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要旨 

 

 

本論文では，IoT（Internet of Things：モノのインターネット）端末用アンテナを提案する．

本アンテナは，高い生産性や低コストの観点から構造を簡易化し，またモバイル性やデザイ

ン性の観点から低姿勢化を図り，さらに設置性の観点から単一指向性を有するものとした． 

第 1章では，研究の背景，研究の目的，および本論文の構成について示す． 

第 2 章では，パッチアンテナ，板状逆 Fアンテナ，および反射板付きダイポールアンテナ

といった従来の低姿勢アンテナを示す．また，長さ 80×幅 50×高さ 3mm（0.53λ×0.33λ

×0.020λ@2GHz）の領域内に構成した各アンテナのアンテナ解析をおこない，これらの課

題を明らかにする． 

第 3 章では，提案するアンテナの基本構成とその特性を示す．本アンテナは放射器と反

射板を用いた簡易構造とし，放射器を反射板に近接して配置することにより低姿勢化と単一

指向性の両立を図る．一例として，放射器と反射板との距離，すなわちアンテナ高を 5mm

（0.033λ@2GHz）とした． 

本アンテナは，放射器を非対称ダイポールアンテナとすることにより，放射抵抗の低下を

抑制し，整合回路なしでインピーダンス整合を取得した．周波数 2GHzにおける実験結果の

利得は 6.1dBi，F/B 比は 18.3dB であった．また，本アンテナは，人体頭部や金属板から受

ける影響が非常に小さいことを数値シミュレーションにより明らかにした． 

第 4章では，自己補対の原理を応用し，第 3章で提案した原型アンテナの広帯域化を図

る．本アンテナは，放射器をモノポールノッチアンテナに変更することにより定インピーダン

ス化を図り，またモノポールアンテナ形状をストレートから T 型に変更することにより，整合回

路なしでインピーダンス整合を取得する． 

アンテナ高 3mm（0.020λ@2GHz）の実験結果において，VSWR≦2 となる比帯域幅は

6%となった．これは，原型アンテナの 2倍である．また，検討周波数 1.8GHzから 2.2GHzに

おける VSWRは，全て 3以下となった．これは，比帯域幅 20%以上に相当する． 

第 5 章では，第 3 章で提案した原型アンテナのマルチバンド化を図る．マルチバンド化

は，2.4GHz 帯と 5GHz 帯の二つの周波数帯に対応する無線 LAN（Wireless Local Area 

Network）をターゲットとする．マルチバンド化にはアンテナ素子にトラップ回路を装荷する手

法を適用し，アンテナの外形寸法は長さ 62×幅 25×高さ 3mm（0.50λ×0.20λ×0.024λ

@2.4GHz）とした． 

実験結果において，放射パターンは単一指向性をもち，利得は 2.44GHzにおいて3.0dBi，

5.25GHzにおいて 5.3dBi，5.6GHzにおいて 5.8dBiであった． 
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第 6章では，本研究の結論を示す．本研究では簡易構造，低姿勢，および単一指向性を

満たす新しいタイプのアンテナ（低姿勢スーパーディレクティブアンテナ）を提案し，その基

本特性を明らかにした．また，本アンテナにおいて，アンテナの主要課題である広帯域化や

マルチバンド化を実現した．さらに，本アンテナは簡単な構造で高い性能を有するため，あ

らゆる用途に対応する高柔軟性を備えていると考えられる．このため，今後の課題や展望を

具体例とともに示す．  
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Summary 

 

 

In this paper, the author proposes an antenna for IoT (Internet of Things) terminals. 

This antenna has a simplified configuration from the viewpoint of high productivity and low 

cost, has low profile from the viewpoint of mobility and design, and is unidirectional from the 

viewpoint of installation. 

In Chapter 1, the background of the study, the purpose of the study, and the composition of 

this paper are shown. 

In Chapter 2, conventional low-profile antenna techniques such as patch antenna, planar 

inverted-F antenna, and dipole antenna with reflector are presented. In addition, an antenna 

analysis of each antenna in the region of 80 × 50 × 3 mm (0.53λ × 0.33λ × 0.020λ @ 2 GHz) is 

performed to clarify these issues. 

In Chapter 3, the basic configuration of the proposed antenna and its characteristics are 

shown. This antenna has a simple structure using a radiator and a reflector. By placing the 

radiator close to the reflector, both low profile and unidirectional property are achieved. As an 

example, the distance between the radiator and the reflector, that is, the antenna height was 5 

mm (0.033λ @ 2GHz). 

By using an asymmetric dipole antenna as the radiator, the radiation resistance was not 

reduced and impedance matching was obtained without a matching circuit. The experimental 

gain at 2 GHz was 6.1 dBi and the F/B ratio was 18.3 dB. Furthermore, it was clarified by 

numerical simulation that the influence of this antenna from the human head and the metal plate 

is very small. 

In Chapter 4, the bandwidth characteristic of the prototype antenna proposed in Chapter 3 is 

improved using the principle of self-complementarity. This antenna achieves constant input 

impedance by changing the radiator to a monopole notch antenna, and obtains impedance 

matching without a matching circuit by changing the shape of the monopole antenna from 

straight to T-shaped. 

In the experimental results with the antenna height of 3 mm (0.020λ @ 2 GHz), the VSWR 

≤ 2 bandwidth was 6 %. This is twice as much as the prototype antenna. In addition, the VSWR 

in the studied frequency range from 1.8 GHz to 2.2 GHz were all 3 or less. This corresponds to 

the specific bandwidth of more than 20 %. 

In Chapter 5, the prototype antenna proposed in Chapter 3 is multibanded for the purpose of 
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WLAN (Wireless Local Area Network) applications that support two frequency bands, 2.4 GHz 

and 5 GHz. In order to obtain multiband characteristics, a method of loading a trap circuit on 

the antenna element is used. Here, the antenna dimensions are 62 mm × 25 mm × 3 mm (0.50λ 

× 0.20λ × 0.024λ @ 2.4GHz).  

In the experimental results, the radiation pattern was unidirectional and the gain was 3.0 dBi 

at 2.44 GHz, 5.3 dBi at 5.25 GHz, and 5.8 dBi at 5.6 GHz. 

In Chapter 6, the conclusion of this study is shown. In this paper, the author proposed a new 

type of antenna (low-profile superdirective antenna) that has a simple structure, low profile, 

and unidirectionality, and clarified its basic characteristics. In addition, broadband and 

multiband of this antenna were realized. Furthermore, since this antenna has a simple structure 

and high performance, it is considered to have high flexibility for all purposes. Therefore, future 

issues and prospects are shown with concrete examples. 
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第1章  序論 

 

 

1.1  研究の背景 

近年，AI（Artificial Intelligence：人工知能）や IoT（Internet of Things：モノのインターネッ

ト）を用いた ICT（Information and Communication Technology：情報通信技術）の技術革新

が急速に広がっている[1]-[6]． 

身の周りのあらゆるモノをインターネットに接続すると（IoT），さまざまな領域の多種多様な

データを収集し，分析することが可能となる．このようなビッグデータと人工知能（AI）を連携

させて未来予測をおこなうことは，新たな付加価値やイノベーション創出の観点から注目を

集めている．世界では IoTの普及が進み，2018年の 307.1億台から 3年後の 2021年には

447.9億台（1.46倍）に増加すると予測されている[1]． 

あらゆるモノをインターネットに接続すると，遠隔操作や自動制御が可能となる．たとえば，

家庭内機器をインターネットに接続し，スマートフォンやタブレットなどのユーザー端末から

アクセスするサービスが始まっている．レコーダーをインターネットに接続すると，外出先の

ユーザー端末から録画予約や録画番組の視聴が可能となる．また，エアコンやお風呂をイ

ンターネットに接続すると，外出先のユーザー端末からエアコンをつけたり，お風呂を沸かし

たりすることができ，快適な部屋への帰宅と同時に入浴することが可能となる．さらに，メンテ

ナンス側からは，家庭内機器の状況確認や故障診断などのサービス提供をおこないたいと

いう要望も高まってきている[7]． 

家庭内機器以外にも，自動車，交通機関，物流，医療，および農業などあらゆる分野に

おいて，AI・IoTの活用が期待されている． 

自動車では，自動運転技術の実用化を目指している．自動運転をおこなうためには，周

辺環境の認識，自車位置の推定，軌道計画の策定，および車両の制御を短い周期で回す

ことが必要となる[8]． 

鉄道では，輸送障害が乗客の大きなストレスとなる．このため，トラブル発生時の状況把握，

トラブル解消の見込み，滞留状況，各線区の混雑具合，および乗客の需要分布などを考慮

しながらベストシナリオを策定し，ルート選定，ダイヤ計画，列車手配，および交通手配など

を実施することが必要となる[9]． 

物流（ロジスティクス）では，ドローンや自動運転車を使った配送サービスが注目されてい

る．ただし，これらは過去の延長線上にない新たなシステムであるため，導入にあたっては

制度化や標準化にも配慮する必要がある．また，在庫管理や生産体制のサプライチェーン
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マネジメントによる労働力不足の解消，資源やエネルギーの有効活用にも期待が高まって

いる[10]． 

医療分野では，ウェアラブルデバイスが注目を集めている．ウェアラブルデバイスを身に

着け，人体から発信するライフログデータをベース化し，健康管理をおこなう．そして，異常

データを検出した際には，自動的に緊急通報をおこなう[11]． 

農業では，熟練農業者が長年の経験から蓄積してきたノウハウをデータ化し，新規就農

者への技術移転をおこなう．また，ビッグデータを利用した自然界の複雑な因果関係の解明

により，生産性の向上を目指している[12]． 

なお，これらは各分野での一例に過ぎず，また活用事例は増加する傾向にある． 

このように，あらゆる分野で IoT の活用が期待されており，各種 IoT 機器（端末）が共通し

て利用できる基盤技術の確立が急務となってきている． 

IoT を支える技術のひとつとして，アンテナ技術が挙げられる．アンテナは無線通信にお

ける情報の出入り口であることから，その性能を大きく左右する重要なファクターといえる．し

たがって，IoT社会のニーズに応えるためには，アンテナ技術の研究開発もまた必要不可欠

である． 

 

1.2  研究の目的 

前述したように，身の周りのあらゆるモノをインターネットに接続する IoT 社会の到来に伴

い，IoTを支えるアンテナ技術の確立は必要不可欠となってきている． 

IoT端末用アンテナは，高い生産性や低コスト化などの観点から簡易構造が要望され，モ

バイル性やデザイン性などの観点から低姿勢化が要望される．また，アンテナ近傍の人体

や金属体などからの影響を低減する，すなわち設置性の観点から，アンテナは単一指向性

を有することが望ましい． 

本研究の目的は，簡易構造，低姿勢，および単一指向性を満たすアンテナ（低姿勢スー

パーディレクティブアンテナ）の提案をおこない，その有用性を明らかにするものである．ま

た，本アンテナにおいて，アンテナの主要課題である広帯域化やマルチバンド化の実現を

図る． 

 

1.3  本論文の構成 

本論文は，6章構成とする．図 1に，本論文構成のフローチャートを示す． 

はじめに（第 1章では），研究の背景，研究の目的，および本論文の構成について示す． 

第 2章では，低姿勢アンテナとその課題を示す． 
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本章では，パッチアンテナ，板状逆 F アンテナ，および反射板付きダイポールアンテナと

いった従来の低姿勢アンテナを示す．また，所定のサイズで構成した各アンテナの数値シミ

ュレーションをおこない，これらの課題を明らかにする． 

第 3 章では，IoT 端末用アンテナとして好適な簡易構造，低姿勢，および単一指向性を

満たすオリジナルアンテナ（低姿勢スーパーディレクティブアンテナ）を提案する．  

本アンテナは，放射器と反射板による簡易構造とし，放射器を反射板に近接して配置す

ることによりアンテナの低姿勢化と単一指向性の両立を図る．また，放射器を非対称ダイポ

ールアンテナとすることにより放射抵抗の低下を抑制するとともに，整合回路なしでインピー

ダンスマッチングを実現する． 

本章では，提案アンテナの基本構成，基本特性，動作原理，周囲物体による影響，およ

び設計手法を明らかにする． 

第 4 章では，第 3 章で提案したオリジナルアンテナ（原型アンテナ）に自己補対の原理を

導入し，広帯域化を図る． 

本アンテナは，放射器をモノポールノッチアンテナに変更することにより定インピーダンス

化による広帯域化を図り，またモノポールアンテナ形状をストレートから T 型に変更すること

により整合回路なしでインピーダンス整合を取得する． 

本章では，広帯域化したアンテナの構成，特性，動作原理，周囲物体による影響，およ

び設計手法を明らかにする． 

第 5 章では，第 3 章で提案したオリジナルアンテナ（原型アンテナ）にトラップ回路を設け

る手法を用い，マルチバンド化を図る． 

本アンテナのマルチバンド化は 2.4GHz帯と 5GHz帯の二つの周波数帯に対応する無線

LAN（Wireless Local Area Network）をターゲットとする．また，給電点はひとつ（共通）とする． 

本章では，マルチバンド化したアンテナの構成，特性，動作原理，および設計手法を明ら

かにする． 

最後に（第 6章では），本研究の結論を示す． 
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図 1 本論文構成 

 

第1章　
序論（背景，目的，本論文構成）

第2章
従来の低姿勢アンテナとその課題

第3章
オリジナルアンテナの提案

第4章
オリジナルアンテナの広帯域化

第6章

結論

第5章
オリジナルアンテナのマルチバンド化
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第2章  低姿勢アンテナ 

 

 

2.1  まえがき 

近年，IoT（Internet of Things：モノのインターネット）端末の普及が世界中で急速に進んで

いる．IoTは，すべてのものをインターネットに接続するインテリジェントネットワークであり，既

存システムの動作や役割を変える新しい技術として注目を集めている[1]-[6]． 

IoT を支える技術のひとつとして，アンテナ技術が挙げられる．アンテナは無線通信にお

ける情報の出入り口であることから，その性能を大きく左右する重要なファクターといえる．し

たがって，IoT社会のニーズに応えるためには，アンテナ技術の研究開発もまた必要不可欠

である． 

端末用アンテナは，高い生産性や低コスト化などの観点から簡易構造が要望され，モバ

イル性やデザイン性などの観点から低姿勢化が要望される．また，人体や金属体の近傍に

設置すると，アンテナ性能が大きく劣化することが知られている．この対策として，アンテナに

単一指向性を持たせる手法が有効である[13]-[15]．したがって，端末用アンテナは簡易構

造，低姿勢，および単一指向性を有することが望ましい．なお，単一指向性は，電波の方向

を制限するため，アンテナ利得を大きくすることができる．また，不要方向への放射を抑制す

るため，他の無線通信システムとの混信を防止することができるという利点もある． 

従来の代表的な低姿勢アンテナとして，マイクロストリップアンテナ（Microstrip Antenna：

MSA）[16]-[20]や板状逆 F アンテナ（Planar Inverted-F Antenna：PIFA） [21]-[26]が挙げら

れる． 

マイクロストリップアンテナは，誘電体基板とその両面に印刷された放射素子と地板とを構

成要素とする平面アンテナである．放射素子がパッチ（patch：つぎあて，ばんそうこう）のよう

な形状であることから，パッチアンテナとも呼ばれている．本アンテナは，印刷配線技術の向

上により大量生産が可能であるが，一般的に狭帯域である． 

板状逆 F アンテナは小型であるため，端末用内蔵アンテナとして広く使われている．波長

をλとすると，パッチアンテナは放射素子の一辺がλ/2 で共振するのに対し，本アンテナは

放射素子の二辺の和がλ/4 で共振する．ただし，λ/4 の共振長を利用するため，理想的な

動作には無限大の地板が必要であり，アンテナ単体では極めて狭帯域である． 

低姿勢化した単一指向性アンテナとして，スーパーディレクティブアレーが挙げられる

[27]-[33]．N 本の等方性アンテナの素子間隔をゼロに近づけ，各アンテナの振幅と位相を

適切に調整すると，エンドファイア方向への理論上の最大利得は N2となる．2 素子ダイポー

ルアレーの場合，各素子を等振幅で励振し，位相差を 180°に近づけると，理論上の最大
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利得は 4 となる．なお，スーパーディレクティブアレーの詳細は，付録 Aを参照されたい． 

2素子ダイポールアレーの一方の素子を導体板に変更することも可能である[32], [33]．導

体板にダイポールアンテナを近接して配置すると，導体板によりイメージアンテナが生成さ

れ，その電流はダイポールアンテナと比較して等振幅で位相が 180°ずれる．このため，両

素子の振幅と位相を制御する必要がなくなる．ただし，ダイポールアンテナと導体板との間

隔をゼロに近づけると，アンテナの放射抵抗が下がり，VSWR（Voltage Standing Wave 

Ratio：電圧定在波比）が劣化するため，実際にはアンテナ利得が低下するという課題がある．

なお，本アンテナは，導体板が反射板として機能するため，反射板付きダイポールアンテナ

と呼ばれている[34]． 

本章では，検討周波数 2GHz（中心周波数 2GHz，周波数範囲 1.8GHz~2.2GHz）におい

て，長さ 80mm×幅 50mm×高さ 3mm（0.53λ×0.33λ×0.020λ@2GHz）の領域内に構成

したパッチアンテナ，板状逆 F アンテナ，および反射板付きダイポールアンテナといった従

来の低姿勢アンテナを解析し，これらの課題を明らかにする．なお，数値シミュレーションは，

FDTD（Finite Difference Time Domain）法に基づく市販のソフトウェア[35]を用いる．FDTD

法の詳細は，付録 Cを参照されたい． 

はじめに（第 2.2節において），上記従来の低姿勢アンテナを示す．その後（第 2.3節にお

いて），所定のサイズ（長さ 80mm×幅 50mm×高さ 3mm）で構成した各アンテナの数値シミ

ュレーションをおこない，これらの課題を明らかにする． 

 

