.13～図 2.16 中の各系列は、図 2.10 中の各端子

名に対応する。図 2.13 に各端子の反射特性、図 2.14 に In1 入力時の分配振幅

特性、図 2.15 に In1 入力時の位相誤差特性(In1.Out1 基準)、図 2.16 に Out1 端

子に合成電力が出力されるようにすべての入力端子に等振幅で所定の位相差を

もつ信号を入力した場合の、他の出力端子へのアイソレーション特性を示す。表

1 に各出力端子へ出力するために必要である各入力信号の励振振幅位相を示す。

計算結果より、比帯域 6%において、分配振幅偏差 0.3dB 以下反射－22dB 以下、

アイソレーション－42dB 以下、位相誤差 1.0deg 以下、挿入損失 0.2dB 以下の

良好な特性が確認された。 
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図 2.13 8 入力 8 出力 HYB マトリクスの反射特性の計算結果 

 

 

 

 

 

 

 

図 2.14 8 入力 8 出力 HYB マトリクスの In1 入力時分配振幅特性の計算結果 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.15 8 入力 8 出力 HYB マトリクスの In1 入力時位相誤差特性の計算結果 
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図 2.16 8 入力 8 出力 HYB マトリクスのアイソレーション特性の計算結果

（Out1 出力時） 

 
表 2.1 各出力端子へ出力するための各入力端子の励振入力信号 

 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 

2.6.3 試作評価結果 

S 帯において設計した 8 入力 8 出力 HYB マトリクスの試作評価を行った。図

2.17 に隔壁で蓋をした上層の外観図、図 2.18 に下層の内導体と外導体の外観図

を示す。全体の大きさは 490x370x26mm3 であり、小型薄型化を実現した。図

2.19～図 2.22 に S 帯における試作品の評価結果を示す。図 2.19～図 2.22 中の

各系列は、図 2.10 中の各端子名に対応する。図 2.19 に各端子の反射特性、図
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2.19 に In1 入力時の分配振幅特性、図 2.21 に In1 入力時の位相誤差特性

(In1.Out1 基準)、図 2.22 に Out1 端子に合成電力が出力されるようにすべての

入力端子に等振幅で所定の位相差をもつ信号を入力した場合の、他の出力端子

へのアイソレーション特性を示す。表 2.1 に各出力端子へ出力するために必要

である各入力信号の励振振幅位相を示す。評価結果は、比帯域 6%において、分

配振幅偏差 0.3dB 以下、反射－16dB 以下、アイソレーション-39dB 以下、位相

誤差 5.0deg 以下、挿入損失 0.4dB 以下の良好な特性を確認し、本構成の有用性

が確認された。 

 
 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
図 2.17 隔壁で蓋をした上層の外観図 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.18 下層の内導体と外導体の外観図 
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図 2.19 8 入力 8 出力 HYB マトリクスの反射特性の評価結果 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.20 8 入力 8 出力 HYB マトリクスの In1 入力時分配振幅特性の評価結果 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
図 2.21 8 入力 8 出力 HYB マトリクスの In1 入力時位相誤差特性の評価結果 
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図 2.22 8 入力 8 出力 HYB マトリクスのアイソレーション特性の評価結果

(Out1 出力時) 

2.7 まとめ 

結合線路間隔を狭めることなく結合度を増加させる技術として、結合線路に設け 

たスタブにより、等価的に結合線路に対して容量を装荷する構造を提案し、それ 

を用いた結合線路型 3.dB ハイブリッドについて述べる。また結合線路に並列に直 

列容量(フィードバック容量)を装荷すると結合度が増加する動作原理を示した。さ 

らに小型化の技術として、結合線路部をコの字に折り曲げる手法を提案し適用して 

いる。本手法を用いて設計したタンデム接続結合線路型 3.dB ハイブリッドについ 

て、S 帯において試作評価を行った結果、良好な特性を示し、かつサイズは従来比 

60%に小型化し、本手法の有用性が確認できた。さらに当該提案するタンデム接 

続結合線路型 3.dB ハイブリッドとブランチライン型ハイブリッドで構成され、2 

層構成で方形同軸線路を適用した 8 入力 8 出力ハイブリッドマトリクスは、S 帯に 

おいて良好な特性を示し、提案構造の有効性が確認できた。 
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3.スロットおよび切欠きを設けた 1/4 波長マイクロストリップ結合線

路およびそのアプリケーション 

3.1 はじめに 

カプラは、通信装置の検波器などに用いられる重要な回路素子であり、広帯域 

な特性や平面構成が可能であることなどが求められる。平面で形成可能なマイ 

クロストリップ結合線路(MSCL)で構成されるカプラは、ストリップ導体の間 

隔と幅の製造限界により、一定以上の密結合度を得るのが困難、また偶.奇モー 

ドの位相速度が異なることから、方向性が劣化しやすい問題がある[3.1][3. 

2]。そこで、1/4 波長 MSCL で構成される多段カプラにおいて、最も密結合と 

なる 1/4 波長 MSCL の幅を一部狭くするとともに、幅を狭めていない部分にス 

リットを設ける構造で密結合かつ高方向性を得る手法を提案する。本稿では、 

提案する 1/4 波長 MSCL の密結合かつ高方向性を得る手法と動作原理を述べ、 

当該 MSCL を用いる広帯域カプラの回路構成を示す。さらに、当該広帯域カプ 

ラの設計を行い、試作評価結果から、本提案手法の有効性を示す。 

 

3.2 提案する 1/4 波長 MSCL 

ここでは、製造限界以上の密結合度と高方向性を実現する 1/4 波長 MSCL を

示す。 

3.2.1 密結合化の手法 

 図 3.1 に密結合化を目的とした、提案する構造を示す。1/4 波長結合線路 

間隔は一定とし、中央部の線路幅を一部狭くする。ここでは、基板条件を厚さ 

380μm のアルミナ基板とし、結合線路間隔を製造限界である 30μm とする。本 

稿中では以降、線路幅を狭くした部分をカット部と呼ぶ。カット部の電気長を 
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X として、X を変化させた場合の結合度と反射－レベルを図 3.2 に示す。図 3. 

2 中で横軸は、全体の長さ L(1/4 波長)に対する X の比である。X=0 の場合、す 

なわち製造限界による結合度は 5.1dB であるが、カット部を設けることで結合 

度 4.6dB まで密結合化が可能であることが分かる。このように、1/4 波長結合 

線路の中央部の幅を一部狭くする本構造によれば、反射特性を大きく劣化さ 

せることなく製造限界以上の密結合化が可能となる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.1 密結合化を目的とした提案構造(a) 上面図 (b)A.A’断面図 
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図 3.2 結合度と反射レベルのカット部長さ X の依存性 

3.2.2 密結合化の動作原理 

図 3.1 に示す提案構造の密結合化の原理を、カット部を設けた場合と設けない

場合の結合度の比較により検討する。本構造は 2 軸対称であるので、提案構造

の 1/4 の等価回路を図 3.3 に示す。図 3.3 中で、θはカット部の電気長を、Zxe, 

Zxo はそれぞれカット部の偶・奇モードインピーダンスを示し、βxe, βxo はカッ

ト部の位相定数を示す。また Ze,Zo と βe,βo は、カット以外部の偶・奇モードイ

ンピーダンスと位相定数を示す。また Zt はカット部とカット以外部の接続面か

ら右をみたインピーダンスとし、Ziny は線路端から右を見たインピーダンスと

する。2 軸対称の結合線路の結合度は、表 1 に示す対称面の 4 種類の励振状態に

よるそれぞれの線路端における反射－係数 Γy(インデックス y は励振状態

A,B,C,D のいずれかを示す)を用いて式(3.1)で導出される[3.3]。また各励振状態

による Zt を表 1 に示す。カット部を設けた場合と設けない場合の結合度を S’21

と S21、反射係数を Γy’と Γy とする。Γy’と Γy は式(3.2)と式(3.3)で、Ziny は式
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(3.4)で表される。式中で Zc は Ze と Zo の相乗平均を示し、インデックス i は e

か o を示す。式(3.5)～式(3.11)に示す条件より式(3.12)が成立することから、カ

ット部を設けた場合は密結合化することが確認される。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.3 提案構造の 1/4 の等価回路 

表 3.1 対称面の 4 種類の励振状態と各 Zt  
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3.2.3 密結合かつ高方向性を実現する構造 

図 3.4 に、密結合かつ高方向性を実現する提案構造を示す。図 3.4 は、図 3.1

のカット以外部の結合線路の内側にスリットを設けた構造である。結合線路の

内側にスリットを設けて、奇モードの位相速度を遅くして偶モードの位相速度

と合わせることにより方向性を改善する手法は報告されている[3.6]が、疎結合

化する問題がある。本構造は、スリットを設けていない部分にカット部を設ける

ことで、スリットによる疎結合化を補償して、所望結合度かつ高方向性を実現で

きる。図 3.4 に示す寸法は、次章で述べる広帯域カプラの最密結合段の所望結合

（3.1）

（3.2）

（3.3）

（3.4）

（3.5）

（3.6）

（3.7）

（3.8）

（3.9）

(3.10) 

