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第 1章 序論 

1.1 次世代高速大容量通信における消費電力低減の必要性とそれを左右する高
周波回路の伝送損失について 
 
移動体通信システムの進歩に伴い，高速大容量通信化が進んでいる。近年で

は，通信インフラとして，第 5 世代移動通信システム（5G）の商用サービスが
はじまっている。5G の商用化により高速大容量通信が可能となり，4K・8K と
いった高精細映像の配信や，仮想現実（Virtual Reality, VR），拡張現実（Augmented 
Reality, AR）技術の利用が進むことが期待されている。また，超低遅延でタイム
ラグがほとんどなく，産業，農業，建設，医療などのさまざまな現場における

作業機械のリアルタイム遠隔操作や，車々間通信・路車間通信を使った運転支

援システム（Intelligent Transport Systems, ITS）や，自動車の自動運転化が進む。
さらに多数端末の同時接続により，家庭をはじめとした様々な場所での IoT 機
器の浸透が進むことが予想されている。5Gでは，マイクロ波からミリ波にわた
る広帯域の周波数が利用される見込みである。Sub6帯と呼ばれる 6 GHz以下の
周波数に加えて，28 GHz帯のミリ波付近の周波数帯が割り当てられている。一
般的な移動体通信で利用されていなかったミリ波付近の周波数を用いることで

広い帯域を確保し，高速大容量通信を実現することが可能である。さらに次世

代の 5G-evolutionではより高い周波数として最大 90 GHzまで，さらに 6Gでは
300 GHzまでの周波数の利用が検討されている。 
一方で，消費電力を左右する回路基板の伝送損失は，周波数が上がるほどに

増大してしまう。さらに周波数が高いほど直進性が強く障害物に回り込みにく

いため，ミリ波では電波を飛ばせる範囲が狭くなり，広範囲のカバーには向い

ていないという特徴がある。そのためミリ波が使用できるエリアを広げるため

には，より多くの基地局の設置が必須となる。今後，次世代移動体通信におい

ては，益々消費電力増大に関する問題が顕在化することが予想されるため，低

消費電力化を進めることが不可欠とされる。 
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1.2 伝送損失の改善に向けた誘電体材料と導体材料の測定技術開発の必要性に
ついて 
 
低消費電力化を進めるために，低損失な基板材料の開発が必要とされる。図

1.1は代表的なマイクロストリップ線路の模式図を示している。回路基板の伝送
損失 αは，下記式のように，誘電体損失 αd，導体損失 αc，および放射損失 αrか

ら成る。 
 

𝛼 = 𝛼𝑑 + 𝛼𝑐 + 𝛼𝑟 (1.1) 
 
そのうち，放射損失は回路設計によって決まるため，基板材料の開発にとって

は誘電体損失と導体損失を改善することが求められる。誘電体損失 αdは，周波

数 f，誘電体材料の複素誘電率（比誘電率 εr，誘電正接 tanδ）と以下の関係があ
る。 
 

𝛼𝑑 ∝ 𝑓 × √휀𝑟 × tan𝛿 (1.2) 
 
 
 

 

 
図 1.1  代表的なマイクロストリップ線路における伝送損失の内訳 

界面粗さ
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また，導体損失 αcは，導体材料の実効導電率 σと以下の関係がある。 
 

𝛼𝑐 ∝ √𝑓/𝜎 (1.3) 
 
つまり，誘電体損失，導体損失の改善のためには，誘電体材料の複素誘電率と

導体材料の実効導電率を測定することが必要不可欠となる。 
現在，マイクロ波・ミリ波帯における通信システムにおいて有機材料やセラ

ミックス材料が使用されているが，そのうちガラスクロス含浸材料，あるいは

分子配向する材料等においては，複素誘電率に異方性があることが知られてい

る[1]。そのため，基板に対して平行な方向と，厚み方向で複素誘電率の異方性
を測定することが求められる。 
マイクロ波・ミリ波帯における基板に平行な方向（tangential direction）の複素
誘電率（比誘電率 εrt，誘電正接 tanδt）の測定方法は，国際電気標準会議

（International Electrotechnical Commission, IEC）62652である TE011モードの分割

円筒空洞共振器法[2]-[6]や，IEC61388-1-4（b）である TE011モードの遮断円筒導

波管法[7]-[10]により行われている。一方，基板に対して垂直な方向（normal 
direction）の複素誘電率（比誘電率 εrn，誘電正接 tanδn）の測定方法は，IEC63185
である TM0m0モードの平衡形円板共振器法[11]-[15]により行われている。特に，
近年では 5～170 GHzの広い周波数帯で測定された研究報告もある[14]。 
これらの共振器法では，共振器の共振周波数 f0と，無負荷 Q値（Qu）を測定

し，複素誘電率を計算する。その精度を確保する手段として，モード整合法に

よる共振電磁界解析が行われている[16]-[18]。一般的に，共振器の Quが低くな

ると隣接する共振モードの影響を受け易くなるため，共振波形に歪みが生じ，

複素誘電率を正確に測定することが困難となる。特に平衡形円板共振器におい

ては，被測定基板が，厚さ 0.1 mm以下と薄い，あるいは多くの有機材料のよう
に誘電正接が 10-3～10-2程度の中損失基板の場合には，Quが 100前後と非常に低
くなり，共振波形に歪みが生じるため複素誘電率を正確に測定できないという

課題があった[19]。今後，次世代移動体通信においては，より基板の薄層化，安
価な有機材料の利用が進むことが予想される。そのため，薄い，あるいは中損

失材料における基板厚み方向の複素誘電率測定技術の開発が望まれる。 

マイクロ波・ミリ波帯で使用される平面回路において，銅張り基板や低温同

時焼成セラミックス（LTCC）基板がよく使用される。銅張り基板では，銅箔と
基板との界面で強い接着力を保持するために，銅箔の接着面を粗くすることが

一般的である。LTCC基板では，その焼成プロセスや原料によって，導体とセラ
ミックスの界面が粗い構造になっている。マイクロ波帯では，導体の表皮深さ

がサブ μmオーダであるため，導体の界面側の粗さによって実効導電率が低下す



7 

 

る[20]。この効果は，ミリ波帯ではより顕著となる。平面回路に使用されるマイ
クロストリップ線路，ストリップ線路，コプレーナ線路等において導体損失に

対する，誘電体側での導体の実効導電率（界面導電率 σi）と，表面側（銅張り基

板では光沢面側）での導体の実効導電率（表面導電率 σs）の寄与は異なる。従

って，σiと σsを別々に測定することが重要となる。 
マイクロ波帯での σi，σsを測定するために，小型のループアンテナ励振による

TE011 または TE01δ モードの誘電体円柱共振器を用いた測定方法が報告されてい

る[20]-[29]。このうち，[24], [25], [27]-[29]は，誘電体円柱共振器を被測定基板で
ある銅張り基板で挟み込む方法である。これらの技術に基づき，IEC61338-1-3
と，IEC61338-1-5が制定されている[23], [28]。また，誘電体円柱共振器を銅張り
基板上に配置する手法もある[26]。しかし，これらの方法[20]-[29]の適用範囲は，
マイクロ波帯付近の周波数における σiと σsの測定に限定されている。最近では，

同軸ケーブルの切断面を用いた励振による TM0m0 モード平衡形円板共振器を用

いて，10～120 GHzにおける σiを測定した研究報告がある[30]。しかし，この方
法では，σiを測定するためには，σsは平衡形円板共振器の導体平板及び円形銅箔

の実効導電率と同じ値であると仮定する必要があり，σiと σsを別々に測定する

ことができない。この仮定は一般的に不正確であり，σiの測定において無視でき

ない誤差が生じうる。また，この研究では，平衡形円板共振器の導体平板また

は円形銅箔と，銅張り基板の誘電体面との間に生じる僅かなエアギャップの影

響により，σiの測定において大きな誤差が生じることが示唆されている。 
小型のループアンテナ励振による TE モードの誘電体円柱共振器を用いた σi

と σsの測定における課題は 2つある。1つ目は，60 GHz以上では誘電体円柱共
振器の高さが 1 mm以下と小さくなり過ぎるため，ループアンテナ（市販で購入
できる最も小さいサイズ：同軸外径 0.9 mmΦ）を使った測定系の構築自体が難
しくなる。2つ目は，周波数が高くなると，バックグラウンドレベルの増加や共
振ピークの歪みが生じ易くなるために，σiと σsを正確に測定できないことであ

る。 
ループアンテナによる誘電体円柱共振器のミリ波帯での励振の難しさは，す

でに石川らによって述べられており[31]，石川らは，ループアンテナの代わりに，
非放射性誘電体導波路（Non-Radiative Dielectric waveguide, NRDガイド）[32]を
用いて誘電体円柱共振器を励振し，ミリ波帯の複素比誘電率を測定する技術を

開発している。彼らは，NRDガイド励振の利点として，NRDガイドの主伝送モ
ードの Longitudinal-section magnetic mode（LSMモード）がガイドの切断面から
空間に広がり，TEモードの誘電体円柱共振器の磁場と結合しやすいため，共振
器とNRDガイドの距離をループアンテナ励振より大きくできることを挙げてい
る。さらに，中山ら[33],[34]は，単結晶サファイアで作製した TE02δモードと TE021
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モードの共振器の無負荷 Q 値の差から，遮蔽導体板の実効導電率を正確に測定
し，NRDガイド励振によるミリ波周波数での複素誘電率測定精度を向上させた。
この技術に基づき，IEC61338-1-4（a）が制定されている[35]。しかし，NRD ガ
イドの遮蔽導体板の間隔は 1/2波長以下，つまり 60GHzにおいては 2.5mm以下
に設定しなければならず，遮蔽導体板の代わりに銅張り基板の誘電体面で挟む

とこの条件が満たされない。また銅張り基板によって，NRD ガイドの伝送損失
まで変わってしまうという問題があるため，これまで銅張り基板の σiと σs測定

へ IEC61338-1-4（a）を適用できていなかった。そのため，60GHz以上における
銅張り基板の σiと σs測定技術の開発が望まれている。 
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1.3 研究の概要 
 
本研究の目的は，マイクロ波・ミリ波帯における誘電体の複素誘電率と，導

体の実効導電率の高精度な測定方法を確立することである。1.2節で述べた測定
技術における課題を解決するため，0.1 mm以下の薄い基板，あるいは誘電正接
が 10-2～10-3の中損失基板における基板厚み方向の比誘電率 εrnと誘電正接 tanδn

の測定技術を開発する。さらに，60GHz以上における銅張り基板の界面導電率 σi

と表面導電率 σsの測定技術を開発する。図 1.2に，マイクロ波・ミリ波帯におけ
る基板材料の標準的な測定方法と，本研究で取り組む領域について示す。 
本論文の構成は全 5章で構成される。 
先ず，第 1章は序論であり，本論文の背景および目的と概要を示す。 

第 2 章では，誘電体材料の複素誘電率測定法の開発について述べる。従来の
平衡形円板共振器に比べて Quの増加を図るため，ポリテトラフルオロエチレン

（PTFE）シートを装荷した TM0m0 モード平衡形円板共振器を考案する。PTFE
シートを平衡形円板共振器に装荷すると，導体間隔が広がることにより導体損

失による Q 値（Qc）が向上する。また，測定試料が中損失材料の場合，測定試

料への電界エネルギー集中率が低下することで誘電体損失による Q 値（Qd）が

向上する。Qcと Qdがそれぞれ向上することにより，測定試料単体により平衡形

円板共振器を構成した場合に比べ Quが高くなる。一方，電磁界解析が複雑にな

るため，3 つの解析モデルを併用することで共振周波数 f0と Quの計算において

簡便化を図り，効率的な複素誘電率計算を実現する。また，実際に，FR4 基板
（ガラスクロス含侵エポキシ基板）や，液晶ポリマー（LCP）基板，セラミック
スフィラーを含有した PTFE基板（以降，PTFE系基板）材料において本手法を
用いて複素誘電率を測定することにより，本手法の有効性を示す。 
第 3 章では，NRD ガイド励振による TE02δモードサファイア円柱共振器を用

いた銅張り基板の界面導電率と表面導電率測定法の開発について述べる。小型

のループアンテナによる励振ではなく，60GHz 以上においても測定系を構築し
易い NRDガイドによる励振方法を用いる。NRDガイドによる励振においては，
上下遮蔽導体板を銅張り基板に置き換えた場合に遮断条件が満足できずに電磁

界が放射してしまうが，本研究では銅張り基板を低背のサファイア円柱と下部

遮蔽導体板の間に挿入することによって，これを解決する。遮蔽導体板の間隔

よりも十分に高さの低いサファイア円柱を用いることにより，銅張り基板付近

に電磁界が集中するため銅張り基板の実効導電率を感度良く測定可能となる。

また，任意の厚みの銅張り基板を配置でき，またそれを上下裏返すことで、容
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易に界面および表面導電率測定が可能となる。さらに，60GHz 以上の界面導電
率と表面導電率の測定においては，バックグラウンドレベルの上昇や共振波形

の歪みが生じやすく測定精度低下の原因となるが，NRD ガイドによる励振を用
いることで，ループアンテナによる励振に比べて，それらを抑制した測定が可

能であることをシミュレーションと実験を通して検証する。また，実際に，LC
P，PTFE 系の銅張り基板において本手法を用いて界面導電率と表面導電率を評
価することにより，本手法の有効性を示す。 
第 4 章では，本研究で開発した 2 種類の測定技術を用いて得られた複素誘電
率および，界面導電率と表面導電率の周波数依存性をシミュレーションに反映

することで，伝送線路における伝送損失の計算精度が向上することを示す。さ

らに，誘電体損失と，導体損失を切り分けて評価することが可能となり，低消

費電力化のための基板材料開発につながることを示す。 
第 5章は結論である。 

 

 

 

 
 
図 1.2 マイクロ波・ミリ波帯における基板材料の標準的な測定方法と本研究領
域について  
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第 2章 誘電体材料の複素誘電率測定法の開発 
 
第 1章に述べたように，従来の平衡形円板共振器においては，被測定基板が，
厚さ 0.1mm以下と薄い，あるいは多くの有機材料のように誘電正接が 10-3～10-2

