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第1章 序論

1.1 研究の背景

近年，我々の生活は情報通信技術のめざましい発展により，非常に便利で快適なものに

なっている．これは光やケーブルテレビといった有線サービス，無線 LANや LTEといっ

た無線サービスが次々と展開され，ブロードバンド環境の構築が容易になっていることに

他ならない．平成 16年度に総務省がまとめた通信白書 [1]では，ユビキタスネットワー

ク社会について触れている．ユビキタスネットワーク社会とは「いつでも，どこでも，何

でも，誰でも」ネットワークにつながることで，我々の生活が豊かになるよう様々なサー

ビスが提供される社会のことである．平成 23年度では，前述したインフラ整備が加速し，

現実化に向けて大きく前進していることが報告されている [2]．さらに平成 27年度には，

ユビキタスネットワークはモノのインターネット (以下，IoT : Internet of Things) とし

て表現が変化している [3]．

世界における IoTの市場規模は，2014年時点で約 6,500億ドルであったが，2020年に

は 1兆 7,000億ドルになると予想されている [4]．また，ICT関連のCisco社の予測による

と，IoTの次世代として，人，データ，プロセス，モノが繋がりをもった IoE (Internet of

Everything) が 2013年から 2022年にかけて 14兆 4,000億 ドルの価値を生み出すとして

いる [5]．このように IoT関連の市場規模拡大への期待が伺える．

今後 IoTの発展にはスマートフォンやタブレットなどに代表される ICT端末の普及に

続き，眼鏡や腕時計といった私生活で身に付ける物品に通信機能を設けたウェアラブル端

末の開発が欠かせないと考えられる．さらに IoTが普及するためには，ウェアラブル端末

のみならず，テレビやエアコンといった家電製品などあらゆる分野の無線化対応が必要と

される．

無線化に伴い各製品に搭載されるアンテナは，薄形かつ小形であることに加え，周囲の

金属の有無に関わらずどこにでも設置できる金属対応とする必要がある．

1.2 従来の研究の概要

　

近年，アンテナ分野への応用として注目されている技術にメタマテリアルがある．メタ

マテリアルの技術は，2000年頃から多くの研究成果が報告されることになるが，理論の提

唱は 1960年頃に既に始まっていた．ロシアの科学者であるViktor G. Veselagoは，誘電率

εと透磁率µが同時に負となる物質内においては，電磁波が伝搬することに加え，伝わる平

面波の電界ベクトル，磁界ベクトル，波数ベクトルが左手系を満足することを示した [6]．

このような媒質は左手系，通常の媒質は右手系として扱われるようになった．その後，John
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B. Pendryにより左手系媒質を用いたレンズは右手系媒質内で減衰する evanescent波を回

復させ，回折限界を超える高い分解能を有するレンズ（後にスーパーレンズと呼ばれる）

が実現できることを示した．またPendryは，左手系媒質が実現できる構造として金属ワ

イヤを人工誘電体とし，スプリットリング構造を人工磁性体とし，それぞれの構造と，誘

電体あるいは透磁率の関係を理論的に示した [7]-[13]．これをベースにDavid R. Smithは，

金属材料でこれらを構成し，2次元に配列させることで 2001年に初めて左手系メタマテ

リアルの特性の検証を行った [14] [15]．メタマテリアルの構造はしばしば等価回路として

表現される．等価回路を用いることは，伝送線路であるアンテナを表現することと同じで

あり，メタマテリアル技術とアンテナ技術は親和性が高いと考えられる．近年，メタマテ

リアル技術を用いたアンテナへの応用研究が盛んである．メタマテリアル技術を用いるこ

とで以下が実現が可能となる [16]．

1. 屈折率制御

2. 伝搬位相制御

3. 特性インピーダンス制御

4. 伝搬振幅制御および反射係数制御

このうち，電磁バンドギャップ（EBG: Electromagnetic Bandgap）構造や人工磁気導体

（AMC: Artificial Magnetic Conductor）など，表面波の反射係数あるいは反射位相を制御

する平面構造はメタサーフェイスと呼ばれている．メタマテリアルに関する分類について

は多くの意見があるものの，メタサーフェイスは広義な解釈としてメタマテリアルに分類

されることがある．本論文ではAMCはメタマテリアルに分類されるものとして全体を構

成している．

EBGは特定の周波数において，ある面に平行に伝搬する表面波に対して特性インピー

ダンスが零や無限大であるように電磁波が伝搬しない．この特徴を利用することで，例え

ばアレーアンテナの素子間相互結合の抑制や伝搬量の振幅制御が可能となる．また垂直

に入射する平面波に対しては，反射位相が制御可能な特徴をもつ．EBGの研究例として

マッシュルーム構造を用いたモデルがある．EBGは 1次元，2次元または 3次元構造で構

成される．構成する材料は金属材料や誘電体材料であり，マッシュルーム構造とは，地板

と金属パッチが支柱なるスルーホールにより接続され，それらが周期的に配列されたもの

である．また支柱を取り除いた平面構造体もある．EBG構造の構成あるいは形状は様々

であり，多くの研究報告がある [17]∼[29]．

誘電体基板上に二次元的に周期配列した FSR（Frequency Selective Reflector，周波数

選択鏡面）は，入射した電磁波を周波数によって反射したり透過したりできる空間フィル

ターとして用いられている [32]∼[34]．また，FSRに誘電体よりなるスペーサーを介して

金属板を装荷した金属板装荷FSR[35]∼[41]は，PMC (Perfect Magnetic Conductor) 特性

をもつことが可能となる．PMC特性とは磁界に対して接線方向の成分が零となる境界条

件が成立する特性である．すなわち垂直に入射する平面波に対して反射位相が零となる
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特徴をもつ．これを利用することでアンテナの小形化，薄形化が期待される．AMCとは

人工的な構造でこのPMC特性を実現するものであり，パッチを周期的に配列したものや

犬の骨を模した形状やリング形状など様々な報告例がある．またPMC特性をもつ面に対

して平面波が垂直入射した際，その反射係数は１となる．これに対して完全導体（PEC:

Perfect Electric Conductor）は完全反射となるため，反射係数は‐１となる．一般的に金

属板とアンテナ素子とを積層する際には，その間隔を 1/4 波長程度離す必要がある．こ

れはアンテナからの入射波の位相がが反射板により逆相となり打ち消され，結果的に外

部への放射が抑制されることを防ぐためである．PMC特性をもつAMC面が反射板に装

荷されることで，反射位相の制御により近接させることが可能となりアンテナの小形化，

薄形化（低姿勢化）が可能となる．

金属板装荷 FSRによって実現できる PMC基板の厚さや周波数帯域に関する研究がな

されているが，その多くは市販のシミュレータを用いたパラメタリックスタディにより設

計パラメータを決定している．設計パラメータの多さが原因となり，FSRや誘電体の設

計パラメータとPMC特性の関係が必ずしも明確ではなかった．従来よりも設計パラメー

タが少なく簡易な構造でPMC特性が実現できれば，金属対応，小形化，薄形化などの特

徴を備えた IoT向けのアンテナ開発が可能になると考えられる．

1.3 本研究の概要

　本論文ではまず，等価回路を用いることにより金属板装荷 FSRの反射位相を表わす

簡易式を導出し，PMC特性を実現するための条件を明らかにする．また，これよりPMC

基板を薄形化するための条件を明確にし，L-C共振回路として表わされるFSRに替えて，

静電容量Cのみで表わすことが可能なAMC基板として金属板装荷キャパシタンスグリッ

ドを提案する．またこのAMC基板とダイポールアンテナを一体化した新しいアンテナ構

造をもとに，更なる小形化をねらったMACKEY (Metamaterial Antenna Chip developed

by KIT EOE Laboratory) を考案，このアンテナに関するインピーダンス特性，VSWR

特性，電流分布，放射パターンを明らかにすることを目的とする．

第 2章では，金属板装荷 FSRの構造を示し，その等価回路から反射位相の簡易式並び

に導出過程を示す．さらに簡易式の妥当性を評価した上でモーメント法を用いた解析例を

示し，実測結果と合わせ比較結果を示す．

第 3章では，第 2章で示した金属板装荷 FSRの解析を利用し，構造の簡易化が図れる

金属板装荷キャパシタンスグリッドについて説明する．金属板装荷キャパシタンスグリッ

ドの等価回路から計算式および適用範囲を示す．

第 4章では，無限サイズおよび有限サイズのAMC基板に半波長ダイポールを組み合わ

せたモデルについて，そのインピーダンス特性と放射パターンについて，数値計算および

実測の結果を示す．

第 5章では，第 4章で取り上げたモデルの小形化について検討した結果を示す．

第 6章では，MACKEYの広帯域化に関する検討結果を示す．

第 7章では，本研究の結論を示す．

図 1.1に本論文の構成図を示す．
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図 1.1　本論文の構成
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第2章 金属板装荷FSRの反射位相

　

2.1 はじめに

誘電体基板上に二次元的に周期配列した FSR（Frequency Selective Reflector，周波数

選択鏡面）は，入射した電磁波を周波数によって反射したり透過したりできる空間フィル

ターとして用いられている [32]∼[34]. また，FSRに誘電体よりなるスペーサーを介して

金属板を装荷した金属板装荷 FSR[35]∼[41]は，その共振素子の形状や大きさを適切に選

ぶことにより，入射した電磁波の反射位相を制御できることが知られており，適用例には

次のようなものがある．

直線偏波から円偏波への偏波変換を行う [35]，反射鏡を平面で構成することができるリ

フレクトアレーアンテナ [38]，反射位相が零となる PMC (Perfect Magnetic Conductor)

特性をもつようなAMC (Artificial Magnetic Conductor) [42]∼[44]基板などである．これ

らは金属板装荷 FSRの有する反射位相制御の機能を適用した例であり，その他にも低姿

勢化，小型化といった形状の改善等にも寄与することが期待される．

金属板装荷 FSRの設計には最適な誘電体の厚さを求める必要がある [41]．誘電体の厚

さを算出するためには，配列する共振素子の大きさをはじめとする設計パラメータや入射

角や入射偏波を決める解析パラメータなどを扱う必要がある．従来これら多次元のパラ

メータ変化させた際の反射位相特性の数値解析ではシミュレータを用いており，設計パラ

メータの最適化に膨大な時間が必要となる問題があった．

本章では，この問題を解決するために，金属板装荷FSRの等価回路モデルを用いて反射

位相特性を求めるための計算式を示す．計算式の導出にあたり，平面波は金属板装荷FSR

に対して斜めに入射することを条件とした．この計算式を用いることにより，FSR単体

の正規化サセプタンスBを求めるための解析が一度は必要となるが，誘電体厚さの変化

に対しては簡単な表計算ソフトで反射位相を求めることができる．つまり，誘電体厚さと

いうパラメータの変化に対する解析が不要となるために，必要となる多次元のパラメータ

に対する解析が一次元減ることになり，結果として最適化のための計算時間が一桁以上減

少することになる．なお，FSRの共振素子の形状が一次元，あるいは，二次元の平行格

子のような，正規化サセプタンスがクローズドフォームで表されるような場合 [45][46]に

は，上記のシミュレーションさえも不要となるが，本論文では任意形状の共振素子を前提

としているため，FSRの正規化サセプタンスを求めるための解析を一度だけ実施するも

のとしている．

解析値および実測値の評価については，モーメント法を用いた解析結果と試作モデルの

測定結果を比較することにより，計算式の有効性を検証すると共に，その適用条件につい
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ても検討する．またその等価回路から，金属板装荷 FSRへの入射波による反射位相に関

して，垂直入射および斜め入射の各々の条件における計算式の導出および導出過程を示す．

2.2 金属板装荷FSRの等価回路と反射位相

FSRとは，共振素子を用いて所望の共振周波数で入射する電磁波を透過または反射さ

せる働きを持つ．また，共振素子の形状，大きさ，周期配列を変化させることにより，異

なる透過特性や反射特性を得ることが可能となる．このような FSRにスペーサとして誘

電体を介して金属板を装荷したものが金属板装荷 FSRである．図 2.1に金属板装荷 FSR

の構造を示す．

金属板装荷 FSRは無限周期構造とし，無限の大きさの一様な振幅分布を持つ平面波が

入射角 θで斜めに入射され，FSRおよび誘電体が無損失である場合，Z方向に伝搬する電

磁界の接線成分は図 2.2の等価回路で表わすことができる．また，誘電体裏面に装荷する

金属板は，図 2.2で示すように短絡するものとみなす．

図 2.1　金属板装荷 FSRの構造

図 2.2　金属板装荷 FSRの等価回路
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図 2.2で示すように，FSRを正規化サセプタンスB，誘電体の厚さ t，比誘電率 εrとし

て伝搬定数 β，長さ ℓの伝送線路で表す．βは z方向に伝搬する電磁波の接線成分の伝搬

定数であり次式で表される．なお平面波が垂直に FSRに入射する場合は，θ は零となる．

β =
2π

λ

√
εr − sin2 θ (2.1)

FSRの正規化サセプタンスBは FSRの素子形状と誘電体の比誘電率 εrのみで決まり，

誘電体の厚さ tには依存しない，すなわち，金属板の影響を受けないものとする．図 2.2

の等価回路より，FSRとスペーサとして用いられる誘電体は縦続接続であることから，そ

れぞれを F マトリクスで表すと次のようになる．

F =

 1 0

ȷ
B

ZZ
01

1

 cos βt ȷZZ
02 sin βt

ȷ
sin βt

ZZ
02

cos βt


=

 cos βt ȷZZ
02 sin βt

ȷ
B cos βt

ZZ
01

+ ȷ
sin βt

ZZ
02

−ZZ
02B sin βt

ZZ
01

+ cos βt


=

[
A B

C D

]
(2.2)

ここで，最初の式の右辺第 1項が FSRを表わす F マトリクス，第 2項がスペーサとし

て用いられる誘電体を表わす F マトリクスである．なお，ZZ
01，ZZ

02はそれぞれ自由空間

および誘電体における z方向に伝搬する電磁波成分の波動インピーダンスを表しており，

次式で与えられる．

ZZ
01 =

{
cos θZ0 (TM 波)

Z0

cos θ
(TE波)

(2.3)