2.2  低姿勢アンテナ 

2.2.1 パッチアンテナ 

図 2.1(a)~(c)に，パッチアンテナを示す．本アンテナは，誘電体基板上の一方の面に放射

素子（パッチ素子），もう一方の面に地板を銅箔で形成する． 

図 2.1(a)は，背面同軸給電の方形パッチアンテナであり，もっとも基本的な方式である．本

方式では，地板と誘電体基板を貫通する同軸線路やコネクタを用い，アンテナ背面から放

射素子に給電する．同軸線路やコネクタの内部導体と外部導体は，それぞれ放射素子と地

板に接続する．パッチ素子の長さを L とすると L=λ/2 で共振し，パッチ素子の中央からや

やずれた位置に給電点を設けることにより 50Ω整合を取得する． 

方形パッチアンテナの共振周波数は，主に放射素子の長さ Lによって決まり，幅 W には

ほとんど依存しない．パッチ素子の幅Wは，一般にW=L~2Lの範囲で設定すればよい．な

お，基板の厚さが大きくなるほど，または基板の比誘電率が小さくなるほど広帯域になる． 

本方式は，同軸線路やコネクタの内部導体を通すためのスルーホール加工，この内部導

体と放射素子とのはんだ付け，および同軸線路やコネクタの外部導体と地板とのはんだ付
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けが必要となるため，製造工程が煩雑となる．このため，パッチアンテナ単体に用いられるこ

とが多い． 

図 2.1(b), (c)は，共平面給電のパッチアンテナであり，放射素子と同一面上に配置された

マイクロストリップ線路から給電する方式である．このため，上記のようなスルーホール加工

は不要となる．ただし，背面同軸給電方式と同様に，同軸線路やコネクタの外部導体と地板

との接続は不可欠である． 

本方式では，放射素子にスリットを設けるか，または放射素子とマイクロストリップ線路との

間に 1/4 波長インピーダンス変成器を挿入することによりインピーダンスマッチングをおこな

う．なお，広帯域化のために低誘電率の厚い基板を用いると，マイクロストリップ線路からの

不要放射が大きくなり，放射パターンの乱れや給電損失の増加による放射効率の低下など

の問題が生じる． 

 

図 2.1(a) パッチアンテナ（背面同軸給電） 

 

図 2.1(b) パッチアンテナ（スリットを設けた共平面給電） 

L
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図 2.1(c) パッチアンテナ（1/4波長インピーダンス変成器を設けた共平面給電） 

2.2.2 板状逆 Fアンテナ 

図 2.2に，板状逆 Fアンテナを示す．本アンテナは，短絡板を設け，電流経路を湾曲させ

ることにより小型化を図っている．放射素子の長さを L，幅を W とすると，L+W=λ/4 で共振

する． 

アンテナ単体では極めて狭帯域（通常比帯域幅 1~2%）であるが，端末に搭載すると（地

板が大きくなると）広帯域（寸法により変わるが 8~10%程度）となる．これは，板状逆 F アンテ

ナが端末全体を励振し，アンテナの実効面積が大きくなるためである． 

  

図 2.2 板状逆 Fアンテナ 

2.2.3 反射板付きダイポールアンテナ 

図 2.3 に，反射板付きダイポールアンテナを示す．本アンテナは，ダイポールアンテナを

反射板上に平行に設置して構成する．反射板はダイポールアンテナのイメージアンテナを

形成するが，その電流の向きはダイポールアンテナの逆方向であるため，逆相の配列アン

テナと等価になる．これにより，反射板と反対方向（エンドファイア方向）に最大の指向性が

得られる．これは，ダイポールアンテナとイメージアンテナとの相互結合による効果であり，ス

ーパーディレクティブ（super-directive：超指向性），またはスーパーゲインと呼ばれている． 
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図 2.3 反射板付きダイポールアンテナ 

 

2.3  低姿勢アンテナの課題 

2.3.1 パッチアンテナ 

図 2.4 に，外形寸法を長さ 80×幅 50×高さ 3mm（0.53λ×0.33λ×0.020λ@2GHz）と

した背面給電方式の方形パッチアンテナを示す．放射素子を長さ L×幅 W，地板を長さ 80

×幅 50mm とし，長さ 80×幅 50×厚さ 3mm の誘電体基板上に薄い銅箔で形成する．ここ

で，放射素子は誘電体基板の中央に配置し，給電点は放射素子端から距離 d の位置に設

ける．なお，周波数 2GHzにおける誘電体基板の比誘電率と誘電正接は，それぞれεr=4.3, 

tanδ=0.018 とした．また，数値シミュレーションでは簡略化し，銅箔を PEC（Perfect Electric 

Conductor：完全導体）とした． 

本アンテナ構成において，検討周波数を 2GHz，設計パラメータを L=34.9mm, 

W=34.9mm, d=10.2mm とし，数値シミュレーションをおこなった． 

図 2.5(a), (b)に，スミスチャートと VSWR特性のシミュレーション結果を示す．  

図 2.5(a), (b)に示すように，周波数 2GHz で共振し，VSWR≦2 となる比帯域幅は約 3％

であった． 

図 2.6(a), (b)に，周波数 2GHzにおける x-z面と y-z面の放射パターンを示す．ここで，各

放射パターンは，最大値で正規化している． 

図 2.6(a), (b)に示すように，放射パターンは z 軸方向に単一指向性をもち，F/B 比（Front 

to Back Ratio：前後比）は 12.6dBであった． 

以上から，パッチアンテナは，狭帯域ではあるが単一指向性を有していることが明らかと

なった． 
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図 2.4 パッチアンテナ 

 

図 2.5(a) スミスチャート 
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図 2.6(a) x-z面放射パターン 

 

図 2.6(b) y-z面放射パターン 

2.3.2 板状逆 Fアンテナ 

図 2.7 に，外形寸法を長さ 80×幅 50×高さ 3mm（0.53λ×0.33λ×0.020λ@2GHz）と

した板状逆 Fアンテナを示す．地板を長さ 80×幅 50mm とし，地板の中央に長さ L×幅W

の放射素子を配置している．また，短絡板の幅を s とし，放射素子端から距離 dの位置に給

電点を設けている．なお，数値シミュレーションでは簡略化し，導体板と板状逆 F アンテナを

薄い PEC とした． 

本アンテナ構成において，検討周波数を 2GHz，設計パラメータを L=25mm, W=14.4mm, 

d=2mm, s=2.5mm とし，数値シミュレーションをおこなった． 

図 2.8(a), (b)に，スミスチャートと VSWR特性のシミュレーション結果を示す．  

図 2.8(a), (b)に示すように，周波数 2GHz で共振し，VSWR≦2 となる比帯域幅は約 1％

であった． 

図 2.9(a), (b)に，周波数 2GHzにおける x-z面と y-z面の放射パターンを示す．ここで，各
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放射パターンは，最大値で正規化している． 

図 2.9(a), (b)に示すように，放射パターンは垂直と水平の両偏波成分を全方向に有してい

る． 

以上から，板状逆 F アンテナは，地板が小さいと極めて狭帯域であり，また指向性が全方

向性であることが明らかとなった． 

 

図 2.7 板状逆 Fアンテナ 

 

図 2.8(a) スミスチャート 
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図 2.8(b) VSWR特性 

 

図 2.9(a) x-z面放射パターン 

 

図 2.9(b) y-z面放射パターン 
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2.3.3 反射板付きダイポールアンテナ 

図 2.10に，外形寸法を長さ 80×幅 50×高さ 3mm（0.53λ×0.33λ×0.020λ@2GHz）と

した反射板付きダイポールアンテナを示す．反射板を長さ 80×幅 50mmとし，長さ L×幅W

のダイポールアンテナを導体板から 3mm上方の中央に配置している．なお，数値シミュレー

ションでは簡略化し，反射板とダイポールアンテナを薄い PEC とした． 

本アンテナ構成において，検討周波数を 2GHz，設計パラメータを L=68.6mm, W=2mmと

し，ダイポールアンテナ単体と反射板付きダイポールアンテナ，すなわち反射板の有無によ

るアンテナの数値シミュレーションをおこなった．  

図 2.11(a), (b)に，ダイポールアンテナ単体と反射板付きダイポールアンテナのスミスチャ

ートおよび入力インピーダンス特性のシミュレーション結果を示す． 

図 2.11(a), (b)に示すように，ダイポールアンテナ単体では周波数 2GHzにおいてインピー

ダンスのリアクタンス成分がゼロとなり，共振していることが分かる．また，反射板を設けると放

射抵抗が大きく低下することが分かる． 

図 2.12(a), (b)に，ダイポールアンテナ単体と反射板付きダイポールアンテナの周波数

2GHz における x-z 面および y-z 面放射パターンのシミュレーション結果を示す．ここで，各

放射パターンは，最大値で正規化している． 

図 2.12(a), (b)に示すように，反射板を設けると，ダイポールアンテナ単体の無指向性（x-z

面では無指向性，y-z 面では 8 の字型指向性）から z 軸方向の単一指向性に変化し，F/B 

比は 7.4dB となった． 

このようにダイポールアンテナに反射板を設けると，放射抵抗は大きく低下するが，放射

パターンは単一指向性になることが分かる． 

一般に，ダイポールアンテナは，素子幅 W を大きくすることにより，広帯域化できることが

知られている．このため，次に W を 2mm から 50mm に変更した数値シミュレーションをおこ

なった． 

図 2.13に，ダイポールアンテナの素子幅Wを 2mmから 50mmに変更した反射板付きダ

イポールアンテナを示す． 

図 2.14(a), (b)に W=50mm におけるスミスチャートと入力インピーダンス特性のシミュレー

ション結果を示す． 

図 2.14(a), (b)に示すように，インピーダンス特性（特にリアクタンス成分）は改善されている

が，実用化レベルには達していないことが分かる．これは，アンテナ高 3mm が低すぎるため

であると考えられる． 

以上から，反射板付きダイポールアンテナは，放射抵抗は非常に小さいが，単一指向性

を有していることが明らかとなった． 
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図 2.10反射板付きダイポールアンテナ 

  

図 2.11(a) 反射板の有無によるスミスチャート

 

図 2.11(b) 反射板の有無による入力インピーダンス特性 
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図 2.12(a) 反射板の有無による x-z面放射パターン 

  

図 2.12(b) 反射板の有無による y-z面放射パターン  

 

図 2.13 W=50mmに変更した反射板付きダイポールアンテナ 
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図 2.14(a) W=50mmにおけるスミスチャート 

  

図 2.14(b) W=50mmにおける入力インピーダンス特性 

 

2.4  まとめ 
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50×高さ 3mm（0.53λ×0.33λ×0.020λ@2GHz）の領域内に構成した各アンテナのアン
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表 2.1に，従来の低姿勢アンテナ特性を示す． 

パッチアンテナは構造がやや複雑であり，VSWR≦2 となる比帯域幅は約 3％と狭帯域で
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表 2.1 従来の低姿勢アンテナ特性 

 

  

低姿勢アンテナ 簡易構造

パッチアンテナ

 

板状逆Fアンテナ

 

反射板付きダイポール

〇

単一指向性 比帯域幅

サイズ：長さ80×幅50×高さ3mm
検討周波数：2GHz

×

〇

〇

×

×

 
スルーホール加工，同
軸線路と地板との接続

などが必要
F/B比： 12.6 dB VSWR 2： 3 %

短絡板，同軸線路と地

板との接続などが必要

ダイポールアンテナと反

射板のみ

全方向性

F/B比： 7.4 dB

VSWR 2： 1 %

放射抵抗が小さく，リア
クタンスの変化が大きい

ため，極めて狭帯域
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第3章  低姿勢スーパーディレクティブアンテナ 

 

 

3.1  まえがき 

近年，IoT（Internet of Things：モノのインターネット）端末の普及が世界中で急速に進んで

いる．IoTは，すべてのものをインターネットに接続するインテリジェントネットワークであり，既

存システムの動作や役割を変える新しい技術として注目を集めている[1]-[6]． 

IoT を支える技術のひとつとして，アンテナ技術が挙げられる．アンテナは無線通信にお

ける情報の出入り口であることから，その性能を大きく左右する重要なファクターといえる．し

たがって，IoT社会のニーズに応えるためには，アンテナ技術の研究開発もまた必要不可欠

である． 

端末用アンテナは，高い生産性や低コスト化などの観点から簡易構造が要望され，モバ

イル性やデザイン性などの観点から低姿勢化が要望される．また，人体や金属体の近傍に

設置すると，アンテナ性能が大きく劣化することが知られている．この対策として，アンテナに

単一指向性を持たせる手法が有効である[13]-[15]．したがって，端末用アンテナは簡易構

造，低姿勢，および単一指向性であることが望ましい．なお，単一指向性は，電波の方向を

制限するため，アンテナ利得を大きくすることができる．また，不要方向への放射を抑制する

ため，他の無線通信システムとの混信を防止することができるという利点もある． 

これまで，IoT 端末用アンテナとして，様々なアンテナが提案されている[36]-[40]．しかし

ながら，単一指向性を考慮した構成にはなっていなかった． 

ダイポールアンテナに指向性をもたせるために，波長をλとすると，反射板からλ/4 離れ

た位置にダイポールアンテナを配置する手法がある．これは，ダイポールアンテナからの直

接波と反射板からの反射波との位相を同相にすることで利得を向上させるものであり，このと

きの反射板の長さを 3/2λにすると，F/B 比（Front to Back Ratio：前後比）が良好になるとい

う報告もある[41]-[44]．しかしながら，反射板とダイポールアンテナとの距離λ/4 は，アンテ

ナの低姿勢化に反する．また，反射板の長さ 3/2λは，サイズが大きく，端末への搭載には

不向きである． 

アンテナの低姿勢化の観点からダイポールアンテナと反射板との距離を小さくする必要

があるが，この距離を小さくしていくと放射抵抗が下がり，VSWRが劣化していくことが知られ

ている[45], [46]．反射板を装荷したアンテナの VSWR を改善するために，新たに無給電素

子を設ける手法がある[47], [48]．しかしながら，この無給電素子は，放射器を挟んで反射板

と反対側に配置するため，アンテナの低姿勢化に反する． 

従来の代表的な低姿勢アンテナとして，マイクロストリップアンテナ（Microstrip Antenna：
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MSA）[16]-[20]や板状逆 F アンテナ（Planar Inverted-F Antenna：PIFA） [21]-[26]が挙げら

れる． 

マイクロストリップアンテナは，誘電体基板とその両面に印刷された放射素子と地板を構

成要素とする平面アンテナである．放射素子がパッチ（patch：つぎあて，ばんそうこう）のよう

な形状であることから，パッチアンテナとも呼ばれている．本アンテナは，印刷配線技術の向

上により大量生産が可能であるが，一般的に狭帯域である． 

板状逆 F アンテナは小型であるため，端末用内蔵アンテナとして広く使われている．パッ

チアンテナは放射素子の一辺がλ/2 で共振するのに対し，本アンテナは放射素子の二辺

の和がλ/4 で共振する．ただし，λ/4 の共振長を利用するため，理想的な動作には無限大

の地板が必要であり，アンテナ単体では極めて狭帯域となる． 

同軸ケーブルから形成したλ/2 ダイポールアンテナを地板上に設置する低姿勢アンテナ

も検討されている[49]．しかしながら，アンテナの給電部には 3dB カプラと 90 度移相器が必

要であり，給電部の構造が複雑になる．また，地板サイズは，3λ×3λと比較的大きい． 

AMC（Artificial Magnetic Conductor：人工磁気導体）を用いた手法もある[50]-[53]．AMC

は，PMC（Perfect Magnetic Conductor）特性を備えた人工媒質であり，特定の周波数で入射

する電磁波を位相回転 0°で反射する．このため，反射板の代わりにAMCを用いることで，

アンテナの低姿勢化と単一指向性が可能となる．しかしながら，マッシュルーム型の電磁バ

ンドギャップ構造によって形成された AMCは重量が大きく，また AMCを含むアンテナ全体

のサイズも大きくなる． 

ダイポールアンテナと比較的軽くて小さい AMC を用いたアンテナも提案されている[54]-

[59]．しかしながら，ダイポールアンテナと AMC とは異なる基板から構成されるため，アンテ

ナの構造が複雑になる． 

低姿勢化した単一指向性アンテナとして，スーパーディレクティブアレーが挙げられる

[27]-[33]．N 本の等方性アンテナの素子間隔をゼロに近づけ，各アンテナの振幅と位相を

適切に調整すると，エンドファイア方向への理論上の最大利得は N2となる．2 素子ダイポー

ルアレーの場合，各素子を等振幅で励振し，位相差を 180°に近づけると，理論上の最大

利得は 4 となる．なお，スーパーディレクティブアレーの詳細は，付録 Aを参照されたい． 

2素子ダイポールアレーの一方の素子を導体板に変更することも可能である[32], [33]．導

体板にダイポールアンテナを近接して配置すると，導体板によりイメージアンテナが生成さ

れ，その電流は，ダイポールアンテナと比較して等振幅で位相が 180°ずれる．このため，

両素子の振幅と位相を制御する必要がなくなる．ただし，ダイポールアンテナと導体板との

近接配置は，ダイポールアンテナの放射抵抗の低下を招き，アンテナ利得が低下するという

課題がある．なお，本アンテナは，導体板が反射板として機能するため，反射板付きダイポ

ールアンテナと呼ばれている[34]． 
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このように，従来の低姿勢アンテナにはそれぞれ課題があり，簡易構造，低姿勢，および