程度の中損失基板の場合には無負荷 Q 値（Qu）が低くなり，共振波形に歪みが

生じるため複素誘電率を正確に測定できないという課題がある。 
本章では，これを解決するために，Qu向上を狙って考案した PTFE シートを
装荷した TM0m0 モード平衡形円板共振器について説明する。共振器の構造およ

び Qu向上の原理について示し，さらに 3つの解析モデルを併用した共振周波数
f0と Quの計算により複素誘電率算定に適用を行う方法について説明する。実際

に，FR4，LCP，PTFE 系基板の 3 種類の誘電体材料において本手法を用いて複
素誘電率を測定することにより，その有効性を示す。 
 
  



12 

 

2.1 測定原理 
2.1.1 PTFEシートを装荷した TM0m0モード平衡形円板共振器 
 
PTFEシートを装荷したTM0m0モード平衡形円板共振器の構造を図2.1に示す。
この共振器は直径 2Rの円形銅箔を PTFEシート（厚み t1，比誘電率 ε1，誘電正

接 tanδ1）と測定試料（厚み t2，比誘電率 ε2，誘電正接 tanδ2）で挟み，さらにそ

れを 2枚の導体平板（実効導電率 σ）で挟むことにより構成される。共振器は円
形銅箔の中心軸上に設けた直径 2aの励振孔を介して，同軸励振線により電界結
合で励振される。また結合度の調整は，同軸励振線の挿入長を変化させること

で行われる。この構造では，円形銅箔の中心において，基板に対して厚み方向

の電界成分を持つ TM0m0 モードが，マイクロ波・ミリ波帯にわたって選択的に

励振される。 
低損失で複素誘電率に異方性がない PTFEを円形銅箔側に挟むことにより，共
振器としての Q 値が向上し，さらに加えて，測定試料内の縁端に生じる横方向
の電界の影響を低減できる特徴がある。測定試料の比誘電率 ε2は，TM0m0モー

ドそれぞれの共振周波数 f0の測定値より，また，tanδ2は Quの測定値より，計算

で求められる。これにより，測定試料の厚み方向の複素誘電率の周波数依存性

を得ることが可能である。 
 
 
 

 
 
図 2.1  PTFEシートを装荷した TM0m0モード平衡形円板共振器の構造  

 

Fig.1. PTFE loaded balanced-type circular disk resonator. 
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2.1.2 平衡形円板共振器へ PTFEシートを装荷する狙い 
 
平衡形円板共振器へ PTFEを装荷することにより，測定試料単体の場合に比べ
て，Quを高くすることができる。この理由は，導体損失による Q 値（Qc）と，

誘電体損失による Q 値（Qd）を両方とも高くできるためである。具体的には，

共振器の Quは Qc，Qdを用いて， 
 

1

𝑄𝑢
=

1

𝑄𝑐
+

1

𝑄𝑑

(2.1) 

 
ここで，Qcは近似的に次式で与えられる[13]。 
 

𝑄𝑐 = √
𝜔0𝜇𝜎

2
𝑡 ，𝜎 = 𝜎0𝜎𝑟 (2.2) 

 
ただし，ω0は共振角周波数，μは導体の透磁率，σは導体の実効導電率，σ0は万

国標準軟銅の導電率（= 5.8×107 S/m），σrは導体の実効比導電率，tは円形銅箔と
導体平板の間隔（PTFEと測定試料の厚みの和 t1+t2）である。薄い試料において

は，導体損失が増え Qcが低くなる。PTFE シートを装荷することにより，測定
試料単体の場合に比べて導体間隔 t が広げられるため，Qcを高くすることが可

能である。 
また，Qdは次式で与えられる。 

 
1

𝑄𝑑
= 𝑃𝑒1𝑡𝑎𝑛𝛿1 + 𝑃𝑒2𝑡𝑎𝑛𝛿2 (2.3) 

 
ここで，Pe1は PTFE中の電界エネルギー集中率，Pe2は測定試料中の電界エネル

ギー集中率であり，𝑃𝑒1 + 𝑃𝑒2 = 1となる。ただし，Pe1および Pe2は，下記式で与

えられる。 

 

𝑃𝑒1 =
𝑊1

𝑊1 + 𝑊2
=

휀1 ∭ |𝐸|2
𝑉1

𝑑𝑣

휀1 ∭ |𝐸|2
𝑉1

𝑑𝑣 + 휀2 ∭ |𝐸|2
𝑉2

𝑑𝑣
(2.4) 

𝑃𝑒2 =
𝑊2

𝑊1 + 𝑊2
=

휀2 ∭ |𝐸|2
2

𝑑𝑣

휀1 ∭ |𝐸|2
𝑉1

𝑑𝑣 + 휀2 ∭ |𝐸|2
𝑉2

𝑑𝑣
(2.5) 



14 

 

ここで，W1は PTFE中の電界エネルギー，W2は測定試料中の電界エネルギーで

あり，電界成分を体積分することで求められる。測定試料単体では，Pe2 = 1，且
つ tanδ2が大きいため，誘電体損失が大きくなる。低損失な PTFE シート装荷す
ることにより Pe2 ＜ 1 となり誘電体損失を改善し，Qdが高くすることが可能で

ある。 
さらに，PTFEを装荷するもう一つの利点について述べる。有限要素法（FEM）
による電磁界解析シミュレータANSYS社HFSSを用いて共振器の電界ベクトル
分布を計算すると，図 2.2に示すように，PTFEの領域では縁端効果により横方
向に広がった電界が確認される。一方，測定試料の領域では低減されている。

PTFEは等方性材料であり，横方向の電界が存在しても問題にならない。しかし，
測定試料が有機材料の場合には，複素誘電率異方性を含むことがあるため，試

料内の横方向の電界を低減することは正確に基板の厚み方向の複素誘電率を測

定する上で重要となる。 
 
 
 

 
 
図 2.2  電磁界シミュレータ HFSSを用いた PTFEシートを装荷した平衡形円板
共振器の縁端部における TM010モードの電界ベクトル分布の計算結果 
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2.1.3 測定公式の導出 
 
図 2.3に PTFEシートを装荷した平衡形円板共振器の構造と 3種類の解析モデ
ルを示す。共振器の解析において，励振孔と縁端効果の影響を計算する必要が

ある。しかし，同時に解析することが難しいのでモデルを分けて考える。 
先ず，図 2.3（a）は基準モデルであり，縁端効果や励振孔の影響がないモデル
である。PTFEの領域と測定試料の領域に分けられており，Rの位置が磁気壁と
なっている。基準モデルの共振周波数を fbase（fb），Q 値を Qbase（Qb）とする。

図 2.3（b）は，励振孔のモデルである。励振孔の領域が追加されている。励振
孔モデルの共振周波数を fhole（fh），Q値を Qhole（Qh）とする。図 2.3（c）は，縁
端効果のモデルである。円形銅箔の外側に領域が追加されている。縁端効果モ

デルの共振周波数を fedge（fe），Q 値を Qedge（Qe）とする。なお，各モデルにお

ける特性方程式算出の詳細は付録 A節に示す。 
3つのモデルの周波数である fb，fh，feより，共振器の共振周波数 f0が次式のよ

うに求められる。 
 

𝑓0 = 𝑓𝑏 + 𝛥𝑓ℎ + 𝛥𝑓𝑒 (2.6) 
 
ただし，Δfh = fh－fb，Δfe = fe－fbとする。一方，Q値に関しても同様であり，3つ
のモデルの Q 値である Qb，Qh，Qeより，共振器の Quが次式のように求められ

る。 
 

𝑄𝑢 = 𝑄𝑏 + 𝛥𝑄ℎ + 𝛥𝑄𝑒 (2.7) 
 
ただし，ΔQh = Qh－Qb，ΔQe = Qe－Qbである。 
 測定試料の比誘電率 ε2は，（2.6）式にて計算された f0が測定値と一致するよう

に，付録[A.1]の逆問題を解いて求められる。また，誘電正接 tanδ2も同様に，（2.7）
式で計算された Quが測定値と一致するように，付録[A.2]の逆問題を解いて求め
られる。 
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図 2.3  PTFEシートを装荷した平衡形円板共振器の構造と 3種類の解析モデル 
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2.1.4 数値計算結果の有効性検証 
 

本節では，（2.6）式および（2.7）式により PTFEシートを装荷した平衡形円板
共振器の縁端部および励振孔の影響を考慮した本解析法と，FEM による電磁界
シミュレータ HFSS（ver.13.0）の固有値計算モードにより f0，Qu，Qd，Qc計算

を行い，本解析法の有効性を検討する。なお，解析用 PCとして，本解析法では，
CPU：Intel（R）Core（TM）i5-6200U@2.4GHz，RAM：8GB を，また，HFSS
では，CPU：Intel（R）Xeron（R）-W5590@3.33GHz，RAM：8GBを用いた。 
一例として，測定試料厚みを t2 = 0.5 mmと一定としたとき，本解析法と HFSS
を用いて，PTFEの厚み t1に対する TM010モードの f0，Qu，Qd，Qcの計算した結

果を図 2.4に示す。ただし，PTFEの ε1 = 2，tanδ1 = 2×10-4，測定試料の ε2 = 4，tanδ2 

= 2×10-2，円形銅箔の直径 2R = 30 mm，励振孔の直径 2a = 2.2 mm，円形銅箔お
よび導体平板の比導電率：σr = 100 %とした。HFSSでは解が収束するまでに 10
分程度の計算を要した。一方，本解析法は，10 秒以下の短時間での計算が可能
であり，さらに HFSS と f0は 0.2%以下，Qu，Qd，Qcは 3%以下の差で良く一致
した。 
誘電体材料の複素誘電率測定においては，一般的に，多くの材料の周波数依

存性のデータを測定することが必要となるため，短時間での計算で終わる本解

析法は非常に有用となる。 
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図 2.4  3種類の解析モデルを用いた解析方法と，FEMによる電磁界解析シミュ
レータ HFSSによる TM010モードの f0, Qu, Qd, Qcの計算結果 
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2.1.5 複素誘電率測定における不確かさ 
 
測定試料の比誘電率 ε2の測定における不確かさ Δε2は，主として，f0の不確か
さによる Δεf0，励振孔径 aの不確かさによる Δεa，円形銅箔径 Rの不確かさによ
る ΔεR，PTFE シートの比誘電率 ε1の不確かさによる Δεε1，および PTFE シート
の厚み t1の不確かさによる Δεt1，測定試料の厚み t2の不確かさによる Δεt2から生

じ，平均二乗和として次式で表される。 
 

∆휀2
2 = ∆휀𝑓0

2 + ∆휀𝑎
2 + ∆휀𝑅

2 + ∆휀 1
2 + ∆휀𝑡1

2 + ∆휀𝑡2
2 (2.8) 

 
一方，測定試料の誘電正接 tanδ2の測定における不確かさ Δtanδ2は，主として，

Quの不確かさによる ΔtanδQu，円形銅箔および導体平板の比導電率 σrの不確かさ

による Δtanδσr，PTFE シートの誘電正接 tanδ1の不確かさによる Δtanδtanδ1から生

じ，平均二乗和として次式で表される。 
 

∆𝑡𝑎𝑛2𝛿2 = ∆𝑡𝑎𝑛2𝛿𝑄𝑢
+ ∆𝑡𝑎𝑛2𝛿𝜎𝑟

+ ∆𝑡𝑎𝑛2𝛿tan𝛿1 (2.9) 
 

PTFE シートを装荷した本測定法では，PTFE に関する不確かさ項は増えるが，
従来法に比べて共振波形の歪みが低減するために，f0，Quの繰り返し測定による

不確かさの改善が期待できる。 
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2.2 測定装置および測定方法 
2.2.1 測定装置 

 
図 2.5は本研究で用いた測定システムの構成図を示している。本研究は，長期
間の研究成果となるため，複数の測定システムを利用している。図 2.5（a）は
スカラーネットワークアナライザによる測定システムを示している。スカラー

ネットワークアナライザとして，HP社の 8757Cを用いた。測定装置は，フレキ
シブルケーブルを用いず検波器と，パワースプリッタの間に直接繋いだ。スカ

ラーネットワークアナライザにおいては，伝送損失は校正可能であるが，位相

については校正することができないため，リファレンスラインによる校正のみ

行った。 
図 2.5（b）はベクトルネットワークアナライザによる測定システムを示して
いる。ベクトルネットワークアナライザとして，Keysight社のN5291Aを用いた。
測定装置はフレキシブルケーブルで繋いでおり，フレキシブルケーブルの先端

にてフル 2port校正を行った。ベクトルネットワークアナライザは，スカラーネ
ットワークアナライザに比べて，伝送損失に加えて，位相の校正も行うことが

可能である。また高いダイナミックレンジが得られるため，高確度な測定が可

能である。 
図 2.5（a），（b）のシステムを用いて，共振周波数 f0，電力半値幅 fH－fL，f0

における挿入損失 IL0を測定した。Quは，f0，fH－fL，IL0を用いて，次式で求め

られる。 
 

𝑄𝑢 =
𝑓0

𝑓𝐻 − 𝑓𝐿
×

1

1 − 10−
𝐼𝐿0
20

(2.10) 

 
図 2.6は，本研究で用いた測定装置の写真を示している。図 2.6（a）はサムテ
ック社で販売されている測定装置，（b）は京セラで設計し，雄島試作研究所に
て作製した測定装置，（c）は（a）と（b）の両方の測定装置で用いた円形銅箔と
位置合わせシートの写真を示している。図 2.6（a）の測定装置では，六角ナッ
トとボルトによる 4 点締めのクランプ機構を採用しているため，片締めによっ
て不平衡となりやすく，特に，ミリ波帯になると平衡形円板共振器の半径方向

から電磁波の放射が発生しやすい。また接続コネクタは V コネクタ，励振孔径
2a = 2.2 mmφに設計されており，67 GHz付近までの周波数範囲に対応している。
一方，図 2.6（b）では，導波管を固定する際に用いられる UGクランプを 50 mm
角の銅板を固定できるように大型化したものを採用しており片締めを低減でき