(3.12）

（3.11）
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度 5.9dB と特性インピーダンス 66Ωを実現する設計値である。基板条件はアル

ミナ基板厚さ 380μm、各端子の特性インピーダンスは 66Ω である。ここでは、

3 種類（スリットもカットもない、スリットとカットあり、スリットのみ）の電

磁界解析値より、本構造の効果を示す。図 3.5 に各結合特性を示し、スリットを

設けた場合は、スリットもカットもない場合より 0.6dB 疎結合化するが、そこ

にカットを設けた場合は 0.1dB 密結合化し所望結合度を実現する。図 3.6 に示

す各アイソレーション特性より、スリットとカットを設けた場合は、高域で方向

性の改善が確認される。また図 3.7 に示す各反射特性より、スリットとカットを

設けた場合でも、反射－レベルの劣化は大きくないことが確認される。図 3.5～

図 3.7 より、1/4 波長 MSCL にカット部とスリットを設けることで、反射特性

を大きく劣化させることなく、密結合かつ高方向性を実現していることが判る。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.4 密結合かつ高方向性を実現する提案構造 
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図 3.5 結合特性 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.6 アイソレーション特性 



83 
 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.7 反射特性 

 

3.3 広帯域カプラの回路構成 

ここでは、提案する 1/4 波長 MSCL を用いた結合度 10dB の広帯域カプラにつ 

いて示す。図 3.8 に本カプラの回路構成を示す。比帯域 160%において結合度 

10dB の実現と、小型化の観点から非対称 6 段構成を選択し、図 3.8 中に示す 

各段の所望結合度は、広帯域にわたりチェビシェフ等リップルの結合特性を得 

るよう導出している[3.4]。また最密結合段(1 段目)は、特性インピーダンス 50 

Ω系では所望結合度 5.9dB が得られないため、66Ω系とし、さらに図 4 に示す 

提案構造を適用する。2～5 段目の特性インピーダンスは、1 段目 66Ω系と 6 

段目 50Ω系の 4 段 1/4 波長変器としての機能を併用するように導出する。また 
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1 段目 66Ω系と 50Ω系の入出力端子との整合のために 3 段の 1/4 波長変成器 

を装荷する。図 3.9 に 2～6 段目の導体パターン図を示す。ここでは、結合 

線路間に浮遊導体を挿入して、奇モードの位相速度を遅らせ偶モードの位相速 

度と合わせて、各段の方向性を改善する手法[3.5]を適用する。本カプラは対称 

構造であるため、高精度設計が可能な偶・奇モード解析を適用し、設計を行っ 

た。 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.8 当該広帯域カプラの回路構成 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.9 2～6 段目の導体パターン図 
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3.4 試作評価結果 

図 3.10 に試作したカプラの導体パターン写真を示す。また図 3.11 に最 

密結合段と 66Ω線路接続部の導体パターン写真を示し、図 3.12 に 3～6 段 

目の導体パターン写真を示す。また図 3.13 に、試作した本カプラの周波数 

特性を示す。測定値は計算値と概ね一致する良好な結果が得られ、比帯域 162% 

において結合特性-10.3±0.9dB、反射特性-13dB 以下、方向性 10.4dB 以上、 

通過損失-1.0dB 以下の良好な特性を示した。本構造は直線で構成された対称構 

造であることから、偶・奇モード解析を適用でき、高精度計設が可能であった 

ので本結果が得られたと考える。本構造と同等の基板条件を用いた同等の帯域 

を有する波形状 MSCL の報告 [3.7]があるが、結合特性の偏差や方向性は本構 

造の方が優れており、曲線形状より直線形状のカプラの方が設計容易性や高精 

度設計の観点においては優位であると考える。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 3.10 試作したカプラの導体パターン 
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図 3.11 最密結合段と 66Ω線路接続部の導体パターン 

 

 

 

 

図 3.12 3～6 段目の導体パターン 

3.5 まとめ 

密結合かつ高方向性を実現する 1/4 波長 MSCL として、結合線路幅を一部狭 

め、狭めていない部分にスリットを設ける構造を提案した。本 1/4 波長 MSCL 

を用いた非対称 6 段カプラを検討し、カプラとしての所望結合度を実現するた 

めに、最密結合段の特性インピーダンスを他段より高くする回路構成について 

も述べた。本カプラの試作評価を行った結果、平面基板のみの簡単な構成で、 

比帯域 162%にわたり良好な特性が実現し、本提案構成の有効性が確認された 

[3.8]。 
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図 3.13 本カプラの周波数特性 (a)結合特性とアイソレーション特性 (b)通

過特性と反射特性 
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4 浮遊導体およびグラウンドビアを装荷した多段ストリップ線路

エッジ結合線路型カプラ 

4.1 はじめに 

 ストリップ結合線路による結合線路の構成には、信号線導体が異なる層に形成さ 

れるブロードサイド結合線路(BSCL)と同一層に形成されるエッジ結合線路(SCL) 

とがある。BSCL は層間の位置ずれによる特性変動が発生しやすく、SCL は密結合 

の実現が困難という課題がある。ここでは、層間の位置ずれに対してロバスト性を 

有するSCL を適用し、SCL で構成された多段カプラにおいて、最も密結合となる 

1/4 波長結合線路の上下に浮遊導体を装荷して所望の結合度を確保し、浮遊導体端 

部の不連続の影響により生じる奇モードの位相遅れを補償する偶モードの遅波構 

造として、浮遊導体を装荷していない結合線路の信号導体間にグラウンドビアを配 

置して高方向性を維持する手法を提案する。本稿では、密結合化の手法、浮遊導 

体装荷構造の方向性劣化の要因を述べ、提案する位相補償構造を示す。また、 

当該手法を適用した提案する多段カプラの設計を行い、試作評価結果から、本 

提案手法の有効性を示す。 

4.2 提案する回路構成 

ここでは、比帯域 160%において密結合度と高方向性を実現する回路構成を提 

案する。結合特性 10dB、方向性 10dB 以上を目標とすると、適した回路構成は 

図 4.1 に示す対称 9 段ストリップ結合線路形カプラが挙げられ、各段の所望結 

合度は表 1 に示す値となる[4.1]。基板条件は入手が容易な BT レジン多層基板 

(誘電率 3.4、基板厚 1.4mm)を想定する。 
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(a) 対称 9 段カプラの導体パターン図 

 

 

 

 

 

(b) 各段の断面図           (c)各段の導体パターン図 

図 4.1 対称 9 段カプラの回路構成図 

       表 1 各段の所望結合度 
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4.2.1 密結合化の手法 

最密結合段の結合度 4.9dB は、信号導体間隔の製造限界により結合線路単体で 

は実現が困難である。そこで、図 4.2 に示すように結合線路の上下に浮遊導体 

を装荷する手法を適用する[4.2]。浮遊導体を装荷することで、奇モードのイン 

ピーダンスを下げて密結合化する動作原理である。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.2 最密結合段の断面図 

4.2.2 浮遊導体装荷構造の方向性劣化の要因検討 

ここでは、浮遊導体装荷構造の方向性劣化の要因検討を、偶・奇モード解析[4.3] 

により行う。図 4.3 に、結合線路幅 250μm、結合線路間隔 150μm とし、浮遊 

導体(導体幅 1mm)を装荷した場合の結合度と偶・奇モード位相差の、図 4.2 に 

示す浮遊導体と結合線路間隔 d 依存性を示す。図 4.3 より、d が小さいと密結 

合化し、偶・奇モード位相差が大きくなることが確認される。図 4.3 中 d=0.7mm 

は浮遊導体がない場合と等しい。 
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図 4.3 結合度と偶・奇モード位相差の d 依存性 

 

図 4.4 に、浮遊導体なしの場合と、d=0.1mm とした場合の最密結合段の特性

を示す。図 4.4 より、d=0.1mm とした場合は、浮遊導体なしに比較して、約 3dB

密結合化し結合度 4.6dB が得られているが、方向性は約 9dB 劣化していること

が分かる。 
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図 4.4 浮遊導体有無の最密結合段の特性 

図 4.5 に浮遊導体を装荷した場合の偶・奇モードの図 4.2 に示す対称面におけ

る電流経路を示す。図 4.5 より、偶モードの電流経路はグラウンド電流が浮遊導

体を経由しないのに対して、奇モードの電流経路はグラウンド電流が浮遊導体

を迂回するため、奇モードの位相遅れが発生することが分かる。最密結合段の方

向性の劣化は、図 4.3、図 4.5 より奇モード位相が偶モード位相に比較して 3deg

遅れていることに起因すると考える。 

そこで、本最密結合段の奇モードの位相遅れを補償する必要があり、提案構造 

を次項に示す。 
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図 4.5 浮遊導体を装荷した場合の偶・奇モードの図 4.2 に示す対称面におけ

る電流経路 

4.2.3 提案する位相補償構造 

図 4.6 に最密結合段における奇モードの位相遅れを補償する提案構造を示す。 

結合線路間にグラウンドビアを挿入する構造である[4.4]。 

 

 

 

 

 

 