単一指向性を同時に満たすものはなかった． 

本章では，簡易構造，低姿勢，および単一指向性を満たすオリジナルアンテナ（低姿勢

スーパーディレクティブアンテナ）を提案し，その諸特性を明らかにする．なお，本アンテナ

は，簡易構造と単一指向性の観点から反射板付きダイポールアンテナに着目し，無給電素

子（反射板）の近傍に給電素子（放射器）を配置する構成とした．本構成において，放射抵

抗が低下しない放射器形状を見出すことが，本研究の最も重要なポイントである． 

はじめに（第 3.2 節において），本アンテナの構成を示す．第 3.3 節において，数値シミュ

レーションと実験により，本アンテナの特性を明らかにする．第 3.4 節において，本アンテナ

の動作原理を示す．第 3.5節において，周囲物体（人体頭部や金属板）による本アンテナへ

の影響を検討する．第 3.6 節において，反射板の長さと F/B 比との関係を明らかにする．第

3.7 節において，各設計パラメータとアンテナの入力インピーダンス特性の関係を明らかに

する．最後に（第 3.8節において），本アンテナの設計手法を示す．数値シミュレーションは，

FDTD（Finite Difference Time Domain）法に基づく市販のソフトウェア[35]を用いる．FDTD

法の詳細は，付録 C を参照されたい．なお，検討周波数は，2GHz（中心周波数 2GHz，周

波数範囲 1.8GHz~2.2GHz）とする． 

 

3.2  アンテナ構成 

図 3.1に，アンテナ構成を示す．給電素子（放射器）と板状の無給電素子（反射板）は，電

磁結合するように互いに近接して配置する．ここで，放射器は板状素子と線状素子から構成

される非対称ダイポールアンテナとし，この形状により放射抵抗の低下を抑制する．板状の

無給電素子（反射板）は，反射板として機能するようにλ/2以上の長さに設定する．なお，非

対称ダイポールアンテナは板状素子を地板，線状素子をモノポール素子とする，いわゆる

モノポールアンテナ形状と考えてもよい．ただし，モノポールアンテナとは動作原理が異なる． 

反射板は，長さ L1×幅 W1 の薄い銅板とする．放射器は長さ L2×幅 W1 の板状素子と

長さ L3×幅W2の線状素子から構成し，両素子は長さ L1×幅W1，厚さ 1mmの誘電体基

板上に銅箔で形成する．板状素子と線状素子との間隔は 1mm とし，ここに給電点を配置す

る．反射板端部と板状素子端部との距離を L4，放射器と反射板との距離を D とする． 
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図 3.1 アンテナ構成 

 

3.3  アンテナ特性 

図3.1に示すアンテナ構成において，外形寸法を長さ85mm×幅50mm×高さ5mm（0.57

λ×0.33λ×0.033λ@2GHz），すなわち反射板と誘電体基板サイズを L1=85mm, 

W1=50mm，反射板と放射器との距離を D=5mm とした．ここで，反射板と誘電体基板は，x-

y 面で重なるように配置している．なお，誘電体基板は，パナソニック株式会社の FR-4 基板

（R-1766）を用いた．本基板の周波数 2GHz における比誘電率と誘電正接は，それぞれε

r=4.3, tanδ=0.018である． 

他設計パラメータは，板状素子サイズL2=54mm, W1=50mm，線状素子サイズL3=18mm, 

W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離 L4=25mm とし，アンテナの数値シミュレー

ションと試作をおこなった．なお，アンテナ導体は，導電率σ≒5.8×107S/mの銅箔であるが，

数値シミュレーションでは簡略化して PEC（Perfect Electric Conductor：完全導体）とした． 

表 3.1に，設計パラメータを示す． 

図 3.2に，試作アンテナを示す． 

図 3.3(a), (b)に，スミスチャートと VSWR特性のシミュレーション結果および実験結果を示

す． 

図 3.3(a), (b)に示すように，試作アンテナの実験結果において，周波数 2GHz で共振し，

VSWR≦2 となる比帯域幅は 5％であった．また，シミュレーション結果と実験結果の傾向は，

よく一致している． 

図 3.4(a), (b)に，周波数 2GHzにおける x-z面と y-z面の放射パターンを示す．ここで，各

放射パターンは，最大値で正規化している． 

図 3.4(a), (b)に示すように，試作アンテナの実験結果において，放射パターンは z軸方向

に単一指向性をもつことから，無給電素子（反射板）は反射板として機能していることが分か
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る．実験値の利得は 6.1dBi，F/B比は 18.3dB，半値角は 100°であった．また，シミュレーシ

ョン結果と実験結果の傾向は，よく一致している．なお，本アンテナは，整合回路なしでイン

ピーダンス整合を実現している． 

表 3.1 設計パラメータ 

 

 

図 3.2 試作アンテナ 

 

図 3.3(a) スミスチャート 
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図 3.3(b) VSWR特性 

  

図 3.4(a) x-z面放射パターン 

 

図 3.4(b) y-z面放射パターン 
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3.4  動作原理 

前述の第 3.3 節における数値シミュレーションと実験により，放射器と反射板との距離が

D=5mm（0.033λ＠2GHz）と波長に比べて非常に小さい場合において，単一指向性をもつ

ことが明らかになった．これは，放射器と反射板との近接配置により反射板に流れるイメージ

電流が放射器に流れる電流と 180°ずれ，本アンテナがスーパーディレクティブアレーとし

て動作するためであると考えられる． 

この予測が正しいかどうかを見極めるために，はじめに放射器と反射板上における電流

分布の数値シミュレーションをおこなった． 

図 3.5(a), (b)に，放射器と反射板上における電流分布を示す． 

図 3.5(a), (b)に示すように，放射器と反射板上における電流の位相は，逆相になっている

ことが分かる． 

次に，放射器と反射板上における電流分布を詳細に検討するために，図 3.6に示す電流

分布の計算ライン（放射器と反射板の中央線上）において，数値シミュレーションをおこなっ

た．ここで，アンテナの左端を距離 d=0mm，右端を d=85mm とする． 

図 3.7(a), (b)に，中央線上における電流の振幅と位相を示す．ここで，振幅は，最大値で

正規化している． 

図 3.7(a)に示すように，板状素子上の電流の振幅は，反射板上のものとほぼ同等である．

線状素子上の電流の振幅は反射板上のものよりも大きいが，これは線状素子の幅が反射板

の幅と比較して小さいためであると考えられる． 

図 3.7(b)に示すように，放射器と反射板上における電流の位相差は，すべての位置で約

180°である． 

以上のように，放射器と反射板の両素子上に等振幅の電流が流れ，また電流の位相差が

約 180°であることから，本アンテナはスーパーディレクティブ動作であると考えることができ

る． 
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図 3.5(a) 放射器上における電流分布 

 

図 3.5(b) 反射板上における電流分布 
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図 3.6 電流分布の計算ライン 

 

図 3.7(a) 振幅 

 

図 3.7(b) 位相 
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図 3.8 に，人体頭部モデルと接するように配置したアンテナを示す．ここで，アンテナの設
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率がそれぞれεr=43.2, σ=1.26S/m である脳組織から構成されていると仮定している[60]-

[62]． 

図 3.9(a)~(c)に，人体頭部の有無によるスミスチャート，入力インピーダンス特性，および

VSWR特性を示す． 

図 3.9(a)~(c)に示すように，人体頭部の有無による各特性の差異は小さく，傾向はよく一

致している．これは，図 3.4(a), (b)に示すように，本アンテナが単一指向性であり（人体頭部

と反対方向に強い指向性を持ち），アンテナと人体頭部との相互作用が小さいためであると

考えられる． 

また，図 3.10(a), (b)に，周波数 2GHz における x-z 面と y-z 面の放射パターンを示す．こ

こで，放射パターンは，最大値で正規化している． 

図 3.10(a), (b)に示すように，アンテナを人体頭部に接して配置しても，放射パターンは z

軸方向に単一指向性を維持していることが分かる． 

以上から，本アンテナは，人体頭部から受ける影響が非常に小さいと考えられる． 

 

図 3.8 人体頭部に配置したアンテナ 
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図 3.9(a) 人体頭部の有無によるスミスチャート 

   

図 3.9(b) 人体頭部の有無による入力インピーダンス特性 

  

図 3.9(c) 人体頭部の有無による VSWR特性 
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図 3.10(a) 人体頭部の有無による x-z面放射パターン 

  

図 3.10(b) 人体頭部の有無よる y-z面放射パターン 

3.5.2 金属板による影響 

図 3.11 に，金属板の中央で接するように配置したアンテナを示す．ここで，金属板は 300

×300mm（2λ×2λ@2GHz）の薄い PEC とし，アンテナの設計パラメータは前述の 3.3 節

で用いた値と同一とした． 

図 3.12(a)~(c)に，金属板の有無によるスミスチャート，入力インピーダンス特性，および

VSWR特性を示す． 

図 3.12(a)~(c)に示すように，金属板の有無による差異は小さく，傾向はよく一致している．

これは，図 3.4(a), (b)に示すように，本アンテナが単一指向性であり（金属板と反対方向に強

い指向性を持ち），アンテナと金属板との相互作用が小さいためであると考えられる． 

また，図 3.13(a), (b)に，周波数 2GHz における x-z 面と y-z 面の放射パターンを示す．こ

こで，放射パターンは，最大値で正規化している． 
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に単一指向性を維持していることが分かる． 

以上から，本アンテナは，金属板から受ける影響が非常に小さいと考えられる． 

  

図 3.11 金属板上に配置したアンテナ 
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図 3.12(b) 金属板の有無による入力インピーダンス特性 

  

図 3.12(c) 金属板の有無による VSWR特性 

 

図 3.13(a) 金属板の有無による x-z面放射パターン 
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図 3.13(b) 金属板の有無による y-z面放射パターン 

 

3.6  反射板の長さを変化させた場合の F/B比 

反射板と誘電体基板の幅をW1=50mm，板状素子サイズを L2=54mm, W1=50mm，線状

素子サイズを L3=18mm, W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離を L4=25mm，放

射器と反射板との距離を D=5mm とし，反射板の長さ L1を 65mmから 100mmまで 5mmず

つ変化させた． 

図 3.14 に，周波数 2GHz における x-z 面の放射パターンを示す．ここで，放射パターン

は，最大値で正規化している． 

図 3.15に，x-z面における F/B比を示す． 

図 3.14 と図 3.15に示すように，反射板の長さ L1が 75mm（λ/2）以上の長さになると，良

好な反射板として機能するようになることが分かる． 

  

図 3.14 x-z面放射パターン 
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図 3.15 F/B比 

 

3.7  設計パラメータに対する入力インピーダンス特性 

前述の第 3.3 節において，数値シミュレーションと実験により，アンテナの基本特性を明ら

かにした．本アンテナは，放射器と反射板との間隔が D=5mm（0.033λ＠2GHz）と波長に比

べて非常に小さい場合においても，整合回路なしでインピーダンス整合が可能である．この

ため，本アンテナは，インピーダンスマッチングにスタブ（分布定数線路）を用いていると考

えられる． 

この予測が正しいかどうかを見極めるとともに，各設計パラメータとアンテナの入力インピ

ーダンス特性の関係を明らかにするために，数値シミュレーションをおこなった．なお，設計

パラメータは，図 3.1に示すものとした． 

3.7.1 反射板の有無による特性 

図 3.16(a), (b)に，反射板の有無によるスミスチャートと入力インピーダンス特性を示す．こ

こで，反射板と誘電体基板サイズを L1=85mm, W1=50mm，板状素子サイズを L2=54mm, 

W1=50mm，線状素子サイズを L3=18mm, W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離

を L4=25mm としている． 

図 3.16(a), (b)に示すように，反射板を設けると，周波数 2GHz における入力インピーダン

スはスミスチャートの第 4象限から中央へと移動し，整合回路なしでインピーダンス整合が可

能となる．したがって，反射板は，整合素子としても機能している． 
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図 3.16(a) 反射板の有無によるスミスチャート 

 

図 3.16(b) 反射板の有無による入力インピーダンス特性 

3.7.2 反射板と放射器との距離を変化させた場合の特性 

反射板と誘電体基板サイズを L1=85mm, W1=50mm，板状素子サイズを L2=54mm, 

W1=50mm，線状素子サイズを L3=18mm, W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離

を L4=25mm とし，放射器と反射板との距離 D を 8mm から 3mm まで 1mm ずつ変化させ

た． 

図 3.17(a), (b)に，放射器と反射板との距離 D を変化させた場合のスミスチャートと入力イ

ンピーダンス特性を示す． 

図 3.17(a), (b)に示すように，距離 Dが小さくなると，スミスチャート上におけるインピーダン

スの軌跡は大きくなる（周波数に対するインピーダンスの変化が大きくなる），すなわち狭帯

域化する傾向にあることが分かる． 
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図 3.17(a) 反射板と放射器との距離 Dを変化させた場合のスミスチャート 

  

図 3.17(b) 反射板と放射器との距離 Dを変化させた場合の入力インピーダンス特性 

3.7.3 板状素子の長さを変化させた場合の特性 

反射板と誘電体基板サイズを L1=85mm, W1=50mm，板状素子の幅をW1=50mm, 線状
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射器と反射板との距離を D=5mm とし，板状素子の長さ L2 を 56mm から 52mm まで 1mm

ずつ変化させた． 

図 3.18(a)~(c)に，板状素子の長さ L2を変化させた場合のスミスチャート，入力インピーダ

ンス特性，および VSWR特性を示す． 

図 3.18(a)~(c)に示すように，板状素子の長さ L2 が小さくなると，共振周波数は高周波側
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図 3.18(a) 板状素子長 L2を変化させた場合のスミスチャート 

   

図 3.18(b) 板状素子長 L2を変化させた場合の入力インピーダンス特性 

   

図 3.18(c) 板状素子長 L2を変化させた場合の VSWR特性 
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板との距離を D=5mm とし，反射板と板状素子（誘電体基板）の幅 W1 を 60mm から 30mm

まで 10mmずつ変化させた． 

図 3.19(a), (b)に，反射板と板状素子の幅W1を変化させた場合のスミスチャートおよび入

力インピーダンス特性を示す． 

図 3.19(a), (b)に示すように，反射板と板状素子の幅 W1 が小さくなると，スミスチャート上

におけるインピーダンスの軌跡は大きくなる（周波数に対するインピーダンスの変化が大きく

なる），すなわち狭帯域化する傾向にあることが分かる． 

    

図 3.19(a) 反射板と板状素子の幅W1を変化させた場合のスミスチャート 

   

図 3.19(b) 反射板と板状素子の幅W1を変化させた場合の入力インピーダンス特性 
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W1=50mm，線状素子の幅を W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離を L4=25mm，

放射器と反射板との距離をD=5mmとし，線状素子の長さ L3を 20mmから 14mmまで 2mm

ずつ変化させた． 

図 3.20(a), (b)に，線状素子の長さ L3を変化させた場合のスミスチャートと入力インピーダ
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図 3.20(a), (b)に示すように，線状素子の長さ L3が小さくなると，入力インピーダンスのリア

クタンス成分は低下する傾向にあることが分かる． 

   

図 3.20(a) 線状素子長 L3を変化させた場合のスミスチャート 

   

図 3.20(b) 線状素子長 L3を変化させた場合の入力インピーダンス特性 

3.7.6 線状素子の幅を変化させた場合の特性 

反射板と誘電体基板サイズを L1=85mm, W1=50mm，板状素子サイズを L2=54mm, 

W1=50mm，線状素子の長さを L3=18mm，反射板端部と板状素子端部との距離を

L4=25mm，放射器と反射板との距離を D=5mm とし，線状素子の幅 W2 を 3mm から 1mm

まで 1mmずつ変化させた． 

図 3.21(a), (b)に，線状素子の幅 W2 を変化させた場合のスミスチャートと入力インピーダ

ンス特性を示す． 

図 3.21(a), (b)に示すように，線状素子の幅 W2 が小さくなると，スミスチャート上における

インピーダンスの軌跡は，わずかではあるが小さくなる（周波数に対するインピーダンスの変

化が小さくなる），すなわち広帯域化する傾向にあることが分かる． 
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図 3.21(a) 線状素子幅W2を変化させた場合のスミスチャート 

  

図 3.21(b) 線状素子幅W2を変化させた場合の入力インピーダンス特性 

 

