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1. 序論 

 

1.1 研究の背景 

 フェーズドアレーアンテナ（以下，フェーズドアレー）は，図 1.1 に示すように複数個の

素子アンテナ（以下，素子），各素子の励振位相を変えるための移相器等から構成される高機

能なアンテナである．その最大の特長は電波を送信あるいは受信する方向（以下，ビーム方

向）を任意の方向に電子的に走査可能なことである．ここでは，衛星利用の発展と衛星搭載

用アンテナとしてのフェーズドアレーの関わりについて最初に概観する． 
 
 

 

 

図 1.1 フェーズドアレーアンテナの基本構成 
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世界初の人工衛星（以下，衛星）スプートニク１号が 1957 年に打ち上げられて以来，通信，

放送，測位，地球観測など様々な用途の衛星が打ち上げられてきた．これらの衛星利用のシ

ステムは衛星通信と衛星リモートセンシングの用途に大別できるが，アンテナはいずれのシ

ステムにおいても必要不可欠かつ鍵となるコンポーネントである．したがって，これらのシ

ステムの発展とともに衛星搭載用アンテナも高性能かつ高機能なものへと発展してきた． 
衛星通信は広域性，同報性，耐災害性の点で優れており，この利点を生かす形で発展して

きた[1.1]．衛星通信が飛躍的な発展を遂げるきっかけとなったのは 1964 年の SYNCOM-III
の静止軌道への投入成功であり，これ以降静止衛星を用いた衛星通信システムが一般的とな

り現在でも主流となっている．静止衛星を用いた衛星通信システムでは地上の固定通信領域

と回線接続するのが一般的であり，反射鏡アンテナやホーンアンテナなど，固定ビームの開

口面アンテナが衛星搭載用アンテナとして長く用いられてきた．ところが，1990 年代に提案

された IRIDIUM，GLOBALSTAR など全世界的なセルラー衛星通信システムは，衛星搭載用

アンテナの方式を大きく変えることになった[1.2], [1.3]．これらの衛星通信システムは低高度

軌道（LEO：Low Earth Orbit）の周回衛星を用いたシステムであり，衛星から見た通信領域が

時々刻々と変化することになる．このため，衛星搭載用アンテナとしてビーム方向を高速に

変えることが可能なマルチビームフェーズドアレーが採用されるようになった．これにより，

指向性の高いビーム，すなわち高いアンテナ利得を有するスポットビームによって広範囲の

通信領域をカバーできるようになり，全世界的なセルラー衛星通信サービスの提供が可能に

なるとともに，大容量衛星通信を実現した．また，LEO 周回衛星の観測データを地上に伝送

する直接伝送系においても，同様な理由によりフェーズドアレーが採用されるようになった

[1.4]．これにより，衛星から指向性の高いビームを同一地球局に長時間指向させることが可

能になるので，観測データの伝送容量が飛躍的に大きくなった．我が国でも，1994 年に打ち

上げられた技術試験衛星 VI 型（ETS-VI）において S バンド衛星間通信用にマルチビームフ

ェーズドアレーが採用された[1.5]．これにより，静止軌道上のデータ中継衛星と LEO 周回衛

星との大容量衛星間通信の基本技術が確立された．また，2008 年には超高速インターネット

衛星（WINDS：Wideband InterNetworking engineering test and Demonstration Satellite）が打ち上

げられた．本衛星には Ka 帯のアクティブフェーズドアレー[1.6]が搭載されている．このフェ

ーズドアレーは利得の高いスポットビームを走査することが可能である．また，ビーム走査

範囲を日本列島およびその周辺海域だけでなく衛星軌道から視野に入る全地上領域としてい

る．これらの特長により，WINDS では広範囲な地域との大容量衛星通信回線を柔軟に確保す

ることが可能になった．WINDS の例でもわかるように，近年の衛星通信では従来の広域性，

同報性，耐災害性という利点に加えて，大容量通信回線を柔軟に確保する機能を有すること

により災害や緊急時の通信回線の備えとすることが期待されるようになっている[1.7]．この

要求に対しては，指向性の高いスポットビームを電子的に走査可能なフェーズドアレーが最

も適しており，将来的には現在よりも高機能な衛星搭載用フェーズドアレーが必要になるも

のと考えられる． 
 一方，衛星リモートセンシングも衛星の持つ広域性を大きな利点とし飛躍的な発展を遂げ

てきた．特に天候や昼夜に左右されない合成開口レーダ（SAR：Synthetic Aperture Radar）は
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電波を利用した衛星リモートセンシングの中心的な存在であり，その発展においてアンテナ

が果たしてきた役割も大きい．地球観測目的の初の衛星搭載 SAR センサを搭載した衛星は

1978 年に打ち上げられた SEASAT であり，この成功を契機として様々な衛星搭載 SAR セン

サが開発されるようになった[1.8]．衛星搭載 SAR センサの大きな特徴は開口寸法が 10m を超

える非常に大型なアンテナが必要とされることである．このため，衛星搭載 SAR アンテナと

しては，衛星打ち上げ時の収納および軌道上での展開が容易な平面タイプのアレーアンテナ

が採用されるのが一般的である．初期の衛星搭載 SAR アンテナはビーム方向が固定のアレー

アンテナであったが，1990 年代以降になると SIR-C，RADARSAT などフェーズドアレーを搭

載した SAR センサが次々と開発されるようになった[1.9], [1.10]．これらの SAR センサでは，

フェーズドアレーの最大の特徴である高速な電子ビーム走査によりスキャンSARあるいはス

ポットライト SAR などの新たな観測モードが実現した．これにより SAR センサとして広域

観測あるいは高分解能化が可能になった．同時期には直交する 2 つの偏波を用いて観測を行

うポラリメトリ SAR も開発され，多様な観測データ取得が可能になった．我が国でも 2006
年に打ち上げられた陸域観測技術衛星（ALOS：Advanced Land Observing Satellite）において

フェーズドアレーを用いた SAR センサが搭載されており，広域観測およびポラリメトリ観測

を実現している[1.11]．現在では衛星搭載 SAR センサにおけるフェーズドアレーの適用は実

用期に入っているが，さらなる高分解能化への要求が高まっている．また，地殻変動などを

観測することを目的とした干渉 SAR（InSAR：Interferometric SAR）など新技術の開発も期待

されている．これらの新しい SAR センサを実現していくためには，衛星搭載フェーズドアレ

ーの高性能化および高機能化が必要になると考えられる． 
 以上で概観したように，近年では衛星通信，衛星リモートセンシングいずれの分野におい

てもフェーズドアレーを衛星搭載用アンテナとして採用するシステムが増加している．この

傾向は将来的にさらに増加するものと考えられ，より高機能な衛星搭載用フェーズドアレー

が必要になると考えられる． 
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1.2 従来の技術課題 

 本研究では，第 1.1 節で述べた技術動向を踏まえ，高機能な衛星搭載用フェーズドアレー

を実現していく上で必要となる要素技術の研究開発を目的としている．具体的には，以下の

要素技術を研究対象としている． 
 

• 大型アンテナを実現するための軽量アンテナ設計技術． 
• 偏波多重通信あるいはポラリメトリック SAR を実現するための直交偏波共用アンテ

ナ設計技術． 
• 高精度なビーム形成を実現するための高精度素子電界測定技術 
• 衛星軌道上でのビーム再形成のための高速素子電界測定技術 

 

以下では，これらの要素技術に関しての従来技術の課題を述べる． 
 
 

1.2.1 軽量アンテナ設計技術 

 衛星通信，衛星搭載 SAR センサ，いずれの衛星利用においても，近年では衛星搭載用アン

テナの大型化が必須となっている．大型の衛星搭載用アンテナを実現するためには，このア

ンテナを搭載した衛星をロケットで打ち上げなければならない．したがって，アンテナとし

ては，軽量であること，衛星打ち上げ時にはコンパクトに収納可能であること，軌道上にお

いて展開可能な構造であること，などの機械的な条件を満足する必要がある．これらの機械

的要求条件を満足し，かつ本研究のテーマであるフェーズドアレーに適用することを考慮す

ると，素子としては平面アンテナであるマイクロストリップアンテナ（パッチアンテナとも

言う）が有望である．したがって，ここではマイクロストリップアンテナの軽量化に関する

課題を述べる． 
 マイクロストリップアンテナの基本構成を図 1.2 に示す．同図に示すように，マイクロス

トリップアンテナは誘電体基板の両側に地導体および放射導体（パッチ）を配した構成が基

本である．このため，本アンテナの質量は誘電体基板がその多くを占めることになる．した

がって，この誘電体基板を空気もしくはそれに近いものとすれば，アンテナの軽量化が期待

できる．この発想に基づいたものとして，ハニカム基板を用いたマイクロストリップアンテ

ナ[1.12], [1.13]，誘電体基板を発泡誘電体としその両側にフィルム基板を配したマイクロスト

リップアンテナ[1.14]，あるいは誘電体基板を完全になくしたインフレータブル構造のマイク

ロストリップアンテナ[1.15], [1.16]が提案されている． 
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図 1.2 マイクロストリップアンテナの基本構成 

 

ハニカム基板を用いたマイクロストリップアンテナは，ペーパーハニカムをコア材とし，

その両側に薄い表皮を接着したサンドイッチ板を誘電体基板として用いるものである．この

ため，誘電体を限りなく空気に近づけることにより軽量化を実現しており，図 1.2 のような

単層構造であれば 800g/m2 程度の質量を有するマイクロストリップアンテナが実現可能であ

る．また，サンドイッチ構造であるため機械的な剛性が非常に高く，マイクロストリップア

ンテナの電気特性上重要である平面度が良好である特長を有する．このため，JERS-1 をはじ

めとした L 帯の大型衛星搭載 SAR アンテナとして一般的に用いられている[1.12], [1.13], 
[1.17]．しかしながら，コア材であるペーパーハニカムの薄型化が製造上困難という課題があ

る．このことはマイクロストリップ線路等により共平面で素子に給電する場合には線路の不

連続部からの放射損が増加するという問題につながる．一般に，マイクロストリップ線路に
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おいて基板誘電率が空気に近い場合には，クランクなどの不連続部における放射損を低減す

るためには，地導体と線路の間隔を 1/200 波長以下にする必要があることが実験的に知られ

ている[1.18]．したがって，ハニカム基板を用いたマイクロストリップアンテナでは，基板厚

に対するこの条件を満足するのは S 帯以上の周波数では困難になる．また，コア材と表皮を

接着する必要があるので誘電体損が大きくなるという問題もある．加えて，質量は 800g/m2

程度と比較的軽量な部類には入るが，開口寸法 10m を超える大型アンテナではその質量が

100kg 以上となり，この種の大型アンテナに適用するには更なる軽量化が必要であるという

課題もある． 
誘電体基板を発泡誘電体としその両側にフィルム基板を配したマイクロストリップアンテ

ナも，誘電体を限りなく空気に近づけることにより軽量化を実現している．このアンテナは

衛星通信用地上端末のアンテナとしての実績があるが，アンテナを構成しているフィルム基

板や発泡誘電体が宇宙環境（放射線環境）に耐えられない，宇宙の厳しい熱環境下では十分

な平面度が得られないという問題がある． 
インフレータブル構造のマイクロストリップアンテナは，誘電体基板を完全になくしたも

のであり，メンブレンと呼ばれる膜に地導体および放射導体を形成したものである．したが

って，放射部自体では最も軽量化が可能である．しかしながら，地導体および放射導体を形

成するための面に対して十分な平面度を実現するためにバネ等を用いた機械的な展張構造

（引っ張り構造）がアンテナの周囲に必要となり，アンテナトータルとしては十分な軽量化

が実現できないという問題がある． 
 

1.2.2 直交偏波共用アンテナ設計技術 

 衛星通信では通信容量の大容量化のため偏波多重技術が必要となっている．また，衛星搭

載 SAR センサでは，複数偏波による散乱特性から散乱体の物理的性質を推測するポラリメト

リ技術が必要になっている．これらのシステムを実現していくためには，直交偏波共用，か

つ低交差偏波特性を有するフェーズドアレーが必要である．ここでは，衛星搭載用フェーズ

ドアレーの素子として有望なマイクロストリップアンテナの低交差偏波化の課題を述べる． 
 マイクロストリップアンテナを 2 点給電により直交偏波共用化した場合，交差偏波が劣化

することが知られている．1 点給電時の放射パターンおよび 2 点給電時の放射パターン解析

例を図 1.3 に示す．ここで，2 点給電時の放射パターンは，互いに直交する位置に 2 つの給

電点を設け，一方を給電し他方を無反射終端した場合の特性である．これからわかるように，

1 点給電時には低交差偏波特性が得られていても，2 点給電することにより交差偏波特性が大

きく劣化することがわかる．すなわち，マイクロストリップアンテナでは直交偏波共用化す

ることにより交差偏波特性が劣化することになる．これは直交給電点間の相互結合が原因で

ある． 
 この交差偏波を低減するための設計法として，4 点給電する方法がこれまで提案されてい

る[1.19]．この設計法は，アンテナ中心に対し点対称となる位置に給電点を設け，互いに逆相

となるように給電することにより，交差偏波を消去するものである．また，別の従来手法と
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して，円偏波のアレーアンテナに対し 2 素子ペアで構成する方法[1.20]，シーケンシャルアレ

ーによる方法[1.21]，さらにこれらと同様な手法を直線偏波のアレーアンテナに適用したもの

が知られている[1.22], [1.23], [1.24]．これらの手法は給電方向の異なる素子を複数個配列し，

位相差を付けて給電することによりアレーアンテナとして交差偏波を消去するものである．

以上に述べた従来の低交差偏波設計法はいずれも特別な給電回路を必要とする．このような

従来の設計法は，先に述べた ALOS のように 1 次元ビーム走査するフェーズドアレーでは容

易に適用可能であると考えられる．すなわち，ALOS では一つの素子を複数個の素子から構

成されるサブアレーとしているので，サブアレー内の給電回路にこの種の給電回路を実装す

ることが可能である．しかし，SAR センサにおいて高分解能観測と広覆域観測を両立するた

めには 2 次元ビーム走査が必要であり，この場合には素子の配列間隔が狭くなり，かつ 1 素

子毎に移相器を設ける必要がある．したがって，低交差偏波のために特別な給電回路を必要

とする従来の設計法を適用するのは困難である．また，素子アンテナ単体で低交差偏波を実

現する手法も提案されている[1.25], [1.26], [1.27]が，いずれも低交差偏波のための最適設計条

件が見通しの良い形で示されていないという問題がある． 
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図 1.3 マイクロストリップアンテナの 1 点給電時と 2 点給電時の放射パターン例 
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1.2.3 高精度素子電界測定技術 

 フェーズドアレーにおいてビーム形成を実現するためには，各素子が放射する電界（以下，

素子電界）を同相で合成する必要がある．しかし，フェーズドアレーを構成する素子，移相

器，給電回路などの様々なコンポーネントには製造誤差があるので，これらを単純に接続し

ただけでは必ずしもビーム形成を実現することができない．また，素子間相互結合やアンテ

ナの周囲構造物による電波の散乱により素子電界が素子毎に変化するので，ビーム形成が困

難になる．このため，フェーズドアレーでは最終的なアレー動作状態において各素子電界を

測定し，その結果をもとに各素子電界が同相合成となるように移相器により位相のキャリブ

レーションが行われる．したがって，素子電界測定法はフェーズドアレーにとって非常に重

要な技術である．将来の高機能なフェーズドアレーを実現するためにはキャリブレーション

の高精度化が重要であり，そのためには素子電界測定法そのものの高精度化が必要になる． 
本論文では，この各素子電界を測定する方法として素子電界ベクトル回転法（REV 法；

Rotating Element Electric Field Vector Method）[1.28]を取り上げる．この測定法は，測定対象と

なる素子の励振位相を 360 度変化させたときのアレーアンテナの合成電力（以下，アレー合

成電力）の変化が余弦状（以下，コサインカーブ）になることを利用して，素子電界の相対

振幅および相対位相を求める方法である．このため，REV 法は全素子が動作する状態での素

子電界を測定することが可能であり，フェーズドアレーのキャリブレーションに広く用いら

れている[1.28]－[1.32]．このほか，フェーズドアレーの自己診断システム[1.33], [1.34]，振幅

測定のみで行う近傍界測定[1.35]，複数観測点測定によるビームポインティング法[1.36]など

にも応用されている．また，衛星軌道上でのフェーズドアレーのキャリブレーションに適用

された例もある．例えば，ETS-VI 搭載の S バンド衛星間通信用フェーズドアレーにおいて，

衛星と地上との間で REV 法の測定を行い，キャリブレーションした結果が文献[1.31]で報告

されている．近年では，超高速インターネット衛星「きずな」（WINDS）に搭載されている

Ka 帯アクティブフェーズドアレーにおいても，REV 法を用いた自己診断を行う機能が実装さ

れており[1.6]，地上－衛星間で REV 法を実施することにより衛星軌道上でのフェーズドアレ

ーの健全性確認が行われている．以上のように REV 法は実用上の実績はあるものの，その測

定精度に関してはこれまでほとんど議論がなされておらず，高精度化の設計指針が明確にな

っていなかった． 
ここで，REV 法の測定精度を劣化させる主な誤差要因としては，各素子に接続されている

ディジタル移相器の通過特性誤差と測定系熱雑音を挙げることができる．第 1 の誤差要因で

あるディジタル移相器の通過特性誤差は REV 法の測定原理に起因した本質的な誤差要因で

ある．一般にフェーズドアレーの各素子に接続されている移相器にはディジタル移相器が用

いられるが，このディジタル移相器の通過特性にはビット毎に異なる振幅位相誤差がある．

したがって，REV 法の測定原理にしたがい，素子の励振位相を 360 度変化させてもアレー合

成電力の変化は完全なコサインカーブとはならない．また，第 2 の誤差要因である測定系熱

雑音は測定系そのもので発生する誤差要因である．これまで REV 法が最も良く使用されてき

た製造最終段階でのキャリブレーションでは測定系の信号対雑音電力比（以下，S/N）が十分
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取れた状態で測定が行われ，ベクトルネットワークアナライザ（VNA）などのダイナミック

レンジが広くかつ高分解能な測定機器が用いられてきた．しかしながら，例えば衛星軌道上

で素子電界を測定することを想定すると，測定系の S/N が必ずしも十分なわけではない．ま

た，大規模な受信アクティブフェーズドアレーでは一つの素子あたりの S/N が低い状態で測

定が行われている可能性もある．このように十分な S/N を実現できない場合には REV 法によ

るコサインカーブの劣化が大きくなることが予想される．  
以上に述べた誤差要因がある場合のコサインカーブ測定結果は，例えば図 1.4 のように理

想的なコサインカーブから外れたものとなる．このため，実際の REV 法では得られたアレー

合成電力の変化をフーリエ級数展開してコサインカーブ成分を抽出することにより素子電界

の振幅および位相を求めている[1.28], [1.37]．このようにして得られた素子電界測定値も当然

測定誤差を含んでいることになり，これはキャリブレーション誤差につながる．このキャリ

ブレーション誤差は利得低下やサイドローブレベル上昇といった放射特性の劣化の原因とな

る[1.38]．したがって，高精度なキャリブレーションを実現するためには，フェーズドアレー

設計段階において REV 法の測定精度を明確にし，誤差要因であるディジタル移相器の性能や

測定系の回線設計に反映していく必要がある． 
しかしながら，REV 法の測定誤差に関する議論はほとんど報告例がなく，測定精度が明確

になっていない．このため，所望の素子電界測定精度を実現するのに必要なディジタル移相

器の性能や測定系の回線設計指針が明らかになっていない問題がある．上記 ETS-VI や

WINDS の例でも素子電界測定精度の事前検証は行われていない．これらの例では，結果的に

軌道上でのキャリブレーションが成功しているが，素子数や受信機帯域幅によっては同様な

S/N を実現できるとは限らない． 
 

if

im,Φ

0,mΦ−
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図 1.4 REV 法によるアレー合成電力測定の実際 
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1.2.4 高速素子電界測定技術 

従来の衛星搭載用フェーズドアレーでは，製造最終段階の地上試験において素子電界が測

定され，キャリブレーションが行われるのが一般的である．しかし，衛星軌道上では，熱環

境の変化によりフェーズドアレーを構成する送受信モジュールなどの給電系の電気特性変化

が発生する[1.39], [1.40]．また，熱変形などのアンテナ開口面の機械的な変形[1.41], [1.42], 
[1.43]も発生する．さらに，展開が必要な大型なフェーズドアレーでは不完全展開が発生する

可能性も指摘されている[1.44], [1.45]．これらの要因は，衛星搭載フェーズドアレーにとって

利得低下，ビーム指向誤差，サイドローブ上昇などの放射特性の劣化につながるが，従来は

これらの劣化要因をフェーズドアレー設計時の性能劣化量として考慮に入れていただけであ

る．しかし，将来発展が期待されるマルチビーム衛星通信システムや同一地域を複数回観測

する干渉 SAR システムでは，今まで以上の高精度なアンテナビーム形成が必要となる．この

ため，これらの要因を含む素子電界を衛星軌道上で高精度に測定し，キャリブレーションし

ていく必要がある．また，このようなキャリブレーションを一定間隔で定期的に実施するこ

とにより，衛星軌道上での熱環境の変化にともなうフェーズドアレーの特性劣化を逐次補正

していくことも可能になる．しかし，このような定期的なキャリブレーションはシステムの

運用停止につながるため，キャリブレーション時間，すなわち素子電界測定時間の短縮が実

用上大きな課題である．上記 REV 法では素子電界測定をするために１素子毎に 360 度の位相

変化が必要であり，多素子のフェーズドアレーでは測定時間が膨大なものとなる．この測定

時間は素子数に比例するが，例えば数十分～数時間かかるものと予想される．このため，従

来の ETS-VI や WINDS の例では衛星軌道上でのキャリブレーションは衛星打ち上げ直後に限

定されており，その後の衛星運用中にはキャリブレーションは行われていないのが現状であ

る．したがって，衛星運用中でのキャリブレーションを実現するためには，高速な素子電界

測定法が必要とされている． 
REV 法と同じくアレー状態での素子電界を測定することを目的として，従来さまざまな測

定法が提案されている．これらの測定法の中で，REV 法に比べて測定時間を短縮できるもの

として，例えば文献[1.40], [1.46], [1.47], [1.48]の測定法を挙げることができる． 
文献[1.40]で提案されている"Toggled Method"は，１素子の励振位相を 0 度および 180 度と

し，それぞれのアレー合成電界測定値（複素数）の差分から素子電界を推定するものである．

文献[1.46]で提案されている MEP 法（The Multi-Element Phase-Toggle Method）は，複数個の素

子の励振位相を異なる周期で変化させ，そのときのアレー合成電界測定値の変化を複素フー

リエ級数展開して素子電界を推定するものである．また，文献[1.47]や[1.48]で提案されてい

る測定法は，直交符号による励振位相変化を複数の素子に対して与え，そのときのアレー合

成電界の変化と上記直交符号との相関をとることにより素子電界を推定するものである．い

ずれも REV 法に比べ測定時間を短縮できると期待できるが，アレー合成電界の振幅測定だけ

でなく位相測定も必要であるという問題がある．したがって，精度の高い位相測定が困難で

ある衛星軌道上でのキャリブレーションには適用が困難である．また，従来の研究では測定

方法のアルゴリズムの検証が主な目的となっており，測定精度に関する検討がほとんどなさ
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れていない．特に，上記測定時間を短縮した測定方法に関しては，測定の高速化により測定

精度の劣化が懸念されるが，それについての議論は全くない． 
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1.3 本研究の概要 

 本研究は第 1.2 節で述べた従来の技術課題を解決するために行ったものであり，以下に示

す要素技術を研究テーマとしている． 
(1) 軽量アンテナ設計技術． 
(2) 直交偏波共用アンテナ設計技術． 
(3) 高精度素子電界測定技術 
(4) 高速素子電界測定技術 

第 2 章～第 5 章は，上記要素技術(1)～(4)に対応しており，その研究概要を以下に述べる． 
 第 2 章では，衛星搭載用フェーズドアレーの軽量素子として展張方式マイクロストリップ