図 4.6 位相補償構造 

図 4.7 にグラウンドビアを装荷した場合の偶・奇モードにおける電流経路を示

す。図 4.7 より、奇モードの電流経路はグラウンド電流がグラウンドビアを経由

しないのに対して、偶モードの電流経路はグラウンド電流がグラウンドビアを

迂回するため、偶モードの位相遅れが発生することが分かる。最密結合段は結合

線路間隔が狭く、グラウンドビアを挿入できないため、最疎結合段に挿入する。 
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図 4.7 グラウンドビアを装荷した場合の電流経路 

図 4.8 に偶・奇モード位相差と結合度のグラウンドビア本数依存性を示す。 

グラウンドビア本数が多いほど位相差は大きくなり、4 本で偶モード位相が約

3deg 遅れ、最密結合段で発生した奇モード位相遅れ約 3deg を概ね補償すると

考える。一方で、結合度はグラウンドビア本数に大きく依存しない。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.8 結合度と偶・奇モード位相差のビア本数依存性 
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4.2.4 設計結果 

図 4.9 に提案する構造を示し、図 4.10 に解析結果を示す。図 4.10 より、グラ

ウンドビア 8 本ある場合は、ない場合に比較して方向性は 8dB 以上改善してい

る。最密結合段で発生した奇モード位相遅れはグラウンドビア 4 本で補償可能

であるため、残り 4 本分の偶モード位相遅れは結合線路間隔の異なる結合線路

を接続する不連続部で発生する奇モード位相遅れを補償していると考える。グ

ラウンドビアがある場合は、比帯域 163%において結合特性 10.0±0.5dB、反射特

性 24dB 以下、方向性 15dB 以上、挿入損失 1.2dB 以下の良好な特性を示した。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.9 提案するカプラ構造（電磁界解析モデル） 
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図 4.10 図 4.9 カプラの電磁界解析結果 

4.3 試作評価結果 

プローブを用いた評価向けにストリップ線路から変換器を介して表層のコプレ.ナ線

路へ出力する構成で、当該カプラの試作評価を行った。図 4.11 に試作した評価用

カプラの上面透視図を、図 4.12 に写真を示す。 
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図 4.11 評価用カプラの上面透視図 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.12 試作した評価用カプラと測定系の写真 

 



99 
 

図 4.13 に評価結果を示す。なお本結果は、ストリップ線路－コプレ－ナ線路変

換器を含んだダミ－終端部の特性を、スル－線路とライン線路の特性を用いて

除去し、図 4.13 に記載の基準面において評価した[4.5]。測定結果は、比帯域 163%

において結合特性 9.6±0.7dB 反射特性 20dB 以下、方向性 11dB 以上、挿入損失

1.4dB 以下の特性を示した。広帯域にわたって良好な方向性が得られており、提案

する構造の有効性を確認した。しかし、測定結果は計算結果に比較して、結合特性は

約 0.5dB 密結合化、反射－は約 8dB 劣化、方向性は約 3dB 劣化しており、基板の

製造誤差に起因するものと考えられる。次章で基板断面解析における誤差解析を行

う。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 4.13 評価用カプラの測定結果 
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4.4 誤差解析結果 

図 4.14 に試作したカプラ基板の最密結合段の断面写真と最密結合段の設計寸

法値と仕上がり寸法値を示す。図 4.14 より、試作基板の主な製造誤差は、以下

2 点である。 

.結合線路の導体パターン幅/厚さ：.10μm/+10μm 

.結合線路と浮遊下導体の間隔:.40μm 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a)  最密結合段の断面写真 

 

 

 

 

 

 

 

（ｂ）最密結合段の仕上がり寸法 

図 4.14 最密結合段の断面解析結果 
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図 4.15 に当該基板の製造誤差を反映させた計算結果を示す。図 4.15 より、

誤差解析結果と測定結果は概ね等しいことが確認される。また誤差解析結果

は、誤差を反映しない計算結果に比較して 0.5dB 程度密結合化、反射は 8dB

程度劣化、方向性は 2dB 程度劣化している。本結果より、基板製造誤差を除

去できれば、設計値と概ね等しい測定値が得られる可能性が確認された。 

図 4.15 誤差解析結果 
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4.5 まとめ 

1/4 波長結合線路の上下に浮遊導体を装荷して所望の結合度を確保し、浮遊導体

端部の不連続の影響により生じる奇モードの位相遅れを補償する偶モードの遅

波構造として、浮遊導体を装荷していない結合線路の信号導体間にグラウンドビ

アを配置して高方向性を維持する手法を提案した。提案構成を適用した多段ス

トリップ線路形エッジ結合カプラの試作評価を行った結果、比帯域 163%に

わたり良好な特性を実現し、本構成の有効性が確認された[4.6]。 
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5.直列容量/先端短絡スタブを装荷した広帯域小型 LTCC ブランチ 

ライン型カプラ 

5.1 はじめに 

ブランチラインハイブリッドは、バランス増幅器や多端子増幅器などのようなマイ

クロ波システムにおいて用いられる、重要な回路素子である。また通常は 4 つの 1/4

波長線路からなり、平面構成が可能で製造が容易である利点もある。しかしながら

その動作比帯域幅は 10%と狭いため、整合回路を装荷し広帯域化する手法が報告さ

れている。従来の 1/4 波長変成器と 1/4 波長短絡スタブ[5.1][5.2]や直列容量[5.3]を

装荷する構成では、回路が大型化するため、上記 1/4 波長変成器を集中定数回路に

置換し小型化する手法[5.4]や集中定数のみで構成された極めて小型なブランチライ

ンハイブリッド[5.5]が報告されている。しかしながら、シャント容量が必要となる

ため、高周波帯域では寄生インダクタンスの影響等により特性劣化が生じやすい。

筆者等は、[5.2]で用いられたシャント容量を、近隣の線路もしくはスタブと合成す

ることで、[5.1]と同等の広帯域特性を有しつつ、シャント容量不要な広帯域ブラン

チラインカプラを提案する。ここでは、その構成と設計手法を述べ、LTCC(Low 

Temperature Co-fired Ceramics)による試作結果を示す。 

5.2 提案する回路構成 

図 5.1 に提案するカプラの回路構成を示す。図 5.2 に設計の基準となる従来の 

カプラ[5.1]を示す。図 5.2 における 1/4 波長変成器を図 5.3 のように π型イン 

バータに置換し、負のシャント容量－Cp を近隣の線路もしくはスタブと合成する 

ことで、シャント容量削減と線路の電気長短縮を図る。図 5.2 と図 5.3 は回路の対 

称性より 1/4 回路のみを示している。 
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図 5.1 提案する回路構成 

 

 

 

 

 

 

図 5.2 従来の回路構成 

 

 

 

 

 

 

図 5.3 図 5.2 の 1/4 波長変成器を π型インバータに置換した回路 
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5.3 設計手法 

 

ここでは、提案するブランチラインカプラの設計手法を示す。(5.1)式に示す 1/4 波

長変成器とπ型インバ－タのＡＢＣＤ行列の等価性から、Cpは(5.2)式と導出される。

ここでω0は中心周波数 f0での角周波数である。 

 
 

 
 
 
 

 
                          

図 5.3 中で合成 1 と示された 1/4 波長短絡スタプと負のシャント容量－Cp の合成

では、図 5.4(b)に示すように 1/4 波長短絡スタブを、電気長 φso、規格化アドミタ

ンス Yxs の短絡スタブとシャント容量 Cp を並列接続した回路に変換すること

で、合成 1 中の負のシャント容量－Cp がこの正のシャント容量 Cp により相殺

される。図 5.4(a)(b)の双方の共振器の等価性より、f0 におけるサセプタンス値

Bs 式(5.3)、Bxs 式(5.4)が 0 であることと、それぞれのスロ－プパラメ－タ bs 式

(5.5),bxs 式(5.6)が等しいことから、Yxs と φso は式(5.7)と式(5.8)として一意に

求まる。 
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図 5.4 回路の置換 (a)1/4 波長短絡スタブ(b)短絡スタブとシャント容量の

並列接続回路 

 

 

 

 
(a)                                   (b) 

図 5.5 回路の置換 (a)1/4 波長変成器(b)両端にシャント容量 Cp/2 を装荷した

回路 
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上記により、図 5.2 において f0=10GHz, Y1＝1.80, Y2= Yt=1.27, Ys＝2.10 とした

場合に導出されたパラメ－タの値を表 1 に示し、図 5.6 に図 5.2 の計算結果を、図

5.7 に、図 5.1 において表 5.1 のパラメ－タ値を適用した計算結果を示す。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5.6 図 5.2 における計算結果 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5.7 図 5.1 に表 1 のパラメ－タ値を適用した計算結果 
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        表 1 導出したパラメ－タ値 

 

 

 

 

 

 

図 5.7 より、高域周波数において整合が劣化していることが確認される。これは図

5.5 に示す回路の各周波数特性は一致せず、中心周波数においてのみ等価であるため

である。そこで、最後にパラメ－タの最適化を適宜行い、最適化後の導出された各パ

ラメ－タ値の一例を表 2 に示す。また図 5.8 に最適化後の計算結果を示す。図 5.8

は、図 5.6 に示す従来の回路構成における計算結果と同等の結果を示しており、当

該シャント容量不要の回路は有効であることが確認される。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 5.8 図 5.1 の提案回路構成に表 2 のパラメ－タ値を適用した計算結果 
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        表 2 最適後のパラメ－タ値 