ZZ
02 =


√

εr−sin2 θ

εr
Z0 (TM 波)

1√
εr−sin2 θ

Z0 (TE波)
(2.4)

Z0は自由空間における波動インピーダンスを表す．

F マトリクスの定義より，図 2.2の入力端Port1での電圧を V1，電流を I1とし，出力端

Port2での電圧を V2，電流 I2とすると，これらの関係は次式で示される．

V1 = AV2 −BI2 (2.5)

I1 = CV2 − 2DI2 (2.6)
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このとき，前述の通り金属板は出力端Port2を短絡することと同義であるから，V2 = 0

となる．したがって，入力端Port1からみた金属板装荷FSRの入力インピーダンスZinは

次式となる．

Zin =
V1

I1
=

B

D
=

ȷZZ
01

−B+ αm cot βt
(2.7)

ここで，αm = ZZ
01/Z

Z
02であり，m = 1のときTM波成分を表し，m =2のときTE波

成分を表す．αmは式 (2.3)，式 (2.4)より次のようになる．

α1 =
εr cos θ√
εr − sin2 θ

(2.8)

α2 =

√
εr − sin2 θ

cos θ
(2.9)

式 (2.7)より，自由空間から入射した電磁波に対する，FSR，スペーサ，金属板の間の

多重反射を考慮した反射係数R は次式で表される．

R =
Zin − ZZ

01

Zin + ZZ
01

= −B− αm cot βt+ ȷ

B− αm cot βt− ȷ

= eȷ(2ϕ±π) (2.10)

ここで

ϕ = tan−1 1

B− αm cot βt
(2.11)

式 (3.2)より，金属板装荷 FSRの反射位相Φは次式となる．

Φ = 2ϕ± π (2.12)

反射位相Φは，式 (2.11)と式 (2.12)を用いることにより計算が可能となり，αmは誘電

体の比誘電率と入射角とで決定される定数である．また，FSR の正規化サセプタンスB

は誘電体の厚さ t に依存しないため，正規化サセプタンスB を事前に求めておけば， t

を変化したときの反射位相は簡単に計算することができる．

本節では，金属板装荷FSR構造及び金属板装荷FSRの等価回路を示した．また等価回

路から斜め入射波における反射位相の求める計算式の導出し，さらに導出過程を示した．

2.3 正規化サセプタンスB

前節で示した金属板装荷 FSRの等価回路モデルより導きだした反射位相Φの計算式を

使用するためには，正規化サセプタンスBを導く必要がある．ここでは，正規化サセプ

タンスBの計算式及び導出過程を示す．
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図 2.2の等価回路から導いた関係式を使用するためには，FSRの設計パラメータに対す

る正規化サセプタンス Bを知る必要がある．このとき，正規化サセプタンス Bが装荷す

る金属板の影響を受けないものとすると，図 2.3(a)のように，FSRを境に上側 (入射側あ

るいは反射側）の半無限領域が ε0，下側（透過側）の半無限領域が εrε0とした条件下で

正規化サセプタンスBを求める必要がある．

図 2.3(a)の解析モデルにおいて，入射波に対する反射係数R = |R| exp(jΦR)，透過係

数 T = |T | exp(jΦT )は，適当なシミュレータを用いることで計算が可能である．一方，図

2.3(a)は，図 2.3(b)の等価回路で表わすことができる．図 2.3(b)において，Bは FSRの

正規化サセプタンス，入力側の誘電率は ε0，出力側の誘電率は εrε0である．この等価回

路をインピーダンス行列で表すと以下のようになる [47]．

図 2.3　解析モデル

[
V1

V2

]
=

[
Z11 Z12

Z21 Z22

][
I1
I2

]
(2.13)

[
V1

V2

]
=

 √
ZZ

01(a1 + b1)√
ZZ

02(a2 + b2)

 (2.14)

[
I1
I2

]
=


√

1

ZZ
01

(a1 − b1)√
1

ZZ
02

(a2 − b2)

 (2.15)

ここで，式 (2.13)でのZ11，Z12，Z21，Z22は，図 2.3(b)での正規化サセプタンスBを

示しており，以下の関係式となる．

Z11 = Z12 = Z21 = Z22 = Z =
ZZ

01

jB
(2.16)
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また，図 2.3(a)に示すように，電磁界が上方からのみ入射し，その反射係数をR，透過係

数を T とすると，a1 = 1，a2 = 0，b1 = R，b2 = T となる．

ZZ
01，ZZ

02は式 (2.3)，式 (2.4)に示したように，自由空間または誘電体における z方向に

伝搬する電磁波成分の波動インピーダンスを表している．

よって，式 (2.13)に式 (2.14)，式 (2.15)を代入すると，V，Iが消去され，以下の式が

求まる．

√
ZZ

01(1 +R) = Z

√
1

ZZ
01

(1−R)− Z

√
1

ZZ
02

T (2.17)

√
ZZ

01T = Z

√
1

ZZ
01

(1−R)− Z

√
1

ZZ
02

T (2.18)

式 (2.17)，式 (2.18)はRと T に関する連立方程式であることがわかる．これらの式を

用いて反射係数Rと透過係数 T は次式のように示される．

R = −

√
ZZ

01Z
Z
02 + Z(

√
1

ZZ
01
ZZ

02 −
√

ZZ
01

1
ZZ
02
)√

ZZ
01Z

Z
02 + Z(

√
1

ZZ
01
ZZ

02 +
√
ZZ

01
1

ZZ
02
)

= −1− αm − jB

1 + αm + jB

=

√
(1− αm)2 + B2

(1 + αm)2 + B2 e
−ȷ(ϕ1+ϕ2) (2.19)

T =
2Z√

ZZ
01Z

Z
02 + Z(

√
1

ZZ
01
ZZ

02 +
√
ZZ

01
1

ZZ
02
)

=
2
√
αm

1 + αm + jB

=

√
4αm

(1 + αm)2 + B2 e
−ȷϕ1 (2.20)

ϕ1 = tan−1 B

1 + αm

(2.21)

ϕ2 = tan−1 B

1− αm

(2.22)

式 (3.8)，または，式 (3.9)より，正規化サセプタンスBは，反射係数R，または，透過係

数 T がわかれば計算で求めることができる．また透過位相ΦT を用いる場合は，実数計算
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のみとなるため計算が容易になる．式 (2.21)及び式 (2.22)より，透過位相ΦT は次のよう

に表すことができる．

ΦT = − tan−1 B

1 + αm

(2.23)

これより，正規化サセプタンスBは次のように求めることができる．

B = −(1 + αm) tanΦT (2.24)

なお，正規化サセプタンス Bは反射振幅 |R|，反射位相 ΦR，透過振幅 |T |から求める
こともが可能だが，Bに関する二次方程式となるため解が 2つ求まり，一意的に決定する

ことはできない．また，透過位相ΦT より求めた正規化サセプタンスBを式 (3.8)，(3.9)

に代入することにより，反射振幅 |R|，反射位相ΦR，透過振幅 |T |を計算することができ
るが，これらの値がシミュレータで計算した値と異なるという矛盾が生じることがある．

言い換えれば，反射係数R，透過係数 T から直接，正規化サセプタンスBを求めた場合，

両者が異なる値になったり，本来は実数である正規化サセプタンスBが虚数になる場合

がある．これは解析手法別により起こるものであり，モーメント法ではこのような矛盾が

生じることがないのに対し，FDTD法や有限要素法によるシミュレーションではこうした

矛盾が生じる場合がある．FDTD法や有限要素法は，電界と磁界とを逐次的に求めるた

め，解析結果が必ずしもMaxwellの方程式を満足しない．これに対してモーメント法で

は，求められた電流分布からMaxwellの方程式を満足するように電界と磁界が決定され

る．この手法の違いが正規化サセプタンスBの矛盾を生む原因であると考えられる．但

し，このことは反射係数R，透過係数 T を求めるにあたり計算手法を限定するものでは

ない．

反射係数R，透過係数 T から正規化サセプタンスBを求める式を示した．また透過位

相ΦT を用いる場合は実数計算のみで簡易的に正規化サセプタンスBを求めることができ

ることを示した．

2.4 シミュレーションを用いた解析結果との比較

金属板装荷 FSRの解析モデルを示してから，2.1節で導出した計算式および 2.2節での

正規化サセプタンスBから計算した反射位相とモーメント法により計算した反射位相と

の比較結果を示す．

等価回路より求めた計算式の妥当性を確認するため，モーメント法で求めた金属板装荷

FSRの反射位相の解析結果との比較を行う．解析に用いたリングパッチ型の金属板装荷

FSRの設計パラメータを表 2.1に示し，解析モデルを図 2.4に示す．

垂直入射における反射位相の解析結果を図 2.5に示し，入射角が 15度，30度，45度と

した場合の TM波，TE波の反射位相の解析結果を図 2.6から図 2.8に示す．各図におい

て実線 (Cal) が計算式で求めた反射位相の解析結果を示しており，破線はモーメント法
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(MOM) による解析結果を示している．なお解析では周波数 f を 12 GHzで固定し，リン

グ半径 rを 1 mmから 4 mm，誘電体の厚さ tを 1 mmから 10 mmとした．また，素子間

隔 pは 11.0 mm，リング幅wは 1.0 mm，誘電体の比誘電率 εrは 2.65とした．

なお，モーメント法では，金属板装荷 FSRの反射位相を求めるためには誘電体の厚さ

ごとに計算する必要がある．一例として，1本のグラフを作成するのに 91回の解析が必

要であるのに対し，計算式を用いて計算する場合には正規化サセプタンスBを求めるた

めのモーメント法解析を 1度のみであり，誘電体厚さの変化に対する計算時間はおおよそ

2桁少ない．計算式を用いれば，FSR単体の透過位相を一度計算して式 (3.11)により正規

化サセプタンスBを計算しておけば，誘電体の厚さを変えた場合でも，式 (2.23)を用い

て，簡易に金属板装荷 FSRの反射位相を求めることができる．

図 2.5の垂直入射の解析結果において，誘電体の厚さが厚い場合に計算式とモーメント

法との結果がよく一致した．ただし，下記に示す場合において，計算式による結果とモー

メント法による結果との間で差異が生じた．

1. 入射角 45度の場合

2. 誘電体厚さが薄い場合

3. リング半径 rが 3mm，3.5mmの場合

これについては，次節でその理由について考察し，本手法の適用条件についても検討する．

図 2.6の入射角 15度のTM波，TE波の結果，図 2.7の入射角 30度のTM波，TE波の

結果においても図 2.5の垂直入射の同様な結果が得られた．図 2.8の入射角 45度の結果で

は，TM波で垂直入射や入射角 15度，30度のときに比べて，誘電体の厚さが厚い場合で

あっても，リング半径 rが 3 mmと 3.5 mmで計算式とモーメント法との結果で大きな差

異が生じた．TE波においても同様な結果となった．

こられら結果において差異が生じた理由として，Floquetの高次モードの影響が考えら

れる．計算式にはFloquetの高次モードは考慮しておらず，基本モードのみで導出してい

る．モーメント法では，Floquetの高次モードも考慮しているため，このような差異が生

じたと考えられる．2.2節および 2.3節の計算式，正規化サセプタンスBの導出式より，入

射角 0度から 15度間隔で入射角 45度までの計算式とモーメント法とでの解析結果を示し

た．解析結果より誘電体の厚さが薄い場合に計算式とモーメント法で差異が生じることが

わかった．

表 2.1　金属板装荷 FSRの設計パラメータ

r variable p 11.0mm

w 1.0mm g p-2r-w

εr 2.65 t variable
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図 2.4　解析モデル

図 2.5　垂直入射
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(a) TM波

(b) TE波

図 2.6　入射角 15度
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(a) TM波

(b) TE波

図 2.7　入射角 30度
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(a) TM波

(b) TE波

図 2.8　入射角 45度
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2.5 伝搬モードからみた比較結果に関する考察

前節で示した反射位相の結果より，図 2.6の入射角 15度のTM波，TE波の結果，図 2.7

の入射角 30度のTM波，TE波の結果においても図 2.5の垂直入射の同様な結果が得られ

た．図 2.8の入射角 45度の結果では，TM波で垂直入射や入射角 15度，30度のときに比

べて，誘電体の厚さが厚い場合であっても，リング半径ｒが 3 mmと 3.5 mmで簡易式と

モーメント法との結果で大きな差異が生じた．TE波においても同様な結果となった．

金属板装荷FSRにおいては，平面波である入射電磁界はFSRによって一部は反射して

自由空間に伝搬し，残りの成分は誘電体に入り金属板によって反射された後に FSRに再

入射，その一部はFSRを透過して自由空間に伝搬，その残りが再び誘電体内に反射する，

ということを繰り返しながら，最終的には，すべての電磁界は自由空間に反射されていく

ことになる．本手法においては，最初の入射電磁界のみならず，FSRに再入射する電磁

界においても，入射波と同様の平面波であることを前提としている．入射電磁界により

FSR上に誘起された電流から発生する散乱波は周期的かつ複雑な電磁界となっているが，

このような電磁界はFloquetモード [48]で考えると理解し易い．本手法はFloquetの基本

モード (入射波に相当する平面波)のみを考慮した等価回路に基づいて簡易式を導出した

ものであり，入射波のみならず，FSRに再入射する電磁界もFloquetの基本モードのみで

ある必要がある．一方，モーメント法を用いた解析はすべての高次モード（グレーティン

グローブに対応する平面波）をも考慮した full wave解析であり，これが前記差異の主な

原因であると考えられる．本節では，Floquet高次モードの振る舞いについて考察するこ

とにより，本手法の適用条件を検討する．高次モードの条件は以下が考えられる．

1. 高次モードが伝搬する場合

2. 高次モードが十分に減衰しない場合

高次モードが evanescentモードとならず伝搬可能な場合，すなわち，グレーティング

ローブが発生するような場合には，本手法を適用することができない．前節で示した解

析結果において，共振素子の配列周期 pは，12 GHzにおいて自由空間でグレーティング

ローブが発生しないよう，半波長以下である 11.0 mmとしている．一方，FSRと金属板

との間の誘電体中においてFloquet高次モードが evanescentモードとなる条件は下記のよ

うになる．
p

λ
<

1
√
εr + sin θ

(2.25)