るため，ミリ波帯での測定に適している。接続コネクタはWコネクタ，励振孔  
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（a） スカラーネットワークアナライザによる測定システム 

 
 

 

（b） ベクトルネットワークアナライザによる測定システム 
 
 

図 2.5  測定システムの模式図 
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（a）測定装置 （サムテック社）   （b） 測定装置（京セラ設計） 
 

 

 
（c） 円形銅箔と位置合わせシート 

 
 

図 2.6  測定装置の写真 

クランプ用の六角ナットとボルト UGクランプ

位置合わせ用
シート

円形銅箔
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径 2a = 1.2 mmφに設計されており，110 GHz付近までの周波数範囲に対応して
いる。図 2.6（c）は，川島製作所で作製した円形銅箔と，それを平衡形円板共
振器の中心軸に合わせるための位置合わせ用シートを示している。用意する円

形銅箔のサイズによって，測定周波数を調整することが可能となっている。位

置合わせシートは，50 mm角のシクロオレフィンポリマー（COP）製のシート
で，その中央部分に円形銅箔のサイズよりも 10 μm程度大きいサイズの穴があ
けられている。位置合わせシートは円形銅箔を平衡形円板共振器の中央部分に

セットしたあとに取り除かれる。 
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2.2.2 円形銅箔および導体平板の実効導電率測定と，PTFEシートの複素誘電
率測定 
 

PTFE シートを装荷した平衡形円板共振器を用いて測定試料の複素誘電率を
測定するためには，あらかじめ，円形銅箔および導体平板の実効導電率 σrと，

PTFEシートの複素誘電率（ε1，tanδ1）を測定しておく必要がある。 
図 2.6（a）のサムテック社販売の測定装置においては，直径 D = 11.814 mm，
高さ H = 5.639 mmと，D = 11.818 mm，H = 16.636 mmの直径は同程度で，高さ
が 3倍ほど異なる 2つのサファイア円柱共振器による二共振器法[20]-[23]を用い
て，その Quの差から 11.8 GHz付近のおける円形銅箔および導体平板の実効比導
電率を 89 %と決定した。なお，円形銅箔および導体平板の実効比導電率は同じ
値として平均値を用いている。また，2.3.2節で述べる FR4基板の測定に用いた，
0.397 mm厚の PTFEシートの複素誘電率は，従来の平衡形円板共振器法により
円形銅箔直径 2R = 29.988 mmφを用いて 5~30GHzにおける周波数依存性を測定
した。不確かさの範囲内で周波数依存性は認められなかったため，データの平

均値として ε1 =2.049，tanδ1 = 1.8×10-4とした。 
図 2.6（b）の京セラ設計の測定装置においては，0.202mm厚と 0.384mm厚の

2種類の PTFEシートを測定試料とした，円形銅箔径 2R = 19.968 mmφの平衡形
円板共振器による二共振器法[36]を用いて，その Quの差から，円形銅箔および

導体平板の実効比導電率と，PTFEシートの複素誘電率の 10-110GHzにおける周
波数依存性を測定した。図 2.7にそれらの周波数依存性の測定結果を示す。2.3.3
節で述べる LCPと PTFE系基板の ε2，tanδ2の測定には，図 2.7（a）のフィッテ
ィング曲線から求めた円形銅箔および導体平板の実効比導電率を用いた。また，

PTFE シートの複素誘電率においては，周波数依存性は認められなかったため，
データの平均値として ε1 = 2.062，tanδ1 = 2.1×10-4を用いた。 
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（a）円形銅箔および導体平板の実効比導電率の周波数依存性 

     
（b）PTFEシートの比誘電率 ε1，誘電正接 tanδ1の周波数依存性 

 
図 2.7  二共振器法による円形銅箔および導体平板の実効比導電率と，PTFEシ
ートの複素誘電率の周波数依存性の測定結果 
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2.2.3 装荷する PTFEシート厚みの決定方法 
 

本節では，装荷する PTFEシート厚みの決定方法について述べる。PTFEシー
トを装荷した平衡形円板共振器において，Qu を向上させ共振波形の歪みを抑え

られる PTFEシートの厚みに決定することが重要である。まず，共振波形の歪み
具合を数値化するため，共振波形の各データ点 S21 (f) [dB]を，下記式を用いて透
過電力 P21(f) [mag]へ変換する。 
 

𝑆21(𝑓) [𝑑𝐵] = −20 log10 (|𝑆21(𝑓)|) (2.11) 
|𝑆21(𝑓)| = (𝑃21(𝑓))1/2 (2.12) 

 
ここで，P21(f)の理想共振波形は下記式のように，Lorentzian関数の形となる。 

 

𝑃21(𝑓) = |𝑆21(𝑓)|2 =
𝑃0

1 + (2𝑄
𝑓0 − 𝑓

𝑓0
)

2
(2.13)

 

 
ただし，P0は共振周波数 f0における透過電力とする。測定した共振波形のデー

タ点を二乗した|S21|2 [mag]を，Lorentzian 関数を用いて最小二乗法によりフィッ
ティングし，共振波形とフィッティング曲線の偏差 Δ|S21|2[mag]の 2 乗和として
Σ(|S21|2)2[mag]を評価することにより共振波形の歪み具合を算出する。ここではこ
れを残差と称する。 
ここで，フィッティング曲線とその偏差について，S21 ± ΔS21[dB]として換算し
直すと，Quは下記式を用いて表すことができる。 
 

𝑄𝑢 ± 𝛥𝑄𝑢 =
𝑓0

𝑑𝑓 ± 𝛥𝑑𝑓
×

1

(1 − 10(−
𝐼𝐿0±𝛥𝑆21

20
))

(2.14) 

 
ただし，換算後のフィッティング曲線における，ピークトップの損失量とその

偏差を IL0 ± ΔS21 [dB]とし，ピークトップより半値下がる－3 ± ΔS21 [dB]における
周波数幅とその偏差を df ± Δdf [GHz]とする。 
図 2.8は，0.01，0.05，0.2，0.4mm厚の PTFEを測定試料とした平衡形円板共
振器における，10，40，70，100GHz 付近における共振波形の残差と，ΔQu/Qu

の計算結果を示したグラフである。Qu が小さくなると，共振波形の歪みの影響

により，残差および ΔQu/Quが増加していることが分かる。ここで，例えば 10GHz
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付近の共振波形において，Qu≒90付近では ΔQu/Quは 6%程度であるが，Qu≒20
付近では，ΔQu/Quは指数関数的に大きくなり，32%程度まで増加する。さらに，
他の周波数においても，同様の傾向がある。ただし，周波数が高いほど，同じ

Quでも残差が大きくなり，ΔQu/Quは大きくなってしまう。この理由は，周波数

が高いほど半値幅が増加するためだと考えられる。 
PTFEシートを装荷した平衡形円板共振器では，装荷する PTFEシートの厚み
が増すほど Quが大きくなり，残差および ΔQu/Quは小さくなることが期待できる

が，一方 PTFEシートによる複素誘電率測定の不確かさが増加してしまうため，
測定精度の観点からすると，PTFE シートの厚みは共振波形の歪みが生じない
Qu にとどめておき，できるだけ薄くすることが望ましい。そこで，本測定法で

は，測定周波数において ΔQu/Quがおよそ 5%程度となるように PTFEシートの厚
みを決定し，f0と Quの測定精度の改善を図ることとした。 
 なお，装荷する PTFEシートの厚みには上限がある。次式のように，測定試料
と PTFEの厚みの和によって，共振器の遮断周波数 fcが近似的に決まる。 

 

𝑓𝑐 =
c

4𝑡√
1

𝑥/휀1 + (1 − 𝑥)/휀2

(2.15)
 

 
ただし，x=t1/(t1+t2)とする。これより，測定したい周波数を考慮すると，測定試
料と PTFEの厚みの和の上限が決定される。本研究では，この条件の範囲内で，
PTFEの厚みを決定した。 
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図 2.8  0.01，0.05，0.2，0.4mm 厚の PTFE シートを測定試料とした平衡形円板
共振器における，10，40，70，100GHz付近の共振波形の残差と，ΔQu/Quの計算

結果 
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2.3 測定結果 
2.3.1 PTFEシートの装荷有無による LCP基板の共振波形の比較 

  
図 2.9は，0.202 mm厚の PTFEシートの装荷の有無による 0.100 mm厚の LCP
基板を測定した場合の周波数応答の測定結果の比較を示している。PTFEシート
を装荷しない場合では，周波数が高くなると共振波形が歪んでいる様子が確認

できる。一方，PTFEシートを装荷した場合では，急峻な共振波形が得られてお
り共振波形の歪みも抑制されている。例として，100 GHz付近において PTFEシ
ートを装荷しない場合 Qu ≒ 100 であるが，装荷した場合には Qu ≒ 440 まで
向上した。図 2.8から考えると，Qu ≒ 100の場合には ΔQu/Quがおおよそ数十%
以上に相当するが，Qu ≒ 440あれば ΔQu/Quを 5%以下に抑えられており，狙い
通りに，共振波形の歪みを抑制できる十分な Quが得ることができていることが

分かる。 
 
 
 

 
 
図 2.9  LCP基板測定時の PTFEシート装荷有無による周波数応答結果の比較 
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2.3.2 FR4基板の複素誘電率測定結果 
 

 図 2.5（a）のスカラーネットワークアナライザと，図 2.6（a）のサムテック社
の測定装置を用いて，0.745 mm厚の FR4基板（利昌工業社，CS3355）の複素誘
電率の 5～30 GHzにおける周波数依存性の測定を行った。測定結果を図 2.10に
示す。なお，0.397 mm厚の PTFEシートと，直径 2R = 29.988 mmφの円形銅箔
を用いた。 

ε2において，PTFE シートを装荷しない従来の平衡形円板共振器と PTFEシー
トを装荷した本測定方法では比較的近い値が得られているが，従来方法では周

波数特性が一部不連続になっている。また，tanδ2 の周波数特性に関しては，従

来方法では周波数依存性の大きな不連続性が生じていることが分かる。ここで，

図中の ε2および tanδ2において，従来方法と本測定方法で不確かさの範囲が重な

っていないが，これは（2.8）および（2.9）式によって算出した不確かさでは，
共振波形の歪みによる不確かさが考慮されていないためである。そのため，共振

波形が歪んでいる従来方法においては，不確かさは小さく見積もられてしまっ

ている。本測定方法では，Qu が高くなり，共振波形の歪みが改善したため，図

2.10のように，従来方法よりも ε2および tanδ2の周波数特性の不連続性が低減し

たと考えられる。 
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図 2.10  FR4基板の複素誘電率の周波数依存性測定結果 
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2.3.3 LCP基板，PTFE系基板の複素誘電率測定結果 
  
図 2.11，図 2.12 は，それぞれ図 2.5（b）のベクトルネットワークアナライザ
と，図 2.6（b）の京セラ設計の測定装置を用いて，0.100 mm厚の LCP基板（パ
ナソニック社, R-F705T）と，0.128 mm厚の PTFE系基板（Rogers社, RO3003）
の複素誘電率の周波数依存性を測定した結果を示している。ただし，0.202 mm
厚の PTFEシートと，直径 2R = 19.968 mmφの円形銅箔を用いた。 

LCPと PTFE系基板の両方において，ε2は，PTFEシートを装荷しない従来方
法よりも，PTFE を装荷した本測定方法の方が大きい値を示している。これは，
共振器内に基板厚み方向の電界が形成される平衡形円板共振器においては，薄

い測定試料の場合，円形銅箔および導体平板と測定試料との間にできる僅かな

空隙に電界が集中してしまい誘電率が低く見積もられてしまう問題があるが，

PTFEシートを装荷した場合には PTFEシートが軟らかく緩衝材となるため，空
隙効果の低減につながったと考えられる。一方，tanδ2に関しては PTFE シート
を装荷することにより不確かさが大きく低減していることがわかる。特に，周

波数が上がるほど改善が顕著である。これは，Qu が向上したため，共振波形の

歪みが低減したことで，測定の繰り返し再現性向上につながったと考えられる。 
以上，本章においては，PTFEシートを装荷した TM0m0モード平衡形円板共振

器を考案し，被測定基板が厚さ 0.1 mm以下と薄い，あるいは誘電正接が 10-3～

10-2 程度の中損失基板における複素誘電率の測定精度改善に有効であることを

示した。 
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図 2.11  LCP基板の複素誘電率の周波数依存性測定結果 

2.7

2.8

2.9

3.0

0 20 40 60 80 100

ε 2

f(GHz)

PTFE装荷有り
PTFE装荷無し

0

20

40

60

80

100

120

0 20 40 60 80 100

ta
nδ

2(
10

-4
)

f (GHz)

2

4

6

8

10

12

0

ta
nδ

2(
10

-3
)



34 

 

 

 
 

 
 

図 2.12  PTFE系基板の複素誘電率の周波数依存性測定結果  
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第 3章 銅張り基板の界面導電率と表面導電率測定法の開発 
 
第 1 章に述べたように，従来のループアンテナ励振を用いた誘電体円柱共振
器法では，60 GHz以上では誘電体円柱共振器の高さが 1 mm以下と小さくなり
過ぎるためループアンテナ（市販で購入できる最も小さいサイズ：同軸外径 0.9 
mmΦ）を使った測定系の構築自体が難しくなる。さらに，バックグラウンドレ
ベルの増加や共振ピークの歪みが生じるため，銅張り基板の界面導電率 σi と表

面導電率 σsを正確に測定できないという課題があった。 
本章では，これらの課題を解決するために，NRD ガイド励振による TE02δモ

ードサファイア円柱共振器を用いた 60 GHz 以上における銅張り基板の σiと σs

の測定法の開発について述べる。NRD ガイド励振による TE02δモードサファイ

ア円柱共振器の構造について述べ，60 GHz以上においては，NRDガイドによる
励振方法の方がループアンテナによる励振方法よりもバックグラウンドレベル

や共振波形の歪みを低減できるため，誘電体円柱共振器の励振に適しているこ

とをシミュレーションと実験により示す。さらに，実際に，LCPと，PTFE系の
銅張り基板において本手法を用いて σiと σsを測定することにより，その有効性

を示す。 
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3.1 測定原理 
3.1.1 NRDガイド励振による TE02δモードサファイア円柱共振器 