 

 

 

 

 

 

5.4 設計結果 

図 5.1 に示すハイブリッドに LTCC を適用して X 帯で設計した電磁界解析

モデルを図 5.9 に示す。また表 3 に各パラメータ値を示す。図 5.9 に示すよ

うに、ブランチラインと先端短絡スタブは 4 つの誘電体層を積層したトリプ

レ－ト線路(TPL)で構成し、入出力端子はマイクロストリップ線路(MSL)で

構成する。また直列容量 Cp は、ブランチライン回路の導体層とその上の導

体層のそれぞれに設けられた円盤状導体の層間結合で形成される。また上の

導体層に設けられた円盤状導体は、下層より大きいため、層ずれが発生した

場合においても容量値が大きく変化しない特徴がある。そして信号線の周囲

には電磁波漏洩防止壁を設けている。大きさは、5.9×6.4×0.28mm^3 と従来

に比較して面積比約 1/3 に小型化することを確認した。計算結果は次章の図

5.11 に示す。 
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(a)               

 

 

 

 

 

                      (b)                             (c)                  

 

 

 

 

                  (d) 

図 5.9 ＬＴＣＣに適用し設計した提案するハイブリッド(a)全体図(b)上面透視

図(c)ブランチライン部の導体パターン図(d) (b)における B－B’断面図 
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            表 3 各パラメ.タ値 

     

 

 

 

 

5.5 試作評価結果 

 

図 5.10 に試作ハイブリッドの上面透視図と写真を示し、図 5.11 に測定結果を

示す。図 5.11 より、測定結果は計算結果と同様の以下の良好な特性が確認され

る。X 帯域において比帯域 23％にわたり、分配振幅偏差 0.5dB 以下、S21 と S31

の位相差誤差 1.4°以下、反射特性－20dB 以下、アイソレーション特性－20dB

以下。 

本結果により、提案するハイブリッドの実現性と設計の妥当性が確認される。 

        

 

 

 

 

 

 

                

(a) 
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                                     (b) 

図 5.10 試作ハイブリッド(a)上面透視図 (b) 写真 

 

 

 

 

 

 

 

図 5.11 試作ハイブリッドの評価結果(a)S21 とS31 (b) S11 とS41 (c)S21 とS31

間の位相差 
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5.6 まとめ 

高周波帯域においても広帯域な特性を得る目的から、整合回路として直列容量と

先端短絡スタブを用いてシャント容量不要なブランチラインハイブリッドを提

案した。また設計手法と設計結果、さらに多層 LTCC に適用し試作した本ハイ

ブリッドの測定結果を示した。測定結果は、X 帯域において 23％にわたり良好

な特性を示し、提案するブランチラインハイブリッドの有効性を確認した。また

大きさは、5.9×6.4×0.28mm^3 と小型化することを確認した。 
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6.金属 3Ｄプリンタによる製造に適した 6 角形導波管ブランチライ

ンカプラ 

6.1 はじめに 

 導波管ブランチラインカプラは電力を所望の分配比で分配可能な有用な回路で

あり[6.1]、たとえば衛星通信向けの衛星搭載マルチビーム給電回路[6.2]を構成する。

このような導波管給電回路は、近年通信大容量化の需要にこたえるために、高周波

数化、軽量化、また低コスト化が求められており、3D プリンタの活用が研究されて

いる[6.3][6.4][6.5][6.14]。従来、マイクロ波導波管回路は、機械加工製造された金属

ブロックを重ね合わせてねじ固定して得られたが、軸ずれやブロック間ギャップに

よる特性劣化が問題であった。3D プリンタ製造品は一括製造可能で上記課題を回避

でき、かつねじ代がないため軽量化できるメリットがある。しかし 3Ｄプリンタは従

来適用されてきた機械切削品に比較して製造精度や表面粗さなどに課題がある

[6.3][6.4][6.5]。近年、メッキを施した樹脂造形品も金属造形と同様にマイクロ波回

路への適用が期待されている[6.6][6.7]。金属造形品にはDMLS(Direct metal laser 

sintering)法（粉末床溶融法）[6.8],BJ(binder.jetting)法[6.9]、プラスチック造形品は

ABS 材料を用いる FDM 法や光硬化性樹脂を用いる Polyjet 法などがあるが、製造

精度の観点でDMLS 法およびPolyjet 法が最も優れている。さらに文献[6.6]によれ

ば、製造精度は僅差で Polyjet の方が DMLS より優れているが、樹脂造形品は剛性

や耐熱性、信頼性では劣ると思われるため、本報告では DMLS を検討対象とした。 

DMLS は、付録に示すように 3Ｄプリンタの積層面に対して水平面を形成するの

が困難である。矩形導波管の形成は､造形品を傾ける、サポートを用いるなど方法は

あるが、工程が複雑化する。DMLS 法により製造された 8x8 アレーアンテナ向け矩

形導波管給電回路の報告があるが、天井部は一括製造せず、別部品として製造しね
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じ固定している[6.4]。文献[10]には、水平面を回避して一括構造化可能な導波管形状

を適用した回路が紹介されているが、設計が困難という問題がある。そこで、水平面

を回避できる 6 角形導波管を適用したブランチラインカプラを提案しＫａ帯におけ

る検討を行った。さらに同一設計品を機械切削において製造し、3D プリンタ製造品

との比較検討を行った。また 3D プリンタで製造する場合に想定される導電率を試

作評価結果との比較により導出することで設計精度の向上を図ったので記す。 

6.2 6 角形ブランチラインカプラの設計 

6.2.1 6 角形導波管 

図 6.1 に 3D プリンタを適用する 6 角形導波管の定義を示す。ここで、θは積層

面に対する造形角度である。図 6.2 に θ<70°の場合の各モードの各遮断周波数

Fc を示す。ここで、各 θ における 6 角形導波管 A 寸法は WRJ180 矩形導波管

と同断面積になる条件で導出している(B 寸法は矩形と同じ)。現状、DMLS 法の

造形角度限界は θ>=45°であることが知られている。図 6.2 より、θ が大きい程

Fc は低くなり、基本モード TE10 は θ<＝45°であれば矩形導波管の Fc から大

きく乖離しないため、製造性と電気特性を考慮して θ=45°が適当であることが

確認できる。しかし高次モード TE20 の Fc は θ が大きいほど低くなるため、

θ=45°は矩形導波管に比較して高次モード遮断周波数は若干低くなる。 
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     図 6.1 6 角形導波管の断面図 

図 6.2 各 θにおける TE10,TE20 モードの遮断周波 

6.2.2 6 角形導波管ブランチラインカプラ 

 図 6.3 に提案する 6 角形分岐導波管型結合器を示す。θ45°の 6 角形導波管で

ある主導波管から特徴を同じくする導波管が分岐する構造であるため、3D プリ

ンタで製造できる。主導波管と分岐導波管の傾斜面が交わる場合、図 6.3 に示す

ように分岐導波管から主導波管を抜いた繋部を有することが特徴である。また

主導波管と分岐導波管の A 寸法が異なることも特徴である。 
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図 6.3 提案する 6 角形分岐導波管型結合器(a)透視図 (b)(a)の分岐部の拡大図 

(c)(b)の A からみた側面図 (d)(b)の B から見た上面図 (e)(a)の A から見た側面

図 (f)(a)の B から見た上面図 
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6.3 6 角形導波管ブランチラインカプラの設計手法 

ここでは、設計手法を示す。一例として、16~21GHz の 28%にわたり(設計中心

周波数 18.6GHz)、分配振幅.3.1±0.4dB 反射－アイソレーション－20dB 以下を

設計目標とする。 

6.3.1 回路構成 

まず、所望の帯域幅により分岐導波管の数を決める。ここでは 5 つの分岐導波

管が必要である[6.1]。図 6.3 に示すように、分岐導波管は E 面分岐であり、主

導波管に対して直列に接続されている。図 6.4 に設計中心周波数における等価

回路を示す。図中の x1 と x2 は主導波管によって規格化された各分岐導波管の

リアクタンス値である。図 6.4 の点線で示す回路対称面での設計中心周波数に

おける偶・奇モードの各 ABCD 行列は式 1 と導出される。さらに結合度は式

(6.1)から式(6.2)[6.11]と導出され、x1 と x2 は結合度が 3.4dB(目標 3.5dB に対

し導体損 0.1dB を考慮)となるように決定される。1 例として、x1 と x2 はそれ

ぞれ 0.200 と 0.375 である。 

 

 

図 6.4 設計中心周波数における等価回路 
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6.3.2 6 角形主導波管のＡ，Ｂ寸法 