従って，εr ≥ 1である誘電体中においては，自由空間と比べると，より小さな配列周期，

あるいは，より低い周波数でグレーティングローブが発生することになる．式 (2.25)より

求めた各入射角でのグレーティングローブ発生周波数を表 2.2に示す．すなわち，前節の

12GHzにおける解析例では，自由空間においてはグレーティングローブは発生しないが，

誘電体中では入射角 45度においてグレーティングローブが発生することになる．従って，

入射角 45度の場合において本手法による解析結果がモーメント法による解析結果と合わ
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表 2.2　グレーティングローブ発生周波数

入射角 εr = 1 εr = 2.65

0 ° 27.3 GHz 16.8 GHz

15 ° 21.7 GHz 14.5 GHz

30 ° 18.2 GHz 12.8 GHz

45 ° 16.0 GHz 11.7 GHz

なかった理由は，誘電体中でグレーティングローブが伝搬し，FSRに再入射した電磁界に

Floquet高次モードが含まれていたためと考えられる．また，2.3節の理論もFloquetの基

本モードのみが伝搬することを前提としているため，グレーティングローブが発生する場

合には，正規化サセプタンスBも正しく計算することができない．

高次モードが evanescentモードであっても，FSRから発生する高次モードの伝搬距離

が短い場合や，伝搬距離が長くても高次モードの発生量自体が多い場合には，FSRに再

入射する電磁界の高次モード成分が十分に減衰しないため，計算誤差が大きくなる．

FSRからの伝搬距離が短い場合は，誘電体の厚さが薄い場合に相当する．このとき，

FSRで発生した高次モードは，金属板で反射後，十分に減衰せずに FSRに再入射するこ

とになる．図 2.5から図 2.8を見ると，誘電体厚さ tが 3 mm以下の場合に差異が大きい

ことがわかる．本手法を適用するためには，誘電体厚さが 1/10波長程度よりも大きい必

要があると考えられる．

また，リング半径 rが 3.0 mm，3.5 mmの場合に差異が生じた理由は，高次モードの発

生量が多いためと考えられる．図 2.9，図 2.10に，入射角 0～60度における TM波，TE

波の，リング半径 rを変化させたときの正規化サセプタンスBの計算結果を示す．図よ

り，入射角に関わらず，リング半径 rが 3.0 mmから 3.5 mmのときに正規化サセプタン

スBが極めて大きな値になっていることがわかる．計算例の FSRはリングパッチ型であ

り，正規化サセプタンスBが大きい場合には共振素子であるリングには強い電流が流れ，

FSRは共振して金属板と同等の性質となる．共振素子に強い電流が流れると FSRからは

大きな散乱電磁界が発生するが，このとき，基本モードのみならず，高次モードの発生量

も大きくなる．そのため，FSRに再入射する電磁界の高次モード成分が十分に減衰せず，

差異が大きかったものと考えられる．
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図 2.9　TM波の正規化サセプタンスB

図 2.10　TE波の正規化サセプタンスB
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2.6 測定結果

2.6.1 測定モデルの選定

計算式および測定装置を用いて金属板装荷 FSRの設計と測定について示す．計算式を

用いて金属板装荷 FSRの設計についてはリング半径 rを変化させながら計算した結果を

示す．また，設計した金属板装荷 FSRを反射率測定装置を用いて測定を行い，計算式お

よびモーメント法と比較し，その結果を示す．

まず等価回路から導出した計算式を用いて金属板装荷FSRの製作を行った．2.4節で示

した解析結果より，リング半径 rの検討を行う．リング半径 rを 2.5 mmから 4.5 mm，素

子間隔 pを 9.5 mm，誘電体の厚さ tを 3.2 mm，リング幅wを 0.2 mmとし，計算する周

波数を 10 GHzから 15 GHzとして計算を行い，製作する金属板装荷FSRのリング半径 r

を決定する．図 2.11から図 2.15に解析結果を示す．

図 2.11から図 2.15の解析結果より，2.4節と同様にリング半径 rが 3 mmおよび 3.5 mm

のときに計算式とモーメント法との結果に差異が生じた．また入射角 45度からの結果に

おいて周波数が高い場合において差異が生じる結果となった．この差異の原因は解析にお

いてグレーティングローブが発生する周波数を入れて解析を行っているためである．2.5

節で説明したように，リング半径 rが 3 mmおよび 3.5 mmの場合，高次モードの減衰が

十分ではないと考えられるため，解析結果よりリング半径 rが 2.5 mmおよび 4.5 mmで

設計するのが妥当と判断し，リング半径が大きい 4.5 mmで設計することとした．表 2.3

に金属板装荷FSRの設計パラメータを示す．使用した基板はR-4737基板（パナソニック

電工社製）である．

図 2.11　垂直入射
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(a) TM波

(b) TE波

図 2.12　入射角 15度
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(a) TM波

(b) TE波

図 2.13　入射角 30度

24



(a) TM波

(b) TE波

図 2.14　入射角 45度
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(a) TM波

(b) TE波

図 2.15　入射角 60度
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表 2.3　金属板装荷 FSRの設計パラメータ

r 4.5mm p 9.5mm

w 0.2mm g 0.3mm

εr 2.65

2.6.2 測定方法

次に測定方法について示す．一般には，斜め入射で反射特性の測定をする場合，2個の

ホーンを用い，送信ホーンから出た電波を測定試料に放射し，その反射波を受信ホーンで

受ける構成になっている．しかし入射角を変える場合，送信ホーン，受信ホーン，測定試

料のうち少なくとも 2つを移動させる必要があり操作が不自由である．そこで斜め入射で

の測定が簡易にできる反射率測定装置 [49]を用いた．

図 2.16に示すように，反射率測定装置は，ネットワークアナライザ，ホーンリフレクタ

アンテナ，コーナーリフレクタにより構成される．ネットワークアナライザで発生した電

磁波はホーンリフレクタアンテナにより平面波としてコーナーリフレクタに入射し，反射

後，平面波としてホーンリフレクタアンテナに戻る．

図 2.17にコーナーリフレクタにおける反射状態を示す．中心軸より x離れた位置にあ

る点X では入射角 θの平面波が測定試料に入射，反射した後に中心軸より y離れた位置

にある点 Y で金属板により反射されてホーンリフレクタに戻る．また，コーナーリフレ

クタから金属板上の点 Y に入射した平面波は反射後，測定試料上の点Xに入射角 θの平

面波として入射し，反射されてホーンリフレクタに戻る．このとき，x = yが成り立つこ

と，ホーンリフレクタの開口分布は中心軸に対して左右対称であることにより，コーナー

リフレクタへ入射した平面波は全て測定試料に入射角 θで入射し，その反射係数に応じて

電磁界が変化するため，測定試料を金属板と置き換えた時の受信電界と比較することによ

り，入射角 θの反射係数を測定することができる．また，入射角 θを変えるにはホーンリ

フレクタの頂点O周りの回転角 θのみを変えればいいため，斜め入射における反射特性

の測定が極めて容易になる．

製作したパッチ型金属板装荷 FSRを反射率測定装置を用いて測定し、計算式での計算

結果とモーメント法での計算結果との比較を行う．図 2.18に製作したパッチ型金属板装

荷 FSRを示す．

2.6.3 測定結果

計算式の妥当性を確認するため，パッチ型金属板装荷 FSRを製作し，反射率測定装置

を用いて測定を行った．本測定では，測定範囲の周波数を 10GHzから 15GHzとし，入

射角を垂直入射，30度，45度，60度の 4つの角度とした．このとき各入射角におけるグ

レーティングローブが発生する周波数は，それぞれ，14.8GHz，13.5GHz，12.7GHzであ

27



る．また，ネットワークアナライザのタイムドメイン機能を用いて，コーナーリフレクタ

に電波が当たる前の反射波を取り除いて測定をした．測定で反射位相を求める場合，パッ

チ型金属板装荷FSRの反射位相から金属板の反射位相を引き，180 degを加えることで求

めることができる．図 2.19から図 2.22にパッチ型金属板装荷FSRでの測定結果と計算式

およびモーメント法による計算値との比較を示す．

図 2.19 図 2.22において，実線が測定値，破線が計算式の解析結果，一点鎖線がモーメ

ント法での解析結果を示している．各図より，グレーティングローブが発生する周波数よ

りも低い周波数帯においては，三者はよく一致していることがわかる．また，これよりも

高い周波数帯においては，測定値とモーメント法での解析結果とは，製作時の誤差や測定

誤差，誘電体の誘電率の誤差などを考慮すると比較的よく一致していること，これに対

し，計算式では両者と差異が生じることがわかる．低い周波数帯で計算式の誤差が小さい

のは，使用した誘電体板の厚さが 3.2 mmと比較的厚く，また，リング半径が 4.5 mmで

正規化サセプタンスBが最大となる周波数が測定周波数帯よりも低いためであり，前節

で考察した結果に対して矛盾はないといえる．
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図 2.16　反射率測定装置

図 2.17　コーナーリフレクタの反射状態
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図 2.18　パッチ型金属板装荷 FSR

図 2.19　垂直入射
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(a) TM波

(b) TE波

図 2.20　入射角 30度
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(a) TM波

(b) TE波

図 2.21　入射角 45度
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(a) TM波

(b) TE波

図 2.22　入射角 60度
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2.7 むすび

本章では金属板装荷 FSR の等価回路モデルを用いて斜め入射波における反射位相特性

を求める計算式の導出した．導出した計算式を用いて，誘電体の厚さを変えたときの反射

位相を算出し，モーメント法との比較結果から計算式の妥当性を検討した．

金属板装荷 FSRの等価回路モデルを用いて，斜め入射波の反射位相を求める計算式を

導出した．

計算式を用いるために必要な正規化サセプタンスBを求めるための原理，および正規

化サセプタンスBを求める式について示した．

計算式，および正規化サセプタンスBを用いて斜め入射波における反射位相を計算し

た．さらに，モーメント法との計算結果とを比較して導出した計算式の妥当性を検討した．

導出した計算式とモーメント法との計算結果に差異が生じた理由について，伝搬する

モードの観点から考察を行った．

計算式を用いて製作したパッチ型金属板装荷 FSRの製作について示し，反射率測定装

置で測定した測定値と計算式での計算結果，およびモーメント法での計算結果とを比較し

て，計算式の妥当性について確認した．

34



第3章 PMC特性を有するAMC基板の
設計法

3.1 はじめに

ダイポールアンテナをはじめとする線状アンテナ素子が金属に直接装荷できない問題に

ついては，一般的に知られている．しかしながら，AMC基板を金属とアンテナ素子との

間に挿入することにより，この問題が解決され，更にアンテナ全体の薄形化，低姿勢化が

可能となる．そのためには，AMC基板自体を薄形化する必要がある．また，PMC特性

を実現できる周波数特性を広帯域化できれば，その適用範囲も更に広がるものと考えら

れる．

従来より，金属板装荷 FSRによって実現できる AMC基板の厚さや周波数帯域に関す

る研究がなされているが，その多くは市販のシミュレータを用いたパラメトリックスタ

ディにより設計パラメータを決定している [42][43]ため，FSRや誘電体の設計パラメータ

とPMC特性との関係が必ずしも明確ではなかった．一方，シミュレータを用いる代わり

に，FSRをインピーダンス，金属板と FSRとの間の誘電体を伝送線路で置き換えた等価

回路モデルを用いた解析法も提案されている [46][18]が，導出される反射特性計算式では

設計パラメータとPMC特性との関係が明確ではなく，また，FSRのインピーダンスを近

似的に求めている上に，解析できる FSRが平行格子やキャパシタンスグリッドなどの場

合に限定されており任意の FSR素子形状に適用することはできない．

第 3章では，第 2章で示した金属板装荷FSRの反射位相を表わす計算式を用いて，AMC

基板がPMC特性を有するための条件を示す．具体的には斜め入射による反射位相につい

て前章では説明したが，ここでは入射角 θが 0度なるAMC特性について条件式を改めて

示す．なお，FSRのインピーダンスあるいは正規化アドミタンスの計算にはシミュレータ

を用いており，これにより，任意の素子形状で構成される FSRであっても，容易に FSR

の正規化アドミタンス，さらには，金属板を装荷した場合の反射位相を計算することがで

きる．

また，本手法を金属板装荷キャパシタンスグリッド [50]を用いたAMC基板に適用し，

モーメント法 [51]を用いた計算結果と比較することにより，その適用範囲を明確にする．

最後に，キャパシタンスグリッドのインダクタンス成分が無視できるほど小さいものと

し，上記反射位相計算式を用いてPMC特性の周波数比帯域幅を求める式を導出すること

により，金属板装荷キャパシタンスグリッドによって実現できる周波数比帯域幅は波長で

規格化したAMC基板の厚さと比例関係があることを示し，モーメント法を用いた計算に

よりその妥当性を確認する．

なお，本論文で用いたモーメント法は，文献 [48]を拡張し，無限の大きさを有する多層

平面誘電体の任意の不連続面に任意形状の金属よりなる共振素子を周期的に無限配列し
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た解析モデル（以下，FSRモデル），または，FSRモデルに金属板を装荷した解析モデ

ル（以下，金属板装荷 FSRモデル）に，無限の大きさを持つ一様振幅の平面波が入射し

た場合の反射，透過特性を解析できるようにしたものである．

3.2 FSRで構成されたAMC基板の設計

3.2.1 AMC基板がPMC特性を有する条件

垂直入射すなわち θが 0度であるとき，金属板装荷 FSRの入力インピーダンス Zinは

次式となる．

Zin =
V1

I1
=

B

D
=

jZ0

−B+
√
εr cot βt

(3.1)

これより，自由空間から入射した電磁波に対する，FSR，スペーサ，金属板の間の多重反

射を考慮した反射係数R は次式で表される．

R =
Zin − Z0

Zin + Z0

= −
B−√

εr cot βt+ j

B−√
εr cot βt− j

= ej(2ϕ±π) (3.2)

ここで

ϕ = tan−1 1

B−√
εr cot βt

(3.3)

式 (3.2)より，金属板装荷 FSRの反射位相Φは次式となる．

Φ = 2ϕ± π (3.4)