アンテナを提案し，その設計手法を示す[1.49]．このアンテナは，構成材料の熱膨張差を利用

することにより放射導体と地導体の間に誘電体基板を介さない構造のマイクロストリップア

ンテナである．また，放射導体や地導体を形成する面にメッシュ状材料を用いているのも特

徴である．これらの特徴によりアンテナ質量の大幅な軽減を可能にした．従来のハニカム基

板を用いたマイクロストリップアンテナの質量が 800g/m2 程度であるのに対し，提案するマ

イクロストリップアンテナの質量は 300g/m2 である．しかしながら，マイクロストリップア

ンテナの地導体をメッシュ化することにより，前方対後方放射比（F/B 比）の劣化や共振周

波数の低下といった電気設計上の新たな問題が発生する．これらの特性劣化を解析するため

に，摂動法を用いた簡易解析法を提案する．提案手法による解析結果と実験結果を比較し，

地導体をメッシュ材料とする軽量アンテナ設計法として有効であることを示す． 
 第 3 章では，直交偏波共用マイクロストリップアンテナにおいて低交差偏波特性を実現す

る新たな設計法を提案する[1.50]．提案する設計法は，直交偏波に対応した 2 つ給電点を互い

に直交する位置から摂動させることにより意図的に交差偏波成分を発生させ，これと給電点

間の相互結合により発生した交差偏波成分を打ち消すものである．また，本論文ではこの交

差偏波抑圧原理を元に，給電点摂動量の最適設計条件を理論的に明らかにする．提案する設

計法は，低交差偏波のための特別な給電回路を必要としないため従来とほぼ同じ構成で低交

差偏波を実現できる，主偏波の特性劣化を誘発しないという特長を有する．このため，実装

面積が制限されるフェーズドアレーの素子として直交偏波共用マイクロストリップアンテナ

を用いる場合に特に有効な設計法である．シミュレーション結果および実験結果により，提

案した設計法および最適設計条件の有効性を示す． 
 第 4 章では，REV 法の測定精度を理論的に明らかにし，高精度な素子電界測定を実現する

ための設計指針を示す[1.51], [1.52]．本論文では測定誤差要因としてディジタル移相器の通過

特性誤差と測定系熱雑音をとりあげ，これらの要因による REV 法測定誤差を表す理論式を導

出する．理論式の導出では，最初に REV 法の測定原理にしたがって素子の励振位相を変化さ

せたときのアレー合成電力の誤差に着目する．第 1.2.3 項で述べたように，これらの誤差要因

があるとアレー合成電力の変化は理想的なコサインカーブにはならない．この誤差の分布（確

率密度分布）を最初に理論的に導出する．次にアレー合成電力の誤差と REV 法測定誤差の関
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係を近似式により求める．その結果，ディジタル移相器の通過特性誤差あるいは測定系熱雑

音による REV 法測定誤差は解析的に閉じた式で計算可能であることを示す．また，この測定

誤差理論に基づき，REV 法を行うフェーズドアレー測定系の回線設計指針を示す．ディジタ

ル移相器の通過特性誤差あるいは測定系熱雑音それぞれによる REV 法測定誤差を実験によ

り評価し，理論式の有効性を示す． 
 第 5 章では，REV 法の課題である測定時間の短縮を目的として，フェーズドアレーの各素

子電界を測定するための新しい測定法を提案する[1.53]．提案する測定法では，複数の素子の

励振位相を互いに異なる周期で変化させ，そのときのアレー合成電力の変化を測定する．こ

のアレー合成電力の変化をフーリエ級数展開し，その結果を演算処理することにより当該複

数素子の素子電界振幅および位相を求めることができる．提案する測定法では，一つの測定

結果により複数素子の素子電界を同時に求めることができるため，フェーズドアレーのキャ

リブレーション時間を大幅に短縮することが可能である．例えば，各素子に接続されている

移相器を 5 ビットのディジタル移相器とした場合には，REV 法と比べて最大 1/3 にまで測定

時間を短縮可能である．また，従来の REV 法と同様にアレー合成電力の振幅のみの測定で素

子電界の振幅および位相を求めることができるため，高精度な位相測定が困難な衛星軌道上

のキャリブレーションに適している．さらに，提案する測定法の測定誤差の理論検討につい

ても行う．誤差要因として第 4 章で挙げたディジタル移相器の通過特性誤差を想定し，これ

による測定誤差を表す理論式を導出する．その結果，測定時間と測定精度がトレードオフの

関係にあることを明らかにする．提案した測定法および測定誤差理論を実験により検証し，

その有効性を示す． 
 第 6 章では，各章で得られた成果を要約し本論文の結論を述べる． 
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2. メッシュ地導体を用いたマイクロストリップアンテナ

設計法 

    

2.1 序言 

近年では衛星通信，衛星搭載 SAR センサ，いずれにおいても衛星搭載用アンテナの大型化

が必須となっている．大型の衛星搭載用アンテナを実現するためには，このアンテナを搭載

した衛星をロケットで打ち上げなければならない．したがって，アンテナとしては，1）軽量

であること，2）衛星打ち上げ時にはコンパクトに収納可能なこと，3）軌道上において展開

可能であること，などの機械的要求条件を満足する必要がある．これらの機械的要求条件を

満足し，かつ本研究のテーマであるフェーズドアレーに適用することを考慮すると，素子と

しては平面アンテナであるマイクロストリップアンテナが有望である． 
 筆者らは，衛星搭載用の軽量平面アンテナとして，展張方式平面アレーアンテナを開発し

た[2.1]．このアレーアンテナは，構成材料の熱膨張差を利用した製造方法を採用することに

より，パッチ等の放射導体と地導体との間に誘電体基板を介さない構造となっている．また，

放射導体や地導体を形成する面にメッシュ状材料を用いている．これらの特徴によりアンテ

ナ質量の大幅な軽減を可能にした．S 帯周波数で 4.3 波長角の平面アンテナを構成すると，従

来のハニカム基板を用いた平面アンテナの質量が 800g/m2 であるのに対し，開発したアンテ

ナは 300g/m2 である．この軽量化を実現するに当たり，地導体としてメッシュ地導体を採用

したことが大きな役割を果たしている．従来の一般的な銅箔地導体（厚さ 18μm）の質量が

160g/m2であるのに対し，メッシュ地導体は 40g/m2であり，4 分の 1 の質量となっている．さ

らに，地導体をメッシュ化することにより，熱環境が変化したときのバイメタル状態を解消

できる可能性がある等の機械構造上の利点もある． 
 しかし，地導体のメッシュ化は，上記機械構造上の利点に反して共振周波数の低下や前方

放射対後方放射比（F/B 比）の劣化といった電気設計上の問題が発生することが知られてい

る[2.2]．これらの特性劣化は設計段階で把握する必要がある．しかし，従来は実験による研

究が主なものであった．解析的な検討としてはワイヤグリッドモデルを用いたモーメント法

による方法が知られているが[2.2]，F/B 比の検討のみであり，共振周波数については解析的な

検討はこれまでなされていなかった． 
 一方，類似構造のアンテナとして，地導体上にフォトニックバンドギャップ（PBG）を構

成したマイクロストリップアンテナが提案されている[2.3]．このアンテナも地導体に複数個

の穴が空いている構成になっており，PBG を形成することにより高次モード共振を抑圧して

いる．文献[2.2]同様に F/B が劣化することが報告されているが，こちらも実験による検討が

行われているだけである． 
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 以上のように，地導体をメッシュ化するマイクロストリップアンテナの従来研究は実験に

よるものが主であり，解析による検討や有効な解析法の提案はこれまでほとんど行われてこ

なかった．モーメント法や時間領域差分法（Finite Difference Time Domain Method；FDTD 法）

などの従来の数値解析手法により解析することも考えられるが，計算時間や計算機容量の観

点から現実的ではない．例えば，文献[2.1]で用いたメッシュ地導体は，幅 1/170 波長の金属メ

ッキされた繊維が間隔 1/80 波長で周期的に織られた構造となっており，このような微細な構

造を従来の数値解析手法により解析するのは非常に困難である．したがって，メッシュ地導

体を有するマイクロストリップアンテナの設計に有効かつ簡易な解析手法が必要であり，本

論文では摂動法を用いた近似解析法を提案する[2.4]． 
解析法を提案する第一の目的は，メッシュ地導体によるマイクロストリップアンテナの共

振周波数の変化を理論的に把握することである．提案手法ではマイクロストリップアンテナ

を，損失を有する壁面から構成される共振器と見なし，摂動法によりその共振周波数を求め

る．メッシュ地導体を用いたマイクロストリップアンテナにおいて共振周波数のずれの要因

となる損失は地導体に開けられた穴からの放射損である．本論文では，放射損の評価手段と

して静電近似による簡易手法と無限周期アレー解析による方法を提案する．前者は，解析精

度は劣るが共振周波数を解析的に閉じた式で表現でき，物理現象の定性的な説明に適してい

る．後者は，前者と比べると計算時間はかかるが，より精度の高い解析が可能である．但し，

従来のモーメント法や FDTD 法などの数値解析と比べると，提案する解析法はいずれも計算

時間や計算機容量を大幅に削減可能である． 
また，第二の目的はメッシュ地導体による後方放射を理論的に把握することである．上記

摂動法による共振周波数解析のためにメッシュ地導体からの放射損を求めているので，これ

を元に後方放射を解析的に求めることが可能である． 
以下，第 2.2 節では，解析手法の提案に先立ち文献[2.1]で開発した展張方式平面アレーアン

テナの構成を示し，メッシュ地導体の構成を説明する．第 2.3 節では，摂動法を用いた近似

解析法を提案する．第 2.4 節では第 2.3 節で提案した解析手法の有効性を実験により検証した

結果を示す．第 2.5 節では提案した解析手法により求めた設計データを示す． 
 
 



 21

2.2 展張方式平面アレーアンテナの構成 

 メッシュ地導体を用いたマイクロストリップアンテナ解析法を提案する前に，文献[2.1]で
開発した展張方式平面アレーアンテナとメッシュ地導体の構成を説明する． 
 図 2.1 に展張方式平面アレーアンテナの全体構成を示す．このアレーアンテナは，いわゆ

るマイクロストリップ線路により給電した，非励振素子装荷凹凸縮退分離素子付き円形マイ

クロストリップアレーアンテナ[2.5]である．図 2.1 に示すように，このアレーアンテナは，

ケブラー3 軸織物繊維強化プラスチック（Fiber Reinforced Plastic；FRP）に非励振素子の導体

パターンを転写した非励振素子メンブレン，励振素子およびマイクロストリップ線路の導体

パターンを転写した励振素子メンブレン，ケブラー3 軸織物 FRP に 20μm の銅メッキを施し

た地導体メンブレン，および各メンブレンの間に設けられた炭素繊維強化プラスチック

（Carbon Fiber Reinforced Plastic；CFRP）外枠材から構成されている．すなわち，非励振素子

と励振素子の間，励振素子およびマイクロストリップ線路と地導体の間に誘電体基板を介さ

ない構造となっている． 
 誘電体基板を介さずに良好な平面度を得るために，構造材料の熱膨張差を利用した展張構

造を特徴としている．図 2.2 に展張構造の原理図を示す．同図に示すように，アンテナを構

成する各メンブレンには熱膨張係数が正のケブラー3 軸織物 FRP を用い，外枠材には熱膨張

係数が負の CFRP を用い，これらを使用温度よりも高い温度で接着成形する．これにより，

使用温度においては各メンブレンには常に張力がかかるため，良好な平面度が実現できる．

また，各メンブレンにはケブラー3 軸織物 FRP というメッシュ状材料を用いている．地導体

として用いるため銅メッキを施したケブラー3 軸織物 FRP の外観を図 2.3 に示す．上記展張

構造とメッシュ状材料の採用によりアンテナ質量の大幅な軽量化を可能にした．S 帯周波数

にて 4.3 波長角のアレーアンテナを試作するとアンテナ質量は 300g/m2になり，従来のアンテ

ナと比べて約 3 分の 1 の質量を実現できる． 
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図 2.1 展張方式平面アレーアンテナの構成 
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図 2.2 導体パターンおよび地導体の展張原理 

 

 

図 2.3 銅メッキを施したケブラー3 軸織物 FRP 
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2.3 解析理論 

2.3.1 解析モデル 

 メッシュ地導体を用いたマイクロスストリップアンテナの解析モデルを図 2.4 に示す．図 
2.1 に示したアレーアンテナは非励振素子付きマイクロストリップアンテナであったが，ここ

では単層のマイクロストリップアンテナを考える．非励振素子付きマイクロストリップアン

テナに対しては，提案する解析手法により励振素子とメッシュ地導体間の等価比誘電率を求

めることで同様に適用可能である．等価比誘電率の導出については後述する．図 2.4 に示す

ように，パッチと地導体間の距離，すなわち誘電体基板厚は h であり，そこでの誘電率をε（比

誘電率εr ），透磁率をμ とする．また，同図では放射導体が円形パッチとなっているが，以下

の解析理論の導出ではこの形状に特に制限はない． 
メッシュ地導体の解析モデルを図 2.5 に示す．図に示すように，地導体上に周期的に穴（以

下，ホール）が形成されているモデルを想定する．これは図 2.3 のような織物状のメッシュ

地導体を想定している． 
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(a) 斜視図 

 

 

(b) 断面図 

図 2.4 メッシュ地導体を用いたマイクロストリップアンテナ解析モデル 
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図 2.5 メッシュ地導体解析モデル 

 

2.3.2 摂動法による共振周波数の導出 

 最初に，空洞共振器（以下，キャビティ）の共振周波数を考える．一般に，管壁などに損

失があるキャビティの共振周波数は，損失が無い場合と比べてわずかに低下することが知ら

れている[2.6], [2.7]．この損失による Q 値は以下のように定義することができる． 

L

t

P
W

Q ωω ==
secondperlossenergy

energystoredaverage
         (2.1) 

ここで，Wtはキャビティ内部に蓄えられるエネルギー，PLは損失，ω は角周波数である．無

損失時の共振角周波数をω0 とすると，損失があるときの共振角周波数ω は摂動法により次式

で求められる[2.7]． 

t

L

W
jP

Q
j

22
1 00 −=⎟⎟

⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
−= ωωω               (2.2) 

 マイクロストリップアンテナも一種のキャビティと考えることができるため[2.8]，上記摂
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動法を適用することができる．特に地導体を図 2.5 のようにメッシュ状にした場合には，式

(2.1)の PLをホールからの放射損と考えることができる．メッシュ地導体上に M 個のホールが

あるとすれば，PLは式(2.3)で求められる． 

( )∑ ∫∫
=

⋅×=
M

m S
L dsP

m1

*

2
1 nHE              (2.3) 

ここで，Smはメッシュ地導体上の m 番目のホール表面を表し，Eおよび Hはそこでの電磁界，

n は外向き法線ベクトルを表している． 
 メッシュ地導体からの放射損を解析すれば式(2.2)および式(2.3)より共振周波数を求めるこ

とができる．以下では，放射損の解析方法として，静電近似による方法，無限周期アレー解

析による方法の二つを提案する． 
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2.3.3 静電近似による解法 

 図 2.5 の特殊な場合として，図 2.6 のメッシュ地導体を考える．すなわち，地導体上のホ

ール形状を半径 r0 の円形とする．また，ここでは各円形ホールは互いの相互作用が無視でき

る程度に十分離れていると仮定する．この場合，各円形ホールは無限地板上の孤立した円形

ホールと見なせるので，その散乱放射特性は次式で与えられる等価磁気ダイポールモーメン

トおよび等価電気ダイポールモーメントから求めることができる[2.7]． 

( ) ( )yxryx ,
3
4, 0

3
00 HM =                  (2.4) 

( ) ( )( ) nnEP ⋅−= yxryx ,
3
2, 0

3
00 ε              (2.5) 

ここで，M0はホール上の等価磁気ダイポールモーメント，P0はホール上の等価電気ダイポー

ルモーメントである．また，H0および E0は円形ホール中心座標（x, y）での入射磁界および

入射電界であり，ホールが無いときのマイクロストリップアンテナ内部の磁界および電界で

ある． 
 

x

y

Diameter ; 2r0

The i-th Circular Hole

0

Si

Conductor

 

図 2.6 円形ホールによる構成されたメッシュ地導体 



 29

 式(2.3)中のポインテイングベクトルは，式(2.4)および式(2.5)で与えられる等価ダイポール

モーメントを用いると次のように近似できる[2.7]． 

( ) ( )

( ) ( ) ( ) ( )( )iiiiiiii

SS

yxyxyxyxj

dsds
ii

,,,, 0
*
00

*
00

*
0

*

PEMH

nHEnHE

⋅+⋅≈

⋅×≈⋅× ∫∫∫∫
μω

        (2.6) 

ここで，（xi , yi ）は i 番目のホール中心座標である． 
 マイクロストリップアンテナのキャビティモデルによれば，E0 は z 方向成分のみをもち，

H0 は z 方向成分を持たない[2.8]．したがって，式(2.4)および式(2.5)から，式(2.6)は次のよう

になる． 

( ) ( ) ( )( ) ( )
⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧ −+≈⋅×∫∫ 23

0

223
00

* ,
3
2,,

3
4

iiziiyiix
S

yxEryxHyxHrjds
i

εμωnHE   (2.7) 

ここで，Hx，Hyはそれぞれマイクロストリップアンテナ内部の磁界の x 成分，y 成分であり，

Ezはマイクロストリップアンテナ内部の電界の z 成分である．式(2.3)と式(2.7)を式(2.2)に代入

すれば，メッシュ地導体を用いたマイクロストリップアンテナの共振角周波数は次の解析的

に閉じた形で求められる． 

( ) ( )( ) ( )∑ ⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧ −+−=

i

iiziiyiix
t

yxEryxHyxHr
W

23
0

223
0

0
0 ,

6
1,,

3
1 εμ

ω
ωω       (2.8) 

式(2.8)中の電磁界は，マイクロストリップアンテナのキャビティモデルにより簡単に求める

ことができる[2.8]．また，マイクロストリップアンテナ内部に蓄えられるエネルギーWt もキ

ャビティモデルにより次式で求めることができ，矩形あるいは円形などの典型的なマイクロ

ストリップアンテナでは解析的に閉じた形で与えられる[2.8]． 

dsEhdvW z
sv

t
22

22
1 ∫∫∫∫∫ ==

εε E              (2.9) 

 なお，式(2.8)で表現される共振周波数は，先に筆者らが文献[2.9]で提案した表現式と本質

的に同一である．これについては詳細を付録 A.1 に示すので参照されたい． 
 式(2.8)で表現される共振周波数は，地導体上に形成されたホールが互いに相互作用を及ぼ

さないとの仮定の下で導出されている．このため，ホールの配列間隔が狭い場合などでは解

析精度が劣化することが予想されるが，幾つかの有効な知見を与えてくれる．例えば，式(2.8)
から，地導体をメッシュ化することにより共振周波数が低下し，その低下量はホール半径の

3 乗に比例することがわかる．また，共振周波数の低下量は誘電体基板厚 h に反比例するこ

ともわかる．以上のことから，メッシュ地導体を有するマイクロストリップアンテナの共振
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周波数は以下の性質を有することが理論的に説明できる． 
 

(1) 地導体の導体面積が小さくなるにつれ，共振周波数の低下量は大きくなる． 
(2) 共振周波数の低下量は誘電体基板厚 h に依存し，同一の地導体を用いても，基板厚

が薄い方が低下量は大きくなる． 
 

これらの性質は，第 2.5 節において数値例を元に詳細な議論を行う． 
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2.3.4 無限周期アレー解析による解法 

 式(2.8)で表現される共振周波数は，地導体上に形成されたホールが互いに相互作用を及ぼ

さないとの仮定の下で導出した．このため，非常に目の細かいメッシュ地導体ではホール間

の相互作用が無視できなくなるので，解析精度が劣化することが予想される．この場合には，

ホール上の電磁界を未知数とする境界値問題を解かなければならない．ここでは，ホール寸

法およびその配列周期が波長に比べて十分短いものとし，以下の仮定に基づく近似解析法を

提案する． 
A) メッシュ地導体は，地導体上に 2 次元的に周期配列された多数のホールから形成さ

れている． 
B) メッシュ地導体の導体部の厚さは波長に比べて十分小さく無視できるものとする． 
C) 誘電体基板を挟んでメッシュ地導体と対向するパッチはメッシュ地導体上のホール

と比べると非常に大きく，かつパッチ端部の効果は無視でき，ホールから見ると無

限地板と見なせるものとする． 
D) 境界値問題を解く際の入射電磁界は，理想的な地導体を有するマイクロストリップ

アンテナのキャビティモデルの電磁界とする．また，ある一つのホールからの放射

損を解析する場合には，入射電磁界をそのホール中心の電磁界で代表させ，その周

囲では一様と見なす．別のホールからの放射損を解析する場合には，当該ホール位

置の電磁界を入射波として再解析するものとし，ホール位置に応じて順次解析する

ものとする． 
 

以上の仮定を導入することにより，メッシュ地導体を導体上に形成されたホールの無限周

期アレーと見なすことができ，その解析モデルは図 2.7 のようになる．無限周期アレーと見

なしたことにより，ユニットセルを考慮するだけでホール間の相互作用を含めた解析が可能

になる．すなわち，ホール上の電磁界およびそこからの放射損の解析が容易になる．但し，

厳密に言えば，メッシュ地導体は図 2.7 のような無限周期アレーと見なすことはできない．

なぜならば，上記仮定 C)および D)は，元々の構成で一般的に成立するものではないためであ

る．これは，特にパッチ端部付近で問題となる．しかしながら，メッシュ地導体からの放射

損を算出することだけに着目すると，これらの仮定による解析誤差は小さいと考えられる．

理由を以下に示す． 
基本モードで動作するマイクロストリップアンテナ内部の磁界分布はパッチ中央部で極大

値をとり，端部になるに従い小さくなる．また，磁界分布の微係数はパッチ中央で 0 となる

ため，パッチ中央付近では磁界分布の変化は緩やかである．一方，式(2.7)から，メッシュ地

導体からの放射は入射磁界の大きい箇所からの放射が主放射源となる．したがって，マイク

ロストリップアンテナの場合，磁界の大きいパッチ中央部付近のホールが主放射源になる．

さらに，主放射源となるパッチ中央付近の磁界の変化は緩やかである．このため，波長に比

べて非常に小さいホールを有するメッシュ地導体からの放射損を算出する場合には，上記仮

定 C)および D)を近似的に導入しても誤差が小さい． 
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図 2.7 メッシュ地導体の無限周期アレー解析モデル 

 

 図 2.7 の解析モデルにおいて，ホール上の磁流分布（電界分布）を未知数とする積分方程

式を立てる．図に示すようにホールを挟んで両側の領域 1 と領域 2 でそれぞれ逆向きの未知

磁流を仮定する．未知磁流 M は，ホール上の電界 E を用いて表すと次式となる． 

EnM ×=                     (2.10) 

これにより，ホール上の電界接線成分連続の境界条件は自動的に満足される．残る境界条件

である磁界の接線成分連続の境界条件から，未知磁流 M に関する積分方程式を導くことがで

きる．すなわち，i 番目のホール上未知磁流 M に対する積分方程式は次式となる[2.10]． 
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2222
yx kkk ′−′−=γ                                 (2.14) 

222
0

2
0 yx kkk ′−′−=γ          { }( )0Im 0 <γ            (2.15) 

x
x d

mk π2
=′                                        (2.16) 

ξ
ππ
tan

22

xy
y d

m
d

nk −=′                              (2.17) 

ここで，m，n はフロケのモードを示すための整数である．k0は自由空間中の波数，k は誘電

体中すなわち領域 1 内の波数である．M~ は未知磁流 M のフーリエ変換である．H0（xi , yi ）

は i 番目のホールへの入射磁界，すなわち理想的な地導体を有するマイクロストリップアン

テナ内部の磁界の接線成分（地導体に平行な成分）である．上記積分方程式の詳細な導出は

付録 A.2 を参照されたい． 
 式(2.11)の解をガラーキン法により求める．最初に未知磁流 M を適当な基底関数 Ψp で次

のように展開する． 

( ) ( )∑ Ψ=
p

pp yxcyx ,,M                           (2.18) 