 

 NRDガイド励振によるTE02δモードサファイア円柱共振器の構造を図 3.1に示
す。図 3.1（a），（b）はそれぞれ σiと σs測定用の TE02δモードサファイア円柱共

振器の構造を示している。TE02δモードサファイア円柱共振器では，銅張り基板

や LTCC 基板のように，片面に導体箔を形成した誘電体基板を試料として使用
される。σiの測定は，図 3.1（a）に示すように，NRD ガイドの下部遮蔽導体板
に固定された被測定基板の誘電体基板側の中央にサファイア円柱を配置する。

また，σsの測定は，図 3.1（b）に示すように，被測定基板の導体側の中央にサフ
ァイア円柱を配置する。ここで，誘電体基板の複素誘電率は，比誘電率 ε'sub，誘

電正接 tanδsubとする。サファイア円柱は，両端面に対して垂直な方向が結晶の c
軸となっている。したがって，TEモード共振器の電界は，結晶の c軸に垂直な
方向の比誘電率と誘電正接（ε'rod，tanδrod）を検出する。 
上下の遮蔽導体板の間隔はNRDガイドの誘電体ストリップの高さに等しくな
っている。図 3.1の共振器では，上下の遮蔽導体板の間隔よりも十分に低背のサ
ファイアを用いることで，被測定基板付近へ電磁界が集中するので，被測定基

板の実効導電率を感度良く測定可能である。また，上部遮蔽導体板とサファイ

ア円柱の間に空間を設けることで被測定基板の厚みを可変でき，さらにそれを

上下裏返すことで、容易に界面および表面導電率測定が可能となる。なお，TE01δ

モード共振器を用いて 60 GHz以上の σi，σsを測定するためには，サファイア円

柱の直径が 2 mm以下でなければならず，取り扱いが困難となってしまう。その
ため，本研究では TE02δモードを使用している。 
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(a) 界面導電率測定用のサファイア円柱共振器 

 

 

(b) 表面導電率測定用のサファイア円柱共振器 
 

図 3.1  NRDガイド励振による TE02δモードサファイア円柱共振器の構造 
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3.1.2 NRDガイド励振の狙い 
 
 ループアンテナ励振による TE モードの誘電体円柱共振器を用いた測定方法
では，60 GHz以上においてバックグラウンドレベルの増加や共振ピークの歪み
が生じるために，σiと σsを正確に測定できないという課題がある。この節では，

電磁界シミュレーションを通して，ループアンテナ励振と比べた NRDガイド励
振の優位性に関して検証を行う。さらに，ループアンテナ励振におけるバック

グラウンドレベルの増加や共振ピークの歪みの原因について調べる。 
まず，ループアンテナ励振と，NRDガイド励振を比較するため，FEMによる
電界シミュレータ ANSYS社の HFSSの Driven Modalモードにより，共振器の共
振周波数付近の周波数応答をシミュレーションした。図 3.2は，励振構造を持つ
共振器のシミュレーションモデルを示している。ここで，シミュレーション条

件として，サファイア円柱の直径 Drod = 3.10 mm, 高さ Hrod = 1.63 mm, 比誘電率
ε'rod = 9.4, 誘電正接 tanδrod = 6 × 10-5, 銅張り基板の誘電体の厚み tsub = 0.10 mm, 
銅箔厚み tc = 0 mm, 銅張り基板の寸法 Lsub = 12 mm, 誘電体基板の比誘電率 ε'sub 
= 3.4, 誘電正接 tanδsub = 3 × 10-3, NRDガイドストリップの高さ Hs = 2.22 mm, 幅
Ws = 2.00 mm, テーパー部の長さ Lsharp = 24 mm, 遮蔽導体板の実効比導電率 σrs,pl 
= 100%, 導波管端面と遮蔽導体板とのギャップ gap = 2 mmとした。また，直径
0.9 mmφのセミリジッド同軸ケーブルの先端に直径 0.5 mmのループが形成され
たループアンテナを使用した。モデルの開放壁は，放射壁で囲まれている。な

お，各寸法パラメータの記号に関する詳細は，3.2.1節の図 3.6に示す。 
図 3.3は，図 3.2に示したモデルを用いて計算した共振器の周波数応答である。
サファイア円柱とNRDガイドの切断面またはループアンテナの先端との距離 da

は，IL0が約 30 dBとなるように，NRDガイド励振のモデルでは 6.5 mm，ルー
プアンテナ励振のモデルでは 4.5 mmとした。ここで，挿入損失における基準レ
ベルは，左右の NRDガイドまたは同軸ケーブルを，それらのストレートライン
で繋いで算出した。図 3.3 に示すように，NRD ガイド励振のダイナミックレン
ジはループアンテナ励振より優れており，f0と，特に Quの測定に有利であるこ

とが分かる。一方，ループアンテナ励振では，図 3.3に示すように，同軸ケーブ
ルの外部導体が遮蔽導体板と接触しているか否かによって，周波数特性が大き

く変動している。ループアンテナ励振の接触モデルでは，バックグラウンドレ

ベルが 30 dB程度まで上昇し，共振特性の測定が困難になっている。また，非接
触モデルでは，バックグラウンドレベルは接触モデルより良好であっても，不

要な共振ピークの干渉により共振波形が歪んでしまい，共振特性の測定が困難

であることが分かる。 
次に，ループアンテナ励振時の周波数特性におけるバックグラウンドレベル
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の挙動の原因を調べるため，TE02δモードの共振周波数付近において，励振構造

を含む共振器の電磁界シミュレーションを行った。図 3.4は，図 3.3のループア
ンテナ励振の非接触モデルにおいてTE02δモード共振に不要共振が干渉している

62.9 GHzにおける電界強度分布を示したものである。NRDガイドまたは同軸ケ
ーブルの中心を通る X-Y平面と X-Z平面で，シミュレーションモデルの中心を
拡大しており，電界の強さを dBで色分けしている。共振器の左側が入力側，右
側が出力側となっている。図 3.4（a）に示すように，NRDガイド励振では，62.9  
GHz においては，入力側から出力側へ電磁界が伝搬していない。つまり，良好
なアイソレーションが得られていることを示している。ループアンテナ励振で

同軸ケーブルの外部導体が遮蔽導体板に接触している場合，図 3.4（b）に示す
ように，入力側のループアンテナから電磁界が同心円状に放射され，その放射

電界の一部が出力側のループアンテナで受信される。放射電界の方向は遮蔽導

体板に対して垂直であり，上下の遮蔽導体板で構成された平行平板導波路を介

して放射されるモードであると考えられる。これが，図 3.3に示すバックグラウ
ンドレベルの上昇の原因である。一方，ループアンテナ励振において，遮蔽導

体板間の中央に同軸ケーブルを挿入すると，図 3.4（c）に示すように，同軸ケ
ーブルの外部導体と遮蔽導体板からなるストリップライン状の構造において放

射性の高次共振モードが発生する。その電磁波の一部は，出力側のループアン

テナで受信され，TE02δモードの共振を妨害する。 
実際の 60 GHz程度での σiの測定では，上下の遮蔽導体板の間隔が 2.22 mmと
狭いため，同軸ケーブルの外部導体と遮蔽導体板を非接触状態にすることが困

難である。そのため，両者は部分的に接触しており，実験ごとに接触位置や状

態が変化すると考えられ，f0と Quの繰り返し測定におけるばらつきの原因とな

る。また，平行平板導波路やストリップライン状の構造からの放射により，Qu

の測定値が小さくなると考えられる。遮蔽導体板の間隔を測定周波数の半波長

以下に設定する必要があるため，ミリ波帯の周波数では，マイクロ波帯に比べ

てループアンテナから放射される電界の垂直成分の強度が大きくなる。したが

って，平行平板導波路またはストリップライン状の構造からの放射は，ミリ波

帯の周波数において顕著になると考えられる。 
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（a） NRDガイド励振モデル 

 
 

 
（b）ループアンテナ励振 接触モデル         （c）非接触モデル 
 

 

図 3.2  NRDガイド励振とループアンテナ励振による TE02δモードサファイア円

柱共振器のシミュレーションモデル。（a）NRD ガイド励振のモデル，（b）同軸
ケーブルを上部遮蔽導体板に接触させたループアンテナ励振のモデル，（c）上
下の遮蔽導体板の中央に同軸ケーブルを配置したループアンテナ励振のモデル。 
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図 3.3  NRDガイドと，遮蔽導体板へ接触または非接触状態のループアンテナに
より励振された TE02δモードサファイア円柱共振器周波数応答の計算結果 
 
 

    

（a）NRDガイド励振 （b）ループアンテナ励振 （c）ループアンテナ励振 
                （接触モデル）     （非接触モデル） 
図 3.4  TE02δモードの共振周波数より 500 MHz高い 62.9 GHzにおけるサファイ
ア円柱共振器の電界強度分布の計算結果 
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3.1.3 測定公式 
 

 界面導電率 σiに対応する表面抵抗（本研究では Riと表記）は，図 3.1（a）に
示した TE02δモードサファイア円柱共振器の Quから求めることができる。Quの

値は，Riと上部遮蔽導体板の表面抵抗 Rs,plによる 2 つの導体損失と，サファイ
ア円柱の誘電正接 tanδrodと誘電体基板の誘電正接 tanδsubによる 2 つの誘電体損
失から，共振器の形状因子 Gと電界エネルギー集中率 Pを用いて以下のように
決定される。 
 

1

𝑄𝑢
=

𝑅𝑖

𝐺𝑖
+

𝑅𝑠,𝑝𝑙

𝐺𝑠,𝑝𝑙
+ 𝑃𝑒,𝑟𝑜𝑑tan𝛿𝑟𝑜𝑑 + 𝑃𝑒,𝑠𝑢𝑏tan𝛿𝑠𝑢𝑏 (3.1) 

 

図 3.1（a）に示した共振器の Quの測定値から（3.1）式を用いて Riを算出するこ

とができる。同様に，図 3.1（b）の TE02δサファイア円柱共振器の Quから，σs

に対応する表面抵抗（Rsとする）を求めることができる。Quの値は，Rsと Rs,pl

による 2つの導体損失と，tanδrodによる 1つの誘電体損失から，以下のように決
定される。 
 

1

𝑄𝑢
=

𝑅𝑠

𝐺𝑠
+

𝑅𝑠,𝑝𝑙

𝐺𝑠,𝑝𝑙
+ 𝑃𝑒,𝑟𝑜𝑑tan𝛿𝑟𝑜𝑑 (3.2) 

 
図 3.1（b）の共振器の Quの測定値から，（3.2）式を用いて Rsを算出することが

できる。ここで，（3.1）式の Pe,rodと（3.2）式の Pe,subは，それぞれサファイア円

柱と誘電体基板への電界エネルギー集中率[37]であり，次式であらわされる。 
 

𝑃𝑒,𝑟𝑜𝑑 =
𝑊𝑒,𝑟𝑜𝑑

𝑊𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙

(3.3) 

𝑃𝑒,𝑠𝑢𝑏 =
𝑊𝑒,𝑠𝑢𝑏

𝑊𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙

(3.4) 

 
ここで，Wtotal, We,rod, We,subはそれぞれ共振器全体，サファイア円柱，誘電体基板

に蓄えられる電界エネルギーである[37]。さらに，（3.1），（3.2）式の Gは共振器
の形状因子であり，次式で定義される。 
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𝐺 =
𝜔0𝜇 ∭ |𝐻|2𝑑𝑣

𝑉𝑡

1
2 ∬ |𝐻𝑡|2𝑑𝑠

𝑠

(3.5) 

ここで，ω0は共振角周波数，μは導体の透磁率，∬ |𝐻𝑡|2𝑑𝑠
𝑠

は，Giの場合は誘電

体と導体の界面領域，Gs の場合は銅箔の表面領域，Gs,pl の場合は上部遮蔽導体

板の表面領域での磁界の面積分である[37]。さらに，Ri, Rs, Rs,plはそれぞれ実効

導電率 σi, σs, σs,plと次のような関係にある。 
 

𝑅𝑖 = √
𝜋𝑓0𝜇

𝜎𝑖

(3.6) 

𝑅𝑠 = √
𝜋𝑓0𝜇

𝜎𝑠

(3.7) 

𝑅𝑠,𝑝𝑙 = √
𝜋𝑓0𝜇

𝜎𝑠,𝑝𝑙

(3.8) 

 
ここで，μは銅のような非磁性金属においては，自由空間での透磁率である μ0 （= 
4π × 10 -7 H/m）に置き換えることができる。 
本研究では，FEM による電磁界シミュレータ HFSS の固有値解析機能を用い
て Pe,rod, Pe,sub, Gi, Gs, Gs,plを算出した。具体的には，一例として，図 3.1（a）に示
す共振器のシミュレーションにおいては，以下の条件にて計算したQuの値から，

（3.1）式の Pe,rodを求める。 
1）  導体を完全導体とする。 
2）  ε'rodと tanδrodは実測値とする。 
3）  ε'subは実測値，tanδsubはゼロとする。 
この条件下においては，（3.1）式の右辺の第 3 項以外がゼロとなるため，（3.1）
式の Pe,rodを求めることができる。その他の係数 Pe,sub, Gi, Gs, Gs,plも，上記と同様

の考え方で，Quの計算値から求めることができる。 
サファイア円柱の ε'rodと tanδrod，上部遮蔽導体板の σs,plは二共振器法[20]-[23], 

[33]で測定し，測定結果は 3.2.2 節に示す。誘電体基板の ε'subと tanδsubは，分割

円筒空洞共振器法[2]-[6], [38]-[39]で測定し，測定結果を 3.2.3節に示す 
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3.1.4 数値計算結果の有効性検証 
 

FEMによる電磁界シミュレータ HFSS で得られた共振器の形状因子 Gs,plと，

誘電体円柱への電界エネルギー集中率 Pe,rod について，厳密な解析式[20]-[23]か
ら求めた解析値と比較することにより，FEM を用いた数値計算の有効性につい
て検証を行った。 
図 3.5（a），（b）は，それぞれ TE021モード誘電体円柱共振器における厳密解