なお，反射振幅は，金属板を装荷していること，導体損失や誘電体損失を考慮していない

ことより，式 (3.2)に示したように 1である．

以上より，式 (3.4)で表わされる反射位相Φが 0となることが PMCの条件となる．す

なわち，ϕ = ±π/2であり,これを式 (3.3)に代入すると，PMCの条件は次式となる．

B =
√
εr cot βt (3.5)

式 (3.5)において，左辺は FSRの性質を表わすパラメータ B，右辺は誘電体の設計パラ

メータである伝搬定数 β，厚さ tであり，FSRと誘電体とが互いに従属の関係であること

がわかる．例えば，FSRの設計諸元が与えられれば，所望の周波数においてPMC特性を

有する誘電体の厚さ tは，次のように一意的に決まる，

t

λ
=

1

2π
√
εr

tan−1

√
εr
B
　 (3.6)

逆に，所望の誘電体の厚さ tが決まっているのであれば，FSRに要求される正規化サセプ

タンスBが一意的に決まることになり，AMC基板の設計が容易になる．
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また，式 (3.6)より，誘電体の厚さ tを薄くするにはFSRの正規化サセプタンスBを大

きな値に選ぶ必要があることがわかる．特に，FSRの正規化サセプタンス Bが大きい場

合には，式 (3.6)は
t

λ
≈ 1

2πB
(3.7)

と近似でき，PMC特性を実現する誘電体の厚さ tはFSRの正規化サセプタンスBのみで

決まり，誘電体の比誘電率 εrには依存しないことがわかる．

第 2章で示した計算式より，θ = 0とした場合の反射係数Rおよび透過係数 T は次のよ

うになる．

R =
1−√

εr − jB

1 +
√
εr + jB

(3.8)

T =
2
√√

εr

1 +
√
εr + jB

(3.9)

式 (3.9)より，透過位相ΦT は次のようにあらわすことができる．

ΦT = − tan−1 B

1 +
√
εr

(3.10)

これより，Bは次のように求めることができる．

B = −(1 +
√

εr) tanΦT (3.11)

3.2.2 測定結果との比較

図 3.1及び表 3.1に測定した金属板装荷二重リング型FSRの諸元を示す．二重リング形

FSRはリング径によって決まる 2つの共振周波数を有し，これらの共振周波数では電波

を全反射し，また，これら 2つの共振周波数の間に電波を全透過する周波数を有する．測

定に用いた FSRは厚さ 0.6 mm（誘電体厚さは 0.564 mm）の両面銅張 PPO基板を用い

てエッチングにより製作したものであり，これに厚さ 4.6 mmの発泡スチロールよりなる

スペーサを介して金属板を装荷した．

図 3.2に，金属板装荷FSRの反射位相特性の測定結果を示す．実線は実測値を示し，一

点鎖線はモーメント法（金属板装荷FSRモデル）を用いた解析結果を示し，点線は式 (3.4)

で求めた計算結果を示す．

測定結果は，50 cm角の金属板装荷 FSRを開口径 40 cmの円形ホーンリフレクターア

ンテナの開口部に装着し，ネットワークアナライザにより測定された反射位相を金属板の

反射位相と比較することにより求めたものである．測定結果に見られるリップルは，ホー

ンリフレクターアンテナの給電部と開口部に置かれた被測定物との間の多重反射による

ものであり，幾何光学的には平面波であるホーンリフレクターアンテナ開口上の波面が波

動的には位相分布を持つ [52]ために生じたものである．また，本手法における FSRの正
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規化サセプタンスBは，図 2.3(a)の解析モデルにおいて (θ=0)，FSRの部分をPPO基板

（厚さ 0.564 mm，比誘電率 3.45）を含む二重リング型FSR，下側の半無限領域の比誘電率

を 1.2とし，モーメント法（FSRモデル）により解析した透過位相ΦT を用いて式 (3.11)

により計算した．モーメント法（金属板装荷 FSRモデル）を用いた反射位相と本手法で

求めた計算結果とはグラフでは区別がつかないくらいに極めてよく一致している．また，

いずれの結果においても 9.5 GHz付近で反射位相が 0度となるPMC特性が確認でき，入

射波の振幅分布が一様でないことによる解析モデルとの差異，製作誤差，測定誤差，ま

た，用いた誘電体の比誘電率の不確かさを考慮すると，本手法の妥当性を示しているもの

と考えられる．

図 3.1　二重リング型 FSRの設計パラメータ

表 3.1　二重リング型 FSRの諸元値
FSRの諸元

P 12.56mm W1 1.03mm

G 1.03mm W2 0.68mm

R1 5.25mm Gr 0.985mm

R2 3.41mm 銅箔厚 0.018mm

比誘電率 3.45 誘電体厚 0.564mm

スペーサの諸元
比誘電率 1.2 厚さ 4.6mm
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図 3.2　金属板装荷 FSRの反射位相特性

3.3 キャパシタンスグリッドのAMC基板への適用

3.3.1 計算式の適合範囲

第 2章では，金属板装荷FSRで構成されたAMC基板において等価回路を用いた設計法

と解析法を示した．しかし，FSRには多くの素子形状が存在するとともに一般には設計

パラメータも多く，また，複雑な LC回路として動作するために定性的にその性質を論じ

ることは困難である．本節では，金属板装荷 FSRに代えて，その設計パラメータが少な

いためにパラメトリックスタディが容易であり，また，近似的にはC成分のみで論じるこ

とができる金属板装荷キャパシタンスグリッドで構成されたAMC基板を例にし，等価回

路より求めた計算式の適用範囲，PMC特性比帯域幅について検討する．キャパシタンス

グリッドは金属ストリップを周期的に配置したものであり，FSRと比較すると，FSRが

二次元周期構造であるのに対しキャパシタンスグリッドは一次元周期構造である，FSRで

は任意の入射偏波に対してPMC特性が期待できるがキャパシタンスグリッドでは金属ス

トリップの方向に直交する偏波に対してのみ PMC特性を有する，などの点が異なるが，

第 2章の理論はそのまま適用できる．

図 3.3に金属板装荷キャパシタンスグリッドの構造を示す．

キャパシタンスグリッド単体の透過位相ΦT はモーメント法（FSRモデル）により計算

した．計算に用いたキャパシタンスグリッドの設計パラメータは p = 10 mm，w = 1 mm

であり，誘電体の比誘電率 εrを 1，2.65，5，10と変化させている．図 3.4より，εrを大
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きくすることにより正規化サセプタンスBの値を大きくでき，AMC基板の薄形化には高

誘電率基板の採用が有効であることがわかる．

等価回路より求めた反射位相計算式の妥当性を確認するために，式 (3.4)による計算値

とモーメント法（金属板装荷 FSRモデル）による計算結果と比較する．

図 3.5に金属板装荷キャパシタンスグリッドの反射位相を示す．図 3.5において，破線

はモーメント法より求めた計算結果を，実線は式 (3.3)で求めた計算結果を示している．

キャパシタンスグリッドの設計パラメータは p = 10 mm，w = 1mm，誘電体の比誘電率

εrは 2.65である．また，誘電体の厚さ tは，1 mm，2 mm，5 mmである．図 3.5より，

誘電体の厚さが 5 mmの場合には両者は非常によく一致しているが，誘電体の厚さが薄く

なるにつれ徐々に差異を生じていることがわかる．図 3.6には両手法で計算したPMC周

波数 (反射位相が 0となる周波数) f0を示している．

t = 2 mmのときのPMC周波数は，モーメント法で求めた場合が 7.11 GHz，式 (3.4)で

求めた場合が 7.45 GHzであることより，誘電体の厚さが 1/20波長以上であればPMC周

波数の誤差は 5%以下となり，これが本手法の適用範囲であると考えられる．なお，図 3.2

において両手法で計算した反射位相特性が極めてよく一致することを示したが，これは，

スペーサとして用いた発泡スチロールの厚さが約 0.15波長と十分厚かったためである．

誘電体の厚さが薄い場合の差異の原因は次のように考えられる．

1. 誘電体を含むキャパシタンスグリッドの正規化サセプタンスBは金属板が存在しな

い状態で算出している．しかし，誘電体の厚さが薄い場合には金属板がキャパシタ

ンスグリッドに接近し，その影響を受けて正規化サセプタンスBの値が変化する．

2. 図 2.2に示す等価回路は入射波に対応する無限一様振幅の平面波のみが伝搬する条

件の下で成立する．一方，キャパシタンスグリッドやFSRを構成する金属素子近傍

では，金属素子上に励起された電流からの散乱波により，周期的かつ複雑な電磁界

となる．このような周期的な電磁界は Floquetモード [48]に展開して考えることが

できる．その基本モードは入射波に対応する無限一様振幅の平面波，高次モードは

キャパシタンスグリッドや FSRの金属素子の配列周期に起因するグレーティング

ローブに対応する無限一様平面波であるが，一般には，金属素子の配列周期は波長

に比べて小さい値が選ばれるため，高次モードは evanescentモードである．従って，

金属素子から離れるに従って高次モードは急速に減衰して基本モードのみが伝搬す

ることになり，この範囲内では等価回路は妥当であると考えられる．しかし，誘電

体の厚さが薄い場合には，金属素子上に励起された電流によって発生した高次モー

ドは金属板によって反射された後，十分に減衰しないで再び金属素子に入射するこ

とになる．等価回路では基本モードの伝搬のみを考慮しているため，誤差を生じる．
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図 3.3　金属板装荷キャパシタンスグリッドの構造

図 3.4　正規化サセプタンスB
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図 3.5　金属板装荷キャパシタンスグリッドの反射位相

図 3.6　AMC基板厚さと PMC周波数
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3.3.2 PMC特性の比帯域

PMC特性比帯域幅と基板厚さの関係を以下に示す．金属板装荷キャパシタンスグリッ

ドのPMC比帯域を定義するために，± (∆Φ)/2 の領域がPMC特性であると定義し，反

射位相が 0degとなるときの周波数を f0，(∆Φ)/2となるときの周波数を fH，−(∆Φ)/2と

なるときの周波数を fH と定義する．

上記定義より fH − fLで帯域を表し，f0で帯域を規格化すると特性比帯域幅BWsは次

のように定義できる．

図 3.7　比周波数帯域幅の定義

BW =
fH − fL

f0
(3.12)

これを次のように定式化していく．

式 (3.3)および式 (3.4)より，次式が導かれる．

tan
Φ

2
= − cotϕ =

√
ϵr cot βt− B (3.13)

ここで，次の近似を用いる．

1. 誘電体厚さ tが波長に比べて十分小さいものとして，cot βt ≈ 1/βtと近似する．
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2. キャパシタンスグリッドがキャパシタンス成分 C のみであるとしてB ≈ 2πCf と

近似する．

このとき，式 (3.13)は次のようになる．

tan
Φ

2
=

c0
2πtf

− 2πCf (3.14)

ここで，c0は真空中の光速である．まず，f = f0のときに Φ = 0となる条件を式 (3.14)

に代入して整理すると，Cは次のように表わされる．

C =
c0

(2πf0)2t
(3.15)

これを式 (3.14)に代入すると，次の関係が導かれる．

f 2 +
2πt

c0
f0

2 tan
Φ

2
· f − f0

2 = 0 (3.16)

この式に，f = fH のときにΦ = −∆Φ/2，f = fLのときにΦ = ∆Φ/2となる条件を代入

すると次のようになる．

fH
2 − 2πt

c0
f0

2 tan
∆Φ

4
· fH − f0

2 = 0 (3.17)

fL
2 +

2πt

c0
f0

2 tan
∆Φ

4
· fL − f0

2 = 0 (3.18)

これより，次式が得られる．

BW =
fH − fL

f0
= 2π tan

∆Φ

4

t

λ0

(3.19)

ここで，λ0は周波数 f0における自由空間での波長である．式（3.19）は，PMC比帯域幅

BW は波長で規格化した誘電体厚さ t/λ0に比例し，その比例係数 2π tan ∆Φ
4
はキャパシ

タンスグリッドの設計パラメータや誘電体の比誘電率 εrには依存しない定数であること

を示している．すなわち，AMC基板の厚さ t/λ0が決まれば一意的にPMC比帯域幅BW

が決まり，従って，AMC基板の広帯域化と薄型化とを同時に実現することはできないこ

とがわかる．

導出した特性比帯域幅BW を求める式 3.19の妥当性を検証すべく, モーメント法を用

いたパラメトリックスタディから検討を行った．検討にあたり設計パラメータは表 3.2の

通りとし，PMC比帯域∆Φについては 60 degと 180 degについて検討を行った．

上記の合計 420とおりの組み合わせに対して反射位相特性をモーメント法（金属板装荷

FSRモデル）によって計算した．計算したそれぞれの反射位相特性から f0，fH，fLを求

め，PMC比帯域幅BW を式（3.12）により計算すると共に，設計パラメータで与えた誘

電体厚さ tを f0で決まる波長 λ0で規格化し，前者を縦軸，後者を横軸にしてプロットし

たものを図 3.9に示す．3.9(a)は∆Φ = 60degの場合，3.9(b)は∆Φ = 180degの場合であ

り，いずれの場合もプロットした点は前述のように 420点ある．図 3.9より，PMC比帯
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域幅BW の上限は，波長で規格化した誘電体厚さ t/λ0に比例し，その比例係数はキャパ

シタンスグリッドの設計パラメータや誘電体の比誘電率 εrには依存しないことがわかる．

また，図には式（3.19）の直線を実線で示している．∆Φ = 60deg，∆Φ = 180degのいず

れの場合においてもモーメント法で計算した PMC比帯域幅BW の上限とよく一致して

おり，式（3.19）の妥当性，有効性を示しているといえる．

なお，図 3.9において，上記直線にのらない計算結果が存在する．その原因は式（3.19）

を導出した際の近似条件を満足しない場合があるためであると考えられる．また，等価回

路を用いた本手法の適用範囲はAMC基板が 1/20波長以上のある程度厚い場合となるが，

PMC比帯域幅BW に関しては図 3.9に示すように，AMC基板が極めて薄い場合におい

てもよく一致していることがわかる．

表 3.2　BWの検討条件
評価項目 値

グリッド配列周期 P [mm] 5, 8, 10

グリッド幅 g [mm] 0.01, 0.02, 0.04, 0.08, 0.10, 0.20, 0.40

AMC基板厚 t [mm] 0.164, 0.364, 0.764, 1.564, 3.164

比帯域∆Φ [deg] 60, 180

図 3.8　設計パラメータ
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(a) ∆Φ = 60deg