ここで cp は未知数であり，以下の方程式で求める変数である．また，式(2.11)中のM~ は次の

ように定義される． 
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ガラーキン法を適用すると最終的に次の代数方程式を得ることができる． 
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左辺マトリクスの各要素は次式で求めることができる． 

pqpqpq zzz 21 −=                                 (2.21) 
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( ) ( ) ( )yxqyx

m n
yyx

yxx
yxp

yx
pq kkkk

kkkk
kkkk

kk
dd

z ′−′−Ψ⋅′′⋅
⎥
⎥
⎦

⎤

⎢
⎢
⎣

⎡
′−′′−

′′−′−
⋅′′Ψ= ∑∑ ,~,,~12 222

0
22

2222
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式(2.22)および式(2.23)の最終項の引数の負号は，式(2.19)で与えられるフーリエ変換M~ の定義

によるものである．また，基底関数のフーリエ変換も次式で定義される． 

( ) dxdyeekk yjkxjk
p

S
yxp

yx

i

−−Ψ=Ψ ∫∫,~
                           (2.24) 

また，式(2.20)右辺の vp は入射磁界に関する項であり，次式で求めることができる． 

( ) dxdyeeyxv yjkxjk
pii

S
p

yx

i

−−Ψ⋅= ∫∫ ,0H                         (2.25) 

式(2.20)を未知数に対して解くことにより，i 番目のホール上の磁流分布，すなわち電界分布

が求まる．さらに，当該ホールからの放射損 PL,iも次式から求めることができる． 

( ) ∑∑∫∫ =⋅×=
p q

pqqp
S

iL zccdsP
i

***
, 2

2
1

2
1 nHE               (2.26) 

式(2.20)の解は i 番目のホール上の電界分布およびそこからの放射損を求めるものであるため，

他のホールに対しては入射磁界を変えて同様の計算を行う必要がある．しかし，他のホール

に対しては，式(2.20)左辺は変わらず，右辺のみが変化することになる．このため，一度逆行

列が求まってしまえば，他のホールの解析は容易に行うことができる．以上のようにして各

ホールからの放射損を求め，これを足し合わせることによりメッシュ地導体からの全放射損

を算出することができる．その結果マイクロストリップアンテナの共振周波数を式(2.2)から

求めることができる． 
 本項で提案した解析手法は，第 2.3.3 項で提案した解析手法と比べると計算時間はかかるが，

解析精度を向上できると期待できる．なぜならば，第 2.3.3 項で提案した解析手法ではホール

上電磁界分布を式(2.4)および(2.5)で与えられるダイポールモーメントで表現したが，本項で

はホール上の未知磁流に関する積分方程式を解いており，ホール形状に応じた適切な基底関

数で展開することによりホール上の電磁界分布を適切に表現できるからである．例えば，後

述の解析ではホール形状は円形であるため次の基底関数を用いている[2.11]． 
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even mode; 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )ϕρβ
ρ

ϕϕρββρϕρ sJpsJ stsstsstp sinˆcosˆ, −′=Ψ        (2.27) 

 
odd mode; 

( ) ( ) ( ) ( ) ( )ϕρβ
ρ

ϕϕρββρϕρ sJpsJ stsstsstp cosˆsinˆ, +′=Ψ        (2.28) 

ここで，s，t はモード番号を表す整数であり，式(2.18)ではこれらを整数 p で代表している．

(ρ , ϕ )はホール中心を原点とした局所円筒座標系である．Jsは s 次のベッセル関数であり，βst

は次の条件で求められる t 番目の固有値である． 

( ) 00 =′ rJ sts β                   (2.29) 

式(2.27)および式(2.28)は直交関数系であり，適切なモード数を選択することによりホール

上の磁流分布を精度よく求めることができる．また，式(2.27)および式(2.28)のフーリエ変換

は解析的に閉じた形で与えられることがわかっており[2.11]，式(2.25)の vpは次式となる． 
even mode; 

( )( ) ( ) sstsiip rJrxyxv ,1000 ˆ, δβπ ⋅= H              (2.30) 

odd mode; 

( )( ) ( ) sstsiip rJryyxv ,1000 ˆ, δβπ ⋅= H              (2.31) 

ここで，δ1,sはクロネッカーのデルタ記号である．なお，以下の節では偶モード，奇モードと

もに 30 ≤≤ s ， 41 ≤≤ t としている． 
 

2.3.5 入力インピーダンス 

 式(2.2)で求められる共振周波数の変化は誘電体基板中の比誘電率の変化と等価であると見

なすことができる．したがって，次式で表現される等価比誘電率を導入する． 

( ) rr εωωε 2
10 /=′                     (2.32) 

この等価比誘電率を用いることにより，通常のマイクロストリップアンテナと同様に入力イ

ンピーダンスおよびその周波数特性を計算することができる．本論文ではキャビティモデル

[2.8]により入力インピーダンスの計算を行った． 
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2.3.6 後方放射パターン 

 式(2.18)からホール上の磁流分布が求まるので，それにより後方放射パターンも求めること

ができる．後方放射の波源は，無限地板上に置かれた磁流 -M となるので，i 番目のホールか

らの遠方界放射パターンはイメージを考慮して次式となる[2.6]． 

( ) ( ) ( )φφθθφθφθ φθ
ˆ,ˆ,, iii EE +=E                         (2.33) 

( ) dxdyee
r

ekjE yjkxjk

S

rjk
i ysxs

i

φ
π

φθθ
ˆ)2(

4
,

0
0 ⋅−−= ∫∫

−

M     ( ).deg180.deg90 << θ   (2.34) 

( ) dxdyee
r

ekjE yjkxjk

S

rjk
i ysxs

i

θ
π

φθφ
ˆ)2(

4
,

0
0 ⋅−+= ∫∫

−

M     ( ).deg180.deg90 << θ   (2.35) 

φθ cossin0kkxs =                                            (2.36) 

φθ sinsin0kk ys =                                            (2.37) 

フーリエ変換式(2.19)を式(2.34)および式(2.35)に代入すると最終的に次式を得る． 

( ) ( ) ( ){ }∑ −−Ψ+−−Ψ−+=
−

p

ysxsypysxsxpp

rjk
i kkkkc

r
ek

jE φφ
π

φθθ cos,~sin,~
2

, ,,
0

0

       

( ).deg180.deg90 << θ                 (2.38) 

( ) ( ) ( ){ }∑ −−Ψ+−−Ψ−=
−

p

ysxsypysxsxpp

rjk
i kkkkc

r
ek

jE φφθ
π

φθφ sin,~cos,~cos
2

, ,,
0

0

     

( ).deg180.deg90 << θ                 (2.39) 

( ) ( ) ( )ykkxkkkk ysxsypysxsxpysxsp ˆ,~ˆ,~,~
,, Ψ+Ψ=Ψ                                     (2.40) 

式(2.38)および式(2.39)は，i 番目のホールからの後方放射パターンであるので，これを全ての

ホールについて足し合わせたものがトータルの後方放射パターンになり，これは次式で求め

ることができる． 

( ) ( )∑ +=
i

yxjki
back

iie φφθφθ sincossin0, EE    ( ).deg180.deg90 << θ           (2.41) 
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2.4 実験結果 

 ここでは提案した解析手法の有効性を実験により検証した結果を示す． 
 実験で用いたマイクロストリップアンテナの構成を図 2.8 に示す．図に示すように，アン

テナは円形マイクロストリップアンテナであり，共平面のマイクロストリップ線路によりパ

ッチ端部で給電されている．円形パッチ半径は検討のパラメータであり，20，25，30，35mm
と変化させるが，いずれも基本モードである TM11モードで動作する寸法である．また，円形

パッチ中心は図 2.4 記載の座標系原点と一致するものとする．使用する誘電体基板は発泡誘

電体であり，その厚さ h は 1.0mm，比誘電率 εr は 1.07，誘電正接は 1/1000 である．メッシ

ュ地導体は文献[2.1]のアンテナで使用したものと同一であり，その大きさは図 2.8 に示すよ

うに 220mm 角とした．第 2.2 節で述べたように，このメッシュ地導体は銅メッキされたケブ

ラー3 軸織物 FRP であり，詳細構成を図 2.9 (a)に示す．これからわかるように，メッシュ地

導体は周期的にホールが形成された構成になっており，解析では図 2.9 (b)に示す円形ホール

の周期構造でモデル化する． 
 なお，以下の解析でマイクロストリップアンテナ内部に蓄えられるエネルギーおよびホー

ルへの入射磁界は，円形マイクロストリップアンテナのキャビティモデルから求めた[2.8]．
詳細は付録 A.3 を参照されたい．また，第 2.3.4 項で提案した解析手法で解析する場合のフロ

ケのモードは±15 モード考慮した． 
 
 

Meshed Ground Plane

Conducting Patch

r =1.07

Microstrip Line

220mm

220mm

h

2 R

 

図 2.8 実験で用いた円形マイクロストリップアンテナの構成 
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(a) 実験で用いたメッシュ地導体諸元 

 

(b) メッシュ地導体解析モデル 

図 2.9 実験で用いたメッシュ地導体とその解析モデル  
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 図 2.8 に示す円形パッチの半径 R を変化させたときの共振周波数の変化を図 2.10 に示す．

図において，”Proposed 1 (Closed Form)”とは第 2.3.3 項にて提案した静電近似解析による結果

であり，”Proposed 2”とは第 2.3.4 項にて提案した無限周期アレー解析による結果である．こ

れより，静電近似解析により求めた共振周波数は測定値と 4.5%の誤差で対応し，無限周期ア

レー解析により求めた共振周波数は測定値と 1.2%の誤差で対応した．計算時間は，HP-J2240
ワークステーションで計算した結果，前者が 1 秒以下，後者が 7 秒以下であった．FDTD 法

による同様の解析は，上記ワークステーションではメモリ不足のため実行不可能であった．

このため，提案した解析手法はいずれも従来の数値解析法と比べ解析時間の短縮という目的

を十分達成できた．また，今回の結果から，前者の解析手法は計算時間の点で優れているが，

後者の解析手法は計算精度の点で優れていることも確認できた． 
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図 2.10 パッチ半径と共振周波数の関係  
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また，各パッチ半径に対して式(2.32)で求められる等価比誘電率を計算した結果を表 2.1 に

まとめる．同表にはフリンジングを含んだ等価パッチ半径およびそこに含まれるホール数も

併せて示している．この等価比誘電率を用いてキャビティモデル[2.8]により解析したインピ

ーダンス特性を測定値と比較した結果を図 2.11 に示す．このときパッチ半径 R は 35mm であ

る． 
表 2.1 からわかるように，誘電体基板の比誘電率は 1.07 にも関わらず，地導体をメッシュ

化したことにより比誘電率が等価的に 1.14 まで上昇することがわかる．また，解析結果から

得られたインピーダンス特性は測定値と良く対応することが確認できた． 
また，インピーダンス特性の結果から注意すべき点は，地導体のメッシュ化はアンテナと

しての帯域特性に大きな影響を与えないということである．この理由は，ホール寸法が波長

に比べて極めて小さいためメッシュ地導体からの放射損の Q 値はリアクティブになるためで

ある．すなわち，Q 値は主として虚部を持ち，実部はほとんど値を持たなくなる．このため

メッシュ地導体は，周波数帯域を広げる方向に作用しない．今回のケースについて各 Q 値を

計算した結果を表 2.2 に示す．これより，メッシュ地導体からの放射損による Q 値がリアク

ティブになっていることが確認できる． 
 
 
 

表 2.1 解析により得られた等価比誘電率 

Radius R
 [mm]

Equivalent Radius R eff

[mm]
Number of

holes
Equivalent
 Permittivity

20 21.5 601 1.15
25 26.6 955 1.15
30 31.6 1397 1.15
35 36.7 1917 1.14  
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図 2.11 入力インピーダンス特性（R =35mm） 

 

表 2.2 各損失による Q 値 

Radiation from the edge
 of the patch 71.1

Ohmic loss 716.2

Dielectric loss 1000

Radiation from
the meshed ground
plane

0.06-j 14.9
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 パッチ半径 R=35mm の場合の共振周波数である 2.2GHz における E 面パターン，H 面パタ

ーンをそれぞれ図 2.12，図 2.13 に示す．計算値および測定値ともに F/B 比は 20dB 程度にな

っており，両者は良く対応することがわかる．また，θ=±90 度において計算値と測定値の

差異が大きくなっているが，これは測定値では有限地板を用いているのに対し，計算値では

無限地板として扱っているためである．また，θ=0 度のブロードサイド方向において測定値

の交差偏波レベルは-20dB 程度となっており，地導体のメッシュ化により交差偏波が大きく

上昇することがないことも実験的に確認できた． 
 θ=0 度のブロードサイド方向における利得測定値と計算値の比較を表 2.3 に示す．計算値

の利得バジェットにおいて，導体損および誘電体損は付録 A.3 記載のキャビティモデルから

求めており，インピーダンスの不整合損は測定値をもとに算出している．これより，計算値

と測定値は良く対応することが確認できた． 
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図 2.12 E 面パターン（R =35mm） 
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Calculated
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図 2.13 H 面パターン（R =35mm） 

 

表 2.3 利得測定値と計算値の比較 
Directivity dBi 9.55
Ohmic and Dielectric Loss dB 0.71
Mismatch Loss dB 2.20
Gain dBi 6.64

Measured Gain dBi 5.90

Calculated
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2.5 設計データ 

 ここでは，メッシュ地導体による共振周波数の変化と F/B 比の劣化に関しての解析例を設

計データとして示す．解析モデルは図 2.8 に示す円形マイクロストリップアンテナであり，

パッチ半径 R=35mm の場合とする． 
 メッシュ地導体の導体面積と共振周波数の関係を図 2.14 に示す．図において，縦軸はメッ

シュ地導体のマイクロストリップアンテナの共振周波数を，理想的な地導体を用いたときの

共振周波数で規格化した値である．横軸は，ユニットセル内における導体面積の割合である．

個々での解析ではホール配列周期および配列間隔を一定とし，ホール半径のみを変化させて

いるので，図の横軸は次式で与えられる． 

( )yxddr /1CellArea/UnitConducting 2
0π−=           (2.42) 

また，図では誘電体基板の厚さ h をパラメータとしている． 
 図 2.14 からメッシュ地導体の導体面積が小さくなるに従い共振周波数は低下することが

わかる．この結果は文献[2.2]で示された実験結果とも定性的に対応する．さらに，第 2.3.3 項

で述べたように，誘電体基板が薄いほうが，より急峻に共振周波数が低下する．このことは，

メッシュ地導体による共振周波数の低下が，単に地導体の電流経路の増加によるものではな

いことを意味している．この性質は式(2.8)からも明らかであり，共振周波数の変化はマイク

ロストリップアンテナの共振器としての Q 値に依存することに注意する必要がある．式(2.8)
からより高い Q 値を有する場合には，共振周波数はより急激に低下することになる． 
 メッシュ地導体の導体面積と F/B 比の関係を図 2.15 に示す．これより，F/B 比もまたメッ

シュ地導体の導体面積が小さくなるに従い低下することがわかる．同様に誘電体基板が薄い

ほうが，より急激に F/B 比が低下する．図 2.14 および図 2.15 の結果を言い換えると，メッ

シュ地導体を用いたマイクロストリップアンテナの共振周波数の低下が大きいほど，F/B 比

の劣化も大きくなるといえる． 
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図 2.14 メッシュ地導体の導体面積割合と共振周波数の関係 
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図 2.15 メッシュ地導体の導体面積割合と F/B 比の関係 
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2.6 結言 

 本論文では，メッシュ地導体を有するマイクロストリップアンテナの共振周波数を理論的

に求めるための解析手法として，摂動法に基づく 2 つの手法を提案した．一方はメッシュ地

導体からの放射損を静電近似により求める解析手法であり，当該共振周波数を解析的に閉じ

た形で表現することが可能である．このため，メッシュ地導体の導体面積や誘電体基板の厚

さが共振周波数に与える影響を定性的に把握することが可能である．他方は，メッシュ地導

体を無限周期アレーと見なし積分方程式を解いた上で放射損を求める手法であり，前者に比

べるとより精度の高い結果を求めることが可能である．また，共振周波数解析結果から，イ

ンピーダンス特性および後方放射パターンを解析する手法についても示した．提案手法によ

り求めた共振周波数，インピーダンス特性および後方放射パターンを測定値と比較した結果，

解析値と測定値は良く対応し，提案した解析手法の有効性を確認できた．提案した解析手法

は，衛星搭載用軽量アンテナであるメッシュ地導体を有するマイクロストリップアンテナの

設計に適しており，従来のモーメント法や FDTD 法などの数値解析手法と比べると設計時間

の大幅な短縮が可能である． 
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3. 直交偏波共用マイクロストリップアンテナの給電点摂

動による低交差偏波設計法 

    

3.1 序言 

近年では衛星通信，衛星搭載 SAR センサともに直交偏波共用かつ低交差偏波特性を有する

フェーズドアレーが必要になっている．すなわち，低交差偏波特性を有する直交偏波共用の

素子アンテナ（以下，素子）が必要である．フェーズドアレーの素子として直交偏波共用マ

イクロストリップアンテナを用いた場合，直交偏波に対応した 2 つの給電点間に相互結合が

発生することにより，交差偏波が劣化することが知られている． 
 この直交給電点間の相互結合により発生する交差偏波を低減するための設計法としては，4
点給電する方法が知られている[3.1]．この設計法は，アンテナ中心に対し点対称な位置に給

電点を設け，互いに逆相となるように給電することにより，交差偏波を消去するものである．

また，別の従来手法として，円偏波のアレーアンテナに対し 2 素子ペアで構成する方法[3.2]，
シーケンシャルアレーによる方法[3.3]，さらにこれらと同様な手法を直線偏波のアレーアン

テナに適用したものが知られている[3.4], [3.5], [3.6]．これらの手法は給電方向の異なる素子

を複数個配列し，位相差を付けて給電することによりアレーアンテナとして交差偏波を消去

するものである．以上に述べた従来の低交差偏波設計法はいずれも特別な給電回路を必要と

する．このため，給電回路が複雑化するという問題があり，素子の配列間隔が狭く給電回路

の実装面積が限られるアレーアンテナ，特に広角ビーム走査を行うフェーズドアレーにおい

ては従来の設計法を適用するのは困難であった．また，素子単体で低交差偏波を実現する手

法も提案されている[3.7], [3.8], [3.9]が，いずれも低交差偏波のための最適設計条件が見通し

の良い形で示されていないという問題があった． 
 本論文では，直交偏波共用マイクロストリップアンテナにおいて，2 つの給電点を互いに

直交する位置から摂動させることにより，低交差偏波特性を実現する設計法を提案する[3.10]．
さらに，この給電点摂動量の最適設計条件を解析的に明らかにする．提案する設計法は，特

別な給電回路を必要としない簡易なものであり，直交偏波共用マイクロストリップアンテナ

をフェーズドアレーの素子として用いる場合に特に有効である． 
 以下，第 3.2 節では給電点摂動による低交差偏波設計法を提案し，その原理と最適設計条

件について述べる．第 3.3 節では，FDTD 法による数値計算により本設計法の有効性を示す．

第 3.4 節では，第 3.3 節で示した計算結果に従い試作したアンテナの実験結果を示す． 
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3.2 給電点摂動による低交差偏波設計法 

3.2.1 原理 

 提案する低交差偏波設計法の原理を図 3.1 に示す．直交する 2 つの給電点のうち一方を励

振し，他方を無反射終端した場合を考える．このときパッチ上に流れる電流を模式的にあら

わしたのが図 3.1 (a)である．すなわち，パッチ上には主偏波成分の電流だけでなく，直交給

電点間の相互結合により生じる直交偏波成分の電流も励振される．このとき，図 3.1 (b)に示

すように，励振している給電点を主偏波の H 面方向にずらすことを考える．これにより，直

交偏波成分の電流が新たに励振される．提案する設計法は，この新たに励振された直交偏波

成分の電流によって，図 3.1 (a)の直交偏波成分の電流を打ち消すことにより低交差偏波を実

現するものである．このときのパッチ上の電流分布を模式的にあらわしたものが図 3.1 (c)で
ある． 

3.2.2 給電点摂動最適設計条件の解析的検討 

 提案した設計法では，その原理から明らかなように，最適な給電点摂動量を求めることが

重要である．ここでは，この最適設計条件を解析的に導出する． 
図 3.2 の矩形マイクロストリップアンテナを考える．ここで，基板厚 h が波長に比べて十

分薄いと仮定すると，アンテナ内部の電界は z 方向成分のみ有し，キャビティモデルにより

次のように TM モードで展開できる[3.11]． 
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(a) 直交給電点間の相互結合により生じる交差偏波 

        

(b) 給電点摂動により生じる交差偏波 

         

(c)  交差偏波の消去（(a)+(b)） 

図 3.1 給電点摂動による交差偏波低減の原理 
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(a) 正面図 

 

 
 

(b) 断面図 

図 3.2 給電点摂動解析モデル 

 

ここで，m，n はそれぞれ x，y 方向のモード数を表し，モードとしてそれぞれ TMmnモードに

対応する．I0は給電ピンに流れる電流，k は基板中の波数，(x0, y0)は給電点の座標である．a'，
b'はフリンジング効果を含んだ等価パッチ寸法であり，パッチの実寸法 a，b との関係は付録

A.4 に別記する． 
式(3.1)は一般的な式であるが，ここでは給電点座標を x0=x0, y0=0 とし，主偏波として TM10

モードを励振した場合を考える．また，これと直交する給電点は x0=0， y0=x0 にあるものと

する．この給電点間の相互結合により発生する直交偏波成分の電界を最初に求める．素子ア

ンテナが給電回路と整合状態にあるとすれば，相互結合による再放射量はその相互結合量に

等しいとみなすことができる[3.12]．したがって，直交給電点間の相互結合量を電界値で S21
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とすると，式(3.1)において I0→S21I0， x0=0， y0=x0としたときの電界が，直交給電点間の相互

結合による直交偏波成分の電界と考えることができる．直交偏波成分の基本モードである

TM01モードのみを考えると，直交給電点間の相互結合による直交偏波成分の電界 Ez,S21 (x, y)
は次のようになる． 
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次に給電点摂動により発生する電界を求める．TM10モードを励振した場合，給電点は y 方
向に摂動させる必要があり，このとき新たに発生する電界ΔEz (x, y)は次式で与えられる． 
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ここで，Δは給電点摂動量である．式(3.1)よりΔEzは以下となる． 
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ここでも直交偏波成分の基本モードである TM01モードのみ考えると，給電点摂動により新た

に生じた直交偏波成分の電界は次式となる． 

( )
2

2
00 2

cos
2

,
k

b

yb
bb

ba
Ij

yxEz

−⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛

′

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ +

′
′′

′′
Δ−=Δ

π

ππ
ωμ

                (3.8) 

交差偏波が消去される条件は式(3.5)と式(3.8)の和が零になるときであり，この条件式を給

電点摂動量Δについて解くと次式を得る． 
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b
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π

π
021 sin

                               (3.9) 

この式(3.9)が給電点摂動量Δの最適設計条件になる．ここで，注意すべき点は摂動量Δが負の

値になること，すなわち y 軸の負の方向に摂動させる必要があることである．このことは図 
3.1 のように給電点を摂動させることに合致する． 
 また，式(3.9)は単層のマイクロストリップアンテナの最適設計条件であるが，非励振素子

つきマイクロストリップアンテナにも以下のようにすることにより適用可能である．非励振

素子つきマイクロストリップアンテナでは励振素子で励振された波を非励振素子に電磁結合

させている．このため，非励振素子上の主偏波と直交偏波の比は，励振素子上での主偏波と

直交偏波の比によって決まる．したがって，非励振素子つきマイクロストリップアンテナの

場合は，励振素子のみを考慮して式(3.9)の最適設計条件を適用すればよい． 
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3.3 数値計算結果 