ここでは、6 角形主導波管の寸法について述べる。まず 6 角形導波管の B 寸法

は WRJ180 と同じにする。図 6.5 は主導波管の A 寸法が図 1 に示すものから増

えた場合の、TE10 モードと TE20 モードの各 Fc 値の比を示している。当該比

は大きい方が、TE20 モードが抑圧されるためよい。図 6.5 に示されるように、

A 寸法の増分が 3.3mm まで当該比は増え続け、以降は減少する。よって A 寸法

は 3.3mm 増えた 19.5mm(16.2+3.3)が適用される。 

 

(6.2) 

(6.1) 
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図 6.5 主導波管の A 寸法が図 6.1 に示すものから増えた場合の TE10 モード

と TE20 モードの各 Fc 値の比 

しかし TE20 モードの Fc 値は A 寸法が増えると低くなる。また小型化の観点

から A 寸法は小さい方がよい。そこで 6 角形導波管の断面積が WRJ.180 導波

管の断面積と等しくなる場合の設計手法を付録に示す。付録に示すように、6 角

形導波管ブランチカプラは矩形導波管ブランチカプラと同等の体積と特性を有

することが可能である。またブランチ導波管部の A,B 寸法を主導波管部と異な

らせて自由に変えることができるため、矩形導波管分岐結合器よりもブランチ

導波管部のリアクタンス調整が容易となり設計の自由度が大きく、より柔軟な

特性が得られる。 

6.3.3 6 角形ブランチ導波管のＡ，Ｂ寸法 

図 6.6 は 6 角形導波管ブランチカプラの分岐部を示し、図 6.7 はブランチ部の 2

つのＢ寸法 C1,C2 に対しての偶・奇モードの S11 軌跡、すなわち接続部から見

た各入力インピーダンスを示す。図 6.7 に示すように、入力インピーダンスは式

(6.3)と表せ、これは分岐導波管が主導波管に対して直列に接続されていること

を示す。また分岐導波管の B 寸法が増えるとリアクタンスが増えることが分か
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る。設計中心周波数 18.6GHz において偶・奇モードのリアクタンス|Xe |, |Xo 

|の平均が図 6.4 に示す x1 or x2 と等しくなるように設計すればよい。すなわ

ち、ブランチ導波管の A,B 寸法は式(6.4)が成立するように決定すればよい。表

1 はこの設計手法により導出された値を示す。x1,x2 を実現する A,B 寸法の組み

合わせは何組か存在するが、ブランチ導波管の管内波長と主導波管の管内波長

が概ね等しくなるように決定するのがよい。 

 

 

 

 

 

 

図 6.6 ブランチ部 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 6.7 B 寸法（C1 および C2）の偶・奇モードにおける接続部から見た入力イ

ンピーダンス 
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The input impedance
1 X  or 1 X  o ej j    

     表 1 導出された寸法と各リアクタンス値 

 

 

( X X ) / 2 1 or x2e o x   

 

6.3.4 ブランチ導波管の間隔 

分岐導波管の間隔は電気長 90°となるべきであるが、分岐部の影響があるため、

必ずしも主導波管の管内波長 90°とはならない。図 6.8 は主導波管に分岐導波管

が 2 つ接続された図である。その間隔は対称面における偶・奇モードの各電気

長の平均が 90°となるように求められる。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 6.8 主導波管にブランチ導波管が 2 つ接続された図 

 

 

(6.3) 

(6.4) 
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6.3.5 設計結果 

図 6.9 は設計した構造を、図 6.10 は導体損を含まない計算結果を示す。表 2 は

図 6.9 に示す構造の各部の寸法(定義は図 6.3 に示す)を示す。図 6.10 に示すよ

うに、当該特性は設計目標値を実現している。 

 

 

 

 

 

 

 

図 6.9 設計した構造 

 

 

 

 

 

 

 

 

                 

(a) 分配振幅特性 
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(b) 反射特性とアイソレーション特性 

図 6.10 設計結果 

       表 2 各部の寸法 

 

 

6.4 評価用カプラ 

評価用カプラを図 6.11 に示す。評価系の矩形導波管(WRJ-180)との接続のため、

6 角形導波管 90°ベンドと、6 角形導波管.矩形導波管の変換器を接続している。

さらに、矩形導波管フランジも備え、その計算結果を図 6.13 に示す。ここで、

計算には導電率 8ൈ 10ହ S/m を適用している。AlSi10Mg を用いた DMLS によ

る磨いていない製造品の導電率は、文献[12]によれば、電波伝搬方向が 3D プリ

ンタ積層面に対して垂直方向に積層された導波管は約 1ൈ 10଺ S/m、水平方向に

積層された導波管は約 6ൈ 10ହ S/m である。そこで平均値である 8ൈ 10ହ S/m を

適用した。図 6.12 に示されるように、導電体損は約 0.2dB と見積もられる。 
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図 6.11 評価用カプラ (a)透視図 (b)(a)の上面図 

 

 

 

 

 

 

              (a) 分配振幅特性 
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                         (b) 反射・アイソレーション特性 

図 6.12 評価用カプラ計算結果  

6.5 製造 

図 6.13 は製造した提案するカプラを示す。図 6.13(a)(b)は 3DSystems 社の 3D

プリンタを用いて AlSiMg10 を適用した DMLS 法により製造した結合器の写真

を示し、図 6.13(c)(d)は比較のために同じ寸法で機械切削により製造した結合器

の写真を示す。溝が掘られた金属ブロックを重ね合わせてねじ固定したもので

ある。 
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図 6.13 製造した提案するカプラの写真 

 

6.6 評価結果 

6.6.1 3Ｄプリンタ製造品 

3D プリンタで製造した評価用結合器の測定結果を図 6.14 に示す。結果は比帯

域 29%にわたり、損失は約 0.2dB あるものの、分配振幅特性は−3.25±0.5 dB、

反射－アイソレーション特性は－23dB 以下、位相差は 91±0.2deg の良好な特性

を示した。測定結果は約 0.15dB 計算結果に比較して疎結合な結果となってい

る。製造誤差が当該差異に起因していると考える。位相差の差異に関しては測定

誤差と考える。図 6.15 に分岐導波管の B 寸法を 3％狭くしたバックシミュレ.シ

ョン結果を示す。当該解析結果は概ね測定結果と一致している。 
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（ａ） 分配振幅特性 

 

 

 

 

 

 

 

（ｂ）反射・アイソレーション特性 

 

 

 

 

 

 

（ｃ）反射・アイソレーション特性 

 図 6.14 3D プリンタ製造品の測定結果 
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 図 6.15 3D プリンタ製造品のバックシミュレーション結果 

 

6.6.2 3Ｄプリンタ製造品と機械切削品の比較 

図 6.16 に 3D プリンタ製造品と機械切削品の測定結果を示す。3D プリンタ製

造品は機械切削品に比較して損失は約 0.15dB 大きいものの、同等の特性を有

し、表 3 に示すようにコストは 6 割、重量は 4 割削減できていることが確認で

きる。6.6.1 章に示すように導電率を AlSiMg10 公称値の 1/50 である 8ൈ 10ହ 

S/m とし、分岐導波管の B 寸法を 3％狭くした計算結果は測定結果と概ね一致

することから、損失は表面粗さや製造誤差に起因すると言える。 

 

 

 

 

 

 

 
     (a)分配振幅特性 
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(b)  反射・アイソレーション特性 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

(c)  出力ポート間位相差特性 

 
図 6.16 3Ｄプリンタ製造品と機械切削品の測定結果比較 

 
 
表 3 3Ｄプリンタ製造品と機械切削品の比較 
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6.7 まとめ 

3D プリンタにより製造した提案する結合器は分配振幅.3.25±0.5dB、反射・アイ

ソレーション特性 23dB 以下の良好な特性を示した。3D プリンタ製造品は機械

切削品に比較して損失は約 0.15dB 大きいが、重量は 4 割、コストは 6 割低減

し、かつ同等の特性を得ることができることを確認した。また本報告内で示した

AlSi10Mg を用いて DMLS 法で製造した後処理で磨いていない 6 角形導波管の

導電率は 8ൈ 10ହ S/m と想定されることを確認した。そして 6 角形導波管分岐

結合器は矩形導波管分岐結合器と同等の体積および特性を有することも可能で

あり、さらに 6 角形導波管分岐結合器はより柔軟な特性を得ることが可能であ

ることを確認した。 

 

付録Ａ 

3Ｄプリンタの製造手法は、レ.ザで金属粉末を溶融して積層していく手法であり、

図 6.17(a)に示すように積層面に対して水平な面は自重のため水平天井が垂れ下

がり、形成が困難である。また図 6.17(c)に示すように後で除去必要なサポート

を適用することで形成可能であるが、曲げ部は除去が困難である。そこで図

6.17(b)に示すような 6 角形導波管が 3Ｄプリンタによる製造に適している。 
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図 6.17 3Ｄプリンタで製造した導波管断面図 