(b) ∆Φ = 180deg

図 3.9　金属板装荷キャパシタンスの厚さと比帯域幅の関係
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3.4 むすび

本章では，第 2章で示した金属板装荷FSRの等価回路から導出した条件式を用いて，入

射角が 0度である場合の反射位相とサセプタンスBの定式化を行った．定式化した反射

位相が妥当であるか確認するために，実測値とモーメント法による計算値を用いて検証

を行った．検証の結果，所望の周波数において反射位相は 0度となり，かつ各々の反射位

相特性はよく一致することがわかった．垂直入射で定義された正規化サセプタンスBは，

AMC基板がPMC特性をもつための条件式となる．この式から誘電体の厚さが 1/20波長

以上であれば PMC周波数の誤差は 5%以下となり適用範囲が明らかとなった．
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第4章 金属板装荷キャパシタンスグリッ
ドで構成したAMC基板上のダイ
ポールアンテナの特性

　

4.1 はじめに

AMC基板は垂直に入射する平面波に対して PMC特性，すなわち所望の周波数におけ

る反射位相が 0度となる特徴をもつ．AMC基板として，方形のパッチを周期上に配置し

た [53]，犬の骨の形を模した形状 [54]や螺旋状に線路を設けたもの [55]などシミュレータ

による解析を用いた特徴ある形状が数多く報告されている [56]∼[62]．AMC基板を用いた

特性改善の報告として，多周波共用を図った例 [63]∼[68]や広帯域化を図った例 [69]∼[72]，

放射パターンの制御を図った例 [83]，偏波の回転に応用した例 [84][85]など様々な提案があ

る．その他にアンテナの小形化を図った [73][74]，薄形化を図った [75]∼[82]などAMC技

術を用いた多くの報告例がある．実運用を考慮し基材に柔軟性をもたせた例 [86]もある．

本章では第 3章で示したAMC基板の条件から，基板厚以外の設計パラメータが異なる

各AMC基板の反射位相をモーメント法から算出し，いずれのAMC基板であっても同等

な PMC周波数を有することを示す．

次に，各AMC 基板およびPMC基板上アンテナのインピーダンス特性や放射特性を起

電力法 [87]や有限要素法から算出し，各AMC基板が同等な特性を有することを示すと共

に，PMC基板と同等な特性を有することを示す．最後に所望の周波数帯域におけるPMC

特性の発現に加え，2周波数共用の原理を示すと共に，各設計パラメータと共用の関係に

ついてモーメント法や有限要素法から明らかにする．

最後に有限要素法と実測からAMC基板上アンテナのインピーダンス特性や放射特性を

測定し比較を行う．

4.2 AMC 基板のモデル

金属板装荷キャパシタンスグリッドを用いたAMC基板の構造を図 4.1に示す．

1層目にストライプ状のグリッド，2層目に誘電体，3層目に金属板を装荷した構造と

なっており，設計パラメータはグリッド幅 g，スリット幅 s，基板厚 t，比誘電率 εr，基板

縦幅W，基板横幅Lである．比誘電率 εr = 2.65，基板厚 t = 3.2 mmの誘電体を用い，所

望の第 1周波数 f1を 10 GHzとし，無限に大きいAMC基板に無限に大きい一様振幅の平
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面波が垂直入射したときの反射位相が 0 degとなるよう，モーメント法を用いてAMC基

板を設計した．10 GHzにおいて反射位相Φが 0 degとなるAMC基板の設計パラメータ g

と sとの組み合わせは無限に存在するが，ここでは 5つの設計例を示す．設計パラメータ

を表 4.1に示し，設計したモデルのグリッドパターンを図 4.2に示す．各グリッドパター

ンは同じ縮尺であるが，グリッドのピッチが異なるため見た印象が大きく異なる．表 4.1

に示した 5つのAMC基板の反射位相Φをモーメント法を用いて計算した．図 4.3にその

計算結果を示す．

図 4.3より，各モデルは 10 GHzにおいて反射位相Φが 0 degとなっており，また，グ

リッドパターンが大きく異なっているにもかかわらず，その周波数特性には大きな違いは

ないことがわかる．これは，AMC基板厚 tが等しいためである.理想的なPMC基板の反

射位相Φは周波数に関わらず 0 deg，PEC (Perfect Electric Conductor： 完全電気壁)基

板の反射位相Φは±180 degであり，反射位相Φが 0 degに近いほど PMC特性に近いこ

とを表す．PMCとPECの境界値を±90 degとすると，5つのAMC基板の反射位相はい

ずれも境界値よりも十分に小さく，広帯域にわたってPMC特性を発揮すると考えられる．

図 4.1　AMC基板の構造
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表 4.1　設計パラメータ
誘電体

εr =2.65 tanδ=0.001

設計パラメータ
Model P [mm] g [mm] s [mm] t [mm]

1-1 4.06 3.06 1.00 3.2

1-2 5.00 3.48 1.52 〃
1-3 6.00 3.87 2.13 〃
1-4 7.50 4.36 3.14 〃
1-5 10.0 4.97 5.03 〃

図 4.2　グリッドパターン (モデル 1-1～1-5)

図 4.3　反射位相 (モデル 1-1～1-5)
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4.3 無限サイズAMC 基板上に配置したダイポールアンテ
ナの特性

AMC基板が無限大であるとし，第 3章で設計したAMC基板の反射位相を用い，AMC

基板上ダイポールアンテナのインピーダンス特性について起電力法から検証した．起電力

法の原理を以下に示す．

基板が無限に大きく，かつ，基板の反射位相が入射角に関わらず一様に Φであるとす

ると，図 4.4に示すように，実アンテナの自己インピーダンスとイメージによる相互イン

ピーダンスよりインピーダンス特性を計算することができる．図 4.4より，次の関係式が

成立する．

図 4.4　起電力法

Vr = Z11Ir + Z12Ii (4.1)

Vi = Z22Ii + Z21Ir (4.2)

ここで，Z11，Z12はそれぞれ実アンテナの自己インピーダンスと相互インピーダンス，ま

た，Z22，Z21はそれぞれイメージアンテナアンテナの自己インピーダンスと相互インピー

ダンスであり，Z11とZ22，Z12とZ21は同じ値となる．このとき，基板の反射位相はΦで

あるため，イメージアンテナの電流 Iiの位相は実アンテナの電流 Irの位相とΦだけ異な

り，次の関係となる．

Ii = Ire
jΦ (4.3)

この関係を用いると，式 (4.1)は次のようになる．

Vr = (Z11 + Z12e
jΦ)Ir (4.4)

従って，実アンテナのインピーダンスZrは，次のように示すことができる．

Zr = Z11 + Z12e
jΦ (4.5)
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上記の方法により，表 4.1に示した 5種類のAMC基板および理想的な PMC基板上に

配置したダイポールアンテナのインピーダンス特性を算出した．その結果を図 4.5に示す．

AMC基板に関する計算では式中の反射位相 Φにモーメント法から算出した値を代入し，

PMC基板では周波数に関わらず 0 degとした．アンテナは半径 0.5 mmの円柱型ダイポー

ルアンテナとし，全長は λ/2 = 15 mm，アンテナと各基板との距離 hは λ/20 = 1.5 mm

とした．図 4.5より，5つのAMC基板のインピーダンス特性は区別がつかないくらいよ

く一致しており，設計パラメータが異なるモデルであっても，基板厚 tが同じAMC基板

上のアンテナのインピーダンス特性は同等な特性であることがわかる．これは，これらの

基板の反射位相周波数特性がほぼ同じためである．また，これらを理想的なAMC基板の

場合と比較すると，反射位相が 0 degとなる 10 GHzにおいてはZr = 140＋ j50 Ωと一致

しているが，10 GHzから離れるに従って反射位相が変化するために差異が生じ，特にリ

アクタンス成分Xに対して差異が顕著であることがわかる．なお，半端長ダイポールの自

己インピーダンスZ11は 73＋ j43 Ω，h = 0の場合の相互インピーダンスZ12も 73＋ j43

Ωであるため，この場合には 10 GHzにおいてZr = 146＋ j86 Ωとなるが，h = λ/20で

あることを考慮すると妥当と考えられる．

図 4.5　AMC基板 (無限)上アンテナのインピーダンス特性
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4.4 有限サイズAMC 基板上に配置したダイポールアンテ
ナの特性

4.3節では，無限サイズとなる 5種類のAMC基板あるいは PMC基板を用いることで，

半波長ダイポールアンテナがそれらに近接した際に動作できることをインピーダンスの

観点から示した．しかしながら実運用を図る上では，無限サイズのみならず有限のサイズ

についても動作可能であることを検証する必要がある．

本節では，有限のサイズをもったAMC基板上で半波長ダイポールアンテナが動作可能

となるのか，インピーダンス特性の結果を用いて説明する．検証に用いたAMC基板は，

1辺の長さが波長に対して十分に大きい 2.0 4.0λ角の正方形とした．またグリッドパター

ンは，4.3節のインピーダンス特性の結果から差異はないと判断し，1-1と 1-5のモデルを

対象とした．

これら AMC基板上における半波長ダイポールアンテナのインピーダンス特性につい

て，有限要素法（HFSS）を用いて 10 GHz帯での数値解析を行った．搭載するアンテナ

は横幅wが 1.2 mmの板状ダイポールアンテナとし，アンテナ基板間の距離 hは 1.5 mm

（λ/20）とした．また誘電体の厚さ tは 3.2 mmである．解析モデルを図 4.6に示す．なお

作成した解析モデルはAMC基板を yz平面に，ダイポールアンテナを z方向に設置し，メ

インビーム方向は x方向とした．なお解析時におけるダイポールアンテナへの給電につい

ては，ダイポール間へのギャップ給電とした．

図 4.7に有限サイズにおけるAMC基板および PMC基板上ダイポールアンテナのイン

ピーダンス特性を示す．図 4.7の結果より，AMC基板およびPMC基板における各サイズ

のインピーダンスは，2.0λのデータを除き，ダイポール単体の値に比べ R成分では約 2

倍となる 200 Ωとなり，X成分においては 15 Ω程度でほぼ変わらないことがわかる．こ

の結果は，前節の起電力法による無限サイズの説明と同じである．キャパシタンスグリッ

ドで構成したAMC基板がPMC特性を示すためには，2.5λ角以上の大きさを持つ必要が

あることがわかった．

次にPMC基板の放射パターンを図 4.8に示し，各AMC基板の放射パターンを図 4.9に

示す．

図 4.8より，x方向に約 5.0 dBiとなる電界の放射が確認できた．各AMC基板のパター

ンは同じ傾向を示しているが，中でも 2.5λと 3.0λのサイズを用いた場合に x方向に約

6.4 dBiを示した．図 4.9においては，PMC基板と同様に x方向への放射が確認されたが，

2.0λ角のAMC基板を用いた場合 -6.3 dBiと大幅に低下した．

以上の結果より，有限サイズをもつ AMC基板は，無限サイズの AMC基板と同様に

PMC特性を所望の周波数において示すことが可能である．AMC基板のサイズは，2.5λ

角または 3.0λ角が適当であるが，設計の単純化を図る上では 3.0λにすることが好ましい

と考える．また半波長ダイポールアンテナはこのようなAMC基板との距離を λ/20とい

う極めて近接した状態にすることが可能であることがわかった．これは薄形化のアンテナ

を実現する上で大きな優位点である．
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図 4.6　有限要素法における解析モデル

図 4.7　AMC基板 (有限)上アンテナのインピーダンス特性
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(a) 2.0λ (b) 2.5λ

(c) 3.0λ (d) 3.5λ

(e) 4.0λ

図 4.8　有限サイズ PMC基板使用時の放射パターン (xy面)
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(a) 2.0λ (b) 2.5λ

(c) 3.0λ (d) 3.5λ

(e) 4.0λ

図 4.9　有限サイズAMC基板使用時の放射パターン (xy面)
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4.5 2周波数共用の検討

本節では PMC特性の周波共用について説明する．2周波共用の原理を図 4.10に示す．

まず，PMC特性は
√
εr cotβtとBの交点で発揮する．Bは正規化サセプタンス，βは

図 4.10　 2周波共用の原理

誘電体中の伝搬定数，tは誘電体厚である．ここで，金属板装荷キャパシタンスグリッド

がキャパシタンス成分Cのみであるとすると，PMCの条件は次式で表せる．

B ≒ 2πCf (4.6)

また，
√
εr cotβtは βt = π/2および 3π/2のときに 0となり，βt = π/2付近において√

εr cotβtを直線近似し，式 (4.7)のように表す．√
εr cotβt ≒ a (f − f0) (0 < βt ≤ π) (4.7)

上記式中において aは傾き，f0は
√
εr cotβtが 0となる周波数である．ここで，PMC特

性を得られる第 1周波数を f1とすると，式 (4.6)，式 (4.7)より次式のように表せる．

2πCf1 = a (f1 − f0) (4.8)

また，式 (4.8)より第 1周波数 f1は式 (4.10)のように表せる．

f1 =
(af0)

(a− 2πC)
(4.9)

同様に，第 2周波数 f2 は，βt = 3π/2付近において次式が成り立つ．

2πCf2 = a (f2 − 3f0) (4.10)

さらに，式 (4.10)より第 2周波数 f2は次式で表せる．

f2 =
3af0

a− 2πC
(4.11)

式 (4.9)，式 (4.11)より第 1周波数 f1と第 2周波数 f2は以下の関係が成り立つ．

3f1 = f2 (4.12)

以上より，第 2周波数 f2は第 1周波数 f1の 3倍となることがわかる．
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4.5.1 無限AMC基板における2周波共用の検討