 図 3.3 に示す非励振素子つき直交偏波共用正方形マイクロストリップアンテナに対し本設

計法を適用し，FDTD 法により計算した結果を示す．なお，図 3.3 中のλc は設計中心周波数

fcにおける自由空間波長である． 
 

0.45 c square

0.4 c square

0.04 c 0.02 c

0.19 c

r = 1.1

Feed pointGround Plane

Parasitic patch 

Exciting patch 

 

 

図 3.3 数値計算に用いたアンテナの構成 

（非励振素子つき正方形マイクロストリップアンテナ） 

 

3.3.1 給電点摂動前の特性 

 

 図 3.4 に給電点摂動前の反射特性および直交給電点間相互結合量の計算結果を示す．FDTD
法におけるセルサイズは，x，y 方向に 0.009 λc，z 方向に 0.005 λcとした．解析領域は 99×99
×40 セルとし，境界条件には PML（Perfect Matched Layer）を用いた．図 3.4 の横軸は設計中

心周波数 fcで規格化した周波数，縦軸はリターンロス（S11）あるいは直交給電点間相互結合

量（S21）である．中心周波数 fc における直交給電点間相互結合量は-20dB であり，この計算

値は，式(3.9)により給電点摂動量の最適値を計算する際に用いる． 
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図 3.4 給電点摂動前の反射特性，給電点間相互結合計算結果 
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3.3.2 低交差偏波設計法適用後の特性 

 直交する 2 つの給電点を，図 3.1 に示すように中心線上からそれぞれの偏波における H 面

負方向にΔ=0.017 λcだけ摂動させたときの放射パターン計算結果を図 3.5 に示す．計算周波数

は，設計中心周波数 fc である．また，同図には，比較のため給電点摂動前の放射パターンも

示す．提案した設計法により，アンテナ正面方向において-13dB の交差偏波低減を実現でき

ることがわかる．また，主偏波に関しては，本設計法による変化はほとんど見られないこと

がわかる． 
 給電点摂動量Δを 0 から 0.034 λcまで変化させたときのアンテナ正面方向の交差偏波レベル

の変化を図 3.6 に示す．これより，提案した設計法には給電点摂動量の最適値が存在し，

 Δ=0.017 λc の場合が最も低交差偏波な特性が実現できることがわかる．また，励振素子のみ

を考慮して式(3.9)により計算した給電点摂動量の最適値は，Δ=0.015 λcであり，図 3.6の FDTD
法による数値計算結果と良く一致することが確認できた． 
 図 3.6には，設計中心周波数から±3%離れた周波数における計算結果も併せて示してある．

これより，各周波数とも同じ給電点摂動量において最も交差偏波が低下することがわかった．

すなわち，本設計法は周波数特性の影響を受けにくい設計法であることがわかった．このこ

とは本設計法の原理からも予測できることである．また，周波数 1.03fcにおいて最も交差偏波

が低下しているが，これは給電点摂動前の交差偏波が最も低いためである． 
 図 3.7 には，給電点摂動量Δを 0.0 λcから 0.034 λcまで変化させたときの入力インピーダン

ス軌跡の変化を示す．本設計法による給電点摂動量は微小であるため，入力インピーダンス

の変化は小さいことがわかる． 
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(a) E 面パターン 
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(b) H 面パターン 

 

図 3.5 給電点摂動後の放射パターン計算結果（設計中心周波数，Δ=0.017λc） 
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図 3.6 給電点摂動量Δと交差偏波レベルの関係 
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図 3.7 給電点摂動による入力インピーダンス軌跡の変化 
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3.4 実験結果 

3.4.1 給電点摂動前の特性 

 図 3.3 に示した直交偏波共用正方形マイクロストリップアンテナの給電点摂動前の放射パ

ターン測定結果を図 3.8 に示す．図において計算値は第 3.3 節で示した FDTD 法による計算

値である．これより，給電点摂動前では，アンテナ正面方向において-21.5dB 程度の大きな交

差偏波が発生していることがわかる．また，計算値と測定値は，主偏波および交差偏波とも

に良く一致していることがわかる．このことから，本設計法により第 3.3 節で示したような

交差偏波低減が得られることが期待できる． 
 

3.4.2 給電点摂動後の特性 

 第 3.1 節で述べたように，本設計法はアレーアンテナを構成する各素子アンテナに対し適

用することを目的としている．このため，給電点摂動後の放射特性評価は，図 3.9 に示すよ

うな 13 素子アレーの中心素子のアレー素子パターンを測定することにより行った．各素子は

給電点を摂動させた直交偏波共用正方形マイクロストリップンテナとし，その給電点摂動量

は第 3.3 節の FDTD 法による計算結果で最も交差偏波が低くなるΔ=0.017 λcとした． 
 図 3.10 に中心周波数 fcにおけるアレー素子パターン測定結果を示す．同図には給電点摂動

前のアレー素子パターンも併せて示す．これより，提案した設計法により交差偏波が低減さ

れていることがわかる．また，主偏波のアレー素子パターンに関しては，給電点摂動による

変化がほとんど見られない．このことは，本設計法により隣接する素子との相互結合もほと

んど変化していないことを意味している． 
 また，設計中心周波数，および設計中心周波数から±3%離れた周波数，それぞれにおける

アンテナ正面方向の交差偏波レベル測定結果を表 3.1 にまとめる．本設計法により，各周波

数とも交差偏波が低減されていることがわかる．さらに，各周波数におけるアンテナ正面方

向のアレー素子利得測定結果を表 3.2 にまとめる．給電点摂動の前後における利得測定結果

は測定誤差の範囲内であり，本設計法による利得低下はないことが確認できた． 
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図 3.8 給電点摂動前の放射パターン（設計中心周波数） 
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図 3.9 測定に用いたアレーアンテナの構成 
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図 3.10 給電点摂動後のアレー素子パターン測定結果（設計中心周波数，Δ=0.017λc） 
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表 3.1 アンテナ正面方向交差偏波レベル測定結果のまとめ 

Before perturbation After perturbation
0.97 f c -20.3 -27.7

f c -23.9 -36.3
1.03 f c -24.8 -35.4

Cross-polarization level  [dB]
Frequency

 

 
 
 
 
 

表 3.2 アンテナ正面方向利得測定結果のまとめ 

Before perturbation After perturbation
0.97 f c 6.14 6.13

f c 6.79 6.84
1.03 f c 6.87 6.97

Frequency
 Gain  [dBi]
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3.5 結言 

 直交偏波共用マイクロストリップアンテナにおいて，給電点を摂動させることにより低交

差偏波を実現する設計法を提案し，給電点摂動量の最適設計条件を解析的に導出した．さら

に，FDTD 法による数値計算結果および実験結果により，提案した設計法および最適設計条

件の有効性を確認した． 
 提案した設計法は，以下の利点を有する． 
(a)低交差偏波のための特別な給電回路を必要としないため，従来とほぼ同じ構成で低交差偏

波特性を実現できる． 
(b)主偏波の特性劣化を誘発しない． 
したがって，直交偏波共用マイクロストリップアンテナを素子間隔の狭いフェーズドアレー

の素子として用いる場合に特に有効な設計法である． 
 また，本設計法の原理を応用することにより，例えば，非励振素子を摂動させることによ

り低交差偏波を図るなどの方法も考えられる[3.13]．  
 本設計法を衛星搭載フェーズドアレーの素子に適用することにより，直交偏波共用の低交

差偏波フェーズドアレーを容易に実現可能である． 
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4. 素子電界ベクトル回転法の測定精度の理論検討 

     

4.1 序言 

 フェーズドアレーにおいてビーム形成を実現するためには，各素子が放射する電界（以下，

素子電界）を同相で合成するためのキャリブレーションが必要である．このため，キャリブ

レーションのための各素子電界を測定する素子電界測定法は非常に重要な技術となる． 
 将来発展が期待されるマルチビーム衛星通信システムや同一地域を複数回観測する干渉

SAR システムでは高精度なアンテナビーム形成が必要とされており，これらのシステムを実

現するためにはキャリブレーションの高精度化が重要である．そのためには素子電界測定法

そのものの高精度化が必要になる． 
本論文では，この各素子電界を測定する方法として素子電界ベクトル回転法（REV 法；

Rotating Element Electric Field Vector Method）[4.1]を取り上げる．この測定法は，測定対象と

なる素子の励振位相を 360 度変化させたときのアレーアンテナの合成電力（以下，アレー合

成電力）の変化が余弦状（以下，コサインカーブ）になることを利用して，素子電界の相対

振幅，相対位相を測定するものであり，以下のような特長を有する． 
 

(1) アレーアンテナ全素子動作状態での素子電界を測定することができる． 
(2) アレー合成電力の振幅測定のみで，素子電界の振幅および位相を求めることができる． 
 

ここで，(1)は，送受信モジュールを含む給電系のばらつき，素子間相互結合，周囲構造物に

よる散乱などあらゆる影響を含んだ素子電界を測定できるということであり，REV 法が有効

であることの最大の特長である．(2)は位相測定を行わなくても，素子電界の振幅および位相

の両方を測定することができるということである． 
 このように REV 法は非常に優れた特長を有しているので，フェーズドアレーのキャリブレ

ーション法として広く用いられている[4.1]-[4.5]．このほか，フェーズドアレーの自己診断シ

ステム[4.6], [4.7]，振幅測定のみで行う近傍界測定[4.8]，複数観測点測定によるビームポイン

ティング法[4.9]などにも応用されている．以上のように REV 法は様々な方面で用いられてい

るが，その測定精度に関してはこれまでほとんど議論がなされてこなかった．しかし，今ま

で以上に高精度なキャリブレーションを実現するためには，REV 法による素子電界測定精度

を設計段階から把握し，これを低減する設計指針を明らかにする必要がある．ここでは，REV
法の測定精度を劣化させる主な誤差要因として，各素子に接続されているディジタル移相器

の通過特性誤差と測定系熱雑音を取り上げ，これらの要因による REV 法測定誤差を理論的に

明らかにする． 
 第 1の誤差要因であるディジタル移相器の通過特性誤差はREV法の測定原理に起因した本
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質的な誤差要因である．一般にフェーズドアレーの各素子に接続されている移相器にはディ

ジタル移相器が用いられるが，このディジタル移相器の通過特性にはビット毎に異なる振幅

位相誤差がある．したがって，REV 法の測定原理にしたがい，素子の励振位相を 360 度変化

させてもアレー合成電力の変化は完全なコサインカーブとはならない．また，第 2 の誤差要

因である測定系熱雑音は測定系そのもので発生する誤差要因である．これまで REV 法が最も

良く使用されてきた製造最終段階でのキャリブレーションでは測定系の信号対雑音電力比

（以下，S/N）が十分取れた状態で測定が行われ，ベクトルネットワークアナライザ（VNA）

などのダイナミックレンジが広くかつ高分解能な測定機器が用いられてきた．しかしながら，

例えば衛星軌道上で素子電界を測定することを想定すると，測定系の S/N が必ずしも十分な

わけではない．また，大規模な受信アクティブフェーズドアレーでは一つの素子あたりの S/N
が低い状態で測定が行われている可能性もある．このように十分な S/N を実現できない場合

には REV 法によるコサインカーブの劣化が大きくなることが予想される． 
以上に述べた誤差要因がある場合のコサインカーブ測定結果は，理想的なコサインカーブ

から外れたものとなる．このため，実際の REV 法では得られたアレー合成電力の変化をフー

リエ級数展開してコサインカーブ成分を抽出することにより素子電界の振幅および位相を求

めている[4.1], [4.10]．このようにして得られた素子電界測定値も当然測定誤差を含んでいる

ことになり，これはキャリブレーション誤差につながる．このキャリブレーション誤差は利

得低下やサイドローブレベル上昇といった放射特性の劣化の原因となる[4.11]．したがって，

高精度なキャリブレーションを実現するためには，フェーズドアレー設計段階において REV
法の測定精度を明確にし，誤差要因であるディジタル移相器の性能や測定系の回線設計に反

映していく必要がある． 
これまで，誤差要因としてディジタル移相器の通過特性誤差を想定した REV 法測定誤差を

明らかにする試みが文献[4.10]において報告されている．しかし，文献[4.10]の議論には，以

下の問題点があった． 
 

• 各素子に接続されているディジタル移相器の振幅誤差をアレー合成電力の振幅誤差とし

ている． 
• 各素子に接続されているディジタル移相器の位相誤差をアレー合成電力の変化からコサ

インカーブに抽出する際の位相誤差としている． 
 

すなわち，文献[4.10]において振幅位相誤差と仮定しているものは，実際のディジタル移相器

の通過振幅位相誤差に対応しておらず，この理論では REV 法の測定精度を把握することがで

きないという問題があった． 
 そこで，本論文では上記 2 つの誤差要因による REV 法測定誤差を求める理論を新たに構築

し，REV 法の測定精度を理論的に明らかにする[4.12], [4.13]．最初に，ディジタル移相器の通

過特性誤差と REV 法測定誤差の関係を示す理論を導く．次に，この理論を拡張し，測定系熱

雑音と REV 法測定誤差の関係を明らかにする．さらに，この理論から REV 法を行う測定系

の回線設計指針を導く． 
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以下，第 4.2 節では本論の展開に先立ち REV 法の概要を説明する．第 4.3 節では，ディジ

タル移相器の通過特性誤差による REV 法測定誤差を求める確率解析理論を述べる．第 4.4 節

では第 4.3 節で導出した理論を拡張し，測定系熱雑音による REV 法測定誤差を求める確率解

析理論を述べる．第 4.5 節ではディジタル移相器の通過特性誤差による REV 法測定誤差を実

験により検証し，第 4.3 節で導出した理論の有効性を確認した結果を示す．第 4.6 節では測定

系熱雑音による REV 法測定誤差を実験により検証し，第 4.4 節で導出した理論の有効性を確

認した結果を示す． 
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4.2 REV 法の概要 

 REV 法の測定原理を簡単に紹介する． 
 

4.2.1 測定系と測定原理 

 REV 法で測定するときの典型的なアンテナ構成図を図 4.1 に示す．ここでは，測定対象と

なるフェーズドアレーが受信である場合を考えているが，以下の測定理論は送信の場合も同

様である．このときフェーズドアレーで受信される各素子の素子電界ベクトルおよびアレー

合成電界ベクトルの様子を図 4.2 に示す．ここで，初期状態におけるアレー合成電界（以下，

初期アレー合成電界）の振幅，位相をそれぞれ 0E ， 0φ とし，素子 m の素子電界の振幅，位

相をそれぞれ mE ， mφ としている．この初期状態から，素子 m の励振位相を Φm,i だけ変化さ

せたときのアレー合成電界 Eiは次式で与えられる． 

)(
0

,0 immm j
m

j
m

j
i eEeEeEE Φ++−= φφφ

             (4.1) 

ここで，i は各素子に接続されたディジタル移相器の移相状態を表す番号であり，この移相状

態に対応する励振位相をΦm,iとしている．式(4.1)の両辺を初期アレー合成電界で割ると次式を

得る． 

)(

0

,

0
1ˆ immm Xj

m
jX

mj
i

i ekek
eE
E

E Φ++−=≡ φ            (4.2) 

ここで，km，Xmは，それぞれ初期アレー合成電界を基準とした，素子 m の相対振幅，相対位

相であり，次式で与えられる． 

0E
E

k m
m =                         (4.3) 

0φφ −= mmX                       (4.4) 

 式(4.2)より，アレー合成電力の相対値 fiは次のように表すことができる． 

)cos(2)(ˆ
0,,

222

mimmmii YkkYEf Φ+Φ++=≡        (4.5) 

但し， 

mmm XkXY 222 sin)(cos +−=               (4.6) 
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図 4.1 REV 法の測定系 
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図 4.2 アレー合成電界ベクトルと素子電界ベクトルの関係 
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すなわち，一つの素子の励振位相変化によるアレー合成電力の変化は，コサインカーブを描

く．このコサインカーブの様子を図 4.3 に示す．図の中の－Φm,0 は，アレー合成電力が最大

となる励振位相である．REV 法では，この位相－Φm,0 とアレー合成電力の最大値と最小値の

比 r2により，該当する素子 m の相対振幅 km，相対位相 Xmを求める．r2は次のように表され

る． 

2

2
2

)(
)(

m

m

kY
kY

r
−
+

=                    (4.8) 

したがって，r は次の 2 つの値をとる． 

m

m

kY
kY

r
−
+

±=                      (4.9) 
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0,mΦ−
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図 4.3 REV 法によるアレー合成電力の変化（コサインカーブ） 

 
 

 式(4.9)右辺の符号により，励振位相を変化させた素子 m の相対振幅，位相は以下の 2 つの

値をとる． 
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A) 正の符号の場合（解１） 

2
0,cos21 Γ+ΦΓ+

Γ
=

m

mk             (4.10) 

Γ+Φ

Φ
=

0,

0,

cos
sin

tan
m

m
mX               (4.11) 

B) 負の符号の場合（解２） 

2
0,cos21

1
Γ+ΦΓ+

=
m

mk             (4.12) 

Γ+Φ

Φ
=

/1cos
sin

tan
0,

0,

m

m
mX              (4.13) 

但し， 

1
1

+
−

=Γ
r
r

                      (4.14) 

式(4.10)から(4.13)より，初期アレー合成電界に対する素子 m の素子電界相対振幅 mk ，相対位

相 mX が求まる．これを全ての素子に対して実施すれば，観測方向における全素子電界の相対

的な振幅，位相が明らかになる． 
 なお，解 1 は「アレー合成電界から素子 m の素子電界を除いた電界の振幅Y 」の方が，「素

子 m の素子電界振幅 mk 」より大きい場合，解 2 はその逆の場合である．ある程度各素子の素

子電界位相が揃った方向で REV 法を行えば mY k> となり，解１が通常の解となる．解の判別

が問題になるような場合では， 
• 二つの異なる初期状態でそれぞれ解 1，2 を求め，共通する解を選択する． 
• 位相が測れる測定系なら，アレー合成電界の位相変化を測定し，その位相変化が 180

度以下なら解１を選択する． 
などの判別法がある．最近の測定では後者の判別方法が用いられることが多い． 
 

4.2.2 測定の実際 

 前項の測定原理から明らかなように，REV 法では素子の励振位相を変化させたときのアレ

ー合成電力の最大値と最小値の比 r，およびアレー合成電力の最大値を与える励振位相－Φm,0，

これら 2 つの物理量により当該素子の素子電界振幅および位相を知ることができる．しかし

ながら，実際のフェーズドアレーで各素子の励振位相を変える手段として用いられるのはデ

ィジタル移相器であるため，移相器の移相量で必ずしも最大値あるいは最小値を与えるとは
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限らない．また，第 4.1 節で述べたように，ディジタル移相器の通過特性誤差や測定系熱雑

音などの誤差要因がある．したがって，実際に測定されるアレー合成電力は，図 4.4 のよう

に理想的なコサインカーブから多少ずれた結果になる． 
 
 

if

im,Φ

0,mΦ−

PowerMinimum
PowerMaximumr =2

 

図 4.4 ディジタル移相器を用いたときのコサインカーブ測定結果の例 

 

 実際の測定では図 4.4 のような測定結果をフーリエ級数展開することにより，コサインカ

ーブ成分を抽出することにより測定を行っている．素子 m の励振位相Φm,i に対応するアレー

合成電力測定値を f iとするとフーリエ級数展開したコサインカーブは次のように表すことが

できる． 

imimi scf ,, sincos
2

Φ⋅+Φ⋅+=
α

              (4.15) 

但し，各フーリエ係数は次式で与えられる． 

∑
=

=
N

i

if
N

1

2α                       (4.16) 

∑
=

Φ=
N

i

imif
N

c
1

,cos2
                  (4.17) 
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∑
=

Φ=
N

i

imif
N

s
1

,sin2
                  (4.18) 

ここで，N は素子の励振位相を変えて測定する回数であり，通常の測定では移相器の全移相

状態数になる．これより，r およびΦm,0は次のように求めることができる． 

c
s

m −=Φ 0,tan                          (4.19) 

22

22
2

2
2

sc
scr

+−

++
=

α

α
                      (4.20) 
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4.3 ディジタル移相器の通過特性誤差による REV 法測定誤差解析理論 

 本節では REV 法の測定誤差要因としてディジタル移相器の通過特性誤差を取り上げ，それ

による REV 法測定誤差を理論的に明らかにする． 
 

4.3.1 測定誤差要因と前提条件 

 REV 法の測定誤差としては例えば以下のようなものが考えられる． 
 

(1) ディジタル移相器のビット毎の通過振幅位相誤差による測定誤差． 
(2) アンテナ受信雑音による測定誤差． 
(3) 受信機雑音による測定誤差． 
(4) その他突発的なノイズによる測定誤差． 
 

第 4.1 節で述べたように，(1)のディジタル移相器のビット毎の通過振幅位相誤差は REV 法の

本質的かつ再現性のある測定誤差である．(2)，(3)は測定系そのもので発生するものであり，

これによる REV 法測定誤差は第 4.4 節で考える．(4)はアベレージングを行うなどすることに

より低減することのできる測定誤差であるので，ここでは考慮しない．したがって，本節で

は(1)の測定誤差のみを考慮することにする．  
 解析理論の導出にあたり，フェーズドアレーの放射特性を確率的に誤差解析する場合[4.11]
と同様に以下の仮定をする． 
 

A) ディジタル移相器のビット毎の通過振幅位相誤差は標準偏差の形で既知とする． 
B) ディジタル移相器のビット毎の通過振幅誤差および通過位相誤差は互いに独立なガ

ウス分布にしたがい，その平均は 0，標準偏差は以下とする． 
振幅標準偏差：8.69δ [dB] 
位相標準偏差：  Φ [rad.] 