析モデルと，FEM解析モデルを示している。誘電体円柱の直径 Drod = 3.1 mm,高
さ Hrod = 2.2 mm, 誘電率 ε'rod = 9.4である。遮蔽導体板は，完全導体とし，直径 d
は HFSSでは 5 Drodと有限とした。表 1は，図 3.5に示したモデルを用いた共振
周波数 f0，係数 Gs,plと Pe,rodの計算結果を示している。なお，HFSS において，
固有値計算モードを使用し，4分の 1に分割した解析モデルを用いて，総メッシ
ュ数が約 30000となる条件下にて計算を行った。厳密な解析式と，FEMによる
解析で求めた係数 Gs,plと Pe,rodの差は 0.1%以下であり，無視できるほど小さいこ
とを確認した。 
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   （a）厳密解析モデル           (b) FEM解析モデル 
 
図 3.5  TE021モード誘電体円柱共振器の解析モデル。（a）厳密解析モデルと，（b）
FEM解析モデル。 
 
 
 

表 1  厳密な解析式と FEM解析で計算された f0，Gs,pl，Pe,rodの比較 
 

 

  

電界
磁界

サファイア円柱

完全導体

Hrod
= 2.2mm

Drod = 3.1 mm

d = 5 Drodd = ∞

Drod = 3.1 mm(ε’rod ＝ 9.4)

パラメータ
厳密解

[20]-[23]
FEM

(HFSS) 差

f 0(GHz) 60.8458 60.8471 0.002%

G s,pl (Ω) 1173.2 1172.5 0.062%

P e,rod 0.9174 0.9179 0.058%
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3.1.5 界面導電率と表面導電率測定における不確かさ 
 

σiと σsを万国標準軟銅の導電率 σ0（= 5.8 × 107 S/m）に基づいて規格化した値
σi/σ0，σs/σ0を，それぞれ界面比導電率 σriと表面比導電率 σrsとする。 

σriの不確かさ Δσriは，主として Quの不確かさによる𝛥𝜎𝑟𝑖,𝑄𝑢
と，上部遮蔽導体

板の実効比導電率 σrs,plの不確かさによる𝛥𝜎𝑟𝑖,𝜎𝑟𝑠,𝑝𝑙
，誘電体円柱の誘電正接 tanδrod

の不確かさによる𝛥𝜎𝑟𝑖,tan𝛿𝑟𝑜𝑑
，誘電体基板の誘電正接 tanδsub の不確かさによる

𝛥𝜎𝑟𝑖,tan𝛿𝑠𝑢𝑏
の二乗和から成り，以下の式で評価される。 

 
𝛥𝜎𝑟𝑖

2 = 𝛥𝜎𝑟𝑖,𝑄𝑢
2 + 𝛥𝜎𝑟𝑖,𝜎𝑟𝑠,𝑝𝑙

2 + 𝛥𝜎𝑟𝑖,tan𝛿𝑟𝑜𝑑
2 + 𝛥𝜎𝑟𝑖,tan𝛿𝑠𝑢𝑏

2 (3.9) 

 
また，σrsの不確かさ Δσrsは，主として Quの不確かさによる𝛥𝜎𝑟𝑠,𝑄𝑢

と，σrs,plの

不確かさによる𝛥𝜎𝑟𝑠,𝜎𝑟𝑠,𝑝𝑙
，tanδrodの不確かさによる𝛥𝜎𝑟𝑠,tan𝛿𝑟𝑜𝑑

の二乗和から成り，

以下の式で評価される。 
 

𝛥𝜎𝑟𝑠
2 = 𝛥𝜎𝑟𝑠,𝑄𝑢

2 + 𝛥𝜎𝑟𝑠,𝜎𝑟𝑠,𝑝𝑙
2 + 𝛥𝜎𝑟𝑠,tan𝛿𝑟𝑜𝑑

2 (3.10) 
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3.2 測定装置および測定方法 
3.2.1 測定装置 

 

図 3.6は，本研究で用いた 60 GHz以上の σiと σsの測定装置の模式図を示して

いる。また，図 3.7に測定装置の写真を示す。図 3.7は，上部遮蔽導体板を取り
外した状態である。NRD ガイドでは，誘電体ストリップの端部をテーパー状に
加工した変換部を通して，V帯またはW帯の導波管に変換している。NRDガイ
ドのテーパー部の長さ Lsharpは，導波管の管内波長の数倍である 24 mmに設計し
た。NRDガイドの遮蔽導体板の間隔 Hsと導波管のサイズ Hcが異なるため，NRD
ガイドの遮蔽導体板と導波管の接触部で反射波が発生してしまう。そこで，NRD
ガイドの遮蔽導体板と導波路の間に数 mm のギャップを設けることで，反射波
を低減させた。NRD ガイドの誘電体ストリップは Rexolite-1422（ポリビニル樹
脂スチレン架橋共重合体）を用い，LSMモードが主な伝送モードとなるように，
62 GHzの測定では高さ Hsと幅 Wsがそれぞれ 2.25 mm，2.00 mm，74と 80 GHz
の測定ではそれぞれ 1.80 mmと 1.60 mmに設計した[32]，[40]。また，スペーサ
ーの高さは，NRD ガイドの誘電体ストリップの高さと等しくなるように設計さ
れている。 
直径 Drod，高さ Hrodのサファイア円柱は，被測定基板上に，且つ左右の NRD
ガイドの中央に配置される。被測定基板は，短辺の長さ Lsub，誘電体厚さ tsub，

導体厚さ tcである。下部遮蔽導体板の導体損失が σi, σsの測定に影響しないよう

に，Lsubは Drodの 3 倍以上必要である[24]。被測定基板は，反りがないように下
部遮蔽導体上に配置する必要があり，サファイア円柱の直径 Drodの 3 倍の領域
を避けて，被測定基板の 4辺にテープが貼られている。サファイア円柱と NRD
ガイドの切断面との距離は daで表される。daを可変することで，IL0は約 30 dB
に調整した。f0，電力半値幅 fH－fL，IL0は，2章の図 2.5（b）に示されたベクト
ルネットワークアナライザを用いた測定システムにより測定した。ベクトルネ

ットワークアナライザとして Keysight 社の N5227A と，そのミリ波拡張モジュ
ール N5261Aを用いた。ネットワークアナライザの校正面は，NRDガイドの誘
電体ストリップが挿入された導波管の外側に設定した。NRD ガイドの伝送損失
は，左右の NRDガイドを，ストレートの誘電体ストリップを用いて接続するこ
とにより測定した。この伝送損失を，σiと σsの測定において基準レベルとして

使用した。 
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図 3.6  60 GHz以上での界面導電率 σiと表面導電率 σsの測定装置の模式図 
 
 

 
 
図 3.7  界面導電率 σiの測定に使用した測定装置の写真 
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3.2.2 二共振器法によるサファイア円柱の複素誘電率と，遮蔽導体板の実効
導電率測定 
 

 この節では，σiと σs測定にあらかじめ必要となるサファイア円柱の複素誘電

率 ε'rod，tanδrodと，遮蔽導体板の実効比導電率 σrs,plの測定手法とその結果につい

て示す。ε'rodと tanδrodは，結晶の c軸に垂直な方向の値を示している。 
表 2 に，NRD ガイド励振による TE02δモードサファイア円柱共振器に使用し

たサファイア円柱の ε'rod，tanδrodと，遮蔽導体板の σrs,plの測定結果について示す。

本研究では，Rx-1（x ＝ 1, 2, 3）のサファイア円柱を用いて，3.3.2節に示す 62，
74，80 GHzの σri，σrsを測定している。ε'rodの値は，サファイア円柱共振器の f0

測定から得られたものである。一方，tanδrodと σrs,plの値は，いわゆる二共振器法

[20]-[23], [33]に基づいて，Rx-1と Rx-2（x = 1，2，3）の共振器のペアの Qu測定

から得られたものである。この共振器ペアは，互いにサイズ比 Drod/Hrod の異な

るサファイア円柱で構成されている。Rx-2のサファイア円柱は Rx-1のサファイ
ア円柱よりサイズ比が大きく設計されており，それぞれの共振器の Q 値である
Qu1と Qu2には値の差が生じるようになっている。tanδrodと σrs,plの値は Qu1と Qu2

を測定することで，それぞれ決定することができる。ここで，f0／tanδrodと σrs,pl

は 2つの共振器の共振周波数間で一定であると仮定している。ε'rodの不確かさは，

f0，Drod，Hrodの繰り返し測定の標準偏差から求めた。tanδrodの不確かさは，2つ
のサファイア円柱共振器の Qu1，Qu2の繰り返し測定の標準偏差から求めた。な

お，サファイア円柱共振器 R1-2 と R2-2 は同一の円柱であるが，異なる共振モ
ードである。NRDガイドの遮蔽導体板の間隔 Hsは，約 62 GHzの測定では 2.215 
mm，約 74と 80 GHzの測定では 1.751 mmである。 
図 3.8に，3.3.3節の σriと σrs測定に使用したすべてのサファイア円柱の複素誘

電率を示す。ε'rod，tanδrodの不確かさは，表 2 と同様に求められる。10～80GHz
の周波数範囲では，サファイアの個体が異なっていても，ε'rodは約 9.41で一定で
あり，tanδrodは周波数の上昇とともに直線的に増加することが確認された。さら

に，f0(GHz)／tanδrodは約 100万 GHzであった。1.8 GHzと 4.1 GHzにおける σri

と σrs測定には，サファイア円柱の代わりに，それぞれ BaTiO3系セラミックスと

（NdxCa1-x）（AlyTi1-y）O3系セラミックスを用いた。これらの複素誘電率は，二

共振器法の代わりに，12 GHz で測定された遮蔽導体板の σrs,plの値を用いて，1
つの誘電体円柱共振器の f0，Quから測定した。BaTiO3系セラミックスの 1.8 GHz
における ε'rod と tanδrodは，それぞれ 178.3と 2.8×10-4であり，（NdxCa1-x）（AlyTi1-y）

O3系セラミックスの 4.1 GHzにおける値は，それぞれ 45.11と 9.0×10-5と測定さ

れた。 
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表 2  共振モード，サファイア円柱の直径 Drodと高さ Hrod，共振周波数 f0，無負

荷 Q値 Qu，比誘電率 ε'rod，誘電正接 tanδrod，f0/tanδrodおよび遮蔽導体板の実効比

導電率 σrs,plの測定結果 
 

 

  

No. 共振モード
D rod

(mm)
H rod

(mm)
f 0

(GHz)
Q u ε ' rod

tanδ rod

(×10-5)
f 0/tanδ rod

(104 GHz)
σ rs,pl

(%)

3.101 1.631 62.283 8740 9.42 6.37

±0.001 ±0.001 ±0.002 ±8 ±0.01 ±0.09

4.493 0.807 59.758 4100 9.40 6.11

±0.001 ±0.001 ±0.001 ±37 ±0.01 ±0.08

2.812 0.927 76.335 5775 9.41 7.29

±0.001 ±0.001 ±0.007 ±22 ±0.01 ±0.60

3.401 0.645 76.946 3679 9.42 7.35

±0.001 ±0.001 ±0.021 ±33 ±0.01 ±0.60

2.369 1.366 80.185 7291 9.42 8.35

±0.001 ±0.001 ±0.002 ±45 ±0.01 ±0.14

4.493 0.807 77.814 4839 9.39 8.10

±0.001 ±0.001 ±0.013 ±39 ±0.01 ±0.13

R3-1 TE02δ

96.0
±1.6

61.4
±2.2

R3-2 TE03δ

R1-1 TE02δ

97.8
±1.3

67.4
±2.1

R1-2 TE02δ

R2-1 TE02δ

105.2
±8.9

65.4
±5.8

R2-2 TE02δ
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図 3.8  二共振器法によるサファイア円柱の ε'rod, tanδrod, f0／tanδrodの測定結果 
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3.2.3 分割円筒空洞共振器法による誘電体基板の複素誘電率測定 
 

この節では，σiと σs測定に必要な誘電体基板の複素誘電率 ε'sub，tanδsubの測定

手法とその結果について示す。 
図 3.9に，LCP基板と PTFE系基板の複素誘電率（ε'sub，tanδsub）の測定結果を

示す。ε'subと tanδsubの値は，分割円筒空洞共振器を用いて測定された共振器の f0

と Quから，モード整合法[2], [4]-[6]に基づいて計算した。図 3.9の ε'subと tanδsub

のエラーバーは測定の不確かさを示している。ε'subの不確かさは f0，誘電体基板

の厚さ tsub，分割円筒空洞共振器の空洞直径 Dcav，空洞高さ Hcavの繰り返し測定

による標準偏差から評価した。tanδsubの不確かさは共振器の Quと実効比導電率

σrs,plの繰り返し測定の標準偏差から評価した。図 3.9の上段は，LCP基板と PTFE
系基板の ε'subの周波数依存性を示している。10～80 GHzの周波数範囲において，
LCP基板と PTFE系基板の ε'subはそれぞれ約 3.39と 3.00であった。図 3.9の下
段は，LCP 基板と PTFE 系基板の tanδsubの周波数依存性を示している。周波数

が高くなるにつれて tanδsubは増加する。σriの測定には 2 次関数でフィッティン
グした tanδsubを使用した。 
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図 3.9  分割円筒空洞共振器法による LCP基板と PTFE系基板の ε'subと tanδsubの

周波数依存性の測定結果  
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3.3 測定結果 
3.3.1 励振方法による LCP銅張り基板の共振波形の比較 

 

NRD ガイド励振とループアンテナ励振による TE02δモードサファイア円柱共

振器の周波数応答と，f0，Quの測定値を比較した。図 3.10（a）は，TE02δモード

サファイア円柱共振器を NRD ガイドで励振した場合の周波数応答結果である。
ここでは，Drod = 3.101 mm，Hrod = 1.631 mmのサファイア円柱を，tsub = 0.100 mm，
tc = 0.020 mmの LCP銅張り基板の誘電体側に配置した。繰り返し測定により，
共振周波数 f0と Qu，およびそれらの標準偏差は，それぞれ 61.809 ± 0.007 GHz，
7900 ± 77と測定された。図 3.10（b）は，直径 0.9 mmのセミリジッド同軸ケー
ブルの先端に直径 0.5 mmのループが形成されたループアンテナにより，同じ共
振器を励振した場合の周波数応答結果を示している。f0 と Qu，およびそれらの