所望の第 1周波数 f1は 1，2，3，5，8，10 GHzとし，各周波数において反射位相が 0

degとなるAMC基板をモーメント法から検討した．この際，グリッド配列周期P 以外の

設計パラメータは固定し，各周波数に対して最適なグリッド配列周期 P を決定した．設

計したAMC基板の設計パラメータを表 4.2に示す．また検討結果を図 4.11に示す．

表 4.2　 P を変化させた各基板の設計パラメータ
Model f1 P [mm] s [mm] g [mm] t [mm] εr tanδ

2-1 1 90.25 0.5 89.75 0.8 2.65 0.001

2-2 2 44.84 0.5 44.34 0.8 2.65 0.001

2-3 3 29.66 0.5 29.16 0.8 2.65 0.001

2-4 5 17.49 0.5 16.99 0.8 2.65 0.001

2-5 8 10.61 0.5 10.11 0.8 2.65 0.001

2-6 10 8.31 0.5 7.81 0.8 2.65 0.001

図 4.11　 2周波共用の検討

いずれのモデルも所望の第 1周波数 f1において反射位相が 0 degとなっており，PMC

特性を得られることがわかる．一方で第 2周波数 f2は，第 1周波数 f1から約 3倍離れた

周波数において PMC特性を示しており，式 (4.12)で示した通りの結果となった．
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4.5.2 2周波数と設計パラメータの関係

2周波を実現するにあたり，設計パラメータとの関係について示す．ここではスリット

幅 sと第 2周波数との関係を示す．第 1周波数 f1と第 2周波数 f2の間隔をコントロール

すべく，スリット幅 sと周波数の関係についてモーメント法から検討した．設計条件は基

板厚 tを 0.8 mmに固定し，スリット幅 sを 0.1～2 mmまで変化させた．所望の第 1周波

数 f1は 10 GHzし，10 GHzにおいて反射位相が 0 degとなる最適なグリッド幅 gを決定

した．設計したAMC基板の設計パラメータを表 4.3に示す．

検討結果を図 4.12に示す．ベースとした 2-6モデルの第 2周波数 f2/第 1周波数 f1は約

3倍となっており，スリット幅 sを広げると高周波側にシフトし，狭めると低周波側周波

側にシフトすることがわかる．以上の結果より，スリット幅 sを操作して 2周波の間隔を

調整できることが分かる．

表 4.3　スリット幅 sを変化させた各基板の設計パラメータ
Model P [mm] s [mm] g [mm] t [mm] εr tanδ

3-1 7.41 0.1 7.31 0.8 2.65 0.001

3-2 7.69 0.2 7.49 0.8 2.65 0.001

3-3 7.92 0.3 7.62 0.8 2.65 0.001

3-4 8.13 0.4 7.73 0.8 2.65 0.001

2-6 8.31 0.5 7.81 0.8 2.65 0.001

3-5 9.08 1.0 8.08 0.8 2.65 0.001

3-6 9.07 1.5 8.20 0.8 2.65 0.001

3-7 10.27 2.0 8.27 0.8 2.65 0.001

図 4.12　スリット幅 sと周波数の関係

次に基板厚 tと第 2周波数の関係を示す．第 1周波数 f1と第 2周波数 f2の間隔をコン

トロールすべく，基板厚 tと 2周波数の関係についてモーメント法から検討した．所望の

第 1周波数 f1は上記と同じ 10 GHzとし，設計条件はスリット幅 sを 0.5 mmに固定し，

基板厚 tを 0.5～4 mmまで変化させて最適となるグリッド幅 gを決定した．上記条件を満

たすAMC基板の設計パラメータを表 4.4に示す．
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検討結果を図 4.13に示す．ベースとしたモデル 2-6の第 2周波数 f2/第 1周波数 f1は約

3倍となっており，基板厚 tを厚くすると高周波側にシフトし，2.5 mmを境に再び低周波

側にシフトすることがわかる．以上のことから，基板厚 tおよびスリット幅 sを操作し，2

周波数の間隔を調整できるといえる．

本節では金属板装荷キャパシタンスグリッドを用いたAMC基板の 2周波数共用につい

て検討し，PMC条件から 2周波数共用の原理について示した．次に所望の周波数が異な

るAMC基板の 2周波数共用についてモーメント法から検討し，いずれのモデルも約 3倍

となることを示した．設計パラメータと 2周波数との共用では，スリット幅 sおよび基板

厚 tを調整し，1周波数目を固定したまま 2周波数目の調整が可能であることを示した．

最後に基板サイズと 2周波数共用について検討し，有限サイズとした場合にも 2周波数共

用が実現可能であることを示した．しかし，基板サイズを波長比で規格化した際に，2波

長で規格化した際に特性が悪くなったため，今後さらなる検討が必要である．

表 4.4　基板厚 tを変化させた各基板の設計パラメータ
Model P [mm] s [mm] g [mm] t [mm] εr tanδ

4-1 8.87 0.5 8.37 0.5 2.65 0.001

2-6 8.31 0.5 7.81 0.8 2.65 0.001

4-2 7.73 0.5 7.23 1.0 2.65 0.001

4-3 6.39 0.5 5.89 1.5 2.65 0.001

4-4 5.14 0.5 4.64 2.0 2.65 0.001

4-5 4.11 0.5 3.61 2.5 2.65 0.001

4-6 3.27 0.5 2.77 3.0 2.65 0.001

4-7 2.53 0.5 2.03 3.5 2.65 0.001

4-8 1.80 0.5 1.30 4.0 2.65 0.001

図 4.13　基板厚 tと周波数の関係
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4.6 測定値との比較

4.6.1 モーメント法を用いた試作モデルの設計

ここまで 10 GHz帯について検討したが，実用性について評価すべく測定が容易な 2

GHz帯について検討を行った．検討方法としては，モーメント法から算出した設計パラ

メータを基に有限モデルを設計し，有限要素法（HFSS）を用いて 2 GHz帯においてPMC

特性を発現することを確認する．確認後にモデルの製作および測定を行い，所望の特性を

発現するかの確認を行う．

設計にあたり所望の第 1周波数 f1は 2 GHz，スリット幅 sは製作精度を考慮して 0.5 mm

とし，反射位相が 0 degとなるAMC基板をモーメント法から設計した．設計したAMC

基板の設計パラメータを表 4.5，反射位相特性を図 4.14，グリッドパターンとアンテナを

図 4.15に示す．

搭載するアンテナは，横幅 wが 5 mmの板状ダイポールアンテナとし，アンテナ長は

67 mm，アンテナとグリッド間の距離 hは 7.5 mm (λ/20)とした．h = 7.5 mm のうち 0.8

mmはアンテナ素子搭載した誘電体基板 (比誘電率 εr = 2.65，tanδ = 0.001) とし，残り

の 67 mmは発泡スチロールとした．

上記モデルの反射位相Φをモーメント法から算出すると，図 4.14に示すように第 1周波

数 f1である 2 GHz，約 3倍離れた第 2周波数 f2の 6.2 GHzにおいて反射位相Φが 0 deg

となっており，PMC特性を有していることが分かる．

表 4.5　AMC基板の設計パラメータ
P [mm] s [mm] g [mm] t [mm] εr tanδ

39 0.5 38.5 3.2 2.65 0.001

図 4.14　反射位相特性
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図 4.15　グリッドパターンとアンテナ基板

4.6.2 有限要素法を用いた検討

モーメント法から算出した設計パラメータを用い，試作モデルの設計をおこなった．搭

載するアンテナは λ/2板状ダイポールアンテナとし，使用する基板は 0.8 mmのR4737基

板を使用し，アンテナグリッド間の距離 hは 0.764 mmとした．

上記で設計したAMC基板を用い，所望の帯域において特性を発揮することや 2周波数

共用の有効性を明らかにすべく，AMC基板上アンテナのインピーダンス特性やVSWR特

性，放射特性について有限要素法から検討した．有限要素法ではAMC基板を yz平面に，

ダイポールアンテナを z方向に設置し，メインビーム方向は x方向として解析を行った．

設計したモデルの設計パラメータを表 4.6に示し，モデルが有するインピーダンス特性

やVSWR特性，放射パターンを図 4.16～4.20に示す．

第 1周波数 f1のインピーダンス特性より，約 1.9 GHz付近においてR = 50，X ＝ 0を

示し，VSWR特性では 1.65 ～ 2.05 GHzにおいてVSWRが 3以下となった．よって，所

望の周波数である 2 GHzから低周波側に特性がシフトしたが，PMC特性を発揮している

ことがわかる．

次に第 2周波数 f2のインピーダンスより，R成分が低いが約 5.7 GHz付近においてR

= 30，X ＝ 0を示し，VSWR特性では 5.6～5.9 GHzにおいてVSWRが 3以下となった．

放射特性では，各 xy平面および xz平面において，主ビーム方向である x方向に放射を

確認できる．また，基板近傍においても放射を確認し，第 1周波数 f1および第 2周波数

f2帯共に放射することを示した．
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図 4.16　インピーダンス特性（第 1周波数）

図 4.17　VSWR特性（第 1周波数）
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図 4.18　インピーダンス特性（第 2周波数）

図 4.19　VSWR特性（第 2周波数）

64



表 4.6　アンテナ基板の設計パラメータ
ℓ w [mm] h [mm] L [mm] W [mm] εr tanδ

67.0 3.0 0.8 67.0 5.0 2.65 0.001

AMC基板の設計パラメータ
P [mm] s [mm] g [mm] t [mm] L [mm] W [mm] εr tanδ

39 0.5 38.5 3.2 467.5 450.0 2.65 0.001

図 4.20　放射パターン

4.7 解析結果と実測結果の比較

4.5節で解析が完了した試作モデルのAMC基板およびアンテナ基板を製作し，ネット

ワークアナライザを用いて Sパラメータ法 [88]から測定した．放射パターンについては 2

GHz帯について測定を行った．

測定したインピーダンス特性やVSWR特性，放射パターンを図 4.21～図 4.25に示す．

図 4.21に示す第 1周波数 f1のインピーダンス特性では，解析値および実測値共に 1.9

GHz付近においてR = 50, X ＝ 0に近い値で安定した．また，図 4.22に示すVSWR特

性では，1.7～2.05 GHzにおいて 3以下となり，解析値と良く一致した特性を発揮した．

次に図 4.23に示す第 2周波数 f2のインピーダンス特性では，解析値が低インピーダン

スとなったが，実測値は 5.7 GHz付近においてR = 50, X ＝ 0に近い値で安定した．そ

の結果，解析値よりも 100 MHz程度広い帯域を確保することができた．
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最後に図 4.25に示す放射パターンでは，各 xy平面，xz平面において，x方向に主ビー

ムを放射し，xz平面の x方向に広いビーム幅を有していることが確認できる．さらに，xy

平面および xz平面の基板近傍にも放射を確認することができた．

図 4.21　インピーダンス特性（第 1周波数）

図 4.22　VSWR特性（第 1周波数）

66



図 4.23　インピーダンス特性（第 2周波数）

図 4.24　VSWR特性（第 2周波数）
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図 4.25　放射パターン