C) ディジタル移相器のビット毎の通過振幅誤差の標準偏差と通過位相誤差の標準偏差

はオーダ的に概ね等しい． 
D) アレー合成電界は励振振幅位相誤差による誤差電界よりも十分大きい． 
E) アレー合成電界は各素子電界よりも十分大きい． 
 

 一般に，ディジタル移相器のビット毎の通過特性誤差，すなわち各素子の励振振幅位相誤

差は，利得低下，ビーム指向誤差，サイドローブレベル上昇などの原因となるため，フェー

ズドアレーアンテナ設計段階においてその許容値が設定される[4.11]．その許容値に基づき，

移相器や増幅器の設計・製造が行われる．したがって，仮定 A)は実用上妥当な仮定であり，

仮定 B)に示す標準偏差の形で振幅位相誤差を知ることができる．仮定 B)の振幅誤差と位相誤
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差の独立性，および仮定 C)については経験上成り立つと見なして良いことが知られている．

これについては，第 4.5 節において実験で用いた移相器のデータを元に検証を行う．仮定 D)
は，通過特性誤差は十分小さいということを意味しており，これについても妥当な仮定であ

る．仮定 E)は一般的なアレーアンテナで成り立つものであり，REV 法により素子電界振幅位

相を求める際の演算式を特定するための仮定である[4.1]． 
 

4.3.2 アレー合成電力の確率密度分布 

 まず，REV 法により 1 つの素子の励振位相を変化させたときのアレー合成電力の確率密度

分布を導出する． 
 REV 法において，初期状態から素子 m の励振位相を移相器によりΦm,iだけ変化させたとき

のアレー合成電界は式(4.2)で与えられる．ディジタル移相器にビット毎に異なる通過特性誤

差がある場合には励振位相設定毎に素子電界が異なるので，アレー合成電界は次のように表

すことができる． 

)(
,

,1ˆ immm Xj
im

jX
mi ekekE Φ++−=             (4.21) 

ここで，i はディジタル移相器の移相状態を表す番号であり，この移相状態に対応する素子電

界振幅を km,i，励振位相をΦm,iとしている．なお，i=1～N であり，N は 1 つの素子に対し励振

位相を変化させる最大数である．Nb ビットのディジタル移相器を用いるときには通常 N=2Nb

である． 
ディジタル移相器のビット毎に異なる通過特性誤差がある場合には，励振位相を変化させ

たときの素子電界に振幅位相誤差が生じることになるので，次のようにおくことができる． 

)1(, imim kk Δ+→                 (4.22) 

iimim ΔΦ+Φ→Φ ,,                 (4.23) 

ここで，Δi，ΔΦiは，振幅誤差（電界真数），位相誤差（ラジアン）であり，それぞれ仮定 B)
の確率密度分布に従う．式(4.21)の位相基準をずらし，仮定 D)を考慮して式を展開すると次式

を得る． 

{ }HEjGE
e

E
E jrXj

i
i imm

+′++′=≡′
+Φ+

ˆˆ
ˆ

ˆ
)4/( , π             (4.24) 

rE′ˆ ， jE ′ˆ は，素子電界に励振振幅位相誤差がないときのアレー合成電界 iE ′ˆ の実部，虚部であり，

次式となる． 
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)4/sin(ˆ)4/cos(ˆˆ
,, ππ +Φ+++Φ+=′ immjimmrr XEXEE     (4.25) 

)4/cos(ˆ)4/sin(ˆˆ
,, ππ +Φ+++Φ+−=′ immjimmrj XEXEE     (4.26) 

)cos(cos1ˆ
,immmmmr XkXkE Φ++−=                (4.27) 

)sin(sinˆ
,immmmmj XkXkE Φ++−=                 (4.28) 

また変数 G，H は次式で与えられる． 

immim kkG ,2
1

2
1

ΔΦ+Δ=                  (4.29) 

immim kkH ,2
1

2
1

ΔΦ+Δ−=                (4.30) 

したがって，仮定 B)により変数 G，H の確率密度分布はそれぞれ次式で与えられる． 

2

2

2

2
1)( σ

σπ

G

eGP
−

= ，
2

2

2

2
1)( σ

σπ

H

eHP
−

=            (4.31) 

ここで，σ  は次式で与えられる． 

)(
2

22
2

2 Φ+= δσ mk
                  (4.32) 

次に変数 G，H の相関について考える．変数 G，H の積のモーメントを計算すると次のよ

うになる． 

)(
222

][ 22
2

2
2

2
2

Φ+−=⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
ΔΦ+Δ−= δm

i
m

i
m kkk

EGHE         (4.33) 

すなわち，ディジタル移相器の通過振幅誤差による誤差電力平均値と通過位相誤差による誤

差電力平均値の差で表されることがわかる．したがって，仮定 C)より 

0][ ≈GHE                    (4.34) 

となり，変数 G，H には相関がないと近似できる．このとき，変数 G，H の結合確率密度分

布はそれぞれの確率密度分布の積で与えられ，次式となる． 
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2

22

2
22

1),( σ

πσ

HG

eHGP
+

−
=                (4.35) 

さらに，次のような変数を定義する．  

θρ cosˆ =+′ GEr                   (4.36) 

θρ sinˆ =+′ HE j                   (4.37) 

すなわち，変数 ρ は初期状態を基準としたアレー合成電界振幅である．式(4.35)を式(4.36)お
よび式(4.37)で定義される変数ρ，θ に変数変換し，θ に関して積分することにより，アレー

合成電界相対値 ρ の確率密度分布を求めることができる．その結果，アレー合成電界相対値 
ρ の確率密度分布は次のようなライス分布[4.14], [4.15]となる．なお，式の導出の詳細は付録

A.5 を参照のこと． 

{ } [ ]2
,00

2
1

2

,0
2

2)( σρ
σ
ρρ

ρ
σ

i

f
fIeP

i+−
=             (4.38) 

ここで，I0[z]は 0 次の変形ベッセル関数である．f0,i は，素子電界に励振振幅位相誤差のない

理想状態において素子 m の励振位相をΦm,i だけ変化させたときのアレー合成電力であり，式

(4.5)で与えられる．さらに f i =ρ2であるので，初期状態を基準としたアレー合成電力 f iの確

率密度分布を求めると次のようになる．なお，式の導出の詳細は付録 A.5 を参照のこと． 

( )
{ } [ ]2

,00
2

1

2

,02

2
1 σ
σ

σ
ii

ff

i ffIefP
ii +−

=             (4.39) 

式(4.39)および仮定E)よりアレー合成電力の平均値 faverage,iおよび標準偏差 σ f,iは次のように近

似できる[4.16]．なお，式の導出の詳細は付録 A.6 を参照のこと． 

iiaverage ff ,0, ≈                        (4.40) 

iif f ,0
22

, 4σσ ≈                        (4.41) 

ここで，σ  は式(4.32)で与えられる． 
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4.3.3 REV 法による素子電界振幅測定誤差 

 仮定 E)が成り立つとき，アレー合成電力 f iの誤差量 Δ f iと REV 法により測定された素子

電界振幅 kmの誤差量Δkmの間には次の関係がある[4.10]． 

iimim
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i
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c
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Φ⎟⎟
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∂
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∂
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   (4.42) 

2
0,cos21 Γ+ΦΓ+= mP                 (4.43) 

Γ=Q                           (4.44) 

ここで，式(4.42)から式(4.44)中の各変数の定義は第 4.2.1 項記載の REV 法の基本演算式に定

義している． 
 ところで，仮定 B)より，ある励振位相変化量に対応するアレー合成電力の誤差は，これと

は異なる励振位相変化量に対応するアレー合成電力の誤差と相関関係がない．したがって，

第 4.3.2 項の結果よりΔ f iの標準偏差は式(4.41)で与えられるので，REV 法による振幅測定誤

差Δkmの標準偏差σkは次式で与えられる． 
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式(4.5)および式(4.41)より次の関係が成り立つ． 

[ ])cos(24 0,,
2222

, mimmmif YkkY Φ+Φ++= σσ              (4.46) 

ここで，Y は式(4.6)で定義される変数である．式(4.46)を式(4.45)に代入し，付録 A.7 より次式

を得る． 
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(4.47) 

仮定 E)より，Γ<<1，すなわち 1≈r ，さらには 1≈Y と見なせるので，式(4.47)は次のようにな

る． 

Nkm
k 2

2
2 2σσ ≈                       (4.48) 

σ は式(4.32)で与えられるので，REV 法による振幅測定誤差の標準偏差 σk は最終的に次のよ

うになる． 

)(1 222 Φ+= δσ
Nk                   (4.49) 

 

4.3.4 REV 法による素子電界位相測定誤差 

 仮定 E)が成り立つとき，アレー合成電力 f iの誤差量 Δ f iと REV 法により測定された素子

電界位相 Xmの誤差量ΔXmの間には次の関係がある[4.10]． 
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    (4.50) 

Γ+Φ= 0,cos mU                      (4.51) 

0,sin mV Φ=
                        (4.52) 

ここでも互いに異なる励振位相変化に対応したアレー合成電力の間には相関関係がないので，

REV 法による位相測定誤差ΔXmの標準偏差σXは次式で与えられる． 
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式(4.46)を式(4.53)に代入し，付録 A.8 より次式を得る． 
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仮定 E)より，Γ<<1，すなわち 1≈r と見なせるので，式(4.54)は次のようになる． 
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4.3.5 ディジタル移相器による REV 法測定誤差理論のまとめ 

 振幅誤差を真数から dB に，位相誤差をラジアンから度に変換し，計算式をまとめる． REV
法により測定した素子電界の振幅誤差および位相誤差，それぞれの標準偏差は次のようにな

る． 
 

• 素子電界振幅測定誤差の標準偏差 

Nk

22

69.8 Φ+
=

δσ       [dB]          (4.56) 

• 素子電界位相測定誤差の標準偏差 

NX

22180 Φ+
=

δ
π

σ       [deg.]         (4.57) 

以上より，REV 法による振幅測定誤差および位相測定誤差はともに同じ形の式で与えられ，

励振位相を変化させて測定する回数 N が大きくなるにつれ，REV 法による測定誤差が小さく

なることがわかる．このことは直感的にも理解しやすい． 
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4.4 測定系熱雑音による REV 法測定誤差解析理論 

 本節では REV 法の測定誤差要因として測定系熱雑音を取り上げ，それによる REV 法測定

誤差を理論的に明らかにする． 
 

4.4.1 測定系回線設計 

ここで想定する典型的なフェーズドアレーおよび測定系の構成を図 4.5 に示す．ここでは，

供試アンテナ（Antenna Under Test ; AUT）であるフェーズドアレーは受信アンテナとしてい

るが，以下の議論は送信の場合も同様である．また，フェーズドアレーの開口分布は均一分

布（等振幅，等位相）とする．この条件は絶対的に必要な条件ではないが，受信系システム

雑音温度の算出を簡略化できるので[4.17]，ここでは均一分布のフェーズドアレーとする． 
図 4.5 の受信測定系において，各素子アンテナに接続されている低雑音増幅器（Low Noise 

Amplifier ; LNA）に入力される信号電力 peは次式で求められる． 

1fs

etxt
e LL

GGP
p =                           (4.58) 

ここで，Lsはスパンロスであり，その他のパラメータについては図 4.5 中に記載している． 
式(4.58)は各 LNA に入力される信号電力であるので，検波器に入力される 1 素子あたりの

信号電力，すなわちアレー合成後の 1 素子あたりの信号電力を求める．このとき，電力合成

器で合成する際の分配損を考慮する必要がある．M 素子合成の電力合成器の入出力端子間の

S パラメータは電力値で 1/M となるので，電力合成器の各入力端子に入力された電力は出力

端子においてそれぞれ 1/M となる．また，電力合成器でのこれ以外の損失成分（導体損など）

は給電損失 Lf2に含まれると考えることができる．したがって，アレー合成した後の検波器に

入力される 1 素子あたりの信号電力 pe2は次式で求められる． 

21

21
2

ffs

etxt
e LLML

GGGGP
p =                        (4.59) 

また，アレー全体で同相合成された場合に検波器に入力される信号電力 Prx は，式(4.59)の信

号電力を電界加算すればよいので，次式で求められる． 

( )
21

212

2
ffs

etxt
erx LLL

GGGGMP
pMP ==                 (4.60) 

次に熱雑音について考える．図 4.5 の受信測定系において LNA 入力端での等価システム雑

音温度 Tsysは次式で求められる[4.18]．
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図 4.5 フェーズドアレーアンテナおよび REV 法測定系の典型的な構成例 
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ここで，Ta はアンテナ受信雑音温度，T0 は供試アンテナおよび受信機の周囲温度である．そ

の他のパラメータについては図 4.5 中に記載している．以上により，LNA 入力端での等価雑

音電力 pn（平均値）は次式で与えられる． 

BkTp sysn =                            (4.62) 

ここで，k はボルツマン定数(1.38×10-23），B は受信機帯域幅である．次に，アレー合成後の

検波器に入力される雑音電力を考える．式(4.62)で与えられる LNA 入力端での雑音電力は，

信号電力同様に後段の電力合成器により 1/M となるが，M 素子全てが電力加算されることに

なる．したがって，アレー全体として検波器に入力される雑音電力 Pnは次のようになる． 

2

21

2

21

f

sys

f

sys
n L

GBGkT
L
G

M
BGkT

MP =⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
=                (4.63) 

式(4.60)と式(4.63)から，アレーアンテナとしての合成信号の S/N を SNR（電力真数）とす

れば，次式を得ることができる． 

1fssys

etxt

LBLkT
GGMP

SNR =                         (4.64) 

いわゆる回線設計等で考える S/N はアレーアンテナとしての S/N であり，これは式(4.64)で与

えられる． 
一方，式(4.59)と式(4.63)から，アレー合成した後の 1 素子あたりの S/N を SNRe（電力真数）

とすると，次式が求められる． 

1fssys

etxt
e LBMLkT

GGP
SNR =                       (4.65) 

これからわかるように，アレー合成した後の 1 素子あたりの S/N（SNRe）は，アレー合成前

の LNA 入力端での S/N に後段の電力合成器の分配損(1/M）を考慮したものになっている．こ

れは，アレー合成前の 1 素子あたりの受信電力が電力合成器の分配損で小さくなるためであ

る．また，アレー合成した後の 1 素子あたりの S/N（SNRe）は，式(4.64)で与えられるアレー

アンテナとしての S/N（SNR）と比べると，1/M2になっていることに注意する必要がある．  
以上は供試アンテナが受信の場合であるが，供試アンテナが送信の場合には式(4.64)中の M

が送信電力 Pt にかかり，また式(4.65)中の分配損の項(1/M）が送信電力 Pt にかかるものとし

て考えればよい． 
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4.4.2 測定系熱雑音による REV 法の測定誤差 

測定系熱雑音による REV 法の測定誤差を第 4.3 節と同様にして理論的に導出する．熱雑音

を考慮した REV 法測定時のアレー合成電界（電圧）は次式で表すことができる． 

{ }jnjrnr EEjEEE ,, +++=                   (4.66) 

ここで，Er，E j は熱雑音がない場合のアレー合成電界の実部と虚部であり，ここでは波高値

を表すものとする．なお，第 4.3 節では振幅は実効値としているので注意が必要である．ま

た，En,r，En,jはそれぞれの雑音電圧である．この雑音電圧の 2 乗平均値（分散）は，式(4.62)や
式(4.63)のように与えられる[4.18]． 

式(4.66)を初期状態でのアレー合成電界 E0で規格化すると次のようになる． 

{ }HEjGE
E
EE jr +++≡≡ ˆˆˆ

0

                 (4.67) 

0

,

E
E

G rn=                           (4.68) 

0

,

E
E

H in=                           (4.69) 

これより，変数 G，H の標準偏差σ は次式で求められる． 

2
0

2
2

E
En=σ                           (4.70) 

ここで， 2
nE は雑音の平均電力であり，式(4.62)あるいは式(4.63)のように与えられる． 

第 4.3 節では，誤差成分である変数 G，H の標準偏差と，最終的に REV 法で得られる素子

電界の振幅誤差，位相誤差の関係を求めている．それによれば，変数 G，H の標準偏差がσ  で
あるとき，素子電界の振幅誤差標準偏差 σ k ，位相誤差標準偏差σ Xは次式で与えられる． 

Nkm
Xk 2

2
22 2σσσ ==                       (4.71) 

ここで，kmは E0で規格化した素子 m の素子電界振幅である．N は１つの素子に対する REV
法の測定において励振位相を変える回数であり，通常はディジタル移相器の全移相状態数に

なる．つまり，Nbビットのディジタル移相器の場合には，N は次式となる． 

NbN 2=                           (4.72) 
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例えば，5 ビットディジタル移相器の場合 N=32 となる． 
式(4.70)，式(4.71)より熱雑音による REV 法測定誤差は，素子電界の振幅誤差標準偏差 σk ，

位相誤差標準偏差σX の形で次式により求められる． 

NSNRNp
E

NE
E

NkE
E

ee

n

m

n

m

n
Xk

122

2

2

2

2

22
0

2
22 ===== σσ         (4.73) 

式(4.73)から振幅誤差を dB 換算，位相誤差を度に換算すると，それぞれ次式となる． 

NSNRe
k

169.8=σ   [dB]                 (4.74) 

NSNRe
X

1180
π

σ =   [deg.]                (4.75) 

ここで，SNReはアレー合成した後の 1 素子あたりの S/N（電力真数）であり，式(4.65)により

与えられる．いわゆる回線設計等で考える S/N はアレーアンテナとしての S/N であり，これ

は式(4.64)で与えられ，式(4.74)および式(4.75)中の S/N とは異なることに注意する必要がある．

式(4.74)および式(4.75)より，熱雑音による REV 法測定誤差は，アレー合成した後の 1 素子あ

たりの S/N により決定されることがわかる．このことは直感的にも理解しやすい結果である．

例えば，1 素子あたりの受信電力が熱雑音に比べて小さいと，REV 法によるアレー合成電力

の変化が熱雑音に埋もれてしまう．その結果としてコサインカーブが観測できなくなり，該

当する素子電界の測定が困難になることをこれらの式は意味している．また，式(4.74)および

式(4.75)はアレー全体として S/N が取れていても，REV 法測定誤差には無関係であることも意

味している．つまり，REV 法の測定精度を確保するためには，アレーとしての S/N を確保す

るのではなく，素子単体レベルでの S/N を確保する必要がある．例えば，多素子のフェーズ

ドアレーの場合には，アレー合成電力が大きくなり受信機が飽和してしまう場合が想定され

る．このような場合，アレー合成電力を受信機のダイナミックレンジ内に入れるために，送

信電力を下げたり，受信側に減衰器を挿入したりすることは，REV 法の測定精度を劣化させ

ることになるので注意が必要である．このようなケースでは，例えば文献[4.19]で示した位相

調整によりアレー合成電力を下げる方法が有効であると考えられる．この方法によれば各素

子の励振位相の調整のみでアレー合成電力を下げることができるので，各素子電界の測定精

度を維持し，かつアレー合成電力を受信機のダイナミックレンジ内に収めることができる．

但し，文献[4.19]の手法は本質的に素子電界の測定精度を改善するものではないことに注意す

る必要がある．例えば，多素子のフェーズドアレーの場合にはコサインカーブの変化が小さ

くなり，dB 測定値では観測しにくい場合が想定される．この場合，文献[4.19]の手法により

アレー合成電力を下げることにより dB 測定値でコサインカーブを大きく見せても，本質的に

測定精度を改善するものではないので注意が必要である．アレー合成した後の 1 素子あたり

の S/N が同じであれば，dB 測定値でのコサインカーブの大小により測定精度は変化しない． 
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4.4.3 REV 法の測定系回線設計指針 

REV 法の測定の目的はフェーズドアレーのキャリブレーションである．したがって，REV
法による素子電界位相の測定誤差がディジタル移相器の最小移相量よりも小さければ，キャ

リブレーションとしては必要十分な精度が得られることになる．例えば，位相測定誤差の最

大値を式(4.75)の 3 シグマ値とすれば，これがディジタル移相器の最小移相量よりも小さくな

る条件がキャリブレーションとして必要十分な精度となる．この条件は式(4.75)より次式で与

えられる． 

NNSNRe
X 2

2133 πσ <=                        (4.76) 

したがって，1 素子あたりに必要な S/N を dB 表記すると次式を得る． 

bbe NNSNR 34.001.3 ≈−>       [dB]            (4.77) 

これより，例えば 5 ビットのディジタル移相器であればアレー合成した後の 1 素子あたりの

S/N が 15dB 以上，4 ビットのディジタル移相器であればアレー合成した後の 1 素子あたりの

S/N が 12dB 以上あれば，熱雑音の影響はキャリブレーション上ほとんど問題にならないと考

えられる．ここで，4 ビット移相器のほうが必要な S/N が小さくなる結果であるが，これは 4
ビット移相器のほうがより良い測定精度を得られるということではないことに注意する必要

がある．理論式からも明らかなように，測定精度そのものは多ビット移相器のほうが向上す

る．しかしながら，移相器の最小移相量としては低ビット移相器のほうが大きくなり，キャ

リブレーションとして許容される測定誤差も大きくなる．その結果として，低ビット移相器

のほうが必要な S/N という点では小さくても良い結果となる．但し，通常のフェーズドアレ

ー設計と同様に，低ビット移相器の場合には量子化誤差が大きくなるので注意が必要である． 
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4.4.4 トータルの REV 法測定誤差 

REV 法の主な測定誤差要因としては，本節で対象としている熱雑音のほか，第 4.3 節で述

べたディジタル移相器の通過特性誤差もある．実際の測定では，これらの要因が重なりあっ

た測定結果となる．それぞれ独立事象と考えることができるので，トータルの REV 法測定誤

差は次のようになる． 

NNSNRe
k

22169.8 Φ+
+=

δσ   [dB]              (4.78) 

NNSNRe
X

221180 Φ+
+=

δ
π

σ   [deg.]             (4.79) 

ここで，δ はディジタル移相器の通過振幅誤差の標準偏差（電界真値），Φはディジタル移相

器の通過位相誤差の標準偏差（ラジアン）である． 
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4.5 ディジタル移相器の通過特性誤差による REV 法測定誤差の実験に

よる検証 

 

4.5.1 測定系 

 本節では第 4.3 節で導出した理論式を実験により検証する．すなわち，REV 法の測定誤差

要因としてディジタル移相器の通過特性誤差に特化して理論式の検証を行う．測定系のブロ

ック図を図 4.6 に，素子アンテナ配列図を図 4.7 に示す．また，測定周波数は 4.3GHz とし，

これらの測定条件を表 4.1 にまとめる． 
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図 4.6 測定系のブロック図 
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Printed Dipole Antenna

Pickup AntennaGround Plane
0.

46
0

1.25 0  
 

図 4.7 実験で用いたフェーズドアレーアンテナの構成 

 

表 4.1 測定条件 

Frequency 4.3GHz

Number of element antennas 20

Element antenna Printed Dipole

Element arrangement Drawn in Fig.2

Bit number of phase shifter 5 bit

Transmitted amplitude error of
phase shifters 1.81 dB

Transmitted phase error  of
phase shifters 16.1 deg.
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 図 4.7 に示すように，REV 法の測定対象となる素子数は 20 素子であり，同一開口上に 4
つのピックアップアンテナが配列されている．また，各ピックアップアンテナの受信電界は

電力合成器により合成され，受信機（この場合ネットワークアナライザ）に入力される．す

なわち，ここでの測定系は文献[4.6], [4.7]で報告されているフェーズドアレーの自己診断測定

システムを模擬している． 
 また，図 4.6 に示すように REV 法の測定対象となる各素子アンテナには 5 ビットのディジ

タル移相器が接続されている．このディジタル移相器全てのビット毎の通過特性誤差を図 
4.8 のヒストグラムにまとめる．ここで，図 4.8 (a)の横軸は通過振幅誤差（電界真値），図 4.8 
(b)の横軸は通過位相誤差（deg.）を表している．これより，ディジタル移相器の通過振幅誤

差の標準偏差は 1.81dB，通過位相誤差の標準偏差は 16.1 度である．今回の実験では，理論式

検証の観点からこのように全移相器に対し通過振幅位相誤差を測定したが，第 4.3 節で述べ

たように通常のフェーズドアレーではこれらの通過振幅位相誤差は測定するまでもなく既知

のものである．なぜならば，これらの通過振幅位相誤差は，利得，ビーム指向誤差，サイド

ローブレベルなどフェーズドアレー全体としての性能に影響を及ぼすものであるため，設計

値として保証されるべきものであるからである． 
 次に，図 4.8 のヒストグラムから，第 4.3 節で仮定した仮定 B)の通過振幅誤差と通過位相

誤差の独立性，および仮定 C)の検証を行う．図 4.8 の結果から，通過振幅誤差，通過位相誤

差それぞれの 2 次のモーメントを計算すると，それぞれ 28.5，50.3 となる．一方，通過振幅

誤差と通過位相誤差の積のモーメントを計算すると-4.5 となる．すなわち，通過振幅誤差と

通過位相誤差はオーダ的に等しく，かつそれらの相関は一桁小さくなっている．このことよ

り，仮定 B)の通過振幅誤差と通過位相誤差の独立性，および仮定 C)は近似的に成り立ってい

ると見なすことができる． 
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図 4.8 実験で使用したディジタル移相器の通過振幅位相誤差のヒストグラム 
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4.5.2 素子電界の真値の測定 

 REV 法による測定誤差を求めるには真値となる素子電界測定値が必要である．ここでは，

ネットワークアナライザを用いて素子電界値を直接測定した．直接測定は，測定対象以外の

素子の入力端子と移相器を含む分配回路の各出力端子を無反射終端して行った．但し，移相

器はビット毎に異なる誤差を持つため，移相器の全ビット状態に対し同様の測定を行い，複

素数で平均をとった値を素子電界真値とした． 
 

4.5.3 REV 法による測定誤差の評価 

 各素子の初期位相分布を以下の 3 つのケースに設定し，それぞれ REV 法を行い測定した素

子電界値と第 4.5.2 項で測定した素子電界真値との比較を行った． 
Case1：アレー合成電界が最大となる位相分布 
Case2：全移相器を 0 ビットとした位相分布 
Case3：ランダムな位相分布 
Case1 は一度 REV 法により素子電界値を測定し，キャリブレーションした位相分布であり，