付録 B 

ここでは、WRJ－180 矩形導波管と同じ面積を有する 6 角形導波管を適用した

分岐結合器の設計手法を示す。 

まず、WRJ－180 矩形導波管を適用して所望の特性を有する分岐結合器を設計

する。この構造を“rec structure”とする。次に、rec structure の各部 B 寸法、

断面積は変えずに、各部導波管の断面形状を θ45°の 6 角形導波管に変更する。

この構造を Structure1 とする。Structure1 の特性は rec structure に比較して

疎結合化するため、Structure1 の分岐導波管部の A,B 寸法を調整して所望の特

性を得る。Rec structure と同等の特性を得るためには、Structure1 の分岐導波

管部の A,B 寸法は rec structure に比較して若干大きくするとよい。この構造を

Structure2 とする。今回は、Structure2 の分岐導波管部は Structure1 に比較

して、A,B 寸法をそれぞれ 0.9ｍｍ、0.2ｍｍ大きな結果となった。表 4 に各寸

法を示す。 
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図 6.18 に rec structure、Structure1、Structure2 の計算した特性を示す。図

6.18 より、6 角形導波管分岐結合器は矩形導波管分岐結合器と同等の体積およ

び特性を有することは可能であり、さらに 6 角形導波管分岐結合器は分岐導波

管部の A,B 寸法の調整が容易であるため、より柔軟な特性を得ることが可能で

あることが確認される。 

    表 4 rec structure、Structure1、Structure2 の各部寸法 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 図 6.18 rec structure、Structure1、Structure2 の計算した分配特性 
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7. 基板を用いた狭壁面/広壁面プローブ挿入型導波管変換器 

7.1 狭壁面プローブ挿入型導波管変換器 

7.1.1 はじめに 

導波管に複数のプローブを挿入することにより構成された電力分配器におい

て、これまで導波管広壁面からＥ面にプローブを挿入した構造[7.1]～[7.4]が報

告されている。しかし、この構造では導波管広壁面を底面とするため、占有面積

の小さな電力分配器を得ることが困難という問題がある。また、導波管Ｈ面に設

けられたプローブを励振させるために、プローブ先端を L 字型に変形させて導

波管広壁面に短絡した構造[7.5]などが報告されている。しかし、この構造は製造

が困難であるという問題がある。また、プローブが寄生リアクタンスをもつため、

定在波形の電力分配器を構成する場合、等分配であっても各プローブの寄生リ

アクタンスを打ち消すように各プローブの寸法を端子位置によって調整する必

要があり、設計が複雑になるという課題があった。 

そこで本章では、導波管狭壁面からＨ面に挿入された直線状プローブの先端を

基板上の導体パターンで短絡する構造を提案する。本構造は、プローブ形状が簡

単で半田付けおよび組立が容易である。また、基板上の導体パターンに整合用パ

ターンを設けることによりプローブの寄生リアクタンスを打ち消すことが可能

となり、リアクタンスのないプローブ結合部を実現できる効果がある。さらにプ

ローブ結合部がリアクタンスを持たないため、同じ設計のプローブ結合部を並

べるだけで等分配の分配器を構成可能であり[7.3]、分配器の設計が容易となる。 

本報告では、提案する本分配器の構成について述べ、入出力プローブ結合部の設

計方法ついて示す。さらに入出力プローブ結合部を縦続接続して構成した電力 8

分配器の設計を行い、X 帯における試作評価結果から本分配器の妥当性を示す。 
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7.1.2 構成 

7.1.2.1 プローブ結合部の構成 

図 7.1.1 にプローブ結合部の断面図と分解図を示す。金属ブロックと導波管形成

用パターンとスル―ホールが電気的に接続されるように、金属ブロックと基板

を重ねることにより導波管を形成している。また導波管狭壁面からＨ面に挿入

された直線状プローブの先端を基板上のプローブ接続用スル―ホールに挿入し、

プローブ短絡用導体パターンで導波管広壁面に短絡する構造である。結合の動

作原理は、以下である。プローブから入力された電力がプローブ短絡用導体パタ

ーンに電流を流し、広壁面に平行な磁界成分を発生させる。この磁界が結合する

ことにより導波管内部に導波管を伝搬する基本モードの電磁界分布が発生する。 

 

 

 

 

              

(a)                           (b) 

図 7.1.1 プローブ結合部構造図 (a) 断面図 (b) 分解図 
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7.1.2.2 電力 8 分配器の構成 

図 7.1.2 に 7.1.2.1 で示したプローブ結合部を用いて構成した電力 8 分配器の断

面図と分解図、組立の流れを示す。プローブ結合部を管内波長の 1/2 倍の間隔で

8 個接続し、導波管中央部に入力プローブを挿入し構成している。また隣り合う

プローブの短絡方向を逆向きにし、同相分配を実現している。本電力 8 分配器

は入力プローブ部から分配器中央に入力された電力が入力プローブ部で 2 分岐

され、それぞれ 4 本の出力プローブからなる導波管電力 8 分配部に伝えられる。

本技術の利点は、導波管で構成されるため低損失、またプローブ形状が簡単で半

田付けおよび組立が容易、基板上の整合用パターンによりプローブの寄生リア

クタンスを消去可能なため設計が容易、などが挙げられる。 

 

 

 

 

(a)断面図 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 断面図の点線枠内の分解図 
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①  金属ブロック 1 に出力プローブを挿入し、基板に接続、半田付けを行う。 

②  金属ブロック 3 に入力プローブを挿入し、基板に接続、半田付けを行う。 

③  ①②と金属ブロック 2 をねじなどで接続する。 

      （ｃ）組み立ての流れ 

図 7.1.2 電力 8 分配器の構成図 

7.1.3 設計手法 

7.1.3.1 直列電力分配部の等価回路 

 図 7.1.3 に 4 つのプローブ結合部単体を縦続接続した直列電力分配部の構成

と等価回路を示す。なお、図中で Z は導波管から同軸プローブ側を見たインピ

ーダンスを示し、Zw は導波管の特性インピーダンスを、λｇは管内波長を示す。

Z を 4 つ並列に接続したインピーダンスと Zw を等しくすることが本分配器の

整合条件となり、式(1)で示される。 

 

 

 

 

 

(a) 直列電力 4 分配部構成 
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（ｂ）（a）の等価回路 

図 7.1.3 導波管直列電力 4 分配部 

 

         wZZ 4                                  

7.1.3.2 出力プローブ短絡用基板位置の設計手法 

ここでは式(7.1)で示した整合条件をみたす出力プローブ結合部単体を、電磁界

シミュレ.タを用いて設計する方法を示す。図 7.1.4 にプローブ結合部単体の解

析モデルとその等価回路を示す。図中の Z’は Port1 からみたインピーダンスで

ある。式（7.2）に本解析モデルにおけるインピーダンス条件を示す。また、図

7.1.5 に本解析モデルにおいてプローブ挿入長を変化させた場合のインピーダン

ス特性を示す。図中の寸法 a は導波管断面の長手方向寸法であり、式（7.3）を

用いて求められる所望の管内波長を満たす中空導波管の寸法を仮定した。図

7.1.5 において、レジスタンスは導波管内へのプローブ挿入長に依存するので、

所望レジスタンスを満足するようにプローブ長を調整する。リアクタンスはプ

ローブ短絡用導体パターン幅に依存するので所望値 0 になるよう調整する。な

お、入力プローブ短絡用の基板は、入力プローブにおける高次モード結合量低減

のため寸法 a の中央に固定とした。この詳細は 7.1.3.4 に記す。図 7.1.5 より、

式（7.2）を満たす出力プローブの挿入長は、0.25a であることが確認できる。 

(7.1) 
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(a) プローブ結合部単体解析モデル 

 

 

 

 

 

 

（ｂ）(a)の等価回路 

 図 7.1.4 プローブ結合部単体解析モデル 
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（式 3 中の c は光速、f は周波数、λｇは管内波長を示す。） 
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(a)  解析モデル                             (b) 短絡部導体パターン拡大図 

 

                            

 

 

 

  

(c)レジスタンスのプローブ挿入長依存性 

 
図 7.1.5 インピーダンスのプローブ挿入長依存性 
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7.1.3.3 導波管断面寸法の設計手法 

プローブ短絡用基板の位置により管内波長が変化するので、導波管断面に対し

て横共振法[7.6]を適用することにより、所望の管内波長をみたす導波管寸法を

求める。図 7.1.6 に本変換器を構成する導波管断面図と、横共振法による導波管

断面の等価回路図を示す。図中において、各位置から左側をみたインピーダンス

をそれぞれ Z1～Z5 とする。それぞれを式(7.4)に示す。共振条件は、図中の Z1

が 0 となること（式(7.4)が 0 となること）である。また図中の 0 と 1 はそれ

ぞれの部分の特性インピーダンスを、 0 と 1  はそれぞれの部分の位相定数

を示す。なお式中 zk は導波管の伝搬定数を、 g は所望の管内波長を、 0k は

空気中の伝搬定数を示す。図中 1t と 2t は基板厚を、 1x 、 2x と 3x は各部の長

さを示す。ここでは 1t と 2t に使用する基板厚ｔを、 1x に 7.3.2 で求めたプロー

ブ長を代入する。また入力プローブ短絡用の基板は導波管中央に配置する必要

があるため、式(7.5)の条件が成立するので 2x は a/2. 1x .t を、 3x には a/2.t を

それぞれ代入する。以上の関係から、所望の g を満足するような a を導出す

る。図 7.1.7 に本手法で導出した a を電磁界解析で求めた場合と比較検討した結

果を示す。図中 0g は、検討に用いた 3 つの g のうち中間の g である。ま

た寸法 a0 は、 0g を所望 g とした場合の電磁界解析で求めた a である。図

7.1.7 より本手法と電磁界解析の誤差は約 3％であり、本手法の妥当性が確認で

きた。 
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(a) 導波管断面図 

  