4.8 むすび

本章では金属板装荷キャパシタンスグリッドを用いたAMC基板のグリッド配列周期と

特性の関係について検討し，4.2節ではAMC基板厚 tを固定してグリッド配列周期 P が

異なる 5つのモデルを設計し，モーメント法から算出した反射位相特性より，各AMC基

板のPMC比帯域はほぼ一致することを示した．4.3節では 4.2節で算出した反射位相特性

を用い，AMC基板上アンテナのインピーダンス特性について検討した．検討より，各基

板上アンテナのインピーダンス特性は類似することを示すと共に，PMC基板上のアンテ

ナのインピーダンス特性に類似していることを示した．4.4節ではAMC 基板サイズを十

分に大きいとした 3λ× 3λ (90 mm × 90 mm)サイズの有限な場合について，有限要素法

（HFSS）からAMC基板上アンテナのインピーダンス特性や放射特性について検討した．

検討結果より，有限サイズとした場合にも各基板上アンテナの特性は類似することを示す

と共に，PMC基板上アンテナのインピーダンス特性に類似していることを示した．また，

2周波数共用について検討し，波長で規格化したAMC基板は 2周波数共用が可能である

ことを示した．
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第5章 小形アンテナMACKEY

5.1 はじめに

金属板装荷キャパシタンスグリッドを用いたAMC基板とダイポールアンテナとを組み合

わせたアンテナシステムにおいて，AMC基板を含む全体の大きさのさらなる小形，薄形化

を図ったアンテナモデルMACKEY (Metamaterial Antenna Chip developed by KIT EOE

Laboratory) を提案する．本章では，まず，上記アンテナシステムをベースにMACKEY

を着想した経緯を説明した上で，2.45GHz帯無線 LANへの適用を目的として設計した

MACKEYを例に，MACKEY が自由空間内のみならず，金属板上においても動作する小

形，薄形アンテナであることを解析結果，測定結果より示す．また，グリッド板上の電流

分布を用いてその動作原理について検討し，MACKEYはAMC基板とダイポールアンテ

ナとの組み合わせから着想したものであるが，これを小型化して得られたMACKEYに

おいては，ダイポールアンテナは放射素子としてではなくグリッド板に電流を流すための

給電回路，また，インピーダンスを調整するための整合回路として動作し，グリッド板上

に流れる電流によって電磁波を放射することを示す．さらに，MACKEYの設計法につい

て示すと共に，パラメトリックスタディにより，実現できる周波数帯域について検討した

結果を示す．

5.2 MACKEYの提案

5.2.1 MACKEYの着想

図 5.1に，AMC基板として提案している金属板装荷キャパシタンスグリッドを示す．

このAMC基板は，細長い金属板を一次元的に周期配列したグリッド板と金属板とを誘

電体を介して層状に配置したもので，グリッドの周期方向の電界に対してPMC特性を持

つものである．グリッド板の設計パラメータはグリッド幅 g とグリッド間の隙間（スリッ

ト）の幅 sであり，周期 pは g と sとの和となる．また，誘電体の設計パラメータは，厚

さ t と比誘電率 εr である．無限サイズのAMC基板の設計においては，入射した平面波

の反射位相が所望の周波数において零となるPMC特性を実現するよう，これらの設計パ

ラメータを選ぶことになる．このとき，AMC基板の厚さ t を薄くするためには，グリッ

ド板が等価的に大きなキャパシタンスに見えることが必要であるため，上記スリットが重

要な要素となる．

半波長ダイポールアンテナをAMC基板に近接して配置する場合には，AMC基板のな

い場合に比べて，アンテナの入力インピーダンスが約２倍になっているかどうかにより，

AMC基板が PMC特性を実現しているかどうかを判断できる．また，AMC基板が 3λ0

69



× 3λ0 以上の大きさであれば，無限サイズの場合と同様にPMC特性を実現することがわ

かっている．これは，アンテナとAMC基板とが近接しているため，アンテナの真下付近

のグリッドには強い電流が誘起されるのに対し，アンテナから離れた部分に誘起される電

流が極めて小さくなり，AMC基板の外側の部分を切り取ってもアンテナのインピーダン

ス特性への影響が小さいためであると考えられる．

本章で提案するMACKEYは，3λ0 × 3λ0 の大きさが必要であったAMC基板をさらに

小さくした状態でアンテナが動作するようにしたものである．具体的には，スリットが重

要な要素であることを考慮した上で最小のグリッド板の構成となるよう，図 5.1に示すよ

うに，グリッドの本数を 2本とすると共に，その長さも極力短くなるようにしたものであ

る．このとき，グリッド板に流れていた電流を取り除くことになるためにアンテナの入力

インピーダンスも変化するが，半波長であったダイポールアンテナの長さ ℓ とグリッド幅

g とを調整することによって，所望の周波数で整合をとることができる．これについては，

第 4章で詳細に説明する．こうして得られたMACKEYにおいては，ダイポールアンテナ

の長さ ℓ は約１／４波長と短くなり，ダイポールアンテナに流れる電流がグリッド板と

結合し，グリッド板上に流れる電流によって電磁波を放射することになる．このとき，ダ

イポールアンテナは放射素子としてではなく，グリッド板に電流を流すための給電回路，

また，インピーダンスを調整するための整合回路として動作することになる．この動作原

理については，第 3章において，グリッド板上の電流分布を用いて詳細に説明する．

以上のように，MACKEYはAMC基板とダイポールアンテナとの組み合わせから着想

したものであるが，これを小形化して得られたMACKEYは，もはや，反射位相が零とな

るAMC基板と放射素子であるダイポールアンテナとの組み合わせという動作ではなく，

全く新しい形式の小形アンテナであると考えられる．

5.2.2 MACKEYの設計例

図 5.2にMACKEYの構造と設計パラメータを示す．MACKEYは 2枚の基板から構成

され，上部から順に 1⃝励振用のダイポールアンテナ基板と 2⃝金属板装荷グリッド基板であ
る．設計パラメータは基板縦幅 W，ダイポールアンテナの幅 w，励振ダイポールアンテ

ナの長さ ℓ，スリット幅 s，グリッド幅 g，ダイポールアンテナ基板の誘電体厚 h，グリッ

ド基板の誘電体厚 t，比誘電率 εr である．なお，これ以降の解析においてはダイポール

アンテナ及びグリッド金属は完全導体であるPEC (Perfect Electric Conductor) とし，そ

の厚みを零としている．

無線LANへの適用を想定し，2.45 GHz でのMACKEYの設計例を示す．MACKEYの

外形寸法は，55.0 mm × 30.0 mm × 4.0 mm (0.45λ0 × 0.25λ0 × 0.03λ0) である. 設計パ

ラメータは，基板縦幅 W = 30 mm，ダイポールアンテナの幅 w = 1 mm，ダイポールア

ンテナの長さ ℓ = 26 mm，スリット幅 s = 0.5 mm，グリッド幅 g = 27.25 mm，アンテ

ナ基板の誘電体厚 h = 0.8 mm，誘電体基板厚 t = 3.2 mm，比誘電率 εr = 2.65 である．

MACKEYの特性例としてインピーダンス特性を図 5.3に，VSWR特性を図 5.4に示す．
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図 5.3では自由空間 (Free Space) 内および 3λ0 × 3λ0 サイズの金属板上 (Metal) の中

央部にMACKEYを設置した場合について，レジスタンス値 R とリアクタンス値 X を

実測値 (Meas) と有限要素法 (FEM) による計算値に分けて示した．ダイポールアンテナ

への給電方法は，実運用上はスルーホールを用いた背面からの給電や通信モジュールとの

接続による方法などが挙げられるが，今回はMACKEY単体の特性を評価するために実

測では Sパラメータ法を，数値計算ではダイポールに直接ギャップ給電を行うこととした．

図 5.4でのVSWR ≦ 3 における比帯域幅は，実測値で自由空間内が 7.9 %，金属板上が

6.3 % となった．計算値では，自由空間内が 6.9 %，金属板上が 5.6 %であった．自由空

間または金属板上における実測値と計算値では，共振周波数で最大 2.4%の差異があるが，

これはダイポールアンテナ基板が 0.8 mm厚と薄いため，製作時のエッチング過程におい

て歪が生じ，誘電体の厚さが変化したためと考えられる．実測値同士を比較した際は，共

振周波数が変わらないことから，金属板の有無を問わず同等のVSWR特性となることが

わかる．また自由空間と金属板上での計算値を比較した場合，周波数シフトが最大で 1.2

%程度あったが，帯域が 1%程度の無線LANにおいてはこのシフト量は許容され実用上の

問題はないと考えられる．以上のことから，自由空間内および金属板上の何れにおいても

整合が取れていることが分かった．

自由空間内におけるMACKEYの放射パターンを図 5.5に示す．また金属板上における

放射パターンを図 5.6に示す．図中の実線は実測値を示し，破線は FEMによる計算値を

示す．

図 5.5の結果より，XY面およびXZ面におけるMACKEYの電界放射パターンは，メ

インビームがX方向すなわち前面方向であることがわかる．背面への放射は，MACKEY

の底部に設けた金属板の影響により，前面に対して非対称なパターンとなった．図 5.5の

結果より，YZ面のパターンはダイポールアンテナと同様な 8の字形となる．図 5.6の結果

については，MACKEYを金属板上に設置していることから，背面方向への放射が図 5.5

に比べ更に少なくなることが確認された．

以上の結果より，MACKEYは周囲の金属の有無に関わらず動作が可能であることがわ

かる．

71



　

図 5.1　周期構造を持った従来のAMC基板

図 5.2　MACKEYの構造と設計パラメータ

72



図 5.3　MACKEYのインピーダンス特性

図 5.4　MACKEYのVSWR
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図 5.5　自由空間におけるMACKEYの放射パターン

図 5.6　金属板上でのMACKEYの放射パターン
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5.3 MACKEYの動作説明

2.45 GHzにおけるグリッド板表面の電流分布を図 6.7に示す．図中での電流振幅の表示

値は 0 ～ 30 A/m である．この結果より，以下の特徴が確認できる．

図 5.7　グリッド板上の電流分布 (2.45GHz)

1. グリッド板中央部の電流振幅値が高い

　ダイポールアンテナ基板が給電されることで，無給電素子であるグリッド基板に

電圧が誘起される．この誘起された電圧により，グリッド板上に流れる電流は，中

央部分で振幅値が最も高くなっていることがわかる．

2. 上記 (1)よって流れた電流は図 6.7で示すように中央部からスリット両脇の辺上に伝

送する

　グリッド板のスリット両脇が給電線路として動作することがわかる．

3. スリット部からグリッド板の端部に電流が流れる

　図 6.7に示すようにグリッド板の端部に電流が流れ，2素子のダイポールアンテナ

として動作することがわかる．

MACKEYはダイポールアンテナ基板が給電された後，グリッド板中央部に電流が流れ

る．またグリッド板は誘電体を介して金属板を設置することにより，先端開放型折返し

ダイポールアンテナとして動作し，放射素子としても働くものと考えられる．図 6.7で示

すようにグリッド板中央部に大きな電流が流れるため，MACKEYを金属板上に配置した

場合においてもインピーダンス特性の変化は小さいものと考えられる．MACKEYは，グ

リッド基板を従来のようにPMC特性を発現させるための要素ではなく，放射素子として

利用していることを特徴としている．
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5.4 MACKEYの設計法

グリッド幅 g とダイポールアンテナの長さ ℓ を決めることでMACKEYは所望の周波

数で整合を取ることができる．5.2節で示した各種設計パラメータを基準として，設計時

の g または ℓ と整合との関係を以下に示す．

ダイポールアンテナの長さ ℓ = 26 mm とし，グリッド幅 g を 25.25 mm ～ 29.25 mm

まで 1.0 mm ずつ変化させた際のインピーダンス特性を図 5.8に示し，VSWR特性を図

5.9に示す．図中の実線はレジスタンス値 R を示し，破線はリアクタンス値 X である．

図 5.8および図 5.9の結果より，g を小さくするとレジスタンス値 R とリアクタンス値

X は共に高周波側にシフトする，つまり共振点の移動が起きる．無限周期構造のグリッ

ド基板の設計条件ではグリッド幅 g =29.89 mm が最適値であったが，2.45 GHz で共振

させるために再調整した結果， g = 27.25 mm が最適値となった．これはグリッド幅 g が

MACKEYのインピーダンスを決める要素になっていることを示している．

次に g = 27.25 mmとし，ダイポールアンテナの長さ ℓ を変化させた際のインピーダン

ス特性を図 5.10に示し，VSWR特性を図 5.11に示す．

図 5.10より，ℓ を長くすることでリアクタンス値 X は大きくなり，短くすると X は

小さくなる．またこの時レジスタンス値 R は殆ど変化しない．これはダイポールアンテ

ナがMACKEYにおいて整合素子として働き，外部への放射素子としては機能していな

いことを示している．図 5.11の結果より，2.45 GHz でVSWRが最も 1に近くなるのは ℓ

= 26 mm とした場合であることがわかる．

これらの結果から，g および ℓ を調整することにより所望の周波数にて整合を取ること

が可能となる．
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図 5.8　グリッド幅 g 変化時のインピーダンス特性

図 5.9　グリッド幅 g 変化時のVSWR特性
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図 5.10　ダイポールアンテナの長さ ℓ 変化時のインピーダンス特性

図 5.11　ダイポールアンテナの長さ ℓ 変化時のVSWR特性
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5.5 パラメトリックスタディ

前節ではグリッド基板のグリッド幅 g 及びダイポールアンテナの長さ ℓ を調整し，イ

ンピーダンス特性の制御が行われることでMACKEYが所望の周波数で整合が取れるこ

とを示した．ここでは g と ℓ の調整を行った上で，基板幅 W とグリッド基板の厚さ t を

変化させ FEMを用いたパラメトリックスタディの結果を示す．

5.5.1 MACKEYの基板幅 W の変化

MACKEYが自由空間内に設置され，その基板幅 W が 10 mm ～ 30 mm まで変化し

た時のインピーダンス特性を図 5.12に示し，VSWR特性を図 5.13に示す．W 以外の設

計パラメータは 5.2節のものと変化はない．また W 変化時の比帯域幅を図 5.14に示す．

図 5.12の結果より，レジスタンス成分は，いずれも設計周波数（2.45GHz）においては

50Ωとなるように設計しているが，W が小さいほどその最大値が高く，かつ，高い周波

数にシフトしている．その結果，設計周波数付近においては，W が小さいほど周波数特

性が平坦になり，広帯域となっている．リアクタンス成分は W には依存せず，ほとんど

変わらない．図 5.13の結果より，基板幅 W を変化させた場合，共振周波数に変化は見ら

れず，W の大きさによって比帯域幅が異なることが分かる．図 5.14の結果より， VSWR

= 2 の時 W = 10 mmで示される比帯域幅は最大 6.5 % となり，W = 30 mm では 4.1

% となった．またVSWR = 3 の時 W = 10 mmにおいて比帯域幅は最大 10.0 % となり，

W = 30 mm では 7.3 % となった．これらの結果から，比帯域幅の拡大は基板幅 W を狭

くすることにより可能となることが分かった．

次に 3λ0 × 3λ0 のサイズを持つ金属板上において，基板幅 W を前述と同じ条件で変化

させた時のインピーダンス特性を図 5.15に，VSWR特性を図 5.16に示し，各条件下での

比帯域幅を図 5.17に示す．図 5.15の結果から，レジスタンス成分は，設計周波数におい

ては，W が小さいほど，低くなっている．また，その最大値は設計周波数よりも高い周

波数であるため，W が小さいほど共振周波数が高い方向にシフトとする．またリアクタ

ンス成分が零になる周波数においては，W が小さいほど，レジスタンス成分が小さい値

になっており，VSWRが劣化すると共に狭帯域となる．これは，周囲の金属の影響を受

けたためと考えられる．図 5.16の結果からも，周波数シフトが確認できる．また図 5.16

の結果から比帯域幅は，VSWR = 2 の時に W = 30 mmで 2.8 % となり，VSWR = 3

では 5.6 % となった．図 5.17は金属板上での W 変化時の共振周波数に関して，設計周

波数である 2.45 GHz に対する周波数シフト遷移を示した．図 5.17の結果より，W を大

きくすることにより，周波数シフトを小さくすることができることがわかった．

これらの結果より，MACKEYは自由空間のみで用いる場合には，W を小さくするこ

とにより広帯域になることがわかった．一方，周囲の金属の有無に関わらず用いる場合に

は， W をある程度大きくする必要があることがわかった．
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図 5.12　自由空間における基板幅 W 変化時のインピーダンス特性

図 5.13　自由空間における基板幅 W 変化時のVSWR特性
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図 5.14　自由空間における基板幅 W 変化時の比帯域幅

図 5.15　金属板上における基板幅 W 変化時のインピーダンス特性
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図 5.16　金属板上における基板幅 W 変化時のVSWR特性

図 5.17　金属板上における基板幅 W 変化時の共振周波数シフト遷移
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5.5.2 グリッド基板の厚さ t の変化

設計周波数を 2.45 GHz として，グリッド基板の厚さ t を変化させた時のグリッド幅 g

とダイポールアンテナの長さ ℓ の最適値を表 6.1に示す．

表 5.1　グリッド基板厚 t 変化時の設計パラメータ
t [mm] g [mm] ℓ [mm]