Case2 は全移相器の移相状態を 0 度とした位相分布である．このため，Case2 では各素子電界

は必ずしも同相となっていない． 
 Case1 の REV 法による測定誤差を図 4.9 のヒストグラムにより示す．なお，図には導出し

た理論式による標準偏差をもつガウス分布も参考のため記載している．また，各ケースの測

定誤差の標準偏差をまとめ，理論式から予想される測定誤差との比較を表 4.2，表 4.3 に示

す．表中の初期合成電力は上記位相分布を設定したときのアレー合成電力値であり，ネット

ワークアナライザを直結したときを 0dB とした相対値である．なお，位相分布によりアレー

合成電力が大きく異なっているのは，測定系がフェーズドアレーの自己診断システムを模擬

しているためである．すなわち，各素子電界は素子とピックアップアンテナの距離にしたが

い大きく変動しており，Case2 あるいは Case3 の状態では共相状態から大きくずれている． 
図 4.9 より，誤差測定値のヒストグラムは確率密度分布理論値から全体的に平行移動した

形となっているが，標準偏差に関しては測定値と理論値は良く対応していることがわかる．

フェーズドアレーのキャリブレーション精度の観点からすれば標準偏差がむしろ問題である

ため，理論式は REV 法の測定精度を見積もるのに有効であるといえる．また，Case1 から Case3
になるにしたがい，理論値と測定値の差は大きくなっている．この原因は，理論式導出時に

仮定 E)による近似をしていること，アレー合成電力に対して受信機雑音が大きくなったこと

などが考えられる．現在ではこれらの切り分けができていないが，今後詳細な検討が必要で

ある．各素子に接続された 5 ビット移相器を 3 ビットあるいは 4 ビット移相器と見なし，Case1
の位相分布で同様な測定を行った結果を図 4.10 に示す．図 4.10 の横軸は，移相器のビット

数であり，縦軸は REV 法による測定誤差の標準偏差である．理論式で予想された通り，移相

器のビット数が小さくなるにつれ測定誤差が大きくなり，理論値と測定値は良く対応するこ

とがわかる． 
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(b)  Phase error 

図 4.9  REV 法による素子電界振幅位相測定誤差のヒストグラム 
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図 4.10 ディジタル移相器のビット数による REV 法測定誤差の変化 

 

表 4.2  REV 法による素子電界振幅測定誤差 

Calculated Measured

Case1 -21.8 0.54 0.60
Case2 -34.2 0.54 0.72

Case3 -36.7 0.54 1.16

Initial Array
Power [dB]Case

Standard Deviation of Amplitude Error  [dB]

 

 

表 4.3  REV 法による素子電界位相測定誤差 

Calculated Measured

Case1 -21.8 3.54 3.27
Case2 -34.2 3.54 5.79

Case3 -36.7 3.54 5.53

Standard Deviation of Phase Error  [deg.]
Case Initial Array

Power [dB]
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4.6 測定系熱雑音による REV 法測定誤差の実験による検証 

4.6.1 アンテナおよび測定系の構成 

 本節では第 4.4 節で導出した理論式を実験により検証する．すなわち，REV 法の測定誤差

要因として測定系熱雑音に特化して理論式の検証を行う．実験に用いたフェーズドアレー（本

節では供試アンテナと称する）開口面の構成を図 4.11 に示す．同図に示すように供試アンテ

ナは 48 素子のフェーズドアレーであり，各素子には 5 ビットのディジタル移相器が接続され

ている．各素子アンテナは 4 素子のマイクロストリップアレーである． 
 

 
 

図 4.11 実験で用いたフェーズドアレーアンテナ開口面の構成 
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この供試アンテナを用いて REV 測定を行う測定系構成図を図 4.12 に示す．REV 法による

測定は，遠方界にある対向アンテナから送信し，供試アンテナを受信とする場合について実

施した．遠方界は図 4.12 に示すようなコンパクトレンジ測定系により模擬した．図中の可変

減衰器（VATT）は測定系の S/N を変化させるために設けられており，ATT=0～70dB まで変

化させて REV 法の測定を行った．以上の測定条件を表 4.4 にまとめる． 
 
 

 

図 4.12  REV 法の測定系構成図 

 

表 4.4 測定条件 
Frequency 9.65GHz 
Aperture Size 422.4mm X 316.8mm 
Number of Elements 48 
Bit Number of Digital Phase 
Shifter 

5bit 

Variable Range of Attenuator 0～70dB 
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4.6.2 ディジタル移相器の通過特性誤差 

 第 4.1 節で述べたように，REV 法の主な測定誤差要因としては本節で対象としている測定

系熱雑音のほか，ディジタル移相器の通過特性誤差がある．実際の測定ではこれらの要因が

重なりあった測定結果となるので，熱雑音による REV 法測定誤差を評価して理論の妥当性を

検証するためには，ディジタル移相器の通過特性誤差を事前に把握しておく必要がある．今

回測定で用いたディジタル移相器の通過特性測定結果から，振幅誤差および位相誤差をヒス

トグラムの形でまとめると図 4.13 のようになる．図 4.13 (a)の横軸は振幅誤差（電界真値）

であり，縦軸は横軸の誤差に対応する状態の数である．図 4.13(b)の横軸は位相誤差であり，

縦軸は横軸の誤差に対応する状態の数である．これより，振幅誤差，位相誤差ともほぼガウ

ス分布に近くなっていることがわかる．これらの測定結果からそれぞれの標準偏差を求める

と，振幅誤差の標準偏差は 0.4dB，位相誤差の標準偏差は 5.4 度となる．この測定結果を元に

ディジタル移相器の通過特性誤差による REV 法測定誤差を第 4.3 節記載の理論式により見積

もると振幅誤差標準偏差が 0.16dB，位相誤差標準偏差が 1.06 度となる．このため，ここでの

実験ではディジタル移相器の通過特性誤差による REV 法測定誤差は十分小さいと考えられ

る． 
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(b)  Phase Error 

図 4.13 ディジタル移相器の通過振幅・位相誤差のヒストグラム 
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4.6.3 REV 法コサインカーブ測定結果 

図 4.11 記載の素子番号 1 のアンテナ素子に対して REV 法を行った場合のアレーアンテナ

としての受信電力の変化，すなわちコサインカーブの測定結果を図 4.14 に示す．図において，

縦軸は送信アンテナ側のリファレンス信号を基準とした相対電力値である．また，図では送

信側可変減衰器の減衰量（ATT）をパラメータとしている．なお，実際の測定では送信側可

変減衰器の減衰量を大きくするとコサインカーブの絶対レベルは低下することになるが，図 
4.14 では各ケースのコサインカーブを比較するために，この減衰量を差し引いて表記してい

る．これにより，ATT=0dB のコサインカーブと他のケースが比較できるようにしている． 
図 4.14 から，送信側可変減衰器の減衰量を大きくする，すなわち測定系の S/N を劣化させ

ると，コサインカーブが乱れてくる様子がわかる．このようにコサインカーブが雑音電力に

より乱れることで，REV 法の測定誤差が大きくなることが定性的にもわかる． 
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図 4.14 REV 測定時のコサインカーブ測定結果（素子番号１） 
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4.6.4 素子電界測定結果 

 次項では測定系の S/N を変化させたときの REV 法測定誤差の評価を行うが，このためには

各素子電界の真値が必要である．本節での供試アンテナ構成では，送信アンテナと受信アン

テナの距離が離れているため，ベクトルネットワークアナライザ等により各素子電界を精度

よく直接測定することが困難であった．このため，本測定系において S/N が最大となる条件

の素子電界測定値を真値とすることを考える． 
送信側可変減衰器の減衰量（ATT）を 0dB，すなわち本測定系において S/N が最大となる

条件において REV 法で測定した素子電界振幅測定結果を図 4.15 に示す．図の縦軸は送信ア

ンテナ側のリファレンス信号を基準とした相対電力値であり，振幅の基準は図 4.14 と同一で

ある．また同図には別途測定した平均雑音電力も併記している．これからわかるように，い

ずれのケースでも S/N が最大となる条件では，各素子電界の S/N は 45dB 以上確保できてい

ることがわかる．このため，本測定系において S/N が最大となる条件では熱雑音による測定

誤差は無視できると考えられる．また，第 4.6.2 項で述べたように，ディジタル移相器の通過

特性誤差による測定誤差は十分小さいと考えられる．したがって，ここでは図 4.15 に示す

S/Nが最大となる条件下での素子電界測定値を真値とみなすことは妥当であると考えられる． 
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図 4.15  S/N 最大条件での REV 法による素子電界振幅測定結果 
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 次に，送信側可変減衰器の減衰量を大きくしていった場合の素子電界測定結果を図 4.16 に

示す．なお，各図の素子電界測定結果は，本来 REV 法により測定可能な初期アレー合成電界

からの相対値である．このため，図 4.15 に示す素子電界振幅測定結果とは基準が異なること

に注意が必要である．また，パラメータとして，送信側可変減衰器の減衰量を取っている．

これからわかるように，送信側可変減衰器の減衰量を大きくする，すなわち測定系の S/N を

劣化させると得られる素子電界の誤差が大きくなることがわかる． 
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(b)  Phase Error 

図 4.16 測定系の S/N を変化させたときの REV 法による素子電界測定結果 
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4.6.5 REV 法測定誤差の理論値との比較 

送信側可変減衰器の減衰量を変化，すなわち測定系の S/N を変化させて REV 法により求め

た素子電界測定結果と第 4.6.4 項で示した真値を比較した．その結果を元に，アレー合成した

後の 1 素子あたりの S/N と REV 法による測定誤差の関係を評価した．例えば，アレー合成し

た後の 1 素子あたりの S/N=-1dB となる場合の REV 法による振幅測定誤差および位相測定誤

差のヒストグラムを図 4.17 に示す．図 4.17 (a)の横軸は振幅誤差（電界真値）であり，縦軸

は横軸の誤差に対応する状態の数である．図 4.17(b)の横軸は位相誤差であり，縦軸は横軸の

誤差に対応する状態の数である．これより，振幅誤差，位相誤差ともガウス分布に類似して

いるが，多少異なる分布になっているようにも見える．本論文での理論検討では REV 法の測

定誤差の標準偏差を求めているが，この確率密度分布までは導出していない．REV 法により

得られた素子電界の確率密度分布を理論的に導出して図 4.17 のヒストグラムと比較検討す

ることは今後の検討課題である． 
アレー合成した後の 1 素子あたりの S/N と REV 法による測定誤差の標準偏差の関係を図 

4.18 に示す．図において，横軸はアレー合成した後の 1 素子あたりの素子電界の S/N であり，

第 4.6.4 項記載の素子電界真値，雑音電力測定値および送信側可変減衰器の減衰量から求めた

値である．縦軸は素子電界真値との誤差である．また，同図には第 4.4 節で述べた測定誤差

解析理論から得られた標準偏差を理論値として示している．図より測定値と理論値は良く対

応しており，S/N=-6dB 以上であれば両者は振幅 0.6dB 以下，位相 3.5 度以下で一致している．

しかし，S/N= -10dB 以下では，両者は最大で振幅 4.9dB，位相 14.3 度の誤差が発生しており，

測定値と理論値の対応は劣化している．S/N が低い場合に測定値と理論値の誤差が大きくな

る原因としては，第 4.3 節および第 4.4 節で示した理論式の導出過程において，各素子電界は

誤差に対して十分大きい，すなわちここでは熱雑音に対して十分大きいとの仮定を行ってい

るためである．但し，理論式を提供する目的は，第 4.4.3 項で述べたように REV 法において

十分な測定精度を得るための回線設計の指針を与えることである．このため，S/N=-6dB 以上

で上記のような一致度が得られていることを考慮すると，導出した理論式は REV 法の測定系

回線設計において十分有効であると考えられる． 
 



 106

0

2

4

6

8

10

12

14

0.2 0.4 0.6 0.8 1.0 1.2 1.4 1.6 1.8

Nomalized Amplitude Error

N
um

be
r o

f S
ta

te
s

 

(a) Amplitude Error 

0

2

4

6

8

10

12

14

-40.0 -20.0 0.0 20.0 40.0

Phase Error  [deg.]

N
um

be
r o

f S
ta

te
s

 
(b)  Phase Error 

図 4.17  REV 法による測定誤差のヒストグラム（S/N=-1dB） 
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図 4.18 アレー合成した後の１素子あたりの S/N と REV 法による        

素子電界推定誤差の関係 
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4.7 結言 

REV 法の測定精度を理論的に検討した．最初にディジタル移相器の通過特性誤差と REV
法測定誤差の関係を理論的に明らかにした．得られた理論式は非常に簡潔な形で表されてお

り，直感的にも理解しやすいものとなっている．次に，上記理論を拡張し，測定系熱雑音と

REV 法測定誤差の関係を理論的に明らかにした．さらに，導出した理論に基づき REV 法を

行う測定系の回線設計指針を示した．例えば，供試アンテナのディジタル移相器が 5 ビット

の場合，アレー合成した後の１素子あたりの受信信号の S/N が 15dB 以上であれば，REV 法

でキャリブレーションをする上で測定系熱雑音による測定誤差の問題が発生することはない

ことが明らかになった．いずれの理論も実験によりその有効性を確認した． 
以上により，フェーズドアレー設計時において所望の素子電界測定精度を実現するために

必要なディジタル移相器および測定系の設計指針が明確になった．従来はこのような設計指

針が明確になっていなかったため，この設計指針により高精度なキャリブレーションを実現

できるようになる． 
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5. 複数素子に対する高速素子電界測定法 

       

5.1 序言 

 従来の衛星搭載用フェーズドアレーでは，製造最終段階の地上試験において素子電界が測

定され，キャリブレーションが行われるのが一般的である．しかし，衛星軌道上では熱環境

の変化に伴うアンテナ性能の劣化が発生する．このため，衛星軌道上での各素子の素子電界

の変化を定期的に測定してキャリブレーションすれば，この特性変化を逐次補正していくこ

とが可能になり，従来よりも高精度なアンテナビーム形成が可能になる．しかし，このよう

な定期的なキャリブレーションはシステムの運用停止につながるため，キャリブレーション

時間，すなわち素子電界測定時間の短縮が実用上大きな課題である．第 4 章で述べた REV 法

[5.1]では素子電界測定をするために１素子毎に 360 度の位相変化が必要であり，多素子のフ

ェーズドアレーでは測定時間が膨大なものとなる．この測定時間は素子数に比例するが，例

えば数十分～数時間かかるものと予想される．したがって，衛星運用中でのキャリブレーシ

ョンを実現するためには，高速な素子電界測定法が必要とされている． 
 REV 法と同じくアレー状態での素子電界を測定することを目的として，従来さまざまな測

定法が提案されている[5.2]－[5.6]．これらの測定法の中で，REV 法に比べて測定時間を短縮

できるものとして，例えば文献[5.3]－[5.6]の測定法を挙げることができる．文献[5.3]で提案

されている"Toggled Method"は，素子の励振位相を 0 度および 180 度としたときのアレー合成

電界測定値の差分から素子電界を推定するものである．文献[5.4]で提案されている MEP 法

（the multi-element phase-toggle method）は，複数個の素子の励振位相を互いに異なる周期で変

化させ，そのときのアレー合成電界の変化を複素フーリエ級数展開して素子電界を推定する

ものである．また，文献[5.5]や[5.6]で提案されている測定法は，直交符号による励振位相変

化を複数の素子に対して与え，そのときのアレー合成電界の変化と上記直交符号の相関をと

ることにより素子電界を推定するものである．いずれも REV 法に比べ測定時間を短縮できる

と期待できるが，アレー合成電界の振幅測定だけでなく位相測定も必要である．このため，

高精度な位相測定が困難な衛星軌道上でのキャリブレーションには必ずしも適用できない問

題があった．また，従来の研究では測定方法のアルゴリズムの検証が主な目的となっており，

測定精度に関する検討がほとんどなされていない問題があった．特に，上記のように測定時

間を短縮する測定方法に関しては，測定の高速化により測定精度の劣化が懸念されるが，そ

れについての議論は全くなかった． 
 本論文では，フェーズドアレーの各素子電界を測定する新しい測定法を提案する[5.7]．提

案測定法では，第１ステップとして複数の素子の励振位相を互いに異なる周期で変化させ，

そのときのアレー合成電力の変化を測定する．この測定手順は文献[5.4]で提案されている

MEP 法に似ているが，提案測定法ではアレー合成電力の振幅測定のみが必要であり，位相測



 112

定が不要であることが大きく異なる．次に，このアレー合成電力の変化について高次の項ま

で含めたフーリエ級数展開を行い，その結果を演算処理することにより，従来の REV 法と同

じ数学的表現に帰着させる．これにより，従来の REV 法と同じ計算式により各素子電界の振

幅および位相を求めることができる．これから分かるように，提案測定法は従来の REV 法の

拡張版と呼べるものであるが，一つの測定結果から複数素子の素子電界を同時に求めること

が可能であるため，従来の REV 法で課題であった測定時間を大幅に短縮することが可能であ

る．例えば，各素子に接続されるディジタル移相器のビット数が 5 ビットの場合には最大 1/3
まで測定時間を短縮可能である．また，従来の REV 法と同様にアレー合成電力の振幅測定の

みで各素子電界の振幅および位相を求めることができるので，高精度な位相測定が困難な衛

星軌道上でのキャリブレーションに対しても適用可能であると考えられる． 
 しかしながら，提案する測定法では測定時間短縮の代償として測定精度の劣化が懸念され

る．本論文では提案測定法の測定精度を確率解析理論により明らかにする．これにより，従

来の REV 法との測定精度の差異が明らかになるだけでなく，要求される測定精度に対し同時

に測定できる素子数の限界値が明らかになる． 
 以下，第 5.2 節では測定法の提案を行い，測定原理を説明する．第 5.3 節では提案測定法の

測定誤差解析理論の導出を行う．第 5.4 節では，提案した測定法および測定誤差解析理論を

実験により検証した結果を述べる． 
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5.2 測定理論 

5.2.1 測定原理 

 提案する測定法では，複数個の素子の励振位相を同時に変化させたときのアレー合成電力

の変化を測定する．このため，複数個の素子に対し励振位相を変化させたときのアレー合成

電力の表現式を最初に求める．提案測定法で測定するときの典型的なアンテナ構成図を図 
5.1 に示し，各素子の電界ベクトルおよび合成電界ベクトルの様子を図 5.2 に示す．ここで，

初期状態，すなわち励振位相を変化させる前のアレー合成電界の振幅，位相をそれぞれ 0E ，

0φ とし，素子 m の素子電界の振幅，位相をそれぞれ mE ， mφ としている． 

 
 

 

 

図 5.1 提案測定法でのフェーズドアレー測定環境 
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図 5.2 素子電界ベクトルとアレー合成電界ベクトルの関係 

 
 この初期状態から，M 個の素子の励振位相を同時に変化させたときのアレー合成電界を考

える．各素子の励振位相の変化量を素子 m (m=1~M)に対しΦm,i で表すと，励振位相の変化後

のアレー合成電界 Eiは次式で与えられる． 
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ここで，i は提案測定法により順次位相を変化させる番号を表しており，これに対応する各素

子の励振位相をΦm,i(m=1~M)としている．なお，従来の REV 法によるアレー合成電界の式(4.1)
が 1 つの素子の励振位相のみを変化させた式であるのに対し，式(5.1)は M 個の素子に対して

同時に励振位相を変化させていることを表している． 
 式(5.1)の両辺を初期アレー合成電界で割ると次式を得る． 
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ここで，km，Xmは，それぞれ初期アレー合成電界を基準とした，素子 m の素子電界の相対振

幅，相対位相であり，次式で与えられる． 

0E
E

k m
m =                     (5.3) 

0φφ −= mmX                   (5.4) 

 式(5.2)より，初期アレー合成電力を基準としたアレー合成電力 f i は次のように表すことが

できる． 
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ここで，m と m' で与えられる項と m' と m で与えられる項が等しいことに注意すると，式(5.5)
は次のように表すことができる． 
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式(5.6)において， mmXC ′ ， mmXS ′ ， mC ， mS は係数であり，アレー合成電力の変化をフーリ

エ級数展開することにより求めることができる．これらの係数の導出については後述する． 
 ここで，素子電界を求めたい素子を m=n で表し，m=n 以外の素子についてΦm,i =0 とすると，

式(5.6)は次のようになる． 
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ここで，∑′ は m=n 以外に対して和をとることを表している． 

 式(5.7)は，m=n 以外の素子についてΦm,i =0 としたときのアレー合成電力の変化を表してい

る．つまり従来の REV 法を行ったときのアレー合成電力の変化を表している．一方，従来の

REV 法を行ったときのアレー合成電力は，第 4 章記載のα，s，c を用いると次のように表す

ことができる． 
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                 (5.8) 

したがって，以下のように変数を置き換えることにより，第 4 章記載の従来の REV 法演算式

を用いて素子 n の素子電界を求めることができる． 
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すなわち，素子 n の素子電界は次式で求めることができる． 
 

(A) 解１ 

素子電界振幅：    
2

0,cos21 Γ+ΦΓ+
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 117

(B) 解２ 

素子電界振幅：    
2
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素子電界位相：    
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ここで， 
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以上が提案する測定法の原理である．測定原理から明らかなように，提案測定法は従来の

REV 法の拡張版と呼べるものであるが，一つの測定結果から複数素子の素子電界を同時に求

めることが可能であり，測定時間の大幅な短縮が期待できる．但し，ここで以下のことに注

意しなければならない．提案測定法では M 個の素子の励振位相を異なる位相間隔で同時に変

化させたときのアレー合成電力の変化を測定する．このため，アレー合成電力の測定回数は

従来の REV 法に比べると 1/M になる．しかし，各素子の励振位相を変化させるトータルの回

数は，提案測定法と従来の REV 法では同じ回数となる．このため，各素子の励振位相を変化

させる時間がアレー合成電力の測定時間よりも長いと，提案測定法による測定時間の短縮は

期待できない．しかし，励振位相を変化させる時間は，アレー合成電力の測定時間と比べる

と極めて短いのが一般的である．理由は，各素子の励振位相の設定は並列処理により行うこ

とが可能であるが，アレー合成電力の測定は順次行うしかないためである．典型的なフェー

ズドアレーの例では，励振位相の設定時間がμs のオーダであるのに対し，アレー合成電力の

測定時間は ms のオーダである．したがって，フェーズドアレーの測定においてはアレー合成

電力の測定時間が支配的であり，提案する測定法により測定時間はほぼ 1/M になる． 
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5.2.2 フーリエ係数の求め方 

 提案測定法において励振位相を変化させる手段としてディジタル移相器を用いる場合には，

素子 m (m=1~M)の位相変化量Φm,iは次のように表すことができる． 

φΔ=Φ mim li,                   (5.19) 

ここで，lmは適当な整数，Δφ はディジタル移相器の最小移相量である．したがって，素子 m 
(m=1~M)の励振位相は lmΔφ の間隔で変化させることになる．式(5.19)を式(5.7)に代入すると

次のようになる． 
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これより，アレー合成電力は φΔcos および φΔsin を基本波としたとき， ml 倍の高調波（lm：

整数，m=1～M）， )( mm ll ′− 倍の高調波（lm，lm'：整数，m,m' =1～M）の和で表されることが

わかる．したがって，各素子の励振位相を式(5.19)のように変化させていき，そのときのアレ

ー合成電力の変化をフーリエ級数展開することにより，式(5.6)の係数 mmXC ′ ， mmXS ′ ， mC ，

mS を求めることができる．例えば，各素子 m（m=1～M）の励振位相を lmΔφ の間隔で同時に

変化させていき，そのときのアレー合成電力の変化が図 5.3 のようになったとすると，係数

XCmm'，XSmm'，Cm，Smおよび A は次式で求めることができる． 

( ){ }∑
=

′′ Δ−=
N

i

mmimm llif
N

XC
1

cos2 φ             (5.21) 

( ){ }∑
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′′ Δ−=
N
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mmimm llif
N
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1

sin2 φ             (5.22) 