 

 

 

 

 

 

(b) 横共振法における等価回路 

図 7.1.6 横共振法における導波管寸法検討図 
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図 7.1.7 管内波長と導波管寸法の関係の比較 

7.1.3.4 入力プローブ結合部の設計手法 

入力プローブ結合部についても、出力プローブ結合部と同様に単体で設計する

ことができる。整合条件は、同軸端子から導波管側をみたインピーダンスが同軸

線路の特性インピーダンスと等しくなることである。また、入力プローブの短絡

位置を導波管中央から離れた位置にすると、入力プローブから導波管の高次モ

ードへの結合量が大きくなり、隣接する出力プローブとの間で高次モードを介

した結合が生じる可能性がある。そこで、プローブの挿入位置や短絡位置の違い

322112
xtxtxa

 (7.5) 
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による導波管高次モードへの結合量の比較を行った.図 7.1.8 に挿入長Ｌにおけ

る基本モード TE10 に対する高次モード TE20 の励振振幅比を示す。ここでＬは

導波管寸法 a で規格化されている。図 7.1.8 により高次モード励振量が最少なの

はＬ＝0.5a の場合であることが確認できる。そこで高次モード抑圧の観点から

プローブ挿入長は 0.5a にすべきであり、インピーダンス整合は他の手法を適用

する必要がある。そこで、入力プローブ短絡用基板の位置を中央部に固定した場

合のレジスタンスを調整するパラメータとして、管軸からプローブ位置をオフ

セットさせる（図 7.1.9(a)）方法や、入力プローブ近辺の広壁面を近づける（ス

テップスモデル）（図 7.1.9(b)）方法を用いてインピーダンス整合を行った結果

を図 7.1.10 に示す。いずれも整合可能であることが確認できる。そこでそれぞ

れの高次モード発生量を図 7.1.11 に示す。図 7. 1.11 より、(b)は(a)より TＭ11モ

ードへの結合量が小さい。これは(a)は図中 X の方向に対して非対称であるため、

TＭ11モードへの結合が大きいと考えられる。よって、ここでは(b)の構造を入力

プローブ結合部として適用した。 

 

 

 

 

 

 

(b)          (a)                        

図 7.1.8(a)挿入長Ｌにおける基本モード TE10 に対する高次モード TE20 の励振

振幅比(b)断面図 
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図 7.1.9 入力プローブ結合部の各検討モデル(a.1)オフセットモデルの断面図

(a.2) オフセットモデルの上面図(b.1)ステップモデルの断面図(b.2) ステップモ

デルの上面図(c.1)整合部なしの上面図(c.2)整合部なしの上面図 

 
 
 
 
 
 
 
図 7. 1.10 各モデルのインピーダンス計算結果 

  
   

(a.1) (b.1) 
(c.1) 

(a.2) (b.2) 
(c.2) 

〇: (a)Offset.model. 

△: (b)Steps.model. □: (c)Without matching –

section.model. 



150 
 

 
 
 
 
 
 
 

 
 
 
 
 
 
 
図 7. 1.11 各モデルの高次モード発生量 

 

7.1.3.5 電力 8 分配器の設計結果 

上述の手法で設計したプローブ結合部単体を、出力プローブ結合部単体を 8個、

λｇ/2 間隔で接続し、中央に入力プローブ結合部単体を挿入して電力 8 分配器を

構成した解析モデルを図 7.1.12 に示す。また X 帯において計算した結果を図 7. 

1.13 に示す。比帯域 5％において、分配振幅偏差 1.0dBp－p の良好な結果を得

た。 
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図 7.1.12 電力 8 分配器解析モデル 

図 7.1.13 図 7.12 の電磁界解析結果 
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7.1.4 試作評価結果 

X 帯において設計した電力 8 分配器について試作評価を行った.図 7.1.14 に本分

配器試作外観図と出力プローブ短絡用基板外観図を示す。また図 7.1.15 に試作

品の X 帯における評価結果を示す。評価結果は計算結果と概ね一致し、比帯域

5％において、分配振幅偏差 1.2dBp.p、挿入損失 0.15dB、入力反射－10dB 以

上の良好な結果が得られた。また、端子間アイソレーションは、入力部（Port1）

を挟まない端子間(例えば S98)で 10dB 程度、入力部（Port1）を挟む端子間(例

えば S94)で 15dB 程度であった。 

 

                    (a)  

 

 

 

               (b) 

図 7.14  提案する電力 8 分配器の外観図(a) 本分配器試作品の外観図

(b) 出力プローブ短絡用基板外観図 
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                              (a) 
        
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

                               (b) 

図 7.15 電力 8 分配器試作品の測定結果(a)分配特性および反射特性(b)アイソ

レーション特性        
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7.1.5 まとめ 

基板を用いた狭壁面プローブ挿入型導波管変換器を提案した。基板を用いたプ

ローブ結合部の設計に関してインピーダンス整合条件や高次モード低減方法に

ついて示し、提案した狭壁面プローブ挿入型導波管変換器を用いて構成した電

力 8 分配器の試作を行った。試作した電力 8 分配器は、計算結果とも概ね一致

する良好な特性が得られ、本プローブ結合部の構成の有効性と設計の妥当性が

示された。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



155 
 

7.2 広壁面プローブ挿入型導波管ストリップ線路変換器および当該

変換器を適用した薄型給電回路 

7.2.1 はじめに 

通信の高速化・大容量化・低コスト化に伴い、通信システムの高周波数化・薄型化が 

求められている。その実現にはアレーアンテナ素子の高密度配列化およびアンテナ 

低背化が必須である。そこで当該アレーアンテナに対応する給電回路構成として、 

従来は導波管で行っていた分配回路の一部を導波管壁厚内に収められた基板内のス 

トリップ線路で行う構成を検討対象とする。本章では、当該給電回路の構成要素で 

ある導波管ストリップ線路変換器について、導波管部にリッジを装荷し、導波管壁 

厚内に収めた基板内のストリップ線路部に広帯域化用の整合回路を、変換器の導波 

管バックショート長さ内に装荷することで、アンテナ薄型化に寄与する広帯域小型 

変換器を提案し、設計手法についても述べる。さらに当該変換器を適用して表１に 

示す性能を実現した提案する薄型給電回路について構成および評価結果を述べる。 

7.2.2 変換器の構造 

図 7.2.1 に報告する導波管ストリップ線路変換器の構造を示す。導波管を一部 

切り欠いて、導波管管軸方向に平行に多層基板を挿入し、基板に設けたグラウン 

ドが導波管における一つの管壁として機能するように構成する。なお導波管開 

口面の一方は短絡されている。多層基板内に設けた信号導体パターン（ストリッ 

プ線路）で分配合成回路を構成し当該パターンから BVH(Blind-Via-Hole)を介し 

て、プローブへ給電する。なおプローブは、前述の BVH と基板上のグラウンドの 

交面に設けたグラウンドの孔の内部において半田付けされる。そしてプローブ 

近傍にストリップ線路により形成された整合素子を装荷する構造である。 
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(a) 斜視図            (b) 横面図 

 

 

 

 

 

 

 

    (c) 正面図            (d) 上面図 

  図 7.2.1 提案する変換器の構造 

7.2.3 変換器の広帯域化・小型化の手法 

 図 7.2.2 に本変換器の等価回路および等価回路中の各点から負荷をみた入力 

インピーダンスのスミスチャート軌跡を示す。図 7.2.2 に示すように、短絡スタ 

ブで2共振化し、インピーダンス変成器で整合を行うことで広帯域化している。 

ここで、整合素子大きさは、導波管 A 寸法内、バックショート内に収まるため、 

接続されるストリップ線路分配合成回路の小型化に寄与する。また導波管にリ 

ッジを装荷することで導波管 A 寸法を小さくしている。 
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図 7.2.2 図 7.2.1 の等価回路および各点での入力インピーダンス 

7.2.4 変換器の設計結果 

図 7.2.3 に図 7.2.1 に示す変換器の電磁界解析結果を示す。比帯域 43%において 

通過損失 0.15ｄB 以下、反射特性-18dB 以下の良好な特性が得られ、本構造の有 

効性が確認された[7.7]。 

 

 

 

 

 

  

       (a) S11,S22                         (b)S12 

図 7.2.3 変換器の設計結果 

7.2.5 本変換器を適用した薄型給電回路の構成 

図 7.2.4 に上記の変換器を適用した提案する薄型給電回路の構成を示す。導波管 

ストリップ線路変換部を12個配列した構造を基板内のストリップ線路で構成さ 

れる高密度合成回路部で合成したあと、導波管ストリップ線路変換部を介して 

導波管合成する構成である。また隣接する給電回路の導波管回路部は一塊の金 

属ブロックを切削することで形成し、直交２偏波をそれぞれ合成する。設計はア 
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ンテナ素子を考慮して行った。 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