3.8  アンテナ設計手法 

図 3.1 に示す本アンテナ構成において，前述の第 3.6 節と第 3.7 節から得た設計手法を

示す． 

反射板は，反射板として機能するように，設計周波数のλ/2以上の長さとする． 

帯域幅は，反射板と放射器との距離 D，反射板と板状素子の幅 W1，および線状素子の

幅W2に依存する．DやW1を大きくする，またはW2を小さくすると広帯域になる． 

共振周波数は，板状素子の長さ L2 により決定する．L2 を小さくすると，共振周波数は高

周波側にシフトする． 

入力インピーダンスのリアクタンス成分は，線状素子の長さ L3 により変更する．L3 を小さ

くすると，リアクタンス成分は低下する． 

以上から，パラメータ設計のフローチャートを図 3.22に示す． 

はじめに，反射板の長さ L1 と線状素子の幅 W2 を決定する．ここで，L1 は反射板として
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機能するように設計周波数のλ/2以上の長さに設定し，W2は誘電体基板で信頼性が確保

できる最小パターン幅に設定する． 

次に，必要とされる帯域幅を考慮して，D とW1を決定する． 

最後に，L2 と L3 により共振周波数と入力インピーダンスのリアクタンス成分を調整し，イ

ンピーダンスマッチングをおこなう．ここで，L4 は，x-y 面において放射器が反射板から突出

しないような値にすればよい． 

なお，共振周波数は板状素子長 L2 で決定されるため，板状素子は放射素子として動作

し，入力インピーダンスのリアクタンス成分は線状素子長 L3 で決定されるため，線状素子は

スタブとして動作していると考えることができる．また，L2 と L3 によりチューニングをおこなう

ことができるため，整合回路は不要である． 

  

図 3.22 パラメータ設計のフローチャート 

 

3.9  まとめ 

本章では，従来にない簡易構造，低姿勢，および単一指向性を満たすオリジナルアンテ

ナ（低姿勢スーパーディレクティブアンテナ）を実現した． 

表 3.2に，本アンテナ特性を示す． 

従来のアンテナでは，反射器の近傍に放射器を配置すると放射抵抗の低下を招いてい

た．これに対し，本アンテナでは，放射器を非対称ダイポールアンテナ形状とすることにより，

放射抵抗の低下を抑制できることを見出した． 

これにより，放射器を反射板に近接して配置することが可能となり，低姿勢化と単一指向

性の両立を実現することができた．なお，本アンテナは，整合回路を用いずにインピーダン

ス整合を実現している．実験結果において，VSWR≦2 となる比帯域幅は 5%，利得は

6.1dBi，F/B比は 18.3dB，半値角は 100°であった． 

L1, W2を決定

D, W1を決定

L2, L3, L4を決定

START

END
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また，本アンテナは，人体頭部や金属板などの周囲物体から受ける影響が非常に小さい

ことを数値シミュレーションにより明らかにした．さらに，数値シミュレーションにより，各設計

パラメータとアンテナ特性の関係を明確化し，設計手法を明らかにした． 

このように，本アンテナは簡易構造，低姿勢，および単一指向性を同時に満たし，また周

囲物体からの影響を受けにくいため，IoT端末用アンテナとして好適であると考えられる． 

表 3.2 アンテナ特性 

 

Parameter Value

Frequency 2 GHz

Size
85 × 50 × 5 mm

（0.57λ × 0.33λ × 0.033λ @ 2 GHz）

Gain 6.1 dBi

VSWR   2 Bandwidth 5 %

F/B ratio 18.3 dB

3 dB Beamwidth 100 °
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第4章  広帯域化 

 

 

4.1  まえがき 

近年，IoT（Internet of Things：モノのインターネット）端末の普及が世界中で急速に進んで

いる．IoTは，すべてのものをインターネットに接続するインテリジェントネットワークであり，既

存システムの動作や役割を変える新しい技術として注目を集めている[1]-[6]． 

IoT を支える技術のひとつとして，アンテナ技術が挙げられる．アンテナは無線通信にお

ける情報の出入り口であることから，その性能を大きく左右する重要なファクターといえる．し

たがって，IoT社会のニーズに応えるためには，アンテナ技術の研究開発もまた必要不可欠

である． 

端末用アンテナは，高い生産性や低コスト化などの観点から簡易構造が要望され，モバ

イル性やデザイン性などの観点から低姿勢化が要望される．また，人体や金属体の近傍に

設置すると，アンテナ性能が大きく劣化することが知られている．この対策として，アンテナに

単一指向性を持たせる手法が有効である[13]-[15]．したがって，端末用アンテナは簡易構

造，低姿勢，および単一指向性であることが望ましい．なお，単一指向性は，電波の方向を

制限するため，アンテナ利得を大きくすることができる．また，不要方向への放射を抑制する

ため，他の無線通信システムとの混信を防止することができるという利点もある． 

前述の第 3 章において，簡易構造，低姿勢，および単一指向性を満たし，また周囲物体

からの影響を受けにくいオリジナルアンテナを提案したが，比較的狭帯域であった． 

アンテナの広帯域化には，無給電素子を給電素子の上下に多層配置するか，同一面に

配置する手法が挙げられる[63]-[70]．しかしながら，多層配置はアンテナの低姿勢化に反し，

同一面配置は広帯域化の効果が少ない． 

自己補対アンテナの定インピーダンス性を用いて広帯域化を図る手法もある[71]-[85]．自

己補対アンテナは，無限に広い平面導体板の半分で構成するアンテナで，金属部と空隙部

の形状がまったく等しいアンテナ，すなわち自分自身に補対なアンテナをいう．自己補対ア

ンテナの入力インピーダンスは Z=60πΩであり，それを構成する曲線の形状や周波数に関

係なく，常に一定である．なお，自己補対アンテナの詳細は，付録 Bを参照されたい． 

本章では，前述の第 3 章で提案したオリジナルアンテナに自己補対の原理を導入し，ア

ンテナの広帯域化を図る．また，放射器の線状素子形状をストレートから T 型に変更するこ

とにより，整合回路なしでインピーダンス整合を取得する．なお，この T 型素子はインピーダ

ンスマッチングが主目的であるため，他の目的で提案されている T型モノポール素子を用い

たアンテナ[86], [87]とは動作が異なる． 
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本検討での比較対象アンテナは，前述の第 3 章で提案したオリジナルアンテナとする．ま

た，アンテナの外形寸法は，前述の第 2 章の検討に合わせ，長さ 80mm×幅 50mm×高さ

3mm（0.53λ×0.33λ×0.020λ@2GHz）とする．なお，検討周波数は，2GHz（中心周波数

2GHz，周波数範囲 1.8GHz~2.2GHz）とする． 

はじめに（第 4.2 節において），比較対象アンテナの特性を示す．第 4.3 節において，本

アンテナの構成を示す．第 4.4 節において，数値シミュレーションと実験により，本アンテナ

の特性を明らかにする．第 4.5節において，本アンテナの動作原理を示す．第 4.6節におい

て，周囲物体（人体頭部や金属板）による本アンテナへの影響を検討する．第 4.7 節におい

て，各設計パラメータとアンテナの入力インピーダンス特性の関係を明らかにする．最後に

（第 4.8 節において），本アンテナの設計手法を示す．なお，数値シミュレーションは，FDTD

（Finite Difference Time Domain）法に基づく市販のソフトウェア[35]を用いる．FDTD法の詳

細は，付録 Cを参照されたい． 

 

4.2  比較対象アンテナ特性 

図 4.1に，比較対象アンテナを示す．本アンテナは，前述の第 3章で提案したオリジナル

アンテナを前述の第 2 章の検討に合わせ，外形寸法を長さ 80mm×幅 50mm×高さ 3mm

（0.53λ×0.33λ×0.020λ@2GHz）としたものである．すなわち，L1=80mm, W1=50mm, 

D=3mm としている．なお，周波数 2GHzにおける波長λは，約 150mmである． 

他設計パラメータは，板状素子サイズを L2=55.5mm, W1=50mm，線状素子サイズを

L3=15mm, W2=1mm，反射板と板状素子端部との距離を L4=20mm とし，アンテナの数値

シミュレーションと試作をおこなった．  

表 4.1に，設計パラメータを示す． 

図 4.2に，試作アンテナを示す． 

図 4.3(a), (b)に，スミスチャートと VSWR特性のシミュレーション結果および実験結果を示

す． 

図 4.3(a), (b)に示すように，試作アンテナの実験結果において，周波数 2GHz で共振し，

VSWR≦2 となる比帯域幅は 3％であった．また，シミュレーション結果と実験結果の傾向は，

よく一致している． 

図 4.4(a), (b)に，周波数 2GHzにおける x-z面と y-z面の放射パターンを示す．ここで，各

放射パターンは，最大値で正規化している． 

図 4.4(a), (b)に示すように，試作アンテナの実験結果において，放射パターンは z軸方向

に単一指向性を有していることが分かる．また，シミュレーション結果と実験結果の傾向は，

よく一致している．なお，本アンテナは，インピーダンス整合回路を用いていない． 
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図 4.1 比較対象アンテナ 

 

表 4.1 設計パラメータ 

 

 

 

図 4.2 試作アンテナ 

x y
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L1 80.0

L2 55.5

L4 20.0

L3 15.0

W1 50.0

W2 1.0

D 3.0



46 

 

図 4.3(a) スミスチャート 

 

図 4.3(b) VSWR特性 

 

図 4.4(a) x-z面放射パターン 

0.0 0.2 0.5 1.0 2.0

5.00.2

0.5

1.0

2.0

-0.2

-0.5

-1.0

-2.0

-5.0

5.0

2GHz

1.8GHz

2.2GHz

Cal. Meas.

1.8 2.22.0

Frequency [GHz]

1.9 2.1

V
S

W
R

5.0

4.0

3.0

2.0

1.0

Cal.Meas.

1.97GHz 2.03GHz

x

z

Cal.

Meas.

0[dB]

-20[dB]

-40[dB]



47 

 

図 4.4(b) y-z面放射パターン 

 

4.3  アンテナ構成 

図 4.5 に，アンテナ構成を示す．本アンテナは，図 4.1 に示す比較対象アンテナ（原型ア

ンテナ）の板状素子にノッチアンテナ，板状素子と線状素子との間に抵抗値 R=60πΩ（≒

188Ω）の抵抗器を追加し，放射器を自己補対アンテナであるモノポールノッチアンテナ形

状に変更することにより広帯域化を図る．また，線状素子をストレート形状から先端を折り曲

げた形状に変更することにより，整合回路を用いずにアンテナの入力インピーダンス整合を

取得する．なお，線状素子形状は，アンテナの交差偏波成分の低減化から左右対称のT型

とした． 

ノッチアンテナは，長さを L5，幅を W2 とし，線状素子と対向して配置する．線状素子は

長さ L3の位置で折り曲げ，その折り曲げ部の長さを L6 とする．線状素子とノッチアンテナと

の間隙の一方に給電点を設け，他方に抵抗値を R=60πΩとする抵抗器を設ける．なお，モ

ノポールノッチアンテナは原理的には無限大の導体板を必要とするが，モノポールアンテナ

とノッチアンテナの間に本抵抗器を設けることにより，有限の導体板での構成が可能となる． 

  

y

z
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図 4.5 アンテナ構成 

 

4.4  アンテナ特性 

図4.5に示すアンテナ構成において，外形寸法を長さ80mm×幅50mm×高さ3mm（0.57

λ×0.33λ×0.020λ@2GHz），すなわち反射板と誘電体基板サイズを L1=80mm, 

W1=50mm，反射板と給電素子との距離を D=3mm とした．ここで，反射板と誘電体基板は，

x-y 面で重なるように配置している．なお，誘電体基板は，パナソニック株式会社の FR-4 基

板（R-1766）を用いた．本基板の周波数 2GHz における比誘電率と誘電正接は，それぞれ

εr=4.3, tanδ=0.018である． 

他設計パラメータは，板状素子サイズを L2=55.5mm, W1=50mm，線状素子サイズを

L3=6mm, L6=10mm, W2=1mm，ノッチアンテナサイズを L5=7mm, W2=1mm，反射板端部

と板状素子端部との距離を L4=15mm とし，アンテナの数値シミュレーションと試作をおこな

った．なお，抵抗器の抵抗値 Rは数値シミュレーションでは 60πΩに設定したが，試作では

200Ωを用いた．また，アンテナ導体は，導電率σ≒5.8×107S/m の銅箔であるが，数値シミ

ュレーションでは簡略化して PEC（Perfect Electric Conductor：完全導体）とした． 

表 4.2に，設計パラメータを示す． 

図 4.6に，試作アンテナを示す． 

図 4.7(a), (b)に，スミスチャートと VSWR特性のシミュレーション結果および実験結果を示

す． 

図 4.7(a), (b)に示すように，試作アンテナの実験結果において，周波数 2GHz で共振し，

VSWR≦2 となる比帯域幅は 6％であった．これは，前述した第 4.2 節の比較対象アンテナ

（原型アンテナ）の 2倍である．また，検討周波数 1.8GHzから 2.2GHzにおける VSWRは，

全て 3以下となった．なお，シミュレーション結果と実験結果の傾向は，よく一致している． 

図 4.8(a), (b)に，周波数 2GHzにおける x-z面と y-z面の放射パターンを示す．ここで，各

放射パターンは，最大値で正規化している． 
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図 4.8(a), (b)に示すように，試作アンテナの実験結果において，放射パターンは z軸方向

に単一指向性を有していることから，無給電素子（反射板）は反射板として機能していること

が分かる．実験値の利得は 4.8dBi，F/B 比は 21.8dB，半値角は 100°であった．また，シミ

ュレーション結果と実験結果の傾向は，よく一致している．なお，本アンテナは，インピーダ

ンス整合回路を用いていない． 

表 4.2 設計パラメータ 

  

 

図 4.6 試作アンテナ 

Parameter Value

L1 80.0 mm

L2 55.5 mm

L4 15.0 mm

L3 6.0 mm

W1 50.0 mm

W2 1.0 mm

D 3.0 mm

L5 7.0 mm

L6

R
Calculated: 60πΩ

10.0 mm

Experimental: 200Ω
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図 4.7(a) スミスチャート 

 

図 4.7(b) VSWR特性 

 

図 4.8(a) x-z面放射パターン 
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図 4.8(b) y-z面放射パターン 

 

4.5  動作原理 

前述の第 3.4 節において，提案した低姿勢スーパーディレクティブアンテナ（原型アンテ

ナ）がスーパーディレクティブ動作をしていることを数値シミュレーションにより明らかにした． 

本アンテナは，広帯域化のために放射器を軸対称型自己補対アンテナ（モノポールノッ

チアンテナ形状）に変更し，また入力インピーダンスの整合から放射器の線状素子形状をス

トレートから T型に変更したものである． 

前述の第 4.4 節において，反射板と放射器との間隔が D=3mm（0.020λ＠2GHz）と波長

に比べて非常に小さい場合において，単一指向性を有することが明らかとなった．すなわち，

放射器が反射板と非常に近接して配置された場合において，エンドファイア方向に最大の

指向性が得られている．このため，本アンテナも原型アンテナと同様にスーパーディレクティ

ブ動作をしていると考えられる． 

この予測が正しいかどうかを見極めるために，放射器と反射板上における電流分布の数

値シミュレーションをおこなった． 

図 4.9(a), (b)に周波数 2GHzにおける放射器と反射板上の電流分布を示す． 

図 4.9(a), (b)に示すように，放射器と反射板上の電流の位相は，逆相となっている． 

以上から，本アンテナはスーパーディレクティブ動作をしているといえる． 
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図 4.9(a) 2GHzにおける放射器上の電流分布 

 

図 4.9(b) 2GHzにおける反射板上の電流分布 
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4.6  周囲物体による影響 

4.6.1 人体頭部による影響 

図 4.10 に，人体頭部モデルと接するように配置したアンテナを示す．ここで，アンテナの

設計パラメータは，前述の 4.4節で用いた値と同一とした．また，人体頭部は，比誘電率と導

電率がそれぞれεr=43.2, σ=1.26S/m である脳組織から構成されていると仮定している

[60]-[62]． 

図 4.11(a)~(c)に，人体頭部の有無によるスミスチャート，入力インピーダンス特性，および

VSWR特性を示す． 

図 4.11(a)~(c)に示すように，人体頭部の有無による各特性の差異は小さく，傾向はよく一

致している．これは，図 4.4(a), (b)に示すように，本アンテナが単一指向性であり（人体頭部

と反対方向に強い指向性を持ち），アンテナと人体頭部との相互作用が小さいためであると

考えられる． 

また，図 4.12(a), (b)に，周波数 2GHz における x-z 面と y-z 面の放射パターンを示す．こ

こで，放射パターンは，最大値で正規化している． 

図 4.12(a), (b)に示すように，アンテナを人体頭部に接して配置しても，放射パターンは z

軸方向に単一指向性を維持していることが分かる． 

以上から，本アンテナは，人体頭部から受ける影響が非常に小さいと考えられる． 
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図 4.10 人体頭部に配置したアンテナ 

 

図 4.11(a) 人体頭部の有無によるスミスチャート 
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図 4.11(b) 人体頭部の有無による入力インピーダンス特性 

 

図 4.11(c) 人体頭部の有無による VSWR特性 

 

図 4.12(a) 人体頭部の有無による x-z面放射パターン 
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図 4.12(b) 人体頭部の有無による y-z面放射パターン 