{ }∑
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Δ=
N

i

mim lif
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C
1

cos2 φ                 (5.23) 

{ }∑
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Δ=
N

i

mim lif
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S
1

sin2 φ                 (5.24) 
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∑
=

=
N

i

ifN
A

1

1
                     (5.25) 

ここで，N は素子の励振位相を変化させアレー合成電力を測定する回数であり，通常の測定

では移相器の全移相状態数（=2 ビット数）である．例えば，5 ビットディジタル移相器の場合は，

N=32 である．また，fi は，素子 m（m=1～M）の励振位相を φΔmli だけ変化させたときのア

レー合成電力測定値である． 
 

Number of Phase Shifts  i

N Points

P
ow

er
   

 f i

Measured Array Power

 

図 5.3 提案する測定法によるアレー合成電力変化の例 

 

5.2.3 各素子位相変化量の選択方法 

 提案する測定法では，各素子の位相変化量を独立に決めることはできない． 
第 5.2.2 項で述べたように，各素子の位相を式(5.19)の間隔で変化させていったときのアレ

ー合成電力の変化は， ml 倍の高調波（lm：整数，m=1～M）， )( mm ll ′− 倍の高調波（lm，lm'：

整数，m,m' =1～M）の和で表されることがわかる．したがって，各素子からの寄与を完全に

分離するためには，これらの高調波成分が互いに直交している必要がある． 
 また，第 4 章で述べたように，測定誤差を確率的な観点から考えると，移相器の全ての移

相状態に対する測定を行ったほうが測定誤差を低減することができる．すなわち，ディジタ

ル移相器の全移相状態数と上記 lmとが互いに素になっている必要がある． 
 提案測定法を用いて精度良く測定を行うためには，以上の 2 つの条件を満たす必要がある．

以下に，lmの選び方を具体的に示す． 
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 5 ビットディジタル移相器を用いた場合，同時に測定できるのは 3 素子までである．この

とき，lm=1，3，7 あるいは lm=1，5，7 とする必要がある．例えば lm=1，5，7 としたときに必

要となるフーリエ級数の高調波成分を表 5.1 にまとめる．この場合のフーリエ級数は 1 倍，5
倍，7 倍の高調波成分だけでなく，2 倍，4 倍，6 倍の高調波成分も求める必要がある． 
 4 ビットディジタル移相器を用いた場合，同時に測定できるのは 2 素子までである．この

とき，lm=1，3 あるいは lm=1，5 とする必要がある．例えば lm=1，5 としたときに必要となる

フーリエ級数の高調波成分を表 5.2 にまとめる．この場合のフーリエ級数は 1 倍，5 倍の高

調波成分だけでなく，4 倍の高調波成分も求める必要がある． 
 
 

表 5.1 5 ビットディジタル移相器を用いたフーリエ級数の例 

m m' l m l m' l m  - l m'

1 N/A 1 N/A N/A
2 1 5 1 4

1 1 6
2 5 2

3 7
 

 
 

表 5.2 4 ビットディジタル移相器を用いたフーリエ級数の例 

m m' l m l m' l m  - l m'

1 N/A 1 N/A N/A
2 1 5 1 4  
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5.3 測定誤差解析理論 

 誤差のない理想的な場合には，第 5.2 節で提案した測定法により各素子の素子電界を完全

な形で求めることができる．しかしながら，第 4 章で述べたように，各素子の励振位相を変

化させる手段であるディジタル移相器の通過特性にはビット毎に異なる振幅位相誤差がある．

このようなディジタル移相器の通過特性誤差は，最終的に得られる素子電界の測定誤差につ

ながるため，その関係を明らかにする必要がある．第 4 章において従来の REV 法の測定誤差

を理論的に導いたので，同様の手法を用いることにより提案測定法の測定誤差を理論的に明

らかにする． 
 

5.3.1 前提条件 

 ここでは測定系熱雑音による測定誤差は無視し，提案測定法の本質的な測定誤差要因であ

るディジタル移相器の通過特性誤差を対象とする．解析理論導出にあたり以下の仮定を行う．

これらの仮定は第 4 章と同じであり，その根拠については第 4 章を参照されたい． 
 

A) 各素子に接続されているディジタル移相器の通過振幅位相誤差は標準偏差の形で既

知である． 
B) 各素子に接続されているディジタル移相器の通過振幅誤差および通過位相誤差は互

いに独立なガウス分布にしたがい，その平均は 0，標準偏差は以下とする． 
    振幅標準偏差：8.69δ [dB] 
    位相標準偏差：  Φ [rad.] 
C) ディジタル移相器の通過振幅誤差の標準偏差と通過位相誤差の標準偏差はオーダ的

に概ね等しい． 
D) アレー合成電界は，ディジタル移相器の通過振幅位相誤差による誤差電界よりも十

分大きい． 
E) アレー合成電界は各素子電界よりも十分大きい． 
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5.3.2 各素子励振振幅位相誤差と合成電力誤差の関係－確率密度分布の導出－ 

 第 5.2 節と同じように，提案測定法の原理に従って，初期状態から M 個の素子の励振位相

を同時に変化させたときのアレー合成電界を考える．各素子の励振位相の変化量を，素子 m 

(m=1～M)に対しΦm,i（ =ilmΔφ ）とすると，アレー合成電界の相対値 iÊ は式(5.2)より次式で

与えられる． 
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sincoscossinsin1

sinsincoscoscos1

1ˆ ,

   (5.26) 

ここで，i は提案測定法により順次位相を変化させる番号を表している．また，これに対応す

る各素子の素子電界振幅を km,iとして表している． 
 各素子の励振位相を変化させた際の素子電界に振幅および位相誤差が生じた場合を考える

と，式(5.26)の km,i，Φm,iを次のように置くことができる． 

)1(, imim kk Δ+→                  (5.27) 

iimim ΔΦ+Φ→Φ ,,                  (5.28) 

ここで，Δi，ΔΦm,i はそれぞれ振幅誤差（電界真数），位相誤差（ラジアン）である．仮定 B)
により，Δi，ΔΦm,i は互いに独立なガウス分布にしたがい，その平均は 0，標準偏差はそれぞ

れδ，Φで与えられる． 
 式(5.27)および式(5.28)を式(5.26)に代入し，誤差は小さいのものとして 1 次の項まで考慮す

ると，式(5.26)は次式で表すことができる． 

{ } { }HEjGEE jri +++≈ ˆˆˆ                    (5.29) 

但し 

{ }∑
=

Φ++−+=
M

m

immmmmr XkXkE
1

, )cos(cos1ˆ          (5.30) 
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{ }∑
=

Φ+ΔΦ−Φ+Δ=
M

m

immimmimmim XkXkG
1

,,, )sin()cos(     (5.31) 

{ }∑
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Φ++−=
M
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immmmmj XkXkE
1

, )sin(sinˆ            (5.32) 

{ }∑
=

Φ+ΔΦ+Φ+Δ=
M

m

immimmimmim XkXkH
1

,,, )cos()sin(     (5.33) 

ここで， rÊ ， jÊ は，それぞれ誤差のないときのアレー合成電界の実部，虚部である． 

 次に変数 G，H の確率密度分布を考える．上記したように，振幅誤差Δiは平均 0，標準偏差

δ のガウス分布に従う．また，位相誤差ΔΦm,iは平均 0，標準偏差Φのガウス分布に従う．した

がって，変数 G および変数 H も，平均 0 のガウス分布に従う．さらに，両者の標準偏差をそ

れぞれ 1σ ， 2σ とすると，これらは，式(5.31)および式(5.33)より次式で与えられる． 

{ }∑
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2222

2 )(cos)(sinδσ      (5.35) 

これらの式はさらに次のように変形できる． 
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仮定 C）より両者の標準偏差は等しくなり次のようになる． 

2
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22
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2
1 2

σδσσ ≡
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≈≈ ∑
=

M

m

mk             (5.38) 

したがって，変数 G，H の確率密度分布 )(GP ， )(HP は次のようになる． 
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 次に変数 G，H の相関について考える．まず，変数 G，H の積を計算すると次のようにな

る． 
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したがって，変数 G，H の積のモーメントは仮定 C）を考慮すると次のようになる． 
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すなわち，変数 G，H には相関がないものと見なすことができる． 
 以上のように，変数 G，H に相関がないとき，変数 G，H の結合確率密度分布 ),( HGP は，

それぞれの確率密度分布の積で与えられる．したがって，アレー合成電力 f iの確率密度分布

は，第 4.3.2 項と同様に次のようになる． 

{ } [ ]2
,00

2
1

2

,02

2
1)( σ
σ

σ
ii

ff

i ffIefP
i+−

=             (5.43) 

アレー合成電力の平均値 faverage,iおよび標準偏差 σ f,i も同様に次のようになる． 
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iiaverage ff ,0, ≈                    (5.44) 

iif f ,0
22

, 4σσ ≈                    (5.45) 

ここで，f0,iは式(5.5)で与えられ，σ  は式(5.38)で与えられる．  
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5.3.3 提案測定法による素子電界振幅測定誤差 

 第 5.3.2 項において，素子電界の振幅位相誤差とアレー合成電力の誤差の関係を確率理論に

より明らかにした．ここでは，このアレー合成電力の誤差から，提案測定法による素子電界

振幅測定誤差を理論的に明らかにする． 
 仮定 E)により，素子 n の素子電界振幅 knは次式で得ることができる． 

2
0,cos21 Γ+ΦΓ+

Γ
=

n

nk                (5.46) 

ここで， 

2
0,cos21 Γ+ΦΓ+= nP                (5.47) 

Γ=Q                         (5.48) 

とおくと，素子電界振幅の微小変化量Δknは，第 4 章同様に次式で与えられる． 
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ここで，Δfiは素子 m (m=1～M)の励振位相をΦm,i（ =ilmΔφ ）に変化させたときのアレー合成

電力の誤差を表し，この標準偏差は式(5.45)で与えられる． 
 式(5.9)から式(5.11)および式(5.21)から式(5.25)から次の関係式を導くことができる． 
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これらを式(5.49)に代入すると次式を得る． 
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 素子 m (m=1～M)の励振位相を変化させたときのアレー合成電力の誤差には相関がないと

考えることができるので，提案測定法による素子電界振幅測定誤差の標準偏差 kσ は，式(5.53)

より次式で求めることができる． 

2

2

,,

1

,

,,

1

,

1

,

1

,,

1

42
2

)sin(sin

)cos(cos

cos2)cos(211

fimin

M

m

in

imin

M

m

in

N

i

im

M

m

imim

M

mm

M

m
n

k

s
QP

s
PQ

c
QP

c
PQ

QPPQ
Pk

σ

αα
σ

⎥
⎥

⎦

⎤

⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

Φ−Φ+Φ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
∂
∂

+
∂
∂

−+

⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

Φ−Φ+Φ⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
∂
∂

+
∂
∂

−+

⎢
⎢

⎣

⎡

⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

Φ+Φ−Φ+⎟⎟
⎠

⎞
⎜⎜
⎝

⎛
∂
∂

+
∂
∂

−=

∑′

∑′

∑ ∑′∑′∑′

=

=

= =

′

>′=

(5.54) 

ここで，以下の関係がある． 
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以上の関係式に留意し，式(5.54)中のσ  f, iが式(5.45)で与えられることを考えると，式(5.54)は
次のようになる． 
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  (5.59) 

ここで，仮定 E)により 1<<Γ ，すなわち 1≈r とみなすと付録 A.9 より次式を得る． 
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式(5.60)から式(5.62)の関係式を用いると，式(5.59)は次のようになる． 

⎥
⎥

⎦

⎤Φ

⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

−+−

Φ

⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

−−+

⎢
⎢

⎣

⎡

⎪⎭

⎪
⎬
⎫

⎪⎩

⎪
⎨
⎧

+−−+≈

′

=

′′

=′

′

=

′′

=′

=== =′

′′

∑∑′
∑∑′

∑∑∑∑

N
XXkXk

N
XXkXk

N
MkXkXXkk

k
Y

n
mmm

M

m

mm

M

m

n
mmm

M

m

mm

M

m

M

m

m

M

m

mm

M

m

M

m

mmmm
n

k

2
sin

)sin(sin2

2
cos

)cos(cos2

2
cos2)cos(14

0,
2

11

0,
2

11

1

2

11 1

2

42
2 σσ

  (5.63) 

ここで，σ は式(5.38)で与えられ，同時に励振位相を変化させる素子の素子電界振幅がほぼ等

しいと見なすと次のように近似できる． 

2
22

1

2
22

2

22 n

M

m

m kMk Φ+
≈

Φ+
= ∑

=

δδσ           (5.64) 

式(5.64)を式(5.63)に代入し，仮定 E)を考慮すると式(5.63)は次のようになる． 

)( 22
2

2 Φ+≈ δσ
N

M
k                (5.65) 

これを dB 値に換算すると次式となる． 

N
Mk

22

69.8 Φ+
=

δσ   [dB]          (5.66) 

式(5.66)において M=1 の場合が従来の REV 法による測定誤差を表しており，これは第 4 章の

結果と一致するものである．式(5.66)から，提案測定法では従来の REV 法に比べると，素子

電界振幅測定誤差は M 倍になることが理論的に明らかになった． 
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5.3.4 提案測定法による素子電界位相測定誤差 

 第 5.3.3 項では，提案測定法による素子電界振幅の測定誤差を理論的に明らかにした．ここ

では，素子電界位相の測定誤差を同様に明らかにする． 
 仮定 E)により，素子 n の素子電界位相 Xnは次式で得ることができる． 

Γ+Φ

Φ
=

0,

0,

cos
sin

tan
n

n
nX                 (5.67) 

ここで， 

Γ+Φ= 0,cos nU                   (5.68) 

0,sin nV Φ=                      (5.69) 

とおくと，素子電界位相の微小変化量 nXΔ は，第 4 章同様に次式で与えられる．  
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ここで，Δfiは素子 m (m=1～M)の励振位相をΦm,i（ =ilmΔφ ）に変化させたときのアレー合成

電力の誤差を表し，この標準偏差は式(5.45)で与えられる．また，N は素子の励振位相を変え

てアレー合成電力を測定する回数を表し，通常はディジタル移相器の全移相状態の数である．

また， if に関する偏微分は，式(5.50)から式(5.52)で与えられる． 

 素子 m (m=1～M)の励振位相を変化させたときのアレー合成電力の誤差には相関がないと

考えることができるので，提案測定法による素子電界位相測定誤差の標準偏差 Xσ は，式(5.50)

から式(5.52)，および式(5.70)より次式で与えられる． 
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 ここで，仮定 E)により 1<<Γ ，すなわち 1≈r とみなすと付録 A.10 より次式を得る． 
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したがって，式(5.71)は次のようになる． 
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また， 1<<Γ のときは次のような近似が成り立つ． 

1)( 222 ≈+VU                  (5.76) 
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12 ≈Y                        (5.77) 

さらに式(5.64)を式(5.75)に代入し，仮定 E)を考慮すると式(5.75)は次のようになる． 

)( 22
2

2 Φ+≈ δσ
N

M
X                (5.78) 

これを度に換算すると次式となる． 

N
MX

22180 Φ+
=

δ
π

σ   [deg.]         (5.79) 

式(5.79)において M=1 の場合が従来の REV 法による測定誤差を表しており，これは第 4 章の

結果と一致するものである．式(5.79)から，提案測定法では従来の REV 法に比べると，素子

電界位相測定誤差も M 倍になることが理論的に明らかになった． 
 

5.3.5 提案測定法の測定誤差の結論 

 以上の理論検討により，提案測定法は従来の REV 法と比べると，測定誤差が大きくなるこ

とが確認できた．提案測定法において M 個の素子を同時に測定した場合，測定誤差は従来の

REV 法と比べて M 倍となる．したがって，測定時間の短縮は測定精度とトレードオフの関係

になる．このトレードオフの許容可否は，システム上要求される測定精度に依存する．また，

フェーズドアレーを構成するディジタル移相器の性能にも大きく依存する．最終的には個々

のケースによって個別の判断が必要になると考えられるが，上記測定誤差解析理論により定

量的な議論が可能である． 
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5.4 実験結果 

 ここでは，第 5.2 節で提案した測定法および第 5.3 節で導出した測定誤差解析理論を実験よ

り検証した結果を述べる． 
 

5.4.1 測定系の構成と測定条件 

 測定系の構成と素子アンテナ配列図をそれぞれ図 5.4，図 5.5 に示す．図に示すように，

フェーズドアレーおよびその測定系は第 4.5 節と同一である．但し，提案測定法による各素

子の励振位相変化の制御は第 4.5 節の従来の REV 法とは大きく異なる．実験での励振位相変

化の詳細は第 5.4.3 項および第 5.4.4 項にて述べる． 
 

 

 
 

図 5.4 測定系ブロック図 
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図 5.5 素子アンテナと素子配列図 
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5.4.2 素子電界の真値の測定 

 提案測定法による測定の妥当性を検証し，測定誤差を評価するには真値となる素子電界測

定値が必要である．ここでは，ベクトルネットワークアナライザを用いて各素子電界値を直

接測定した．直接測定は，測定対象以外の素子の入力端子と移相器を含む分配回路の各出力

端子を無反射終端して行った．但し，ディジタル移相器はビット毎に異なる通過特性誤差を

持つため，ディジタル移相器の全ビット状態に対し同様の測定を行い，次式のように複素数

で平均をとった値を素子電界真値とした． 

∑
=

Δ+=
N

i

ji
imrefm eE

N
E

1

,,
1 φ

                  (5.80) 

ここで，Em,refは素子 m の素子電界真値（複素数），Em,iはディジタル移相器が i 番目の移相状

態であるときの素子 m の素子電界測定値（複素数），N はディジタル移相器の全移相状態数，

Δφ はディジタル移相器の最小移相量である． 
 

5.4.3 提案測定法によるアレー合成電力の変化とフーリエ級数展開波形 

 実験で用いた移相器は 5 ビットディジタル移相器であるため，提案測定法により同時に測

定できる素子数は最大 3 素子までである．ここでは，3 素子同時に励振位相を変化させた際

に観測されるアレー合成電力の変化，およびそれをフーリエ級数展開した結果を示す． 
 3 つの素子に対しその励振位相をそれぞれ，1Δφ ，5Δφ，7Δφの間隔で変化させたときの

アレー合成電力変化の測定例を図 5.6 に示す．ここで，Δφ はディジタル移相器の最小移相

量であり，この場合 11.25 度である． 
 表 5.1 に示したように，提案した測定法により素子電界を求めるためには，1Δφ，5Δφ，

および 7Δφの位相間隔で変化する成分だけでなく，2Δφ，4Δφ，および 6Δφの間隔で変化す

る成分もフーリエ級数展開で求める必要がある．図 5.6 の結果からフーリエ級数展開により

得た各成分を図 5.7 に示す．図 5.7 に示した各フーリエ係数から素子電界の振幅および位相

を求めることができる．その結果は第 5.4.4 項で述べる． 
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図 5.6 3 素子に対し同時に励振位相を変化させたときの            

アレー合成電力変化測定例（位相間隔 1Δφ，5Δφ，7Δφ ） 
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図 5.7 アレー合成電力変化測定結果のフーリエ級数展開結果 
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5.4.4 素子電界測定結果 

 第 5.4.3 項では複数素子に対しその励振位相を互いに異なる周期で変化した際のアレー合

成電力変化と，それをフーリエ級数展開した結果を示した．提案測定法では，このフーリエ

級数展開した結果を用いて第 5.2 節で示した式で演算処理することにより，素子電界の振幅

および位相を求めることができる．ここでは，提案測定法で求めた素子電界値を，第 5.4.2 項

記載の方法により測定した素子電界真値と比較することにより提案測定法の有効性を検証す

る． 
 提案測定法による素子電界振幅および位相測定結果をそれぞれ図 5.8，図 5.9 に示す．図

において，横軸は素子番号，縦軸は素子電界の振幅あるいは位相測定結果である．また，同

図には比較のため，素子電界真値および従来の REV 法による測定値も示している．また，本

論文では，2 種類の測定を行った．一つは 3 素子同時に測定した場合であり，もう一つは 2
素子同時に測定した場合である．但し，全素子数が 20 素子であるため，3 素子同時測定の場

合には素子が割り切れない．このため一つの素子については 2 回の測定を行い，平均した結

果を測定値とした．また，励振位相を変化させる間隔は，3 素子同時測定の場合は 1Δφ，5
Δφ，7Δφ とし，2 素子同時測定の場合には，1Δφ，5Δφとした． 
 図 5.8，図 5.9 から，提案測定法による素子電界測定結果は素子電界真値と良く一致して

いることが分かる．詳細な測定誤差の評価は第 5.4.5 項にて行うが，この測定結果により提案

測定法の有効性が確認できた． 
 また，提案測定法によるアレー合成電力の測定回数を表 5.3 に示す．表において，M は同

時に測定する素子数であり，M=1 の場合は従来の REV 法の場合を表す．これから分かるよう

に，提案測定方法により，従来の REV 法と比べて測定回数の大幅な削減が可能になることが

わかる． 
 
 

表 5.3 提案測定方法によるアレー合成電力測定回数 

M Number of Measurements
1 640
2 320
3 224  
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(a) 3 素子同時測定の場合（位相間隔 1Δφ，5Δφ，7Δφ ） 
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(b) 2 素子同時測定の場合（位相間隔 1Δφ，5Δφ ） 

図 5.8 提案測定法による素子電界振幅測定結果 
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(a) 3 素子同時測定の場合（位相間隔 1Δφ，5Δφ，7Δφ ） 

-180

-120

-60

0

60

120

180

1 5 9 13 17
Element Number

R
el

at
iv

e 
Ph

as
e 

 [d
eg

.]