(a) 側面図 1 

 

 

 

 

 

 

 

(b) 側面図 2 

   図 7.2.4 提案する薄型給電回路の構成 
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7.2.6 本薄型給電回路の評価結果 

図 7.2.5 に評価結果の一部である、偏波１合成端(図 7.2.4(b)に示す)における反

射特性の評価結果を示す。所望帯域において、反射特性－10dB 以下の良好な特

性を確認した。また、表１に当該給電回路の実現した性能を示す。良好な評価結

果から当該給電回路の有効性が確認された[7.8]。 

 

 

 

 

 

 

 

 

図 7.2.5:反射特性の評価結果 

            表 7.1 本給電回路の性能表 

 

 

 

7.2.7 まとめ 

 導波管壁厚内に収めた基板内のストリップ線路部に広帯域化用の整合回路を、変 

換器の導波管バックショート長さ内に装荷することで、アンテナ薄型化に寄与する 

広帯域小型変換器を提案し、良好な設計結果を得た。さらに当該変換器を適用した 

提案する薄型給電回路の評価結果、良好な特性を示し、その有効性を確認した。 
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８．結論 

本論文は、衛星通信などに用いられるアレーアンテナ給電回路について、電力分

配合成器や異種線路変換器の高性能化(低損失化・広帯域化)・小型化・低コスト

化を技術課題として行った研究をまとめたものである。これらは衛星通信シス

テムなどの高機能化・通信容量向上などに寄与するものである。以下に、本研究

で得られた成果を要約する。 

 第２章は、ブロードサイド結合線路型カプラの密結合化技術・高アイソレーシ

ョン技術また小型化技術を低損失・高耐電力の観点から衛星搭載アンテナ給電

回路への適用要求が高い方形同軸線路を検討対象線路として S 帯において行っ

た研究である。マルチビーム形成給電回路として適している小型なハイブリッ

ドマトリクスの実現を目的とし、そのためにはブロードサイド結合線路型カプ

ラで 90°ハイブリッドを形成する必要がある。しかし衛星搭載アンテナ給電回路

に特有の真空放電回避の観点で導出された結合線路間隔では、所望の結合度

3dB が得られない。そこで結合線路にフィードバック容量(FC)を装荷すること

で密結合化可能であることを等価回路および FC が装荷された場合とされてい

ない場合の結合度を設計式により導出比較することで示し動作原理を明確化し

た。さらに FC 装荷により劣化する奇モード位相進みを補償するために結合線

路間容量(BC)を FC と同時に装荷することで高密結合化かつ高アイソレーショ

ン特性を保持可能であることを示した。当該 FC と BC を方形同軸線路において

実現するために、スタブを結合線路近辺に適切に装荷し立体構造を活用するこ

とで当該 FC および BC を得て、かつ小型化する構造を提案して密結合化し所望

の結合度を実現した内容である。当該カプラは従来比 60%の小型化を実現し、

さらに本カプラを適用したハイブリッドマトリクスは良好な特性を実現、本構

成の有効性が確認できた。 
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第３章は、エッジ結合線路型カプラの密結合化・高アイソレーション化技

術を、多層形成不可であるが製造精度に優れるアルミナ基板を適用したマイ

クロストリップ線路を検討対象線路として X 帯において行った研究である。

マイクロストリップ結合線路の高アイソレーション化のために結合線路内エ

ッジにスロットを設けて偶・奇モードの位相速度を揃えているが、そのため

疎結合化し所望の結合度が得られない。そこで 1/4 波長結合線路の線路間隔

は一定に保ち、部分的に切欠きを設ける構造を提案し、他部品を装荷するこ

となく反射を劣化させることなく、密結合化し所望の結合度を実現した。ま

た部分的に切欠きを設けた場合と設けていない場合との結合度を偶・奇モー

ド解析において設計式において導出し、設けた場合の密結合化効果の動作原

理を明確化した。また当該カプラを適用した非対称多段カプラは L 帯から Ku

帯まで 9 倍帯域にわたり良好な特性を実現し、本構成の有効性が確認できた。 

第４章は、多段エッジ結合線路型カプラの高密結合化・高アイソレーショ

ン化技術を、高密度実装でき小型化可能であるため需要の高い多層樹脂基板

を適用したストリップ線路を検討対象として L 帯から Ku 帯まで９倍帯域に

わたり行った研究である。樹脂基板に形成する導体パターン幅・間隔の製造

限界により導出される結合度限界値が十分でないため、対称多段カプラの最

密結合段の結合線路が形成される層の上下層に浮遊導体を設けることで、最

密結合段は所望の結合度を得ている。しかし広帯域化のために多段化する際

に、段間や最密結合段の浮遊導体装荷の不連続部により偶・奇モードの位相

速度差が生じる。そこで多段カプラの最疎結合段の結合線路間にグラウンド

ビアを装荷する構造を提案し、密結合化と高アイソレーション化を実現した。

当該カプラは 9 倍帯域にわたり良好な特性を実現し、本構成の有効性が確認

できた。 
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第 5 章は、ブランチライン形カプラの小型化・広帯域化技術を、高密度実

装でき小型化可能であるため需要の高い多層 LTCC 基板を適用したストリッ

プ線路を検討対象として X 帯において行った研究である。広帯域化のため外

部整合回路を装荷し、小型化のため当該整合回路の一部を集中定数化、その

過程で生じた製造困難な並列容量を近隣の線路と等価回路上で合成すること

で消去する手法を提案、製造容易で広帯域小型なカプラを実現し、本構成の

有効性が確認できた。 

第 6 章は、ブランチライン形カプラの小型化技術および低コスト化技術を、

低損失な線路であるため汎用性の高い導波管を検討対象とし、Ka 帯において、

複雑な形状の一体形成や軽量化、製造期間の短縮、製造コストの削減が可能

なため、近年回路への適用がすすめられている金属 3D プリンタを用いて行

った内容である。金属 3D プリンタ技術のうち比較的高い製造精度であるこ

とから回路への適用が考えられるのは粉末床溶融結合法である。当該手法は、

造形品の積層面に水平な面を形成するのが困難であるため、導波管断面形状

に水平面のない 6 角形導波管を検討対象としてブランチライン形カプラに適

用し、その特徴および設計手法を明確化した。また金属 3Ｄプリンタを用いて

製造した当該 6 角形導波管ブランチライン形カプラの試作評価結果は、機械

切削品より損失は若干大きいが、同等の特性を有し、35%の軽量化・67%の低

コスト化を実現した。よって本構成の有効性が確認できた。 

第 7 章は、異種線路変換器の小型化・低コスト化・高性能化技術を、導波管-

プローブ変換器を検討対象として導波管広壁面/狭壁面挿入型の双方に対して

行った研究である。導波管狭壁面からプローブ挿入する変換器については、そ

の先端を基板上の導体パターンで短絡する構造を提案し、当該変換器を適用し

て良好な特性を有する小型・低コストな 8 分配器を X 帯において実現し、本
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構成の有効性を確認した。導波管広壁面からプローブ挿入する導波管-プロー

ブ-ストリップ線路変換器については、導波管壁厚内に収めた基板内のストリッ

プ線路部に広帯域化用の整合回路を、変換器の導波管バックショート長さ内に装荷

することで、アンテナ薄型化に寄与する広帯域小型変換器をKa帯において提案し

た。さらに当該変換器を適用して 2 偏波共用アンテナ向け給電回路の構成を提案

試作評価した結果、良好な特性を示したことから当該変換器の有効性を確認した。 

 以上、アレーアンテナ給電回路の高性能化(低損失化・広帯域化)・小型化・

低コスト化に関して行った研究成果を述べた。本研究の今後の展望として、低

コスト化(製造容易性)・高性能化・小型化を追究して、例えば航空機搭載アン

テナ小型化によるライフサイクルコスト(燃費)が低減されビット単価の低減

がなされることで通信容量が向上し、国際線航空機内においても各搭乗者が携

帯電話で映画が視聴できるようになるなど自由に通信可能になると考える。ま

た衛星搭載アンテナの小型化により衛星を多数打上げ可能となりビット単価

が低減して通信容量を向上することで、観測衛星高精細データ伝送が可能とな

る、また船舶 IoT(Internet of Things)端末との通信により運航自動化が可能

になると考えられる。また打上げの燃料を低減できるため衛星が長寿命化し、

打上げ後もビーム形状を柔軟に変更できる高機能なアンテナを搭載すること

で、災害地への通信集中が可能となるため、災害に強い社会の実現へ貢献でき

ると考える。またさらに３Dプリンタで高性能なアンテナが一括製造できれば、

月面などで月の資源を利用したアンテナが製造可能になると考えられる。その

場合は、月基地との中継はもとより、月面上のアンテナおよび人工衛星を介し

て地球での通信容量向上なども見込める可能性がある。また例えば、UWB(Ultra 

Wide Band,超広帯域無線通信)による超高速通信の実現に寄与できる可能性が

考えられるなど、本研究の成果は今後の通信技術の発展に寄与できると考える。 
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