4.6.2 金属板による影響 

図 4.13 に，金属板の中央で接するように配置したアンテナを示す．ここで，金属板は 300

×300mm（2λ×2λ@2GHz）の薄い PEC とし，アンテナの設計パラメータは前述の 4.4 節

で用いた値と同一とした． 

図 4.14(a)~(c)に，金属板の有無によるスミスチャート，入力インピーダンス特性，および

VSWR特性を示す． 

図 4.14(a)~(c)に示すように，金属板の有無による差異は小さく，傾向はよく一致している．

これは，図 4.8(a), (b)に示すように，本アンテナが単一指向性であり（金属板と反対方向に強

い指向性を持ち），アンテナと金属板との相互作用が小さいためであると考えられる． 

また，図 4.15(a), (b)に，周波数 2GHz における x-z 面と y-z 面の放射パターンを示す．こ

こで，放射パターンは，最大値で正規化している． 

図 4.15(a), (b)に示すように，アンテナを金属板上に配置しても，放射パターンは z軸方向

に単一指向性を維持していることが分かる． 

以上から，本アンテナは，金属板から受ける影響が非常に小さいと考えられる． 
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図 4.13 金属板上に配置したアンテナ 

 

図 4.14(a) 金属板の有無によるスミスチャート 
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図 4.14(b) 金属板の有無による入力インピーダンス特性 

 

図 4.14(c) 金属板の有無による VSWR特性 

 

図 4.15(a) 金属板の有無による x-z面放射パターン 
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図 4.15(b) 金属板の有無による y-z面放射パターン 

 

4.7  設計パラメータに対する入力インピーダンス特性 

本アンテナは，広帯域化を図るために，前述の第 3 章で提案した低姿勢スーパーディレ

クティブアンテナ（原型アンテナ）の放射器をモノポールノッチアンテナ形状に変更したもの

である．また，整合回路なしでインピーダンス整合を取得するために，放射器の線状素子形

状をストレートから T型に変更している． 

この設計手法の見極めとともに，各設計パラメータとアンテナの入力インピーダンス特性と

の関係を明らかにするために数値シミュレーションをおこなう． 

数値シミュレーションは，図 4.16に示す放射器をモノポールノッチアンテナとしたアンテナ

（線状素子：ストレート形状）と図 4.5 に示す本アンテナ（線状素子：T 型形状）に対しておこ

なう． 

    

図 4.16 線状素子がストレート形状のアンテナ 
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4.7.1 線状素子とノッチアンテナの長さを変化させた場合の特性 

図 4.16に示すアンテナにおいて，反射板サイズを L1=80mm，W1=50mm，板状素子サイ

ズを L2=55.5mm，W1=50mm，線状素子の幅をW2=1mm，ノッチアンテナの幅をW2=1mm，

反射板端部と板状素子端部との距離を L4=20mm，反射板と放射器との距離を D=3mm，抵

抗器の抵抗値を R=60πΩとし，線状素子の長さ L3 を 15mm から 1mm まで，ノッチアンテ

ナの長さ L5を 16mmから 2mm まで 1mmずつ変化させた．なお，ノッチアンテナの長さ L5

と線状素子の長さ L3 との関係は，ノッチアンテナと線状素子との距離 1mm を考慮して，

L5=L3+1 としている． 

図 4.17(a), (b)に，線状素子の長さ L3 とノッチアンテナの長さ L5を変化させた場合のスミ

スチャートおよび入力インピーダンス特性を示す． 

図 4.17(a), (b)に示すように，線状素子の長さ L3 とノッチアンテナの長さ L5 が小さくなる

と，周波数に依存することなく，一定の入力インピーダンス（Zin=171.3-j39.6Ω）に近づく傾向

にある． 

 

図 4.17(a) 線状素子長 L3 とノッチアンテナ長 L5を変化させた場合のスミスチャート 

 

図 4.17(b) 線状素子長 L3 とノッチアンテナ長 L5を変化させた場合の入力インピーダンス特性 
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4.7.2 板状素子の長さを変化させた場合の特性 

図 4.16 に示すアンテナにおいて，反射板サイズを L1=80mm，W1=50mm，板状素子の

幅を W1=50mm，線状素子サイズを L3=11mm，W2=1mm，ノッチアンテナサイズを

L3=12mm，W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離を L4=20mm，反射板と放射器

との距離を D=3mm，抵抗器の抵抗値を R=60πΩとし，板状素子の長さ L2を 57.5mmから

53.5mm まで 1mmずつ変化させた． 

図 4.18(a)~(c)に，板状素子の長さ L2を変化させた場合のスミスチャート，入力インピーダ

ンス特性，および VSWR特性を示す． 

図 4.18(a)~(c)に示すように，板状素子の長さ L2 が小さくなると，スミスチャート上のインピ

ーダンス特性は反時計回りに回転し，共振周波数は高周波側にシフトする傾向にある． 

 

図 4.18(a) 板状素子長 L2を変化させた場合のスミスチャート 

 

図 4.18(b) 板状素子長 L2を変化させた場合の入力インピーダンス特性 
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図 4.18(c) 板状素子長を変化させた場合の VSWR特性 

4.7.3 T型素子とノッチアンテナの長さを変化させた場合の特性 

図 4.5 に示すアンテナにおいて，反射板サイズを L1=80mm，W1=50mm，板状素子サイ

ズを L2=55.5mm，W1=50mm，T 型素子の折り曲げ部の長さを L6=10mm，T 型素子の幅を

W2=1mm，ノッチアンテナの幅を W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離を

L4=20mm，反射板と放射器との距離を D=3mm，抵抗器の抵抗値を R=60πΩとし，T 型素

子の長さ L3を 15mmから 1mmまで，ノッチアンテナの長さ L5を 16mmから 2mmまで 1mm

ずつ変化させた．なお，ノッチアンテナの長さ L5 と T型素子の長さ L3 との関係は，ノッチア

ンテナと T型素子との距離 1mmを考慮して，L5=L3+1 としている． 

図 4.19(a), (b)に，T 型素子の長さ L3 とノッチアンテナの長さ L5 を変化させた場合のスミ

スチャートおよび入力インピーダンス特性を示す． 

図 4.19(a), (b)に示すように，T 型素子の長さ L3 とノッチアンテナの長さ L5 が小さくなる

と，周波数に依存することなく，一定の入力インピーダンス（Zin=56.0-j64.3Ω）に近づく傾向

にある．なお，線状素子は折り曲げ部を有しているため，図 4.17(a), (b)と比較して周波数

2GHzにおける入力インピーダンスの抵抗成分は低下している． 
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図 4.19(a) T型素子長 L3 とノッチアンテナ長 L5を変化させた場合のスミスチャート 

 

図 4.19(b) T型素子長 L3 とノッチアンテナ長 L5を変化させた場合の入力インピーダンス特性 

4.7.4 T型素子の折り曲げ部の長さを変化させた場合の特性 

図 4.5 に示すアンテナにおいて，反射板サイズを L1=80mm, W1=50mm，板状素子サイ

ズを L2=55.5mm, W1=50mm，T型素子の長さ L3=6mm，T型素子の幅をW2=1mm，ノッチ

アンテナサイズを L5=7mm, W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離を L4=20mm，

反射板と放射器との距離を D=3mm，抵抗器の抵抗値を R=60πΩとし，T 型素子の折り曲

げ部の長さ L6 を 14mm から 4mm まで 2mm ずつ変化させた．なお，ノッチアンテナの長さ

L5 と T型素子の長さ L3 との関係は，ノッチアンテナと線状素子との距離 1mmを考慮して，

L5=L3+1 としている． 

図 4.20(a), (b)に，T型素子の折り曲げ部の長さ L6を変化させた場合のスミスチャートと入

力インピーダンス特性を示す． 

図 4.20(a), (b)に示すように，T型素子の折り曲げ部の長さ L6が小さくなると，スミスチャー

ト上のインピーダンス特性は右下方に移動する，すなわち，入力インピーダンスの抵抗成分
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は大きくなり，リアクタンス成分は小さくなる傾向にある．抵抗成分が大きくなるのは折り曲げ

部の長さが小さくなるためであり，リアクタンス成分が小さくなるのは T型素子の全長が小さく

なるためであると考えられる． 

  

図 4.20(a) T型素子の折り曲げ部の長さ L6を変化させた場合のスミスチャート 

 

図 4.20(b) T型素子の折り曲げ部の長さ L6を変化させた場合の入力インピーダンス特性 

4.7.5 線状素子の長さを変化させた場合の特性 

図 4.16に示すアンテナにおいて，反射板サイズを L1=80mm，W1=50mm，板状素子サイ

ズを L2=55.5mm, W1=50mm，線状素子の幅を W2=1mm，ノッチアンテナサイズを

L5=12mm, W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離を L4=20mm，反射板と放射器

との距離を D=3mm，抵抗器の抵抗値を R=60πΩとし，線状素子の長さ L3 を 15mm から

1mm まで 2mmずつ変化させた． 

図 4.21(a), (b)に，線状素子の長さ L3を変化させた場合のスミスチャートと入力インピーダ

ンス特性を示す． 

図 4.21(a), (b)に示すように，線状素子の長さ L3が小さくなると，周波数 2GHzにおける入

力インピーダンスの抵抗成分は大きくなる傾向にある． 
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図 4.21(a) 線状素子長 L3を変化させた場合のスミスチャート 

 

図 4.21(b) 線状素子長 L3を変化させた場合の入力インピーダンス特性 

4.7.6 ノッチアンテナの長さを変化させた場合の特性 

図 4.16に示すアンテナにおいて，反射板サイズを L1=80mm，W1=50mm，板状素子サイ

ズを L2=55.5mm, W1=50mm，線状素子サイズを L3=11mm, W2=1mm，ノッチアンテナの幅

を W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離を L4=20mm，反射板と放射器との距離

を D=3mm，抵抗器の抵抗値を R=60πΩとし，ノッチアンテナの長さ L5 を 16mmから 0mm

まで 2mmずつ変化させた． 

図 4.22(a), (b)に，ノッチアンテナの長さ L5を変化させた場合のスミスチャートと入力インピ

ーダンス特性を示す． 

図 4.22(a), (b)に示すように，ノッチアンテナの長さ L5 が小さくなると，周波数 2GHz にお

けるリアクタンス分は小さくなる傾向にある． 
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図 4.22(a) ノッチアンテナ長 L5を変化させた場合のスミスチャート 

 

図 4.22(b) ノッチアンテナ長 L5を変化させた場合の入力インピーダンス特性 

4.7.7 抵抗器の抵抗値を変化させた場合の特性 

図 4.16に示すアンテナにおいて，反射板サイズを L1=80mm，W1=50mm，板状素子サイ

ズを L2=55.5mm, W1=50mm，線状素子サイズを L3=11mm, W2=1mm，ノッチアンテナサイ

ズを L5=12mm, W2=1mm，反射板端部と板状素子端部との距離を L4=20mm，反射板と放

射器との距離を D=3mm とし，抵抗器の抵抗値 R を 0Ωから 1kΩまで変化させた．また，抵

抗器を外したオープンな状態にした． 

図 4.23(a)~(c) に，抵抗器の抵抗値 Rを変化させた場合と抵抗器を外した場合のスミスチ

ャート，入力インピーダンスの抵抗成分，および入力インピーダンスのリアクタンス成分を示

す． 

図 4.23(a)~(c)に示すように，抵抗器の抵抗値 Rが大きくなると，周波数 2GHzにおける入

力インピーダンスのリアクタンス成分は小さくなる傾向にある． 
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図 4.23(a) 抵抗器の抵抗値 Rを変化させた場合と抵抗器を外した場合のスミスチャート 

 

図 4.23(b) 抵抗器の抵抗値 Rを変化させた場合と抵抗器を外した場合の抵抗成分 

 

図 4.23(c) 抵抗器の抵抗値 Rを変化させた場合と抵抗器を外した場合のリアクタンス成分 
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4.8  アンテナ設計手法 

本アンテナは，広帯域化を図るために，前述の第 3 章で提案した低姿勢スーパーディレ

クティブアンテナ（原型アンテナ）の放射器をモノポールノッチアンテナ形状に変更したもの

である．また，整合回路なしでインピーダンス整合を取得するために，放射器の線状素子形

状をストレートから T型に変更している． 

図 4.5 に示す本アンテナ構成と図 4.16 に示す線状素子がストレート形状のアンテナ構成

において，前述の第 4.7節から得た設計手法を示す． 

線状素子の長さL3とノッチアンテナの長さL5を小さくすると，周波数に依存することなく，

一定の入力インピーダンスに近づいていく． 

共振周波数は，板状素子の長さ L2 により決定する．L2 を小さくすると，共振周波数は高

周波側にシフトする． 

T 型素子は，折り曲げ部が無いストレート形状と比較して，入力インピーダンスの抵抗成

分を低下させることができる． 

T型素子の長さ L3とノッチアンテナの長さ L5を小さくすると，周波数に依存することなく，

一定の入力インピーダンスに近づいていく． 

T型素子の折り曲げ部の長さ L6により，入力インピーダンスの抵抗成分を変更することが

できる．L6を大きくすると，入力イピーダンスの抵抗成分を小さくすることができる． 

線状素子の長さ L3により，入力インピーダンスの抵抗成分を変更することができる．L3を

小さくすると，入力インピーダンスの抵抗成分を小さくすることができる． 

ノッチアンテナの長さ L5 により，入力インピーダンスのリアクタンス成分を変更することが

できる．L5を小さくすると，入力インピーダンスのリアクタンス成分を小さくすることができる． 

抵抗器の抵抗値 R により，入力インピーダンスのリアクタンス成分を変更することができる．

Rを小さくすると，入力インピーダンスのリアクタンス成分を小さくすることができる． 

以上および前述の第 3.8節から，パラメータ設計のフローチャートを図 4.24に示す． 

アンテナの外形寸法を変更することなく，すなわちアンテナの幅 W1 やアンテナの高さ D

を大きくすることなく広帯域化を図る場合，ノッチアンテナと抵抗器を追加することにより定イ

ンピーダンス化をおこなう．そして，線状素子形状をストレートから T 型に変更することにより，

インピーダンス整合を取得すればよい． 

はじめに，反射板の長さ L1 と線状素子の幅 W2 を決定する．ここで，L1 は反射板として

機能するように設計周波数のλ/2以上の長さに設定し，W2は誘電体基板で信頼性が確保

できる最小パターン幅に設定する． 

次に，許容されるアンテナの外形寸法を考慮して，D とW1を決定する．その後，L2 と L3

により共振周波数と入力インピーダンスのリアクタンス成分を調整し，インピーダンスマッチン

グをおこなう．L4は，x-y面において放射器が反射板から突出しないような値にすればよい． 
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最後に，帯域幅の確認をおこない問題がなければ終了とする．帯域幅に問題があれば

（広帯域化を図る場合は），ノッチアンテナと抵抗器（R=60πΩ）を追加し，また線状素子を

ストレートから T型に変更し，L3, L5, L6を決定する．なお，必要であれば，抵抗器の抵抗値

Rを変更してもよい． 

  

図 4.24 パラメータ設計のフローチャート 

 

4.9  まとめ 

本章では，前述の第 3 章で提案した低姿勢スーパーディレクティブアンテナ（原型アンテ

ナ）の広帯域化を図った． 

表 4.3に，本アンテナ特性を示す． 

本アンテナは，原型アンテナの放射器にノッチアンテナと 60πΩのチップ抵抗を追加し，

また放射器の線状素子形状をストレートから T 型に変更した．このように，自己補対構造を

応用することにより，実験結果において VSWR≦2 となる比帯域幅は 6%となった．これは，

L1, W2を決定

D, W1を決定

L2, L3, L4を決定

START

END

ノッチアンテナと抵抗器

（R=60πΩ）を追加

帯域幅OK？

L3, L5, L6を決定

必要であればRを変更

No

Yes

線状素子をT型に変更



70 

原型アンテナの 2倍である．また，検討周波数 1.8GHzから 2.2GHzにおける VSWRは，す

べて 3以下となった．これは，比帯域幅 20%以上に相当する．なお，利得は 4.8dBi，F/B比

は 22.0dB，半値角は 100°であった． 

また，本アンテナは，人体頭部や金属板などの周囲物体から受ける影響が非常に小さい

ことを数値シミュレーションにより明らかにした．さらに，数値シミュレーションにより，各設計

パラメータとアンテナ特性の関係を明確化し，設計手法を明らかにした． 

このように，本アンテナは簡易構造，低姿勢，および単一指向性とともに広帯域化を満た

し，また周囲物体からの影響を受けにくいため，IoT 端末用アンテナとして好適であると考え

られる． 

表 4.3 アンテナ特性 

  

Parameter Value

Frequency 2 GHz

Size
80 × 50 × 3 mm

（0.53λ × 0.33λ × 0.020λ @ 2 GHz）

Gain 4.8 dBi

VSWR   2 Bandwidth 6 %

F/B ratio 22.0 dB

3 dB Beamwidth 100 °

VSWR   3 Bandwidth More than 20 %
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第5章  マルチバンド化 

 

 