Proposed
Measured by VNA
Conventional REV

 

(b) 2 素子同時測定の場合（位相間隔 1Δφ，5Δφ ） 

図 5.9 提案測定法による素子電界位相測定結果 
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5.4.5 測定精度の検証 

 第 5.4.4 項において提案測定法の有効性を確認した．ここでは，提案測定法の測定誤差を評

価し，第 5.3 節で導出した理論式で予測される測定誤差との比較検証を行う． 
 理論式により提案測定法の測定誤差を予測するためには，ディジタル移相器の通過特性誤

差の標準偏差を事前に把握しておく必要がある．今回の実験では，各素子に接続されている

5 ビットディジタル移相器の全てのビット毎の通過特性誤差を測定しており，測定結果は第

4.5.1 項に示したとおりである．その結果，振幅誤差の標準偏差は 1.81dB，位相誤差の標準偏

差は 16.1 度であった．  
 提案測定法による測定誤差を図 5.10 に示し，数値としてまとめたものを表 5.4 に示す．図 
5.10 において，横軸は提案測定法により同時に測定する素子数，縦軸は測定誤差である．M=1
の場合は従来の REV 法の場合を表す．また，理論式により予測される測定誤差について，そ

れぞれ併せて示している．これより理論値と測定値の誤差は，振幅 0.37dB 以下，位相 3.06
度以下であり，両者は良く一致していることがわかる．すなわち，第 5.3 節で導出した理論

式により，提案測定法の測定誤差を予測できることが確認できた． 
 また，これらの測定結果より，同時に測定する素子数に従い測定誤差が大きくなる様子も

観測できる．これは理論式で予測された通りであるが，最終的には表 5.3 記載の測定回数と

のトレードオフになる． 
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図 5.10 提案測定法による測定誤差 

 

表 5.4 提案測定法により測定誤差のまとめ 

Calculated Measured Difference Calculated Measured Difference

1 0.54 0.60 0.06 3.54 3.27 -0.27

2 1.08 0.99 -0.09 7.08 10.14 3.06

3 1.62 1.25 -0.37 10.62 10.56 -0.06

Amplitude Error  [dB] Phase Error  [deg.]Number of
Measured
Elements
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5.5 結言 

 フェーズドアレーの各素子電界を測定するための新しい測定法を提案し，その有効性を実

験により確認した．提案測定法は，複数個の素子の励振位相を互いに異なる位相間隔で同時

に変化させたときのアレー合成電力の変化を測定し，その変化を演算処理することにより当

該素子の素子電界を求める方法である．このため，一つの測定結果から複数個の素子電界を

同時に求めることが可能であり，従来の REV 法で課題であった測定時間を大幅に短縮するこ

とが可能である．例えば，5 ビットディジタル移相器を用いた場合には，従来の REV 法と比

べて最大 3 分の 1 まで測定時間を削減することが可能である． 
 しかしながら，測定時間短縮の代償として測定誤差が増加する．本論文では，提案測定法

の測定誤差を求める理論式を導出し，同時に測定する素子数と測定誤差の関係を理論的に明

らかにした．また，導出した理論式の有効性を実験により確認した．例えば，5 ビットディ

ジタル移相器を用いた場合には，従来の REV 法と比べて最大 3 倍の測定誤差となる．したが

って，測定時間の短縮は測定精度とトレードオフの関係になる．このトレードオフの許容可

否は，システム上要求される測定精度に依存する．また，フェーズドアレーを構成するディ

ジタル移相器の性能にも大きく依存する．最終的には個々のケースによって個別の判断が必

要になると考えられるが，導出した理論式により定量的な議論が可能である． 
 また，提案測定法は，アレー合成電力の振幅測定のみで各素子電界の振幅および位相を求

めることができる．以上のことより，高精度な位相測定が困難であり，かつ測定時間の短縮

が求められる衛星軌道上でのキャリブレーションに対して適用可能な素子電界測定の基礎技

術を提案測定法により確立できた．但し，提案測定法では複数素子の励振位相を変化させる

ため，アンテナパターンとしてはビームシフトやサイドローブ上昇などが発生する可能性が

ある．このため，キャリブレーションのための測定モードを設ける場合には問題にならない

が，通信や地球観測などのミッション実行中に提案測定法を適用する場合にはミッション運

用に支障をきたす可能性がある．この場合，提案測定法により素子の励振位相を変化させた

ときのアンテナパターンの変化を計算する必要がある．これについてはアンテナ開口径や素

子数などにより結論が異なるため，システム条件に応じて個別に検討する必要がある． 
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6. 結論 

 

 本論文では，衛星搭載用フェーズドアレーアンテナの高機能化を目的とし，これを実現し

ていくために必要な以下の要素技術を研究テーマとした． 
(1) 軽量アンテナ設計技術． 
(2) 直交偏波共用アンテナ設計技術． 
(3) 高精度素子電界測定技術 
(4) 高速素子電界測定技術 

第 2 章~第 5 章は，それぞれ上記(1)~(4)にそれぞれ対応しており，以下では各章にて得られた

研究成果を要約する． 
 

 第 2 章では，衛星搭載用フェーズドアレーの軽量素子としてメッシュ地導体から構成され

る展張方式マイクロストリップアンテナを提案し，その設計法として摂動法に基づく 2 つの

解析手法を提案した．一方の解析手法はメッシュ地導体からの放射損を静電近似により求め

る方法であり，共振周波数を解析的に閉じた形で表現することが可能である．このため，メ

ッシュ地導体の導体面積や誘電体基板の厚さが共振周波数に与える影響を定性的に把握する

ことが可能である．もう一方は，メッシュ地導体を無限周期アレーと見なし積分方程式を解

いた上で放射損を求める手法であり，前者に比べるとより精度の高い結果を求めることが可

能である．また，共振周波数解析結果から，インピーダンス特性および後方放射パターンを

解析する手法についても示した．提案手法により求めた共振周波数，インピーダンス特性お

よび後方放射パターンを測定値と比較した結果，両者は良く対応し，提案した解析手法の有

効性を確認できた．提案した解析手法は，衛星搭載用軽量アンテナであるメッシュ地導体を

有するマイクロストリップアンテナの設計に適しており，従来のモーメント法や FDTD 法な

どの数値解析手法と比べると設計時間の大幅な短縮が可能である．このため，提案手法は将

来の衛星搭載用大型フェーズドアレーの素子アンテナ設計へ大きく貢献できる． 
 第 3 章では，直交偏波共用マイクロストリップアンテナにおいて低交差偏波特性を実現す

る新たな設計法を提案した．提案した設計法は，直交偏波に対応した 2 つ給電点を互いに直

交する位置から摂動させることにより意図的に交差偏波成分を発生させ，これと直交給電点

間の相互結合により発生した交差偏波成分を打ち消すものである．また，この交差偏波抑圧

原理を元に，給電点摂動量の最適設計条件を理論的に明らかにした．FDTD 法による数値計

算結果および実験結果により，提案した設計法および最適設計条件の有効性を確認した．提

案した設計法は，低交差偏波のための特別な給電回路を必要とせず従来とほぼ同じ単純な構

成で低交差偏波を実現できる，主偏波の特性劣化を誘発しないなどの特長を有するため，実

装面積が制限されるフェーズドアレーの素子に対して特に有効な設計法である．したがって，

提案設計法を衛星搭載フェーズドアレーの素子に適用することにより，直交偏波共用の低交

差偏波フェーズドアレーを容易に実現できる．提案設計法は衛星通信用フェーズドアレーの
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素子に対して適用され実用化されている． 
第 4 章では，フェーズドアレーの素子電界測定法として有効な REV 法の測定精度の理論検

討を行った．REV 法の主な測定誤差要因として，ディジタル移相器の通過特性誤差および測

定系熱雑音を取り上げ，これらの誤差要因と REV 法測定誤差の関係を理論的に明らかにした．

また，この理論を用いることにより，REV 法を行う測定系の回線設計指針を簡潔な形で導い

た．さらに，導出した理論の有効性を実験により確認した．これにより，フェーズドアレー

設計時において所望の素子電界測定精度を実現するために必要なディジタル移相器および測

定系の設計指針が明確になった．したがって，導出した理論を元に設計を行うことにより，

今まで以上に高精度なキャリブレーションを実現できるようになる．本理論は衛星搭載フェ

ーズドアレーの設計とキャリブレーションのための測定系設計に使用されており，実用に供

されている．また，本理論を用いて設計した自己診断測定系を組みこんだフェーズドアレー

を搭載した衛星の打ち上げが計画されている． 
 第 5 章では，フェーズドアレーの各素子電界の測定時間短縮を目的として，新しい測定法

を提案し，その有効性を実験により確認した．提案測定法は，複数個の素子の励振位相を互

いに異なる位相間隔で同時に変化させたときのアレー合成電力の変化を測定し，その変化を

演算処理することにより当該素子の素子電界を求める方法である．このため，一つの測定結

果から複数個の素子電界を同時に求めることが可能であり，従来の REV 法で課題であった測

定時間を大幅に短縮することが可能である．例えば，5 ビットディジタル移相器を用いた場

合には，従来の REV 法と比べて最大 3 分の 1 まで測定時間を削減することが可能である．し

かしながら，測定時間短縮の代償として測定誤差が増加することが理論的に明らかとなった．

本論文では提案測定法の測定誤差を求める理論式を導出し，同時に測定する素子数と測定誤

差の関係を理論的に求めた．また，導出した理論式の有効性を実験により確認した．例えば，

5 ビットディジタル移相器を用いた場合には，従来の REV 法と比べて最大 3 倍の測定誤差と

なる．したがって，測定時間の短縮は測定精度とトレードオフの関係になるが，導出した理

論式により定量的な議論が可能である．また，提案測定法は，従来の REV 法と同様にアレー

合成電力の振幅測定のみで各素子電界の振幅および位相を求めることができる．したがって，

高精度な位相測定が困難であり，かつ測定時間の短縮が求められる衛星軌道上でのキャリブ

レーションに対して適用可能な素子電界測定の基礎技術を提案測定法により確立できた．但

し，通信や地球観測などのミッション実行中に提案測定法を適用する場合にはアンテナパタ

ーンが乱れる可能性があるため，各システムに応じたアンテナパターンの検討を別途行う必

要がある． 
以上，衛星搭載用フェーズドアレーの高機能化を目的とし，これを実現していくために必

要な要素技術の研究成果を述べた．衛星通信あるいは衛星リモートセンシングは将来的にさ

らに高度なシステムへと発展していく方向であり，衛星搭載用アンテナとしてのフェーズド

アレーに対する期待は大きくなっている．これら高度な衛星システムを実現していくために

は，アンテナの大型化，直交偏波共用化，高精度ビーム形成などの機能が必要であり，本論

文の研究成果が将来的な衛星システム実現に貢献できるものと考える．  
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付録 A. 本論中の式の導出詳細 

A.1 第 2 章の Maxwell 方程式からの摂動法による共振周波数導出 

 メッシュ地導体を用いたマイクロストリップアンテナの共振周波数に関して，筆者らは

Maxwell の方程式から導出する別手法を文献[2.9]において提案した．最終的に本論文と同一の

結果となるが，ここではこの別手法による導出を示す． 
 マイクロストリップアンテナは一種のキャビティと見なすことができる[2.8]．これは，地

導体として理想的な導体を用いた場合，メッシュ地導体を用いた場合，両方に対して言える

ことであり，キャビティを構成する各壁の定義を図 A 1 に示す． 
 
 

pS

gS

rSrS

n

h 00, HE με ,

Sp：パッチ表面

Sr：パッチ等価寸法を考慮した側壁面

Sg：地導体面
：外向き法線ベクトル

 

 

(a) 理想的な地導体の場合 

 

pS

gS

rSrS

n
hS

h HE, με ,

Sp：パッチ表面

Sr：パッチ等価寸法を考慮した側壁面

Sg：地導体面

Sh：メッシュ地導体ホール表面
：外向き法線ベクトル

 
 

(b) メッシュ地導体の場合 

図 A 1 マイクロストリップアンテナのキャビティモデル断面図 
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理想的な地導体を用いた場合の共振角周波数をω0，そのときのキャビティ内部の電磁界を

E0，H0 とする．一方メッシュ地導体を用いた場合の共振角周波数をω，そのときのキャビテ

ィ内部の電磁界を E，H とする．各々は Maxwell の方程式を満たす． 

oj HE μω 00 =×∇−                  (A.1) 

oj EH εω 00 =×∇                   (A.2) 

HE ωμj=×∇−                    (A.3) 

EH ωεj=×∇                     (A.4) 

また，境界条件として以下の式をみたす．但し，n はキャビティ境界に垂直な外向きの法線

ベクトルである． 

00 =× En ， 0=× En    at  Sp and Sg（パッチと地導体）    (A.5) 

00 =× Hn ， 0=× Hn    at  Sr（キャビティ側壁）       (A.6) 

式(A.1)の共役をとり両辺ともに H との内積をとると次式を得る． 

HHEH ⋅−=×∇⋅− *
00

*
0 μωj              (A.7) 

式(A.4)の両辺ともに *
0E との内積をとると次式を得る． 

*
0

*
0 EEHE ⋅=×∇⋅ ωεj                 (A.8) 

式(A.8)から式(A.7)を引きベクトル公式 ( ) BAABBA ×∇⋅−×∇⋅=×⋅∇ を用いて変形すると

次式を得る． 

( ) HHEEEH ⋅−⋅=×⋅∇ *
00

*
0

*
0 μωωε jj            (A.9) 

式(A.2)，式(A.3)に対しても同様の式の変形をおこなうと次式を得る． 

( ) *
00

*
0

*
0 EEHHEH ⋅−⋅=×⋅∇ εωωμ jj            (A.10) 

式(A.9)，式(A.10)を足し合わせ，キャビティ内部で積分すると次式を得る． 

( ) ( ) ( ) ( )dvjdvdv
vvv

HHEEEHEH ⋅+⋅−=×⋅∇+×⋅∇ ∫∫∫∫∫∫∫∫∫ *
0

*
00

*
0

*
0 μεωω   

(A.11) 
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さらにガウスの定理を適用し，境界条件である式(A.5)および式(A.6)により，式(A.11)は次の

ようになる． 

( ) ( ) ( )dvjds
vSh

HHEEnEH ⋅+⋅−=⋅× ∫∫∫∫∫ *
0

*
00

*
0 μεωω           (A.12) 

ここで，理想的な地導体を用いた場合とメッシュ状地導体を用いた場合のキャビティ内部の

電磁界の変化は小さいとして，式(A.12)の右辺を以下のように近似する． 

( ) ( ) ( ) ( )

( ) ( )
( ) t

v

vv

Wj

dvj

dvjdvj

0

2
0

2
00

0
*
0

*
000

*
0

*
00

4 ωω

μεωω

μεωωμεωω

−=

+−=

⋅+⋅−≈⋅+⋅−

∫∫∫
∫∫∫∫∫∫

HE

HHEEHHEE

 (A.13) 

ここで，Wtはキャビティ内部に蓄えられるエネルギーである． 
 式(A.12)の左辺は，n の向きに注意してメッシュのホールでの等価磁流源を M とすると以

下のようになる[2.7]． 

( )

( ) ( ) ( ) ( )ii

i

iiiiii

i S

i SS

yxyxyxyxj

ds

dsds

h

hh

,,,,

)(

)(

0
*
00

*
0

*
0

*
0

*
0

∑
∑ ∫∫
∑ ∫∫∫∫

⋅+⋅−≈

⋅−=

⋅×−=⋅×

PEMH

MH

nEHnEH

μω

   (A.14) 

ここで，Shiは i 番目のホール表面，xi，yiは i 番目のホール中心座標，M0，P0はそれぞれホー

ル中心での等価磁気ダイポールモーメント，等価電気ダイポールモーメントである．これら

は円形ホールの半径を r0とし静電近似を用いると以下のように求められる[2.7]． 

( ) ( )iiii yxryx ,
3
4, 0

3
00 HM =                    (A.15) 

( ) ( )( ) nnEP ⋅−= iiii yxryx ,
3
2, 0

3
00 ε                (A.16) 

したがって，式(A.14)は以下のようになる． 
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( ) ( ) ( )∑∫∫ ⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −−≈⋅×

i

iiii
S

yxryxrjds
h

2
0

3
0

2
0

3
0

*
0 ,

3
2,

3
4 EHnEH εμω    (A.17) 

式(A.13)，式(A.17)を式(A.12)に代入し，メッシュ状地導体を用いたときの共振角周波数ω に
ついて解くと次式を得る． 

( ) ( )

( ) ( )∑
∑

⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧ −−≈

⎭
⎬
⎫

⎩
⎨
⎧ −+

=

i

iiii
t

i

iiiit

t

yxryxr
W

yxryxrW

W

2
0

3
0

2
0

3
0

0
0

2
0

3
0

2
0

3
0

0

,
6
1,

3
1

,
6
1,

3
1

EH

EH

εμ
ω

ω

εμ
ωω

        (A.18) 

すなわち，式(2.8)と同じ式を得ることができる． 
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A.2 第 2 章無限周期アレー解析モデル領域 1 の磁界表現式の導出 

 図 2.7 に示した無限周期アレー解析モデルの領域 1 の磁界表現式の導出を行う．図 2.7 に

示すように，領域 1 の磁界は平行平板導波路内の磁界であり，その波源はホール上の等価磁

流 M である．文献[2.12]記載の手法を用いると，磁流 M による平行平板内の磁界は平面波展

開の形で表すことができ，次のようになる． 
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ここで，（x，y，z）は観測点の座標，（x'，y'，z'）は波源位置座標である． 
 本論文の積分方程式では，入射磁界をマイクロストリップアンテナのキャビティモデルで

与えている．キャビティモデルは誘電体基板厚 h が波長に比べて十分小さいものとし，マイ

クロストリップアンテナ内部の z 方向電磁界の変化を無視した近似モデルである．したがっ

て，無限周期アレー解析モデルにおいても同様な近似を行う．したがって，式(A.19)は次のよ

うに近似できる． 
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式(A.23)はある一つのホール上の磁流が作る磁界であるが，他のホールからの寄与も同様に計

算することができる．これらを全て足し合わせ，Poisson の和公式を適用することにより，式

(2.11)の第 1 項を得ることができる．  
 

A.3 円形マイクロストリップアンテナのキャビティモデル 

 第 2.4 節および第 2.5 節の検討では，基本モードである TM11モードで動作する円形マイク

ロストリップアンテナを対象とした．キャビティモデルによれば，マイクロストリップアン

テナ内部の電磁界は次式で表すことができる[2.8]． 

( ) φβφ cos),( 111 rJErEz =                                 (A.24) 

( ) ( )( ) φββ
μ
εφ sin),( 2011 rJrJEjrH r +−=                  (A.25) 

( ) ( )( ) φββ
μ
εφφ cos),( 2011 rJrJEjrH −−=                  (A.26) 

ここで，E11は係数，（r，φ）は円形パッチ中心を原点とする円筒座標系，Jnはベッセル関数で

ある．β は次式を満足する最小の値である． 

( ) 01 =′ effRJ β                                          (A.27) 
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式(A.27)の条件は，式(A.28)で与えられる円形パッチの等価半径において磁気壁の境界条件が

課されていることを表している．なお，式(A.28)で与えられる等価半径は，パッチ端部のフリ

ンジング効果を含めた共振半径という物理的な意味がある． 
 以上のキャビティモデルによれば，内部に蓄えられるエネルギーは次のように解析的に閉

じた形で与えることができる． 
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A.4 矩形マイクロストリップアンテナの等価パッチ寸法の計算 

 マイクロストリップアンテナの固有モードは，放射素子端部のフリンジング効果を含んだ

等価パッチ寸法により求めることができる．矩形マイクロストリップアンテナの場合，フリ

ンジング効果を含んだ等価パッチ寸法 a'，b'は，パッチの実寸法 a，b，基板厚 h，および基板

の比誘電率 εr から次式で求められる[3.11]． 

alaa Δ+=′ 2                       (A.30) 

blbb Δ+=′ 2                       (A.31) 
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A.5 アレー合成電力確率密度分布導出の詳細 

 式(4.35)より，変数 G，H の結合確率密度分布は次式となる． 
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=                  (A.36) 

この確率密度分布から，次の変数変換をしたときの変数ρ，θ の結合確率密度分布を求める． 

θρ cosˆ =+′ GEr                     (A.37) 

θρ sinˆ =+′ HE j                     (A.38) 

変数の微小区間の発生確率は変数変換の前後で等しくなければならないので，変数 ),( θρ の

結合確率密度分布 ),( θρP は， ),( HGP と次の関係がある． 
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したがって，式(A.36)より確率密度分布 ),( θρP は次のようになる． 
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tan 1θ                        (A.42) 

ここで， f 0,iは，素子 m の励振位相をΦm,i だけ回転させ，かつ励振振幅・位相誤差のないと

きのアレー合成電力である．アレー合成電界振幅 ρ の確率密度分布 P(ρ)は，式(A.40)をθ に

関し積分すればよいので，次のようなライス分布になる． 
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ここで， ][0 zI は 0 次の変形ベッセル関数である． 

 次に f i = ρ2であるので，アレー合成電力 f iの確率密度分布を求める．この場合も変数の微

小区間の発生確率は変数変換の前後で等しくなければならないので，アレー合成電力 f iの確

率密度分布 P( f i )とアレー合成電界振幅ρ の確率密度分布 P(ρ)は次の関係がある． 
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したがって，アレー合成電力 f i の確率密度分布 P( f i )は次のようになる． 
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A.6 アレー合成電力の標準偏差導出の詳細 

 式(A.45)の確率密度分布 P( f i)より，アレー合成電力 f iの平均値 f average,iを求める．平均値 f 

average,iは 1 次のモーメントに等しく，次式で求めることができる． 
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ここで， 
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で求めることができる．Γ(n)はガンマ関数である．したがって，式(A.46)は次のように近似で

きる． 
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 アレー合成電力 f iの標準偏差 σ f,i は 2 次のモーメントおよび 1 次のモーメントから求める

ことができるので，まず 2 次のモーメントを次のように求める． 
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式(A.47)を用いると，式(A.49)は次のようになる． 
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したがって，アレー合成電力 f iの標準偏差 σ f ,iは，次のようになる． 
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さらに， f 0,i > σ 2の場合，すなわち誤差のないアレー合成電力が誤差電力よりも十分大きい

場合には，アレー合成電力 f i の平均値 f average,i，標準偏差 σ f,i は，それぞれ次のようになる． 

iiaverage ff ,0, ≈                        (A.52) 

iif f ,0, 2σσ ≈                       (A.53) 
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A.7 式(4.47)導出の詳細 

式(4.45)より REV 法による振幅測定誤差Δkmの標準偏差σkは次式で与えられる． 
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また，式(4.46)より，アレー合成電力の標準偏差は次式となる． 
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さらに，REV 法による励振位相の変化では 
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の関係が成り立つ．式(A.55)から式(A.58)より式(A.54)を展開すると次式を得る． 
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ところで，変数 P，Q と REV 法の演算式に用いる各変数との間に次の関係式を導出するこ

とができる． 
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したがって，これらの関係式を用いると，以下の 3 つの式が得られる． 
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式(A.71)から式(A.73)の関係式を式(A.59)に代入すると，次式を得る． 
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さらに変形すると， 
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ここで Ykm Γ= ， NYksc m=+ 22 の関係を用いると，式(A.75)は次のようになり，式(4.47)

を得る． 
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A.8 式(4.54)導出の詳細 

 式(4.53)より，REV 法による位相測定誤差ΔXmの標準偏差σXは次式で与えられる． 
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式(A.55)から式(A.58)より式(A.77)を展開すると次式を得る． 
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ところで，変数 U，V と REV 法の演算式に用いる各変数との間に次の関係式を導出するこ

とができる． 

4

4
22

0,
222 )cos21()(

m
m k

VU Γ
=Γ+ΦΓ+=+                     (A.79) 

2

22

0,

2
1sin

⎟
⎠
⎞

⎜
⎝
⎛ −

+

Φ
+=

∂
∂

+
∂
∂

−
r

scr
VUUV m

αα
                      (A.80) 

22

0,0,

22

0,0,

22

0,

22

0,0,

22

0,
2

0,

22

0,0,

22

0,
3

cossincossinsin

cossincossin

cossinsin

sc
R

scsc

scsc

R
scscc

VU
c
UV

mmmmm

mmmm

mmm

+

ΦΦΓ
−

+

ΦΦ
−

+

Φ
−=

+

ΦΦΓ
−

+

ΦΦ
−

+

ΦΦ
−

+

Φ
−=

∂
∂

+
∂
∂

−

  (A.81) 

22

0,
2

22

0,
2

22

0,

22

0,
2

22

0,
3

22

0,
2

22

0,0,
2

cossincos

coscos

sincossin

sc
R

scsc

scsc

R
scscs

VU
s
UV

mmm

mm

mmm

+

ΦΓ
−

+

Φ
−

+

Φ
−=

+

ΦΓ
−

+

Φ
−

+

Φ
+

+

ΦΦ
−=

∂
∂

+
∂
∂

−

         (A.82) 

)1(2
)1)(1( 2

+
−+

=
rr

rrR                                        (A.83) 



 171

ここで式(A.79)から式(A.83)の関係式を式(A.78)代入すると，次式を得る． 
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さらに Ykm Γ= であるので，式(A.84)は次のようになり，式(4.54)を得る． 
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A.9 式(5.60)～式(5.62)の導出の詳細 

仮定 E)により 1<<Γ ，すなわち 1≈r とみなすことができるので，式(A.71)にΓ=0，r=1 を代

入すると次式となり，式(5.60)を得る． 
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同様に，Γ=0，r=1 を式(A.72)および式(A.73)に代入すると，それぞれ次式を得る． 
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ここで NYksc m=+ 22 の関係があり，かつ仮定E)により 1≈Y と見なすことができるので，

式(A.87)および式(A.88)はそれぞれ次式となり，式(5.61)および式(5.62)を得る． 
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A.10 式(5.72)～式(5.74)の導出の詳細 

仮定 E)により 1<<Γ ，すなわち 1≈r とみなすことができるので，式(A.80)にΓ=0，r=1 を代

入すると次式となり，式(5.72)を得る． 
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同様に，Γ=0，r=1 を式(A.81)および式(A.82)に代入すると，それぞれ次式を得る． 
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ここで NYksc m=+ 22 の関係があるので，式(A.92)および式(A.93)はそれぞれ次式となり，

式(5.73)および式(5.74)を得る． 
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