標準偏差は，それぞれ 61.804 ± 0.059 GHzと 3200 ± 1345と測定された。ループ
アンテナ励振により測定された Quの値は NRD ガイド励振で測定した値よりは
るかに小さくなっており，f0と Quの繰り返し測定の標準偏差も大きくなってい

る。また，ループアンテナ励振のバックグラウンドレベルは，NRD ガイド励振
のバックグラウンドレベルより高くなっている。ループアンテナ励振では，拡

大した共振波形は歪んでおり，正確な Qu の測定が困難になっている。さらに，

ループアンテナ励振の場合は，バックグランドレベルの再現性が著しく悪いこ

とも分かった。ループアンテナや同軸ケーブルの位置，ループの傾きをわずか

に変えるだけでバックグラウンドレベルが変動する傾向がみられた。 
これらの理由として，3.1.2 節のシミュレーション結果で述べた通り，ループ
アンテナ励振の場合には，同軸ケーブルの外部導体と遮蔽導体板が部分的に接

触しており，実験ごとに接触位置や状態が変化すると考えられ，f0と Quの繰り

返し測定におけるばらつきの原因となったと考えられる。また，平行平板導波

路やストリップライン状の構造からの放射により，Qu の測定値が小さくなって

しまったと考えられる。さらに，放射された電磁界の一部によって，バックグ

ラウンドレベルの増加や共振波形の歪みが生じてしまう。NRD ガイド励振では
これらの問題が改善できたと考えられる。 
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(a) NRDガイド励振 

 

 
(b) ループアンテナ励振 

 
図 3.10  LCP銅張り基板をセットした σi測定用のTE02δモードサファイア円柱共

振器の周波数応答結果  
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3.3.2 LCPと PTFE系銅張り基板の実効導電率測定結果 
 

LCPと PTFE系銅張り基板の，約 62，74，80 GHzにおける界面比導電率 σri，

表面比導電率 σrsの測定結果を表 3，4に示す。σriと σrsの値は，NRDガイド励振
による TE02δモードサファイア円柱共振器を用いて測定された。表 3，4 におい
て，誘電体厚さ tsubと導体厚さ tcは，LCP銅張り基板では 0.100 mmと 0.020 mm，
PTFE系銅張り基板では 0.128  mmと 0.020mmであった。NRDガイドの遮蔽導
体板の間隔 Hsは，約 62 GHzの測定では 2.215 mm，約 74および 80 GHzの測定
では 1.751 mmであった。 

LCP銅張り基板の σriの値は，PTFE系銅張り基板の σriの値より大きいことが

分かる。さらに，両基板とも σrsは σriより大きく，PTFE 系銅張り基板の σrsは

LCP 銅張り基板の σrsより大きかった。σri測定用の TE02δモードサファイア円柱

共振器では，（3.1）式の右辺における係数 Pe,subは Pe,rodより 3桁も小さい。した
がって，表 3に示すように，tanδsubの繰り返し測定の標準偏差の Δσriへの寄与は

無視できるほど小さいことが分かった。ΔσriとΔσrsの主な不確かさは，Quと tanδrod

の繰り返し測定の標準偏差に起因している。 
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表 3  LCPと PTFE系銅張り基板の界面比導電率 σriの測定結果 

 
 
表 4  LCPと PTFE系銅張り基板の表面比導電率 σrsの測定結果 

  

f 0 IL 0 σ ri
± Δ f 0 ± Δ IL 0 ± Δσ ri

(GHz) (dB) (%) (%) (%) (%) (%)

61.809 7900 31.9 34.8 1.6 0.3 1.1 ＜0.1

±0.007 ±77 ±1.4 ±2.0

74.454 5147 31.8 29.7 2.1 0.3 3.2 ＜0.1

±0.014 ±102 ±1.6 ±3.9

79.802 6308 34.8 27.5 1.4 0.4 1.1 ＜0.1

±0.005 ±59 ±1.6 ±1.8

61.782 5388 31.0 7.0 0.1 ＜0.1 0.1 ＜0.1

±0.004 ±15 ±2.0 ±0.1

74.090 3427 36.0 6.8 0.2 ＜0.1 0.4 ＜0.1

±0.008 ±33 ±0.6 ±0.4

79.785 4511 30.4 5.6 0.2 ＜0.1 0.1 ＜0.1

±0.009 ±39 ±0.9 ±0.2

銅張り
基板

Q u

± ΔQ u

LCP

PTFE系

 Δσ ri , Qu  Δσ ri , σ s,pl  Δσ ri , tanδ rod Δσ ri , tanδ sub

f 0 IL 0 σ rs
± Δ f 0 ± Δ IL 0 ± Δσ rs

(GHz) (dB) (%) (%) (%) (%)

62.655 8347 31.2 59.2 1.1 0.6 2.2

±0.005 ±30 ±0.3 ±2.5

76.554 5556 34.8 57.6 0.6 0.5 6.3

±0.001 ±17 ±0.9 ±6.3

80.852 6659 30.9 48.5 2.5 0.8 2.5

±0.006 ±54 ±0.8 ±3.6

62.725 8464 32.8 66.8 1.1 0.8 2.6

±0.005 ±23 ±0.5 ±3.0

76.619 5651 32.9 61.8 1.0 0.6 6.8

±0.001 ±25 ±0.6 ±6.9

81.104 6706 34.6 56.9 2.6 1.1 3.1

±0.001 ±44 ±0.6 ±4.2

PTFE系

銅張り
基板

 Δσ rs , Qu  Δσ rs , σ s,pl  Δσ rs , tanδ rodQ u

± ΔQ u

LCP
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3.3.3 ループ励振と組み合わせた LCP と PTFE 系銅張り基板の周波数依存性
測定結果 
 
本手法の妥当性を確認するために，3.3.2 節で得られた結果と，従来のループ
アンテナ励振による TE0m1 モードの誘電体円柱共振器法を用いて得られた 50 
GHz以下における σriと σrsとの，周波数に対する整合性を調べた。 

図 3.11 は，LCP と PTFE 系銅張り基板の σriと σrsの周波数依存性の測定結果

を示している。62，74，80 GHzの σriと σrsの値は，本手法である NRDガイド励
振による TE02δモードサファイア円柱共振器を用いて測定された。一方，2～50  
GHzの σriと σrsの値は，従来のループアンテナ励振による TE0m1モードの誘電体

円柱共振器法を用いて測定された[24], [28]。2つの異なる測定手法を用いた結果
は，周波数に対して整合しており，本手法の妥当性を示していると言える。 
図 3.11は，σriと σrsに関するいくつかの傾向を示している。 

1）  LCPと PTFE系銅張り基板ともに，σriは σrsよりも小さい。 
2）  LCP銅張り基板の σriは，2～50 GHzの範囲においては，周波数上昇に対し
てほぼ直線的に減少するが，50 GHz以上では減少の傾きが小さくなっている。 
3）  PTFE系銅張り基板の σriは，2～30 GHzの範囲においては，周波数上昇に
伴い 60 ％から 10 ％へと急激に減少し，30 GHz以上の周波数領域ではわずかに
減少を続けている。その周波数依存性は，周波数に対して指数関数的に減少し

ていることがわかる。 
4）  LCP と PTFE 系銅張り基板ともに，σrsの周波数に対する減少は σriよりも

緩やかであるが，30 GHz以上では減少の傾きが大きくなっている。 
図 3.12に，LCP と PTFE系銅張り基板の銅箔と誘電体基板との界面の走査型
電子顕微鏡（Scanning electron microscopy, SEM）による断面像を示す。PTFE系
銅張り基板の界面粗さは LCP 銅張り基板のそれよりも著しく大きい。5 枚の断
面画像から測定した二乗平均平方根粗さ Rqは，PTFE 系銅張り基板が 1.6 μm，
LCP銅張り基板が 0.36 μmであった。この界面粗さの違いが，図 3.11に示した
LCPと PTFE系銅張り基板の σriの周波数依存性の違いの主因であると思われる。

一方，各銅箔の表面側には，粗さというよりはうねりと捉えた方が良いような，

周期的で緩やかな大きな凹凸が観察される。これが，図 3.11に示す LCPと PTFE
系銅張り基板の σri，σrsの違いの原因となっていると考えられる。 
最近，Goldら[41]-[43]は，粗い導体表面における表皮効果のような電磁界の相
互作用を説明するために，導電率の Gradient Modelを提唱した。Gradient Model
では，粗い導体表面による導体損失を考慮するために，周波数に依存した実効

導電率 σeffを導入している。Gradient Modelによって二乗平均平方根粗さ Rqから

計算される実効導電率 σeffは，Rqの増加とともに減少し，マイクロ波，ミリ波帯
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では周波数の増加とともに指数関数的に減少する傾向を示す[42]。さらに，
Sepaintnerらは，異種金属層を持ち，界面の粗さプロファイルが正規分布とは異
なる基板の σeffの計算に Gradient Model を適用した[44], [45]。本研究結果と，
Gradient Model を用いて得られた計算結果との比較および考察について詳細は，
付録 Bに示す。PTFE系銅張り基板の σriは，Gradient Modelにより計算した指数
関数的な周波数依存性を示している。しかし，LCP 銅張り基板では周波数依存
性の傾向が異なる。LCP 基板における σiの線形的な周波数依存性は，界面に形

成された Ni-Co-Cu合金層によるものと思われる。このような合金層が界面に存
在する場合，その組成，厚さ，直流の導電率は一般に不明であるため，Gradient 
Modelから正確な実効導電率を予測することは困難である。そのため，マイクロ
波からミリ波までの周波数領域においては，σiと σsを直接測定することが重要

である。 
 以上，本章では，NRD ガイド励振による TE02δモードサファイア円柱共振器

が，60GHz以上における銅張り基板の σiと σsの測定に有効な手法であることを

示した。 
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図 3.11  LCPと PTFE系銅張り基板の実効比導電率 σriと σrsの周波数依存性の測

定結果 
 

 
（a）LCP銅張り基板           （b）PTFE系銅張り基板 

図 3.12  銅箔と誘電体基板の界面における走査型電子顕微鏡（SEM）による断
面像 
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第 4 章 複素誘電率および界面導電率と表面導電率の測定結果を用

いた伝送損失のシミュレーション 
 

本章では，本研究において開発した 2 種類の測定技術と，既存の測定技術を
併用して得られたマイクロ波・ミリ波帯における誘電体の複素誘電率および導

体の界面導電率と表面導電率の周波数依存性測定結果を用いて，LCP と PTFE
系基板を用いたマイクロストリップ線路の伝送損失の計算を行う。公称値を使

用した伝送損失の計算結果と比べて，計算精度が改善することを説明する。さ

らに，誘電体損失と，導体損失を切り分けて評価することで，低電力損失化に

向けた基板材料開発につながることを示す。 
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4.1 計算モデル（マイクロストリップ線路） 
 

 伝送損失を計算するためのシミュレーションモデルには，マイクロストリッ

プ線路を用いた。基板材料には，2，3章で取り扱った LCP と PTFE系基板の 2
種類の材料を用いた。マイクロストリップ線路の特性インピーダンスは 50 Ωに
なるように設計しており，LCPと PTFE系基板における線路幅は，それぞれ 0.265 
mm，0.270 mmとした。なお，両方の基板において，誘電体厚みは 0.100 mm厚，
電極厚みは 0.010 mmとした。 
 誘電体材料の複素誘電率には，基板厚み方向と面内方向のそれぞれの周波数

依存性の測定結果を反映した。厚み方向の複素誘電率には，本研究において開

発した PTFE シートを装荷した TM0m0モード平衡形円板共振器による測定結果

（図 2.11，図 2.12 の PTFE 装荷有りの測定結果）を用いた。また，面内方向の
複素誘電率には，既存技術である分割円筒空洞共振器法による測定結果（図 3.9）
を用いた。 
一方，導体の実効導電率には，マイクロストリップ線路の誘電体側での導体

の実効導電率として界面導電率を，また表面側での導体の実効導電率として表

面導電率の周波数依存性の測定結果をそれぞれ反映した。界面導電率と表面導

電率には，本研究にて開発した NRD ガイド励振による TE02δモードサファイア

円柱共振器と，既存技術であるループアンテナ励振による TE0m1モードの誘電体

円柱共振器を併用して得られた測定結果（図 3.11）を用いた。 
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4.2 LCPと PTFE系基板の伝送損失の計算結果と本研究技術の有効性について 
  

 図 4.1 は，4.1 節に示した計算モデルにおける，マイクロ波・ミリ波帯におけ
る LCP と PTFE 系基板の伝送損失の計算結果である。ただし，図の縦軸は伝送
損失をマイナス表記として示している。比較のため，本研究で開発した測定技

術を活用した場合の伝送損失の計算結果に加えて，メーカーの公称値を用いた

場合の計算結果を示している。なお，LCP基板の公称値として，14 GHzにおけ
る厚み方向の比誘電率 εrn = 3.3，誘電正接 tanδn = 2×10-3，10 GHzにおける面内方
向の比誘電率 εrt = 2.9，誘電正接 tanδt = 2×10-3を用いた。PTFE系基板の公称値
として，10GHzにおける厚み方向の比誘電率 εrn = 3.0，誘電正接 tanδn = 1×10-3

を用いた。PTFE系基板において，面内方向の複素誘電率に関しては公称値がな
いため，厚み方向の複素誘電率と同じ値を用いた。また，LCPと PTFE系基板の
両方において，導体の界面導電率と表面導電率に関しては公称値がないため，

界面比導電率 σri = 100%，表面比導電率 σrs =100%を用いた。伝送損失の計算には，
FEMによる電磁界シミュレータ HFSSを用いた。 
図 4.1から，周波数が高くなると，本研究で開発した測定技術を活用した伝送
損失の計算結果と，公称値を用いた伝送損失の計算結果との乖離が大きくなる