5.1  まえがき 

近年，IoT（Internet of Things：モノのインターネット）端末の普及が世界中で急速に進んで

いる．IoTは，すべてのものをインターネットに接続するインテリジェントネットワークであり，既

存システムの動作や役割を変える新しい技術として注目を集めている[1]-[6]． 

IoT を支える技術のひとつとして，アンテナ技術が挙げられる．アンテナは無線通信にお

ける情報の出入り口であることから，その性能を大きく左右する重要なファクターといえる．し

たがって，IoT社会のニーズに応えるためには，アンテナ技術の研究開発もまた必要不可欠

である． 

端末用アンテナは，高い生産性や低コスト化などの観点から簡易構造が要望され，モバ

イル性やデザイン性などの観点から低姿勢化が要望される．また，人体や金属体の近傍に

設置すると，アンテナ性能が大きく劣化することが知られている．この対策として，アンテナに

単一指向性を持たせる手法が有効である[13]-[15]．したがって，端末用アンテナは簡易構

造，低姿勢，および単一指向性であることが望ましい．なお，単一指向性は，電波の方向を

制限するため，アンテナ利得を大きくすることができる．また，不要方向への放射を抑制する

ため，他の無線通信システムとの混信を防止することができるという利点もある． 

前述の第 3 章において，簡易構造，低姿勢，および単一指向性を満たし，また周囲物体

からの影響を受けにくいオリジナルアンテナを提案したが，シングルバンドで動作するもので

あった． 

無線通信システムによっては，増大する通信需要に対応するため，使用する周波数帯域

が多岐にわたってきている．このため，これらの周波数帯域に対応するアンテナのマルチバ

ンド化が必要となる．なお，アンテナのマルチバンド化は，必要なアンテナ数を最小限に抑

えることができるため，端末の省スペース化につながる． 

低姿勢のマルチバンドアンテナとして，マイクロストリップアンテナ（Microstrip Antenna：

MSA）[88]-[91]や板状逆 Fアンテナ（Planar Inverted-F Antenna：PIFA）[92]が挙げられる．し

かしながら，これらのアンテナは一般的に狭帯域であり，また前述の第 3章で提案したオリジ

ナルアンテナと比較すると給電部の構造がやや複雑である． 

ダイポールアンテナと AMC（Artificial Magnetic Conductor：人工磁気導体）を用いたマル

チバンドアンテナも検討されている[93]-[95]．AMC は，PMC（Perfect Magnetic Conductor）

特性を備えた人工媒質であり，特定の周波数で入射する電磁波を位相回転 0°で反射する．

このため，AMCを用いることにより，アンテナの低姿勢化が可能となる．しかしながら，ダイポ



72 

ールアンテナと AMC とは異なる基板から構成され，また給電点を二つ備えているため，ア

ンテナ構造は複雑である． 

本章では，前述の第 3 章で提案したオリジナルアンテナにトラップ回路を設ける手法[96]-

[99]を用い，アンテナのマルチバンド化を図る． 

本検討のアンテナは，放射器と反射板との距離，すなわちアンテナ高を D=3mm とする．

また，検討周波数は，近年普及している無線 LAN 規格 IEEE 802.11n の周波数帯

（2.4GHz/5GHz帯）とする．なお，2.4GHz帯の周波数範囲は 2400~2483.5MHz，5GHz帯の

周波数範囲は 5.2/5.3GHz帯の 5.15~5.35GHz と 5.6GHz帯の 5.47~5.725GHzである． 

はじめに（第 5.2 節において），本アンテナの基本構成を示す．第 5.3 節において，数値

シミュレーションと実験により，本アンテナ特性を明らかにする．第 5.4 節において，本アンテ

ナの動作原理を示す．最後に（第 5.5 節において），本アンテナの設計手法を示す．なお，

数値シミュレーションは，FDTD（Finite Difference Time Domain）法に基づく市販のソフトウェ

ア[35]を用いる．FDTD法の詳細は，付録 Cを参照されたい． 

 

5.2  アンテナ構成 

図 5.1に，アンテナ構成を示す．給電素子（放射器）と板状の無給電素子（反射板）は，電

磁結合するように互いに近接して配置する．放射器は板状素子と線状素子から構成される

非対称ダイポールアンテナとし，この形状により放射抵抗の低下を抑制する．板状の無給電

素子（反射板）は，波長をλとすると，反射板として機能するようにλ/2 以上の長さに設定す

る．なお，非対称ダイポールアンテナは，板状素子を地板，線状素子をモノポール素子とす

る，いわゆるモノポールアンテナ形状と考えてもよい．ただし，モノポールアンテナとは動作

原理が異なる． 

反射板は，長さ L1×幅 W1 の薄い銅板とする．放射器は長さ L4×幅 W1 の板状素子と

長さ L6×幅W2の線状素子から構成し，両素子は長さ L1×幅W1，厚さ 1mmの誘電体基

板上に銅箔で形成する． 

板状素子と線状素子との間隔は 1mm とし，ここに給電点を配置する．反射板端部と板状

素子端部との距離を L7，放射器と反射板との距離を D とする． 

放射器の板状素子と線状素子にはトラップ回路を装荷し，板状素子は第 1 領域から第 3

領域の三つの領域，線状素子は二つの領域に分割する．ここで，板状素子は素子長 L2 と

L3において 2 mm幅のスリットで分割し，線状素子は素子長 L5において 2 mm幅のスリット

で分割している． 

トラップ回路はインダクタ L，コンデンサ C1，およびコンデンサ C2 から構成される LCC タ

イプとし，各スリット部に配置する．ここで，トラップ回路は線状素子には一つ，板状素子には

幅が広いため中央および両端の三つとした．なお，各定数は，L=4.7nH, C1=0.15pF, 
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C2=0.75pF とし，株式会社村田製作所の LQWタイプのインダクタと NGKエレクトロニクスデ

バイス株式会社のチップコンデンサを用いた． 

図 5.2に，トラップ回路のリアクタンス特性の計算値を示す． 

図 5.2 に示すように，リアクタンス値は，2.4GHz 帯では小さく（ゼロに近づけ），5GHz 帯で

は大きくなるように設計している．すなわち，トラップ回路は，2.4GHz 帯の電流を通過させ，

5GHz 帯の電流を遮断する機能を有する．これにより，2.4GHz 帯では給電点，L4×W1 の

板状素子，L6×W2 の線状素子，および L1×W1 の反射板がアンテナとして動作し，5GHz

帯では給電点，L2×W1 の板状素子，L5×W2 の線状素子，および L1×W1 の反射板が

アンテナとして動作する．なお，L3 にトラップ回路が無い（スリットが無い），すなわち第 2 領

域と第 3領域を一体化した場合，後述の第 5.5節に示すように，この領域に 5GHz帯の電流

が反射板から誘起される．このため，素子長 L3 にトラップ回路を設け，素子を分割している．

また，2.4GHz帯と 5GHz帯の給電点は共通（給電点は一つ）である． 

 

図 5.1 アンテナ構成 
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図 5.2 トラップ回路のリアクタンス特性 

 

5.3  アンテナ特性 

図5.1に示すアンテナ構成において，外形寸法を長さ62mm×幅25mm×高さ3mm（0.50

λ×0.20λ×0.024λ@2.4GHz），すなわち反射板と誘電体基板サイズを L1=62mm, 

W1=25mm，反射板と給電素子との距離を D=3mm とした．ここで，反射板と誘電体基板は，

x-y面で重なるように配置している．なお，誘電体基板はパナソニック株式会社の FR-4基板

（R-1766）を用いた．本基板の周波数 2.4GHzにおける比誘電率と誘電正接は，それぞれε

r=4.3, tanδ=0.018である． 

他設計パラメータは，L2=18mm, L3=29mm, L4=40mm, L5=9mm, L6=13mm, L7=17mm, 

W2=1mm とし，アンテナの数値シミュレーションと試作をおこなった．なお，アンテナ導体は，

導電率σ≒5.8×107S/m の銅箔であるが，数値シミュレーションでは簡略化して PEC

（Perfect Electric Conductor：完全導体）とした． 

表 5.1に，設計パラメータを示す． 

図 5.3に，試作アンテナを示す． 

図 5.4に，VSWR特性のシミュレーション結果と実験結果を示す． 

図 5.4に示すように，試作アンテナの実験結果において，2.4GHz帯と 5GHz帯で共振し，

2.4GHz 帯において VSWR が 3 以下，5GHz 帯において VSWR が 2 以下となった．また，

シミュレーション結果と実験結果の傾向は，よく一致している． 

図 5.5(a), (b)に，2.4GHz帯（2400~2483.5MHz）の略中心周波数 2.44GHzにおける x-z面

と y-z 面の放射パターンを示す．図 5.6(a), (b)に，5.2/5.3GHz 帯（5.15~5.35GHz）の中心周

波数 5.25GHz における x-z 面と y-z 面の放射パターンを示す．図 5.7(a), (b)に，5.6GHz 帯

（5.47~5.725GHz）の略中心周波数 5.6GHzにおける x-z面と y-z面の放射パターンを示す．

ここで，放射パターンは，最大値で正規化している． 
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図 5.5(a), (b)，図 5.6(a), (b)，および図 5.７(a), (b)に示すように，試作アンテナの実験結果

において，放射パターンは z 軸方向に単一指向性を有しており，無給電素子は反射板とし

て機能していることが分かる．ここで，2.44GHzにおける利得は 3.0dBi，F/B比は 13.0dB，半

値角は 100°，5.25GHz における利得は 5.3dBi，F/B 比は 13.0dB，半値角は 100°，

5.6GHzにおける利得は 5.8dBi，F/B比は 3.0dB，半値角は 100°となった．また，シミュレー

ション結果と実験結果の傾向は，よく一致している．なお，本アンテナは，インピーダンス整

合回路を用いていない． 

表 5.1 設計パラメータ 

 

  

Parameter Value (mm)

L1 62

L2 18

L4 40

L3 29

W1 25

W2 1

D 3

L5 9

L6 13

L7 17
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図 5.3 試作アンテナ 

  

図 5.4 VSWR 

  

Frequency [GHz]

V
S

W
R

5.0

4.0

3.0

2.0

1.0

2.0 3.0 4.0 5.0 6.0

Cal. Meas.

5.252.44GHz

2.4835GHz
2.4GHz

5.6

5.15 5.35

5.47 5.73

Cal.Meas.



77 

 

図 5.5(a) 2.44GHzにおける x-z面放射パターン 

 

図 5.5(b) 2.44GHzにおける y-z面放射パターン 

 

図 5.6(a) 5.25GHzにおける x-z面放射パターン 
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図 5.6(b) 5.25GHzにおける y-z面放射パターン 

 

図 5.7(a) 5.6GHzにおける x-z面放射パターン 

 

図 5.7(b) 5.6GHzにおける y-z面放射パターン 
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5.4  動作原理 

前述の第 3.4 節において，提案した低姿勢スーパーディレクティブアンテナ（原型アンテ

ナ）がスーパーディレクティブ動作をしていることを数値シミュレーションにより明らかにした． 

本アンテナは，マルチバンド化のためにアンテナ素子にトラップ回路を装荷したものであ

る． 

前述の第 5.3 節において，反射板と放射器との間隔が D=3mm（0.024λ＠2.4GHz）と波

長に比べて非常に小さい場合において，単一指向性を有することが明らかとなった．すなわ

ち，放射器が反射板と非常に近接して配置された場合において，エンドファイア方向に最大

の指向性が得られている．このため，本アンテナも原型アンテナと同様にスーパーディレク

ティブ動作をしていると考えられる． 

この予測が正しいかどうかを見極めるために，放射器と反射板上における電流分布の数

値シミュレーションをおこなった． 

図 5.8(a), (b)に周波数 2.44GHz，図 5.9(a), (b)に周波数 5.25GHz，図 5.10(a), (b)に周波

数 5.6GHzにおける放射器と反射板上の電流分布を示す． 

図 5.8(a), (b)に示すように，周波数 2.44GHz において，板状素子上には第 1 領域から第

3 領域のすべての領域に電流が流れている．また，放射器と反射板上の電流の位相は，逆

相となっている． 

図 5.9(a), (b)と図 5.10(a), (b)に示すように，周波数 5.25GHzおよび 5.6GHzにおいて，板

状素子上には第 1 領域のみに電流が流れている．また，放射器と反射板上の電流の位相

は，逆相となっている． 

以上から，2.4GHz 帯では第 1 領域から第 3 領域の全ての板状素子を用い，5GHz 帯で

は第 1 領域の板状素子を用いることにより，マルチバンド化を図っている．また，放射器と反

射板の電流の位相は逆相であることから，本アンテナは，スーパーディレクティブ動作をして

いるといえる． 
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図 5.8(a) 2.44GHzにおける放射器上の電流分布 

 

図 5.8(b) 2.44GHzにおける反射板上の電流分布 
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図 5.9(a) 5.25GHzにおける放射器上の電流分布 

 

図 5.9(b) 5.25GHzにおける反射板上の電流分布 
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図 5.10(a) 5.6GHzにおける放射器上の電流分布 

 

図 5.10(b) 5.6GHzにおける反射板上の電流分布 
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5.5  板状素子を 2分割とした場合のアンテナ特性 

図 5.11 に，板状素子を 2 分割とした場合のアンテナを示す．トラップ回路によりマルチバ

ンド（デュアルバンド）化を図る場合，板状素子と線状素子は基本的に 2 分割にすればよい．

これは，2.4GHz 帯では給電点，L4×W1 の板状素子，L6×W2 の線状素子，および L1×

W1 の反射板がアンテナとして動作し，5GHz 帯では給電点，L2×W1 の板状素子，L5×

W2の線状素子，および L1×W1の反射板がアンテナとして動作すると想定されるためであ

る． 

本アンテナ構成において，設計パラメータは，L1=62mm, L2=20mm, L4=41.5mm, 

L5=9mm, L6=12mm, L7=18mm, W1=25mm, W2=1mm, D=3mm とした．また，トラップ回路

定数は前述の第 5.2節で用いた値と同一とし，数値シミュレーションをおこなった． 

図 5.12(a)~(c)に周波数 2.44GHz，5.25GHz，および 5.6GHzにおける x-z面と y-z面の放

射パターンを示す．なお，各放射パターンは，最大値で正規化している． 

図 5.12(a)に示すように 2.4GHz帯では所望の放射パターンとなっているが，図 5.12(b), (c)

に示すように 5GHz帯では z軸方向の放射パターンが割れている． 

この原因を特定するために，電流分布の数値シミュレーションをおこなった．図 5.13(a), 

(b)に周波数 2.44GHz，図 5.14(a), (b)に周波数 5.25GHz，図 5.15(a), (b)に周波数 5.6GHz

における放射器と反射板上の電流分布を示す． 

図 5.13(a), (b)に示すように，2.4GHz帯では板状素子の第 1領域と第 2領域に電流が流

れ，また放射器と反射板上における電流の位相は逆相となっていることから所望通りの特性

であることが分かる． 

これに対し，図 5.14(a), (b)と図 5.15(a), (b)に示すように，5GHz帯では遮断したい板状素

子の第 2 領域に電流が流れ，また第 1 領域とは逆相の電流になっている．これが 5GHz 帯

の放射パターンが割れる原因であり，この第 2 領域のサイズが 5GHz 帯で共振するような長

さになっているために生じていると考えられる． 

以上から，5GHz 帯では共振しないような長さにするために第 2 領域を分割し，前述の第

5.2節に示すように，板状素子は三つの領域としている． 
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図 5.11 板状素子を 2分割とした場合のアンテナ 

 

図 5.12(a) 2.44GHzにおける x-z面と y-z面の放射パターン 
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図 5.12(b) 5.25GHzにおける x-z面と y-z面の放射パターン 

 

図 5.12(c) 5.6GHzにおける x-z面と y-z面の放射パターン 
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図 5.13(a) 2.44GHzにおける放射器上の電流分布 

 

図 5.13(b) 2.44GHzにおける反射板上の電流分布 
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図 5.14(a) 5.25GHzにおける放射器上の電流分布 

 

図 5.14(b) 5.25GHzにおける反射板上の電流分布 
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図 5.15(a) 5.6GHzにおける放射器上の電流分布 

 

図 5.15(b) 5.6GHzにおける反射板上の電流分布 
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5.6  アンテナ設計手法 

本アンテナは，前述の第 3 章において提案した低姿勢スーパーディレクティブアンテナ

（原型アンテナ）の放射器にトラップ回路を装荷したものである．トラップ回路は放射器の板

状素子と線状素子に装荷し，板状素子は三つの領域，線状素子は二つの領域に分割する

ことにより，マルチバンド化を図っている． 

マルチバンド（デュアルバンド）化を図る場合，基本的に板状素子と線状素子はそれぞれ

2 分割でよいが，本検討周波数帯（2.4GHz/5GHz 帯）では，トラップ回路で遮断されている

はずの板状素子に 5GHz 帯の電流が流れていた．これは，前述の第 5.5 節に示すように，

遮断した板状素子が 5GHz帯で共振する長さの無給電素子となり，ここに反射板によって電

流が誘起されるためである．このため，さらなる分割をおこない，本周波数帯（2.4GHz/5GHz

帯）では，板状素子を三つの領域に分割した． 

以上および前述の第 3.8 節から，パラメータ設計のフローチャートを図 5.16 に示す．ここ

で，マルチバンド化の周波数帯は周波数帯 f1 と周波数帯 f2 とし，これらの関係は f1<f2 と

する． 

はじめに，反射板の長さ L1 と線状素子の幅 W2 を決定する．ここで，L1 は反射板として

機能するように f1 のλ/2 以上の長さに設定し，W2 は誘電体基板で信頼性が確保できる最

小パターン幅に設定する．そして，必要とされる帯域幅を考慮して，D とW1を決定する． 

次に，L4 と L6 により共振周波数と入力インピーダンスのリアクタンス成分を調整し，f1 に

おけるインピーダンスマッチングをおこなう．L7 は，x-y 面において放射器が反射板から突

出しないような値にすればよい． 

その後，トラップ回路定数 L, C1, C2を決定する．ここで，トラップ回路は，f1の電流を通過

させ，f2 の電流を遮断させる機能をもつようにする．そして，L2 と L5 により共振周波数と入

力インピーダンスのリアクタンス成分を調整し，f2 におけるインピーダンスマッチングをおこな

う． 

最後に，f1 と f2 における放射パターンの検討をおこない，放射パターンに問題がなけれ

ば終了とする．放射パターンに問題があれば（f2 の放射パターンが割れていれば），長さ L3

で板状素子をさらに分割すればよい． 
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図 5.16 パラメータ設計のフローチャート 
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計手法を明らかにした． 