1⃝ 2.40 29.25 24.90

2⃝ 2.80 28.20 25.10

3⃝ 3.20 27.25 26.00

4⃝ 3.60 26.40 26.10

5⃝ 4.00 25.70 26.70

表 6.1に示す 1⃝ ～ 5⃝ の各条件下において，自由空間内にMACKEYを設置した際の

VSWR特性を図 5.18に示す．また図 5.18で示される各条件ごとの比帯域幅を図 5.19に

示す．

図 5.18及び図 5.19の結果から，t = 3.2 mmにおいて帯域幅は VSWR = 2 で 4.1 %，

VSWR = 3 では約 7.3 % となり，グリッド基板の厚さ t が大きくなると，帯域幅は広く

なることがわかった．これは誘電体の厚さが帯域幅が比例関係にあるためである．放射パ

ターンについては，図 5.5および図 5.6と同様であった．MACKEYの薄形化を図る上で

は，グリッド基板の厚さ t を小さくすることが望ましいが，帯域幅と t はトレードオフ

の関係となるため，目的に応じて t を決定する必要がある．

図 5.18　自由空間におけるグリッド基板の厚さ t 変化時のVSWR特性
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図 5.19　自由空間におけるグリッド基板の厚さ t 変化時の比帯域幅

5.6 むすび

従来のキャパシタンスグリッドを設けたAMC基板に対して更に小形化，薄形化を図った

MACKEYを提案し，そのインピーダンス特性及びVSWR特性を示した．またMACKEY

が周囲の金属の有無を問わず，動作が可能であることを示した．AMC基板上の電流分布

を示し，MACKEYを構成するダイポールアンテナ基板は給電回路として働き，AMC基

板はその給電回路とインピーダンス整合が取れた際に放射素子として動作することを明

らかにした．MACKEYの設計法としてAMC基板のグリッド幅 g 及び励振ダイポールの

長さ ℓ を調整するにより，所望の周波数で PMC特性を実現可能であることを示した．
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第6章 MACKEYの広帯域化

6.1 はじめに

第 5章では，金属板装荷AMC基板とダイポールアンテナを用いた設計例を示した．設

計周波数において反射位相 Φ が 0 deg すなわち PMC特性をもつように，グリッド配列

周期 P を変化させた各種AMC 基板をモーメント法により設計を行った．この時の誘電

体基板厚 t は 3.2 mm である．結果として，PMC特性をもつための P，つまりAMCの

グリッド幅 g と スリット幅 s の最適値は複数個あり， P が大きいと狭帯域の傾向に，逆

に小さいと広帯域の傾向にあるものの，P は選択が可能であることを示している．実際

に基板を製作する際の P は，製作の容易さなどを考慮した上で選択するものと考えられ

る．また P が決定された後，無限および有限サイズ (3λ × 3λ) いずれの場合においても，

AMC基板上に設けたダイポールのインピーダンス特性は，理想的な PMC特性とほぼ同

等の結果となることを示した．ここではMACKEYについて，広帯域化について検討した

結果を示す．

6.2 アンテナモデルと設計パラメータ

広帯域化の対象となるアンテナモデルを図 6.1に示し，各々の基板に関する設計パラ

メータを示す．設計パラメータはグリッド幅 g，グリッド板のスリット幅 s，誘電体基板

厚 t，比誘電率 εr，基板縦幅 W，基板の長さ L， 励振ダイポールアンテナの長さ ℓ ，ダ

イポールアンテナの幅 w である．これらパラメータを用いて有限要素法 (FEM) による

数値計算を行った．

6.3 アンテナの広帯域設計法

前節の図 6.1で示したモデルについて，5.25 GHz を設計周波数とした場合の特性例を

以下に示す．図 6.2に設計したグリッド基板の反射位相特性を示す．この反射位相特性は，

無限サイズのAMC基板に平面波が入射した際に 5.25 GHzで反射位相が零となるよう特

定のパラメータを選ぶことで示されるものである．

このグリッド基板とダイポールアンテナを積層したアンテナモデルの設計パラメータと

寸法を表 6.1に示す．

ダイポールアンテナの長さ ℓ = 14.3 mm，基板幅 W は 25 mm，30 mm，35 mm と変

化させる．基板の横幅 L = 27.25 mm，ダイポールアンテナの幅 w = 1.0 mm，グリッド

幅 g = 12.1 mm，スリット幅 s = 0.5 mmである．誘電体厚は，ダイポールアンテナ側
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h = 0.8 mm，グリッド基板側 t = 3.2 mm とした．誘電体の比誘電率 εr = 2.65である．

これらの設計値を用いた有限要素法による計算例を次に示す．

自由空間内において，基板縦幅 W を 25 mm から 35 mm まで 5 mm ずつ変化させた

時のアンテナのインピーダンス特性を図 6.3，VSWR特性を図 6.4に示す．図 6.3中の実

線は W = 25 mm，点線は 30mm，破線は 35 mm を表し，レジスタンス値およびリアク

タンス値を色分けにより示している．また図 6.4では，一点鎖線が W = 25 mm，実線は

W = 30 mm，破線は W = 35 mm を示す．

図 6.1　基板幅 W を変更したアンテナモデル

図 6.2　反射位相特性例
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表 6.1　設計パラメータ
Parameter Symbol Value [mm]

Length of a dipole ℓ 14.3

Width of a substrate W 25 – 35

Length of a substrate L 27.25

Width of a dipole w 1.0

Width of a grid g 12.1

Width of a slit s 0.5

Thickness of a dipole substrate h 0.8

Thickness of a grid substrate t 3.2

6.4 試作モデルによる測定例

図 6.3および図 6.4の結果より， W = 25 mm とした場合，共振点は設計周波数の 5.25

GHzに加え，6.0 GHz付近でVSWRは一旦上昇するが，6.5 GHzで僅かに改善する結果

となった． W = 30 mm とした場合，5.25 GHzから 6.0 GHzまでの間でVSWRが最も

改善され，双方性の特性を示した．W = 35 mm とした場合，共振点は 5.25 GHz のみで

あり，比帯域幅は W = 25 mm，30 mm と比べ最も狭帯域の結果となった．これらの結

果から W を調整することにより，単一の共振点を持つ特性の他，双方性の特性を持つこ

とでMACKEYの帯域を更に拡大できる可能性があることが分かった．

次に自由空間内と金属板上にアンテナモデルを設置した際のインピーダンス特性の比較

を図 6.5に示す．ここで基板幅 W = 30 mm とする．レジスタンス値およびリアクタンス

値は色分けで示し，実線は自由空間，点線は金属板上でのデータを示す．

図 6.5の結果から，アンテナのインピーダンス特性は，金属の有無とほぼ無関係である

ことが示されている．このことを踏まえて，アンテナの試作を行い，この実測値と FEM

による計算値との比較を行った．比較に用いるVSWR特性を図 6.6に示す．計算値 (Cal)

と実測値 (Mes) に関して，実線は自由空間，点線は金属板上でのデータを示す．図 6.6の

結果より，アンテナの周囲に金属が存在する場合においても 19%前後の帯域が確保され

ることを確認した．
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図 6.3　自由空間におけるインピーダンス特性

図 6.4　自由空間におけるVSWR特性
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図 6.5　自由空間と金属板上でのインピーダンス特性 ( W = 30 mm )

図 6.6　自由空間と金属板上でのインピーダンス特性 ( W = 30 mm )
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6.5 電流分布及び放射パターン例

図 6.7(a)に 5.25 GHz におけるグリッド板上の電流分布を示し，図 6.7(b)に 5.87 GHz

での電流分布を示す．

(a) 5.25 GHz (b) 5.87 GHz

図 6.7　電流分布

電流分布は図 6.7と同様であるが，本アンテナモデルでは更にグリッド基板の左右端部

にも電流が確認された．これにより線路長が変化し共振点が追加され，広帯域化が可能に

なったと推察している．

自由空間での放射パターンを図 6.8に，金属板上での放射パターンを図 6.9に示し，図

中の実線は実測値を表し，破線は計算値を示す．自由空間内及び金属板上何れにおいても

同等の結果となり，金属板による放射パターンへの影響は少ないことが分かった．
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図 6.8　自由空間における放射パターン

図 6.9　金属板上での放射パターン
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6.6 むすび

本章では小形アンテナMACKEYの広帯域化に関して特性例を示した．設計周波数は

5.25GHzとし，5.25GHzにおける反射位相が 0度となる設計条件から，アンテナモデルの

設計パラメータを示した．このとき基板幅Wを 25mmから 35mmに変更することで広帯

域化について検討をインピーダンス特性，VSWR特性，電流分布，放射パターンを用い

て行った．

インピーダンス特性およびVSWR特性の結果から，W=30mmとした際に広帯域とな

る傾向を示した．これは金属板上においても同様の結果であった．特にVSWR特性にお

いては，2つの共振点による双方性の軌跡を描くことが分かった．

電流分布においては，共振周波数によって異なる分布を示した．上述した 2共振の内，

第 1の共振点である 5.25GHzにおいては，従来のMACKEYで示された 2素子のダイポー

ルを模擬した分布を示した．また第 2共振点となった 5.87GHzにおいては，ダイポール

アンテナと直交する方向に対して電流が流れることがわかった．この電流は基板端部を流

れるものであるが，端部の中心を境に逆相となっていることから，放射には寄与しないこ

ともわかった．
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第7章 結論

　本論文では近年注目されているメタマテリアル技術に焦点を当て，IoT分野への適用を

ねらいとし，アンテナの形状や特性改善について検討を行った．論文内では特に金属対

応，小形化，薄形化を中心に示した．

2章では金属板装荷 FSR の等価回路モデルを用いて斜め入射波における反射位相特性

を求める簡易式の導出した．導出した簡易式を用いて，誘電体の厚さを変えたときの反射

位相を算出し，モーメント法との比較結果から簡易式の妥当性を検討した．金属板装荷

FSRの等価回路モデルを用いて，斜め入射波の反射位相を求める簡易式を導出した．簡

易式を用いるために必要な正規化サセプタンスBを求めるための原理，および正規化サ

セプタンスBを求める式について示した．

簡易式，および正規化サセプタンスBを用いて斜め入射波における反射位相を計算し

た．さらに，モーメント法との計算結果とを比較して導出した簡易式の妥当性を検討した．

導出した簡易式とモーメント法との計算結果に差異が生じた理由について，伝搬する

モードの観点から考察を行った．

簡易式を用いて製作したパッチ型金属板装荷 FSRの製作について示し，反射率測定装

置で測定した測定値と簡易式での計算結果，およびモーメント法での計算結果とを比較し

て，簡易式の妥当性について確認した．

3章では，2章で示した金属板装荷FSRの等価回路から導出した条件式用いて，入射角

が 0度とした場合の反射位相とサセプタンスBの定式化を行った．定式化した反射位相

の妥当性を確認するために，実測値とモーメント法による計算値を用いて検証を行った．

検証の結果，所望の周波数において反射位相は 0度となり，かつ各々の反射位相特性はよ

く一致することがわかった．垂直入射で定義された正規化サセプタンスBは，AMC基板

が PMC特性をもつための条件式となる．この式から誘電体の厚さが 1/20波長以上であ

れば PMC周波数の誤差は 5%以下となり適用範囲が明らかとなった．

4章では金属板装荷キャパシタンスグリッドを用いたAMC基板のグリッド配列周期と

特性の関係について検討し，4.2節ではAMC基板厚 tを固定してグリッド配列周期 Pが

異なる 5つのモデルを設計し，モーメント法から算出した反射位相特性より，各AMC基

板の PMC比帯域はほぼ一致することを示した．4.3節では 4.2節で算出した反射位相特

性を用い，AMC基板上アンテナのインピーダンス特性について検討した．検討より，各

基板上アンテナのインピーダンス特性は類似することを示すと共に，PMC基板上アンテ

ナのインピーダンス特性に類似していることを示した．4.4節ではAMC 基板サイズを十

分に大きいとした 3λ× 3λ (90 mm × 90 mm)サイズの有限な場合について，有限要素法

（HFSS）からAMC基板上アンテナのインピーダンス特性や放射特性について検討した．

検討より，有限サイズとした場合にも各基板上アンテナの特性は類似することを示すと共

に，PMC基板上アンテナのインピーダンス特性に類似していることを示した．また，2
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周波数共用について検討し，波長で規格化したAMC基板は 2周波数共用が可能であるこ

とを示した．

5章では，従来のキャパシタンスグリッドを設けたAMC基板に対して更に小形化，薄

形化を図ったMACKEYを提案し，そのインピーダンス特性及び VSWR特性を示した．

またMACKEYが周囲の金属の有無を問わず，動作が可能であることを示した．AMC基

板上の電流分布を示し，MACKEYを構成するダイポールアンテナ基板は給電回路として

働き，AMC基板はその給電回路とインピーダンス整合が取れた際に放射素子として動作

することを明らかにした．MACKEYの設計法としてAMC基板のグリッド幅 g 及び励振

ダイポールの長さ ℓ を調整するにより，所望の周波数でPMC特性を実現可能であること

を示した．

6章では，小形アンテナMACKEYの広帯域化に関して特性例を示した．設計周波数は

5.25 GHzとし，5.25 GHzにおける反射位相が 0度となる設計条件から，アンテナモデル

の設計パラメータを示した．このとき基板幅Wを 25 mmから 35 mmに変更することで

広帯域化について検討をインピーダンス特性，VSWR特性，電流分布，放射パターンを

用いて行った．

インピーダンス特性およびVSWR特性の結果から，W = 30 mmとした際に広帯域と

なる傾向を示した．これは金属板上においても同様の結果であった．特にVSWR特性に

おいては，2つの共振点による双方性の軌跡を描くことが分かった．

電流分布においては，共振周波数によって異なる分布を示した．上述した 2共振の内，

第 1の共振点である 5.25 GHzにおいては，従来のMACKEYで示された 2素子のダイポー

ルを模擬した分布を示した．また第 2共振点となった 5.87 GHzにおいては，ダイポール

アンテナと直交する方向に対して電流が流れることがわかった．この電流は基板端部を流

れるものであるが，端部の中心を境に逆相となっていることから，放射には寄与しないこ

ともわかった．

以上より，AMC技術を取り入れた金属板装荷キャパシタンスグリッドを用いることで，

金属対応の小形アンテナMACKEYの発案に至った．またパラメータ変更による広帯域

化の可能性が確認されたため，更なる特性改善が期待できることから，金属板装荷キャパ

シタンスグリッドあるいはMACKEYのような組合せのアンテナについては IoT分野へ

の適用が十分可能であると考えられる．
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