ことが分かる。この理由は，公称値を用いた伝送損失の計算結果においては，

誘電体の複素誘電率と導体の実効導電率の周波数依存性が反映されていないた

め，本来よりも伝送損失が小さく見積もられてしまうためである。LCP 基板に
おいて，tanδtおよび tanδnは周波数と伴に上昇するが，公称値を用いた伝送損失

の計算においては 10 GHz付近の値が使用され，周波数依存性が考慮できていな
い。また，LCPと PTFE系基板の導体の界面比導電率 σriと表面比導電率 σrsは周

波数が高くなると，いずれの基板においても大きく低下するが，公称値がない

ため，σri = 100%，σrs =100%が使用している。さらに，誘電体損失と導体損失は，
それぞれ（1.2）式と（1.3）式に示したように，周波数が高くなるほどその値が
大きくなる。つまり，周波数依存性が考慮できない公称値を用いた伝送損失の

計算の場合には，周波数が高くなるほど伝送損失の計算結果が小さく見積もら

れやすいことを示している。 
図 4.1 より，LCP 基板において，本開発手法を活用した計算結果では 80GHz
において伝送損失|α| = 0.87 dB/cm，PTFE系基板においては|α| = 1.12 dB/cmとな
っており，PTFE系基板の方が LCP基板よりも，|α|は大きいことが分かる。LCP
と PTFE系基板の伝送損失の内訳を考えるために，誘電体損失と導体損失を切り
分けた評価を行う。本研究では複素誘電率の周波数依存性と，導体の実効導電

率の周波数依存性を測定しているため，誘電体損失と導体損失の寄与について

切り分けることが可能である。具体的にはシミュレーションのモデルにおいて，
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誘電体損失を求める際には，導体を完全導体とし導体損失をゼロにすることで，

誘電体損失が求まる。導体損損失を求める際には，誘電体の誘電正接をゼロと

し誘電体損失をゼロとすることで，導体損失が求まる。なお，それらの計算結

果には，正確には放射損失も含まれるが，今回のモデルでは誘電体損失と導体

損失に比べて放射損失は無視できるほど小さかった。図 4.2は，図 4.1に示した
LCPと PTFE系基板の伝送損失の計算結果に加えて，誘電体損失と導体損失につ
いてプロットしたものである。LCPと PTFE系基板の両方において，伝送損失の
うち誘電体損失よりも導体損失の占める割合の方が大きいことが分かる。これ

らの基板においては，誘電体損失よりも，導体損失の改善を優先して行うこと

で，より低電力損失化につながることが分かる。また，誘電体損失に関しては，

PTFE系基板の方が LCP基板よりも小さいが，導体損失に関しては，PTFE系基
板の方が LCP基板よりもはるかに大きい。そのため，全損失量では，PTFE系基
板の方が LCP基板よりも大きくなっていることが分かった。 
また，ミリ波帯では，一般的には誘電体損失（∝ f）の方が導体損失（∝ √f）
よりも大きくなるだろうと考えられていたが，実際には界面導電率の低下が著

しいため，導体損失の方が誘電体損失よりも大きいことが本研究によって明ら

かとなった。5G，6Gなどの次世代通信ではこのような現象を考慮した上で改善
を進めなければならない。そのため，本研究によって，次世代通信の低電力損

失化に向けた基板材料開発につなげられると考えられる。 
以上，本章では，本研究で開発した 2 種類の測定技術を活用することで得ら
れた，マイクロ波・ミリ波帯における誘電体の複素誘電率および，導体の界面

導電率と表面導電率の周波数依存性の測定結果をシミュレーションに反映し，

LCP と PTFE 系基板を用いたマイクロストリップ線路の伝送損失の計算を行っ
た。公称値を使用した伝送損失の計算結果と比べて，その計算精度が改善する

ことを示した。さらに，本研究で開発した測定技術を活用することで，誘電体

損失と，導体損失を切り分けて評価することが可能であり，低消費電力化のた

めの基板材料開発につながることを示した。 
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       （a）LCP基板 

 

 
      （b）PTFE系基板 

図 4.1  マイクロストリップ線路における本開発手法を活用した場合と公称値か
ら計算した場合の，LCPと PTFE系基板における伝送損失の計算結果の比較 
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（a）LCP基板 

 
（b）PTFE系基板 

 
図 4.2  マイクロストリップ線路における誘電体損失と導体損失，およびトータ
ルの伝送損失の計算結果 
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第 5章 結論 

 
本論文では，次世代移動体通信の低消費電力化に向けて重要となる，マイク

ロ波・ミリ波帯における誘電体の複素誘電率と，導体の実効導電率の高精度な

測定方法の開発に取り組んだ。 
1章では，本研究の背景と従来の測定技術における課題を示した。 
2章では，PTFEシートを装荷した TM0m0モード平衡形円板共振器を用いた基

板厚み方向の比誘電率 εrnと誘電正接 tanδnの測定技術を考案した。これにより，

従来の測定技術では，εrnと tanδnの正確な測定が困難であった 0.1 mm以下の薄
い基板，あるいは tanδ = 10-2～10-3の中損失基板においても，高精度な測定が可

能となった。PTFEシートを平衡形円板共振器に装荷することにより，導体損失
と誘電体損失を両方とも改善でき，測定試料単体で平衡形円板共振器を構成し

た場合と比べて Quが高く改善できることを示した。一方，電磁界解析が複雑に

なるため，3 つの解析モデルを併用することで共振周波数と Quの計算において

簡便化を図り，効率的な複素誘電率計算を実現した。実際に，FR4 基板，LCP
基板，PTFE系基板材料において複素誘電率を測定することにより，この手法の
有効性を示した。 

3章では，NRDガイド励振による TE02δモードサファイア円柱共振器を用いた

銅張り基板の界面導電率 σiと表面導電率 σsの測定技術を考案した。これにより，

従来の測定技術では，σiと σsの正確な測定が困難であった 60 GHz以上の周波数
においても，高精度な測定が可能となった。60 GHz以上において，NRDガイド
による励振を用いた本手法ではループアンテナによる励振に比べて，バックグ

ラウンドレベルを大幅に改善できることをシミュレーションと測定を通して検

証した。実際に，LCP と PTFE 系銅張り基板において本手法を適用し σiと σsを

測定することにより，本手法の有効性について示した。また，本手法で得られ

たデータが，50GHz 以下における従来のマイクロ波帯のループアンテナ励振に
よる TE0m1 モードの誘電体円柱共振器を用いた測定結果と周波数に関して整合

していることを確認した。 
4章では，本研究で開発した 2種類の測定技術と，既存の測定技術を併用して
測定されたマイクロ波～ミリ波までの誘電体の複素誘電率と，導体の界面導電

率と表面導電率の周波数特性をシミュレーションに反映することで，公称値を

用いた場合よりも，伝送損失の計算精度が改善することを示した。さらに，本

研究で開発した測定技術を活用することで，誘電体損失と，導体損失を切り分

けて評価することが可能となった。これまで，一般的にはミリ波帯では，誘電

体損失（∝ f）の方が導体損失（∝ √f）よりも大きくなるだろうと考えられて
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いたが，実際には界面導電率の低下が著しいため，導体損失の方が誘電体損失

よりも大きいことが本研究によって明らかとなった。5G，6Gなどの次世代通信
ではこのような現象を考慮した上で改善を進めなければならない。本研究によ

って，次世代通信の低電力損失化に向けた基板材料開発につなげられることを

示した。 
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付録 

A PTFEシートを装荷した平衡形円板共振器における解析式の導出 

A.1 （2.6）式における共振周波数の導出 
A.1.1 基準モデルにおける共振周波数 fbの解析 

 
基準モデルの回転軸は z軸である。誘電体が単層の場合には，文献[16], [18]に
記載されている。図 2.3（a）の解析においては，解析領域を 0≦r≦R とし，ま
た，対称構造を考慮して領域内を均等媒質の領域[I] 0≦z≦L1，領域[II] L1≦z≦
L2に分割する。これら領域に対する添え字は，それぞれ 1，2とする。ここで TM
モードの解析のため，電気的ヘルツベクトルの z 成分 Πeを考える。ただし，文

献[16], [18]と同様に磁性体は取り扱わないものとして，比透磁率は 1とし，誘電
体および導体は無損失と仮定し，時間因子 ejωtは省略する。また，このモデルで

は解析領域を 0≦r≦R としており導体の厚みは解析結果に影響しないため，導
体の厚みを 0とし，r = Rの位置で磁気壁を仮定し，導体の短絡条件を考慮する
と領域[I]，[II]に対して Πeは次式のようになる。 
 
 

𝛱𝑒1 = 𝐴𝑝J0(𝑘𝑟𝑝𝑟)cos𝛽1𝑝z (𝐴. 1) 
𝛱𝑒2 = 𝐵𝑝J0(𝑘𝑟𝑝𝑟)cos𝛽2𝑝(𝑡1 + 𝑡2 − 𝑧) (𝐴. 2) 

 
ただし，Ap，Bpは境界条件により決定される係数であり，Jn(x)は n次の第一種ベ
ッセル関数，krpは半径方向の波数，βpは位相定数である。ここで，各領域にお

ける βpは次式で与えられる。 
 

𝛽1𝑝
2 = 휀1𝑘0

2 − 𝑘𝑟𝑝
2 (𝐴. 3) 

𝛽2𝑝
2 = 휀2𝑘0

2 − 𝑘𝑟𝑝
2 (𝐴. 4) 

𝑘𝑟𝑝 =
𝑢𝑝

𝑅
(𝐴. 5) 

 
ここで，k0 = 2πfb/cである。cは光速であり，fbは共振周波数である。upは J’0(up) 
= 0の根であり，TM0p0モードを想定すると各電磁界は，次式から求められる。 
 

𝐸𝑧 = 𝑘2𝛱𝑒 +
𝜕2𝛱𝑒

𝜕𝑧2
(𝐴. 6) 
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𝐸𝑟 =
𝜕2𝛱𝑒

𝜕𝑟𝜕𝑧
(𝐴. 7) 

𝐻𝛩 = 𝑗𝜔휀
𝜕𝛱𝑒

𝜕𝑟
(𝐴. 8) 

 
ここで，z = L1における Erおよび HΘの連続性を考えると， 
 

[𝐻] [
𝐴𝑝

𝐵𝑝
] = 0 (𝐴. 9) 

 
ただし， 

𝐻 = [
휀1cos 𝛽1𝑝𝑡1 −휀2cos 𝛽2𝑝𝑡2

𝛽1𝑝sin 𝛽1𝑝𝑡1 𝛽2𝑝sin 𝛽2𝑝𝑡2
] (𝐴. 10) 

 
Apおよび Bpが自明でない解を持つためには，Hの行列式（detH）は次式となる。 
 

det𝐻(𝑓𝑏; 휀1, 𝑡1, 휀2, 𝑡2, 𝑅) = 0 (𝐴. 11) 
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A.1.2 励振孔モデルにおける共振周波数 fhの解析 
 
誘電体が単層の場合は，文献[18]に記載されている。回転軸は，z 軸である。
図 2.3（b）の解析においては，解析領域を 0≦r≦Rと 0≦r≦aとし，また，対称
構造を考慮して領域内を均等媒質の領域[I] 0≦z≦L1，領域[II] L1≦z≦L2，領域

[III] L2≦z≦L3に分割する。これら領域に対する添え字は，それぞれ 1，2，3と
する。以下，基準モデルの解析条件と同様で導体の厚みも 0 とし，r ＝ R の位
置で磁気壁を仮定した。導体の短絡条件を考慮すると領域[I]，[II]，[III]に対し
て Πeは次式のようになる。 
 

𝛱𝑒1 = ∑ 𝐴𝑝J0(𝑘𝑟𝑝𝑟)cos𝛽1𝑝𝑧

∞

𝑝=1

(𝐴. 12) 

𝛱𝑒2 = ∑ 𝐵𝑝J0(𝑘𝑟𝑝𝑟)cos𝛽2𝑝𝑧 + 𝐶𝑝J0(𝑘𝑟𝑝𝑟)sin𝛽2𝑝𝑧

∞

𝑝=1

(𝐴. 13) 

𝛱𝑒3 = ∑ 𝐷𝑞J0(𝑘𝑟𝑞𝑟)cos𝛽3𝑞(𝑡1 + 𝑡2+𝑡3 − 𝑧)

∞

𝑞=1

(𝐴. 14) 

 
ただし，Ap，Bp，Cp，Dq は境界条件により決定される係数である。また，各領

域における βpと βqは次式で与えられる。 
 

𝛽1𝑝
2 = 휀1𝑘0

2 − 𝑘𝑟𝑝
2 (𝐴. 15) 

𝛽2𝑝
2 = 휀2𝑘0

2 − 𝑘𝑟𝑝
2 (𝐴. 16) 

𝛽3𝑞
2 = 𝑘0

2 − 𝑘𝑟𝑞
2 (𝐴. 17) 

𝑘𝑟𝑝 = 𝑢𝑝/𝑅 (𝐴. 18) 
𝑘𝑟𝑞 = 𝑣𝑞/𝑎 (𝐴. 19) 

 
ここで，vqは，J0(vq) = 0の根である。各電磁界は，（A.6）～（A.8） 式から求め
られる。z = L1における Erおよび HΘの連続性を考えると次式を得る。 
 

𝐺𝑝 =
𝐶𝑝

𝐵𝑝
=

휀1𝛽2𝑝tan𝛽2𝑝𝑡1 − 휀2𝛽1𝑝tan𝛽1𝑝𝑡1

휀2𝛽1𝑝tan𝛽1𝑝𝑡1tan𝛽2𝑝𝑡1 + 휀1𝛽2𝑝

(𝐴. 20) 

 
次に領域[II]，[III]の境界条件を考える。境界上の電界の r成分を Er（r）とし，  
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∑
휀𝑟

𝑅2𝛽2𝑝J0
𝟐(𝑢𝑝)