このように，本アンテナは簡易構造，低姿勢，および単一指向性を満たすとともに，マル

チバンド化を実現できることから，IoT端末用アンテナとして好適であると考えられる． 

表 5.2 アンテナ特性 

 

Parameter Value

Frequency Band 2.4GHz，5GHz

Size
62 × 25 × 3 mm

（0.50λ × 0.20λ × 0.024λ @ 2.4 GHz）

Gain

VSWR

F/B ratio

2.4 GHz Band   3
5 GHz Band   2

3.0 dBi @ 2.44 GHz
5.3 dBi @ 5.25 GHz
5.8 dBi @ 5.60 GHz

13.0 dB @ 2.44 GHz
13.0 dB @ 5.25 GHz
13.0 dB @ 5.60 GHz

3 dB Beamwidth
100 ° @ 2.44 GHz
100 ° @ 5.25 GHz
100 ° @ 5.60 GHz
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第6章  結論 

 

 

近年，テレビ，冷蔵庫，エアコン，照明，洗濯機などの家電（スマートホーム）をはじめとし

て，電力，ガス，水道などの社会インフラ（スマートインフラ），工場（スマートファクトリー），さ

らには街づくり（スマートシティ）などの領域で，あらゆるモノがインターネットにつながる IoT

（Internet of Things：モノのインターネット）が注目を集めており，その普及はグローバル規模

で進んでいる． 

IoT を支える技術のひとつとして，アンテナ技術が挙げられる．アンテナは無線通信にお

ける情報の出入り口であることから，その性能を大きく左右する重要なファクターといえる．し

たがって，IoT社会のニーズに応えるためには，アンテナ技術の研究開発もまた必要不可欠

である． 

第 1章では，研究の背景，研究の目的，および本論文の構成について示した． 

第 2 章では，パッチアンテナ，板状逆 F アンテナ，および反射板付きダイポールアンテナ

といった従来の低姿勢アンテナを示した．また，長さ 80×幅 50×高さ 3mm（0.53λ×0.33λ

×0.020λ@2GHz）の領域内に構成した各アンテナのアンテナ解析をおこない，これらの課

題を明らかにした． 

第 3 章では，IoT 端末用アンテナとして好適な簡易構造，低姿勢，および単一指向性を

満たすオリジナルアンテナ（低姿勢スーパーディレクティブアンテナ）を提案した． 

従来のアンテナでは，反射板の近傍に放射器を配置すると放射抵抗が低下し，狭帯域

化や効率の劣化を招いていた． 

これに対し，本章では，放射器を板状素子と線状素子から構成される非対称ダイポール

アンテナとすることにより，放射抵抗が低下しないことを見出した．これにより，放射器を反射

板に近接して配置することが可能となり，アンテナの低姿勢化と単一指向性の両立を実現し

た．なお，本アンテナは，整合回路を用いずにインピーダンス整合を実現している．また，本

アンテナは，人体頭部や金属板から受ける影響が非常に小さいことを数値シミュレーション

により明らかにした． 

第 4 章では，第 3 章で提案した原型アンテナの広帯域化を実現した．広帯域化には，自

己補対アンテナであるモノポールノッチアンテナの原理を導入し，定インピーダンス化を図

った．また，放射器の片側素子（線状素子）形状を T 型とすることにより，整合回路なしでア

ンテナのインピーダンス整合を実現した． 

第 5章では，第 3章で提案した原型アンテナのマルチバンド化を実現した．マルチバンド

化には新たにトラップ回路を追加する手法を用い，また給電点はひとつ（共通）とした． 

以上のように，本研究では簡易構造，低姿勢，および単一指向性を満たす従来にない新
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しいタイプのアンテナ（低姿勢スーパーディレクティブアンテナ）を提案し，その基本特性と

有用性を明らかにした．また，本アンテナにおいて，アンテナの主要課題である広帯域化や

マルチバンド化を実現した． 

次に，今後の課題と展望を示す． 

本アンテナは，簡易構造，低姿勢，および単一指向性を有する，すなわち周囲物体から

の影響を受けにくい（設置場所が限定されない）ため，さまざまな IoT 端末への搭載が期待

できる． 

一般的にアンテナは小型，軽量であることが要望される．本アンテナは低姿勢化を実現し

ているため，次は長さ方向（素子長）の短縮化を図る必要がある．このためには，大きな誘電

率を有する基板の適用や基板厚を大きくするといった波長短縮効果による手法，または素

子にスリットを入れてアンテナ電流を湾曲化させる手法などが挙げられる． 

アンテナは，安価であることも重要な条件のひとつである．このため，商用化に向けて高

い信頼度で安価に組み立てられる手法を確立する必要がある．また，本アンテナは，アンテ

ナを搭載する物体の金属部を反射板として代用することも可能であると考えている．このた

め，搭載物によっては反射板が不要となり，低コスト化できる可能性がある．たとえば，金属

製のボディを備える冷蔵庫や洗濯機などに搭載する場合は，これらの金属部を反射板とし

て適用可能であると考えられるが，その適用可否の見極めをおこないたい． 

アンテナの設置場所が曲面である場合は，アンテナもそれに沿って湾曲化させることが望

ましい．このため，アンテナを湾曲化した場合の諸特性を明らかにするとともに，アンテナ部

材の選定や組立手法を考案する必要がある． 

設置したアンテナが景観を損ねるという観点から可視光透過アンテナも開発されてきてい

る．これは，アンテナ導体に透明導電性フィルムを用いた透明アンテナをガラスやポリカー

ボネートなどに形成するものである．本アンテナは，放射器と反射板を物理的に接続する必

要がないため，パッチアンテナや板状逆 Fアンテナといった従来の低姿勢アンテナと比較し

て製造や組み立てを容易におこなうことができる．このため，本アンテナが可視光透過アン

テナとして適用可能であるかの見極めをおこないたい． 

衛星通信などでは，衛星と端末の位置関係に応じてアンテナの向き（偏波）を変更する必

要がないように，円偏波アンテナが用いられている．このため，本アンテナにおいても円偏

波化が可能であるか検討する必要がある． 

2020 年 3 月に日本で商用サービスを開始した 5G （ Fifth-Generation Mobile 

Communications System：第 5 世代移動通信システム）は，IoT の普及をさらに加速させるも

のと期待されている．5Gのキー技術として，多数のアンテナ素子を用いるMassive（大規模）

MIMO（Multi-Input Multi-Output）が挙げられる．LTE（Long Term Evolution）の 2×2 MIMO

では 2 本，4×4 MIMO では 4 本のアンテナ素子が送信側と受信側で用いられているが，
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Massive MIMO では送信側に数十から数百のアンテナ素子が配置される．これら多数のア

ンテナ素子によるビームフォーミング技術により指向性ビームを形成し，5G の特徴である高

速大容量（最大伝送速度の理論値 20Gbit/s），低遅延（高速移動時で 1ms以下），および多

数同時接続（1km2 あたり 100 万台以上）が実現できるようになる．このようなアレーアンテナ

を構成する素子アンテナとして，本アンテナの適用が可能であるか検討をおこないたい． 

このように，研究課題は山積しており，また今後予想を超える課題が発生する可能性もあ

る．さらに，世界ではすでに 5G の次の世代である 6G （ Sixth-Generation Mobile 

Communications System：第 6 世代移動通信システム）の研究開発が進められており，やる

べきことは無限にあると考える． 

今後，アンテナの重要性はますます高まっていくと考えられるが，本アンテナは簡単な構

造で高い性能を有するため，より一層の高性能化やあらゆる用途に対応する高柔軟性に対

して，有用な一方式となり得ると考える． 

本アンテナ技術が人々の豊かな暮らしや稔りある人生に貢献する優れた技術になること

を願い，引き続き本研究を邁進していきたい． 
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付録 A スーパーディレクティブアレー 

 

 

A.1 スーパーディレクティブアレー 

図 A.1 に，2 素子スーパーディレクティブアレー（2-element superdirective array）を示す

[27]-[33]． 

図 A.1 に示すように，y 軸方向を向き，電流𝐼1, 𝐼2が流れる微小ダイポール素子を z 軸上

に素子間隔を𝑑として配置している．ここで，素子間隔𝑑をゼロに近づけ，各アンテナの振幅

と位相を適切に調整すると，エンドファイア方向（z 軸方向）に最大利得が得られる．このよう

に，素子間隔𝑑がゼロに近いときでも大きな利得をもつ効果をスーパーディレクティブ（super-

directive：超指向性）またはスーパーゲイン（supergain）という． 

一例として，最も簡単な 2 素子スーパーディレクティブアレーを示したが，N 素子の場合

は同様にして素子数を N とすればよい．なお，N素子の理論上の最大利得は，N2となる． 

 

図 A.1 2素子エンドファイアアレー 

 

A.2 スーパーディレクティブアレーの利得 

図 A.1の電流𝐼1, 𝐼2が遠方の点 Qにつくる電界𝐸𝛼は，次のようになる． 

𝐸𝛼 =
𝜂𝑗𝑘𝑙𝑒−𝑗𝑘𝑟

4𝜋𝑟
(𝐼1 + 𝐼2𝑒𝑗𝛹), 𝛹 = 𝑘𝑑 (A-1) 

ここで，ηは電波インピーダンス（√𝜇/𝜀），𝑘は位相定数（2𝜋/𝜆），𝑙は素子長，rは原点と点

Q との距離である．また，点 Q にできる電力密度𝑆0と電流𝐼1，𝐼2が放射する電力𝑃は，次のよ

うになる． 

x

z

y

0

I2

d

Q

I1
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𝑆0 = 𝐸𝛼𝐸𝛼
∗ /𝜂 =

𝜂(𝑘𝑙)2

(4𝜋𝑟)2
(𝐼1 + 𝐼2𝑒𝑗𝛹)(𝐼1

∗ + 𝐼2
∗𝑒−𝑗𝛹) (A-2) 

𝑃 = 𝑅11𝐼1𝐼1
∗ + 𝑅12𝐼1

∗𝐼2 + 𝑅21𝐼2
∗𝐼1 + 𝑅22𝐼2𝐼2

∗ (A-3) 

ここで，𝑅11, 𝑅22は各素子の放射抵抗，𝑅12, 𝑅21は各素子の相互放射抵抗である． 

アンテナの利得Gは，電力の比𝑃0/𝑃(= 4𝜋𝑟2𝑆0/𝑃)であるから，次のようになる． 

𝐺 =
𝜂(𝑘𝑙)2(𝐼1 + 𝐼2𝑒𝑗𝛹)(𝐼1

∗ + 𝐼2
∗𝑒−𝑗𝛹)

𝐼1
∗(𝑟11𝐼1 + 𝑟12𝐼2) + 𝐼2

∗(𝑟21𝐼1 + 𝑟22𝐼2)
 (A-4) 

ここで，変数 𝐼1, 𝐼2を𝑎1, 𝑎2とし，また規格化放射抵抗𝑟11 = 𝑅11/𝜂(𝑘𝑙)2 , r22 = R22/

𝜂(𝑘𝑙)2，規格化相互放射抵抗r12 = R12/𝜂(𝑘𝑙)2 , r21 = R21/𝜂(𝑘𝑙)2を用いると，式(A-4)は

次のように表すことができる．これが 2 素子スーパーディレクティブアレーの利得を表す式で

ある． 

𝐺 =
(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹)(𝑎1

∗ + 𝑎2
∗𝑒−𝑗𝛹)

𝑎1
∗(𝑟11𝑎1 + 𝑟12𝑎2) + 𝑎2

∗(𝑟21𝑎1 + 𝑟22𝑎2)
 (A-5) 

式（A-5）の分母を𝑓，分子を𝑔とすると，次のようになる． 

𝐺𝑓 = 𝑔 (A-6) 

𝑓 = 𝑎1
∗(𝑟11𝑎1 + 𝑟12𝑎2) + 𝑎2

∗(𝑟21𝑎1 + 𝑟22𝑎2) (A-7) 

𝑔 = (𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹)(𝑎1
∗ + 𝑎2

∗𝑒−𝑗𝛹) (A-8) 

ここで，複素数𝑎1, 𝑎2を実数𝑢1 , 𝑣1と𝑢2 , 𝑣2を用いて，𝑎1 = 𝑢1 + 𝑗𝑣1，a2 = u2 + jv2とし，

式（A-6）を変数𝑢1, 𝑣1, 𝑢2, 𝑣2で偏微分すると次のように表すことができる． 

𝐺
𝜕𝑓

𝜕𝑢1
=

𝜕𝑔

𝜕𝑢1
 (A-9) 

𝐺
𝜕𝑓

𝜕𝑣1
=

𝜕𝑔

𝜕𝑣1
 (A-10) 

𝐺
𝜕𝑓

𝜕𝑢2
=

𝜕𝑔

𝜕𝑢2
 (A-11) 

𝐺
𝜕𝑓

𝜕𝑣2
=

𝜕𝑔

𝜕𝑣2
 (A-12) 

はじめに，式（A-7）と式（A-8）を変数𝑢1で偏微分する． 

𝜕𝑓

𝜕𝑢1
= 𝑟11𝑎1 + 𝑟12𝑎2 + 𝑎1

∗𝑟11 + 𝑎2
∗𝑟21 = 2𝑅𝑒(𝑟11𝑎1 + 𝑟12𝑎2) 

∵ 𝑟21 = 𝑟12 

(A-13) 

𝜕𝑔

𝜕𝑢1
= 𝑎1

∗ + 𝑎2
∗𝑒−𝑗𝛹 + 𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹 = 2𝑅𝑒(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹) (A-14) 

これらを式（A-9）に代入すると，次の式が得られる． 

𝐺𝑅𝑒(𝑟11𝑎1 + 𝑟12𝑎2) = 𝑅𝑒(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹) (A-15) 
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次に，式（A-7）と式（A-8）を変数𝑣1で偏微分する． 

𝜕𝑓

𝜕𝑣1
= −𝑗(𝑟11𝑎1 + 𝑟12𝑎2) + 𝑗𝑎1

∗𝑟11 + 𝑗𝑎2
∗𝑟21 = −𝑗2𝐼𝑚(𝑟11𝑎1 + 𝑟12𝑎2) 

∵ 𝑟21 = 𝑟12 

(A-16) 

𝜕𝑔

𝜕𝑣1
= 𝑗(𝑎1

∗ + 𝑎2
∗ 𝑒−𝑗𝛹) − 𝑗(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹) = −𝑗2𝐼𝑚(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹) (A-17) 

これらを式（A-10）に代入すると，次の式が得られる． 

𝐺𝐼𝑚(𝑟11𝑎1 + 𝑟12𝑎2) = 𝐼𝑚(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹) (A-18) 

式（A-15）は実部，式（A-18）は虚部を表すから，𝑎1, 𝑎2を複素数として次の式が成り立つ． 

(𝑟11𝑎1 + 𝑟12𝑎2)𝐺 = 𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹 (A-19) 

同様にして，式（A-11）と式（A-12）の条件を適用する． 

はじめに，式（A-7）と式（A-8）を変数𝑢2で偏微分する． 

𝜕𝑓

𝜕𝑢2
= 𝑟21𝑎1 + 𝑟22𝑎2 + 𝑎1

∗𝑟12 + 𝑎2
∗𝑟22 = 2𝑅𝑒(𝑟21𝑎1 + 𝑟22𝑎2) 

∵ 𝑟21 = 𝑟12 
(A-20) 

𝜕𝑔

𝜕𝑢2
= 𝑒𝑗𝛹(𝑎1

∗ + 𝑎2
∗𝑒−𝑗𝛹) + 𝑒−𝑗𝛹(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹) = 2𝑅𝑒{(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹)𝑒−𝑗𝛹} (A-21) 

これらを式（A-11）に代入すると，次の式が得られる． 

𝐺𝑅𝑒(𝑟21𝑎1 + 𝑟22𝑎2) = 𝑅𝑒{(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹)𝑒−𝑗𝛹} (A-22) 

次に，式（A-7）と式（A-8）を変数𝑣2で偏微分する． 

𝜕𝑓

𝜕𝑣2
= −𝑗(𝑟21𝑎1 + 𝑟22𝑎2) + 𝑗𝑎1

∗𝑟12 + 𝑗𝑎2
∗𝑟22 = −𝑗2𝐼𝑚(𝑟21𝑎1 + 𝑟22𝑎2) 

∵ 𝑟21 = 𝑟12 

(A-23) 