∞

𝑝=1

𝐹𝑝𝑃𝑝𝑞 ∫ 𝐸𝑟(𝑟)𝑟J1(𝑘𝑟𝑝𝑟)𝑑𝑟
𝑎

0

= −
cot𝛽3𝑞𝑡3

𝛽3𝑞
∫ 𝐸𝑟(𝑟)𝑟J1(𝑘𝑟𝑞𝑟)𝑑𝑟

𝑎

0

(𝐴. 21)

 

 
ただし， 
 

𝐹𝑝 =
1 + 𝐺𝑝tan𝛽2𝑝𝐿2

tan𝛽2𝑝𝐿2 − 𝐺𝑝

(𝐴. 22) 

𝑃𝑝𝑞 =
1

𝑣𝑞
2 − (

𝑢𝑝

𝑆 )
2

𝑢𝑝

𝑆
J1(𝑣𝑞)J0 (

𝑢𝑝

𝑆
) (𝐴. 23) 

 
ここで，S = R/aとした。リッツ・ガレルキン法を適応し，Er(r)を領域[II]の固有
関数で次のように展開する。 
 

𝐸𝑟（𝒓） = ∑ 𝐸𝑙 J1(𝑘𝑟2𝑙𝑟)

∞

𝑙=1

(𝐴. 24) 

𝑘𝑟2𝑙 =
𝑣𝑙

𝑎
(𝐴. 25) 

 
数式を整理すると， 
 

[𝐻𝑙𝑞][𝐸𝑙] = 0 (𝐴. 26) 
 
ただし，Hlqの行列要素 hlqは， 
 

  ℎ𝑙𝑞 =
𝛿𝑙𝑞

4

cot𝛽3𝑞𝑡3

𝛽3𝑞
J1

2(𝑣𝑞) + ∑
휀𝑟

𝛽2𝑝

𝐹𝑝𝑃𝑝𝑞𝑃𝑝𝑙

𝑆2J0
2(𝑢𝑝)

∞

𝑝=1

(𝐴. 27) 

𝑃𝑝𝑙 =
1

𝑣𝑙
2 − (

𝑢𝑝

𝑆 )
2

𝑢𝑝

𝑆
J1（𝑣𝑙）J0 (

𝑢𝑝

𝑆
) (𝐴. 28) 
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A.1.3 縁端効果モデルにおける共振周波数 feの解析 
 
 誘電体が単層の場合は，文献[16]に記載されている。回転軸は，z 軸である。
図 2.3（c）の解析においては，解析領域を 0≦r≦∞とし，また，対称構造を考慮
して領域内を均等媒質の領域[I] 0≦r≦R，L0≦z≦L1，領域[II] 0≦r≦R，L1≦z≦
L2，領域[III] R≦r≦∞，0≦z≦L1，領域[IV] R≦r≦∞，L1≦z≦L2に分割する。こ

れら領域に対する添え字は，それぞれ 1，2，3，4とする。また，このモデルで
は解析領域を 0≦r≦∞としており導体の厚みが解析結果に影響するため，導体の
厚みを t0とし，導体の短絡条件を考慮すると領域[I]から[IV]に対して Πeは次式

のようになる。 
 

𝛱𝑒1 = ∑ 𝐴𝑝J0(𝑘𝑟𝑝𝑟)cos𝛽1𝑝(−𝑡0 + 𝑧)

∞

𝑝=1

(𝐴. 29) 

𝛱𝑒2 = ∑ 𝐵𝑝J0(𝑘𝑟𝑝𝑟)cos𝛽2𝑝(𝑡0 + 𝑡1 + 𝑡2 − 𝑧)

∞

𝑝=1

(𝐴. 30) 

𝛱𝑒3 = − ∑ 𝐶𝑞K0(𝑘𝑟𝑞𝑟)sin𝛽3𝑞𝑧

∞

𝑞=1

(𝐴. 31) 

𝛱𝑒4 = − ∑ 𝐷𝑞K0(𝑘𝑟𝑞𝑟)cos𝛽4𝑞(𝑡0 + 𝑡1 + 𝑡2 − 𝑧)

∞

𝑞=1

(𝐴. 32) 

 
ただし，Ap，Bp，Cq，Dq は境界条件により決定される係数である。また，各領

域における βpと βqは次式で与えられる。 
 

𝛽1𝑝
2 = 휀1𝑘0

2 − 𝑘𝑟𝑝
2 (𝐴. 33) 

𝛽2𝑝
2 = 휀2𝑘0

2 − 𝑘𝑟𝑝
2 (𝐴. 34) 

𝛽3𝑞
2 = 휀1𝑘0

2 − 𝑘𝑟𝑞
2 (𝐴. 35) 

𝛽4𝑞
2 = 휀2𝑘0

2 − 𝑘𝑟𝑞
2 (𝐴. 36) 

 
各電磁界は，（A.6）～（A.8）式から求められる。ここで，領域[I]，[II]に対して，
z = L1における Erおよび HΘの連続性を考えると，krpに関して p番目の根が求め
られる。同様に，領域[III]，[IV]に対して，z = L1における Erおよび HΘの連続性

を考えると，krqに関して q番目の根が求められる。 
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次に領域[II]，[IV]に対して，r = Rにおける Ezと HΘの連続性を考えると次式

を得る。 
 

∑ 𝐵𝑝𝑘𝑟𝑝J0(𝑘𝑟𝑝𝑅)𝑃𝑝𝑞 = −𝐷𝑞

∞

𝑝=1

𝑘𝑟𝑞
2 K0(𝑘𝑟𝑝𝑅)𝑄𝑞 (𝐴. 37) 

∑ 𝐵𝑝𝑘𝑟𝑝J1(𝑘𝑟𝑝𝑅)𝑃𝑝𝑞 = −𝐷𝑞

∞

𝑝=1

𝑘𝑟𝑞K1(𝑘𝑟𝑝𝑅)𝑄𝑞 (𝐴. 38) 

 
ただし， 
 

𝑃𝑝𝑞 = ∫ cos
𝐿2

𝐿1

𝛽2𝑝(𝐿2 − 𝑧)cos𝛽4𝑞(𝐿2 − 𝑧)𝑑𝑧 (𝐴. 39) 

𝑄𝑞 = ∫ cos2
𝐿2

𝐿1

𝛽4𝑞(𝐿2 − 𝑧)𝑑𝑧 (𝐴. 40) 

 
同様に，領域[I]，[III]に対して，r = Rにおける Ezと HΘの連続性を考えると次式

を得る。 
 

∑ 𝐵𝑝𝑘𝑟𝑝J0(𝑘𝑟𝑝𝑅)𝑅𝑝𝑞𝑇𝑝𝑞 = −𝐷𝑞

∞

𝑝=1

𝑘𝑟𝑞
2K0(𝑘𝑟𝑝𝑅)𝑆𝑞 (𝐴. 41) 

∑ 𝐵𝑝𝑘𝑟𝑝J1(𝑘𝑟𝑝𝑅)𝑅𝑝𝑞𝑇𝑝𝑞 = −𝐷𝑞

∞

𝑝=1

𝑘𝑟𝑞K1(𝑘𝑟𝑝𝑅)𝑆𝑞 (𝐴. 42) 

 
ただし， 
 

𝑅𝑝𝑞 = ∫ cos
𝐿1

0

𝛽1𝑝(−𝐿1 + 𝑧)sin𝛽3𝑞𝑧𝑑𝑧 (𝐴. 43) 

𝑆𝑞 = ∫ sin2
𝐿1

0

𝛽3𝑞𝑧𝑑𝑧 (𝐴. 44) 

𝑇𝑝𝑞 =
cos𝛽2𝑝𝑡2sin𝛽3𝑞（𝑡1 + 𝑡0）

cos𝛽1𝑝𝑡1cos𝛽4𝑞𝑡2

(𝐴. 45) 
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数式を整理すると， 
 

[𝐻𝑝𝑞][𝐵𝑝] = 0 (𝐴. 46) 
 
ただし，Hpqの行列要素 hpqは， 
 

ℎ𝑝𝑞 = (
𝑃𝑝𝑞 + 𝑇𝑝𝑞𝑅𝑝𝑞

𝑄𝑞 + 𝑆𝑞
) (

J1（𝑘𝑟𝑝𝑅）

𝑘𝑟𝑝J0（𝑘𝑟𝑝𝑅）
+

K1（𝑘𝑟𝑞𝑅）

𝑘𝑟𝑞K0（𝑘𝑟𝑞𝑅）
) (𝐴. 47) 
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A.2 （2.7）式における無負荷 Q値の導出 
 
各モデルに対して Q 値の算出手法は，同様の手順となるため，基準モデルの
み例にとって説明する。ここで，同様の手順とは各モデルの領域に対して電磁

界を計算することである。 
（A.11）式より fbが求められると，（A.9）式において Ap = 1とすることにより，
固有ベクトルが定められる。これにより未知係数 Bpを決定することができ，各

領域の電磁界が求められる。Quは（2.1）式を用いて求められる。ここで，Qcと

Qdは，領域[Ⅰ]，[Ⅱ]を考慮して，次式で表される。 
 

𝑄𝑐 = ω
𝑊1 + 𝑊2

𝑃𝑐1 + 𝑃𝑐2

(𝐴. 48) 

𝑄𝑑 = ω
𝑊1 + 𝑊2

𝑃𝑑1 + 𝑃𝑑2

(𝐴. 49) 

 
ここで，Pc は導体部分での損失電力，Pd は誘電体部分での損失電力を示す。W
は，電界成分を体積分することで求められる。添え字は各領域を示す。 
 

𝑊1 =
휀0휀1

2
∫ ∫ ∫ |𝐸𝑧1|2

𝐿1

0

2𝜋

0

𝑅

0

𝑟𝑑𝑟𝑑𝜃𝑑𝑧 +
휀0휀1

2
∫ ∫ ∫ |𝐸𝑟1|2

𝐿1

0

2𝜋

0

𝑅

0

𝑟𝑑𝑟𝑑𝜃𝑑𝑧 (𝐴. 50) 

𝑊2 =
휀0휀2

2
∫ ∫ ∫ |𝐸𝑧2|2

𝐿2

𝐿1

2𝜋

0

𝑅

0

𝑟𝑑𝑟𝑑𝜃𝑑𝑧 +
휀0휀2

2
∫ ∫ ∫ |𝐸𝑟2|2

𝐿2

𝐿1

2𝜋

0

𝑅

0

𝑟𝑑𝑟𝑑𝜃𝑑𝑧 (𝐴. 51) 

 
Pcは，導体との接触面において磁界成分を面積分することで求められる。 
 

𝑃𝑐1 =
𝑅𝑠

2
∫ ∫ |𝐻𝜃1|2

𝑧=0

2𝜋

0

𝑅

0

𝑟𝑑𝑟𝑑𝜃 (𝐴. 52) 

𝑃𝑐2 =
𝑅𝑠

2
∫ ∫ |𝐻𝜃2|2

𝑧=𝐿2

2𝜋

0

𝑅

0

𝑟𝑑𝑟𝑑𝜃 (𝐴. 53) 

𝑅ｓ = √
𝜔0𝜇

2𝜎
(𝐴. 54) 

 
ここで，Rsは表皮抵抗とする。一方，Pdは，以下のように求められる。 
 

𝑃𝑑1 = 𝜔𝑊1tan𝛿1 (𝐴. 55) 
𝑃𝑑2 = 𝜔𝑊2tan𝛿2 (𝐴. 56) 
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B 界面導電率σriの周波数依存性の測定結果とGradient Modelにより計算された
σeffとの比較 
 
図 B.1は，界面比導電率 σri = σi/σ0 （σ0 = 5.8 × 107 S/m）の測定結果と，Gradient 

Model[41]-[43]に基づく実効比導電率 σeff/σ の周波数依存性を比較した結果であ
る。図 3.11に示した σriの周波数依存性のデータに加えて，二乗平均平方根粗さ

Rq = 0.25 μm, 0.5 μm, 1 μm, 2 μmを持ち，且つ直流の導電率として σ0を持った導

体についてGradient Modelの理論に従って計算した実効導電率 σeff/σ0をプロット

している。なお，Rq = 0.25 μm, 0.5 μm, 1 μmにおける σeff/σ0の周波数依存性は[42]
と良く一致している。 
界面粗さ Rq = 1.6 μmの PTFE系銅張り基板の σriは，Rq = 2 μmの σeff/σ0に近い

指数関数的な周波数依存性を示している。一方，界面粗さ Rq = 0.36 μmの LCP
銅張り基板の σriの周波数依存性は 50GHzまでほぼ線形に減少しており，Gradient 
Modelで求めた σeff/σ0の周波数依存性と異なる。透過型電子顕微鏡（Transmission 
electron microscopy, TEM）観察およびエネルギー分散型 X 線分光法（Energy 
dispersive X-ray spectroscopy, EDX）による元素分析によると，LCP銅張り基板の
銅箔と誘電体基板の界面に厚さ 0.1～0.2μmの Ni-Co-Cu合金層が観察された。銅
箔の接着面に形成された Niの薄膜は誘電体基板との密着性を高める効果がある
が，同時に高周波での伝送損失を増加させる原因となることが報告されている

[46]。LCP 基板における σi の線形的な周波数依存性は，界面に形成された

Ni-Co-Cu 合金層によるものと思われる。このような合金層が界面に存在する場
合，その組成，厚さ，直流の導電率は一般に不明であるため，Gradient Modelか
ら正確な実効導電率を予測することは困難である。 
一方，図 3.11に示した σrsの周波数依存性において，2段階の減少に見える原
因は明らかではないが，銅箔の表面側の緩やかな凹凸からなるうねりと表面酸

化の影響による可能性がある。PTFE系銅張り基板と LCP銅張り基板の表面側の
うねりプロファイルはほぼ正規分布であり，それらの Rqは 0.3～0.4μmで，LCP
基板の界面側の Rq とほぼ同じであった。銅張り基板の表面側の Rq を用いて

Gradientモデルで計算した σeffは，我々の測定した σsよりもはるかに低い値とな

った。例えば，30GHzでは，計算上の σeffは 50～60%であるのに対し，我々の測
定した σsは 80～90%であった。 
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図B.1  界面導電率 σriの周波数依存性の測定結果とGradient Modelにより計算さ
れた σeff /σ0との比較 
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