𝜕𝑔

𝜕𝑣2
= 𝑗𝑒𝑗𝛹(𝑎1

∗ + 𝑎2
∗𝑒−𝑗𝛹) − 𝑗𝑒−𝑗𝛹(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹) = −𝑗2𝐼𝑚{(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹)𝑒−𝑗𝛹} (A-24) 

これらを式（A-12）に代入すると，次の式が得られる． 

𝐺𝐼𝑚(𝑟21𝑎1 + 𝑟22𝑎2) = 𝐼𝑚{(𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹)𝑒−𝑗𝛹} (A-25) 

式（A-22）は実部，式（A-25）は虚部を表すから，𝑎1, 𝑎2を複素数として次の式が成り立つ． 

(𝑟21𝑎1 + 𝑟22𝑎2)𝐺 = (𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹)𝑒−𝑗𝛹 (A-26) 

式（A-19）と式（A-26）から分かるように，未知数𝑎1 , 𝑎2は等号の両辺にあるため，絶対値

の大きさを自由に選ぶことができる．𝑎1, 𝑎2の絶対値の大きさは，次の式を満足するものとす

る． 

𝐺 = 𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹 (A-27) 

これを式（A-19）と式（A-26）に代入すると，次の式が得られる． 
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(
𝑟11 𝑟12

𝑟21 𝑟22
) (

𝑎1

𝑎2
) = (

1
𝑒−𝑗𝛹) (A-28) 

式（A-28）から，𝑎1, 𝑎2は次のようになる． 

𝑎1 = |
1 𝑟12

𝑒−𝑗𝛹 𝑟22
| / |

𝑟11 𝑟12

𝑟21 𝑟22
| =

1 − 𝛼𝑒−𝑗𝛹

1 − 𝛼2
  

𝑟11 = 1,   𝑟12 = 𝛼 =
𝑠𝑖𝑛𝛹

𝛹
,   𝛹 = 𝑘𝑑 

(A-29) 

𝑎2 = |
𝑟11 1

𝑟21 𝑒−𝑗𝛹| / |
𝑟11 𝑟12

𝑟21 𝑟22
| =

𝑒−𝑗𝛹 − 𝛼

1 − 𝛼2
  

𝐺 = 𝑎1 + 𝑎2𝑒𝑗𝛹 =
2(1 − 𝛼𝑐𝑜𝑠𝛹)

1 − 𝛼2
 

(A-30) 

スーパーディレクティブアレーには，素子間隔𝑑がゼロに近づくと利得が大きくなるという

特異な性質がある． 

𝛹 → 0がのとき，式(A-29)の𝑒−𝑗𝛹と𝑠𝑖𝑛𝛹は次のように近似できる． 

𝑒−𝑗𝛹 = 1 − 𝑗𝛹 −
𝛹2

2
, 𝑠𝑖𝑛𝛹 = 𝛹 −

𝛹3

6
 

∴ 𝛼 =
𝑠𝑖𝑛𝛹

𝛹
= 1 −

𝛹2

6
 

(A-31) 

これらの近似式から次の式が得られる． 

1 − 𝛼2 =
𝛹3

3
, 1 − 𝛼𝑒−𝑗𝛹 = 𝑗𝛹 +

2𝛹2

3
 

𝑒−𝑗𝛹 − 𝛼 = −𝑗𝛹 −
𝛹2

3
 

(A-32) 

これらと式（A-30）から近似式𝑐𝑜𝑠𝛹 = 1 −
𝛹2

2
を利用して次の式が得られる．なお，右端の

絶対値は式（A-29）および式（A-30）から求めた． 

𝑎1 = 𝑗
3

𝛹2 +
2

𝛹
, 𝑎2 = −𝑗

3

𝛹2 −
1

𝛹
 

𝐺 = 4 

|𝑎1| = |𝑎2| =
√1 − 2𝛼𝑐𝑜𝑠𝛹 + 𝛼2

1 − 𝛼2
 

(A-33) 

このように，2素子スーパーディレクティブアレーの理論上の最大利得は 4 となる． 
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付録 B 自己補対アンテナ 

 

 

B.1 自己補対アンテナ 

周波数に関係なく，常に一定の入力インピーダンスをもつアンテナを定インピーダンスア

ンテナといい，たとえば自己補対アンテナによって実現することができる[71]-[85]．自己補対

アンテナ（self-complementary antenna）は，無限に広い平面導体板の半分で構成されるアン

テナで，金属部と空隙部の形状がまったく等しいアンテナ，すなわち自分自身に補対なアン

テナをいう． 

図 B.1(a), (b)に，回転対称型と軸対称型の自己補対アンテナを示す． 

図 B.1(a)に示すように，回転対称型の自己補対アンテナは，それを構成する 4 本の曲線

が任意の形の 1 本の曲線の片側を中心として互いに 90°ずつ回転した構造である．また，

図 B.1(b)に示すように，軸対称型の自己補対アンテナは，アンテナを構成する任意の 2 本

の曲線を互いに軸対称とした構造である． 

無限導体板上のアンテナの入力インピーダンスを𝑍1，それと補対なアンテナの入力インピ

ーダンスを𝑍2とすると，バビネの原理（Babinet’s principle）から次のようになる． 

𝑍1 ∙ 𝑍2 =
𝑍0

2

4
≅ (60𝜋)2 (B-1) 

ただし，𝑍0は自由空間の特性インピーダンス（≅120πΩ）である． 

ここで，自己補対アンテナは𝑍1と𝑍2が等しいので，自己補対アンテナの入力インピーダン

ス Zは，  

𝑍 =
𝑍0

2
≅ 60𝜋[𝛺] (B-2) 

と表すことができる．すなわち，自己補対アンテナの入力インピーダンスは，それを構成す

る曲線の形状や周波数に関係なく，常に一定である． 

この関係式(B-2)は，虫明の関係式（Mushiake’s relationship）と呼ばれている．また，自己

補対構造が定入力インピーダンスをもつという性質は，自己補対の原理（principle of self-

complementarity）と呼ばれ，超広帯域アンテナの実現に威力を発揮する極めて有効な原理

である． 
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図 B.1(a) 回転対称型自己補対アンテナ 

   

図 B.1(b) 軸対称型自己補対アンテナ 

 

B.2 モノポールノッチアンテナ 

軸対称型の自己補対アンテナとして，モノポールノッチアンテナが知られている． 

図 B.2 に，モノポールノッチアンテナを示す．図 B.2 に示すように，モノポールノッチアン

テナは，モノポールアンテナとノッチアンテナを軸対称にした構造である．ここで，定インピー

ダンス特性をもつためには無限構造が必要であるが，アンテナ間に 60πΩの抵抗を装荷す

ることにより有限構造でも定インピーダンス化を図ることができる． 

なお，モノポールノッチアンテナは，入力インピーダンスは周波数に依存しないが放射効

率は周波数に応じて変化するという課題がある．これは，モノポールアンテナの長さが 1/4波

長となる周波数で共振するためである．このため，図 B.3 に示すように，放射効率が周波数

に依存しないようにアレー化したアンテナの研究もおこなわれている． 
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図 B.2 モノポールノッチアンテナ 

  

図 B.3 モノポールノッチアレー 
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付録 C FDTD法 

 

 

C.1 基本概念 

図 C.1 に示すように，FDTD（Finite Difference Time Domain）法[100]では，はじめにアン

テナを囲むように解析領域をとり，解析領域を微小セル（cell）で分割する．次に，全セルに

対しマクスウェルの微分方程式 

𝜕𝑫

𝜕𝑡
= −𝜎𝑬 + 𝛻 × 𝑯 (C-1) 

𝜕𝑩

𝜕𝑡
= −𝛻 × 𝑬 (C-2) 

または，その積分形 

𝜕

𝜕𝑡
∫ 𝑫

𝑆

∙ 𝑛𝑑𝑠 = − ∫ 𝜎𝑬
𝑆

∙ 𝑛𝑑𝑠 + ∮ 𝑯
𝐶

∙ 𝑑𝑠 (C-3) 

𝜕

𝜕𝑡
∫ 𝑩

𝑆

∙ 𝑛𝑑𝑠 = − ∮ 𝑬
𝐶

∙ 𝑑𝑠 (C-4) 

を適用する． 

この定式化の基本は，後述の第 C.2節に示す Yeeアルゴリズムにある． 

 

図 C.1 解析領域 
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C.2 Yeeアルゴリズム 

Yee のアルゴリズムは 3 つのステップからなる．本節では各ステップに従い，FDTD 法の

定式化をおこなう． 

C.2.1 ステップ 1  

ステップ 1では，電磁界の全成分を時間，空間について差分化する． 

電磁界のある成分を例えば𝐹とすると，中心差分は， 

𝜕𝐹

𝜕𝑥
≈

𝐹 (𝑥 +
∆𝑥
2

, 𝑦, 𝑧, 𝑡) − 𝐹 (𝑥 −
∆𝑥
2

, 𝑦, 𝑧, 𝑡)

∆𝑥
 (C-5) 

𝜕𝐹

𝜕𝑡
≈

𝐹 (𝑥, 𝑦, 𝑧, 𝑡 +
∆𝑡
2

) − 𝐹 (𝑥, 𝑦, 𝑧, 𝑡 −
∆𝑡
2

)

∆𝑡
 (C-6) 

となる． 

図 C.1 に示すように，FDTD 法では解析領域を微小セルに分割し，時間も離散化される

ため，点(𝑥, 𝑦, 𝑧, 𝑡)は 

(𝑥, 𝑦, 𝑧, 𝑡) = (𝑖∆𝑥, 𝑗∆𝑦, 𝑘∆𝑧, 𝑛∆𝑡) (C-7) 

のように各格子点に割り当てられる．∆𝑥 , ∆𝑦 , ∆𝑧は，セルの長さであり，セルサイズと呼ば

れる． 

FDTD法の表記法では，∆𝑥, ∆𝑦, ∆𝑧，および ∆𝑡を省略し， 

𝐹(𝑥, 𝑦, 𝑧, 𝑡) = 𝐹𝑛(𝑖, 𝑗, 𝑘) (C-8) 

と記載する．したがって，添字(𝑖, 𝑗, 𝑘)は格子点の座標を表わす． 

式(C-8)を用いると，式(C-5)，式(C-6)は 

𝜕𝐹

𝜕𝑥
≈

𝐹𝑛 (𝑖 +
1
2 , 𝑗, 𝑘) − 𝐹𝑛 (𝑖 −

1
2 , 𝑗, 𝑘)

∆𝑥
 (C-9) 

𝜕𝐹

𝜕𝑡
≈

𝐹𝑛+
1
2(𝑖, 𝑗, 𝑘) − 𝐹𝑛−

1
2(𝑖, 𝑗, 𝑘)

∆𝑡
 (C-10) 

となる． 

C.2.2 ステップ 2 

図 C.2に示すように，ステップ 2では時間に対して電界と磁界を交互に配置する． 

電界は，𝑡 = ⋯ , (𝑛 − 1)∆𝑡, 𝑛∆𝑡, (𝑛 − 1)∆𝑡, ⋯の時刻に割り当てる．実際の計算では，

𝑡 = (𝑛 − 1)∆𝑡の電界𝐸𝑛−1と𝑡 = (𝑛 − 1/2)∆𝑡の磁界𝐻𝑛−
1

2とを用いて𝐸𝑛を，𝐻𝑛−
1

2と𝐸𝑛とを用
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いて𝐻𝑛+
1

2を計算する，というように順次電界，磁界を計算する． 

式(C-1)，式(C-2)を電界，磁界の式に直すと， 

𝜕𝑬

𝜕𝑡
= −

𝜎

𝜀
𝑬 +

1

𝜀
𝛻 × 𝑯 (C-11) 

𝜕𝑯

𝜕𝑡
= −

1

𝜇
𝛻 × 𝑬 (C-12) 

となる．左辺の電界に関する時間微分は，電界の存在する時刻が 𝑡 = ⋯ , (𝑛 −

1)∆𝑡, 𝑛∆𝑡, ⋯であることから𝑡 = (𝑛 − 1/2)∆𝑡でおこなう必要がある．同様に磁界に関する時

間微分は，磁界の存在する時刻が𝑡 = ⋯ , (𝑛 −
1

2
) ∆𝑡, (𝑛 +

1

2
) ∆𝑡, ⋯であることから，𝑡 =

𝑛∆𝑡でおこなう必要があり，ステップ 1の表記法を用いると， 

𝜕𝑬

𝜕𝑡
|
𝑡=(𝑛−

1
2

)∆𝑡
=

𝑬𝑛 − 𝑬𝑛−1

∆𝑡
 (C-13) 

𝜕𝑯

𝜕𝑡
|𝑡=𝑛∆𝑡 =

𝑯𝑛+
1
2 − 𝑯𝑛−

1
2

∆𝑡
 (C-14) 

となる． 

式(C-13)，式(C-14)を式(C-11)，式(C-12)に代入すると， 

𝑬𝑛 − 𝑬𝑛−1

∆𝑡
= −

𝜎

𝜀
𝑬𝑛−

1
2 +

1

𝜀
𝛻 × 𝑯𝑛−

1
2 (C-15) 

𝑯𝑛+
1
2 − 𝑯𝑛−

1
2

∆𝑡
= −

1

𝜇
𝛻 × 𝑬𝑛 (C-16) 

となる．ただし，式(C-15)の右辺の電界は𝑡 = (𝑛 − 1/2)∆𝑡における値となっているため，

このままでは FDTD 法の定式化ができない．これを回避するために，𝜎𝑬𝑛−1/2を以下のよう

に書き換える方法がある． 

𝜎𝑬𝑛−
1
2 → {

𝜎𝑬𝑛−1

𝜎
𝑬𝑛−1 + 𝑬𝑛

2
𝜎𝑬𝑛

 

(C-17a) 

(C-17b) 

(C-17c) 

式(C-17a)は，半ステップ前の時刻で置き換える方法であるが，収束が遅いだけでなく発

散する可能性があるため，一般的には用いられない．式(C-17b)は，平均値で置き換えるも

のであり最も良さそうであるが，式(C-17c)と同程度の精度である． 

式(C-17b)を採用した場合，式(C-15)は 

𝑬𝑛 − 𝑬𝑛−1

∆𝑡
= −

𝜎

𝜀

𝑬𝑛−1 + 𝑬𝑛

2
+

1

𝜀
𝛻 × 𝑯𝑛−

1
2 (C-18) 

となり，𝑬𝑛について解くと 
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𝑬𝑛 =
2𝜀 − 𝜎∆𝑡

2𝜀 + 𝜎∆𝑡
𝑬𝑛−1 +

2∆𝑡

2𝜀 + 𝜎∆𝑡
𝛻 × 𝑯𝑛−

1
2 (C-19) 

となる． 

式（C-17c）を採用した場合には 

𝑬𝑛−𝑬𝑛−1

∆𝑡
= −

𝜎

𝜀
𝑬𝑛 +

1

𝜀
𝛻 × 𝑯𝑛−

1
2 (C-20) 

から 

𝑬𝑛 =
𝜀

𝜀 + 𝜎∆𝑡
𝑬𝑛−1 +

∆𝑡

𝜀 + 𝜎∆𝑡
𝛻 × 𝑯𝑛−

1
2 (C-21) 

となり，式(C-19)と式(C-21)とは右辺の係数が異なる．式(C-19)を用いている論文もあれば，

式(C-21)を用いている論文もある．本ソフトウェア[35]では，以下の理由から式(C-21)を採用

している． 

導電率σが非常に大きな媒質中では，電磁界は時間経過とともに指数関数的に減衰し，

その極限である完全導体では 0 となるはずである．ところが，式(C-19)はσ∆t/ε ≫ 1で， 

𝑬𝑛 ≈ −𝑬𝑛−1 (C-22) 

となり，𝑬0 = 0でない限り時間と共に振動するだけで 0 に収束しない．これに対して式(C-

21)は 

𝑬𝑛
𝜀

𝜎∆𝑡
𝑬𝑛−1 +

1

𝜎
𝛻 × 𝑯𝑛−

1
2 → 0 (C-23) 

となり，時間と共に 0 に収束する．これが式(C-21)を採用する理由である．なお損失がな

い場合には，両者が一致することは明らかである． 

一方，磁界は式(C-16)より 

𝑯𝑛+
1
2 = 𝑯𝑛−

1
2 −

∆𝑡

𝜇
𝛻 × 𝑬𝑛 (C-24) 

となる． 

   

図 C.2 電磁界の時間配置 
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C.2.3 ステップ 3 

図 C.3 に示すように，電界の周りに磁界を，磁界の周りに電界を配置し，電界は式(C-1)ま

たは式(C-3)のアンペアの法則から，磁界は式(C-2)または式(C-4)のファラデーの法則から

求める. 

基本的には電界はセルの各辺に沿って，磁界は面の中心に垂直に割り当てればよい． 

図 C.4 に，FDTD 法の計算フローチャートを示す．なお，解析空間は仮想的な無反射境

界（吸収境界）で囲む必要があり，この条件を吸収境界条件という．また，吸収境界条件は

一般に電界に適用されるので，その種類に応じて電界の計算の直前または直後におく． 

  

図 C.3 FDTD単位セルと電磁界の配置 
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図 C.4 FDTD法の計算フローチャート  

アンテナのモデル化
などの初期設定

電界の計算

吸収境界条件

磁界の計算

出力

T Tmax

YES

NO

T=0

T=T+ΔT/2

T=T+ΔT/2
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