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内容梗概 

遮断 TE および TM モードを用いた 

右手/左手系複合導波管の伝送・放射特性 

 

本論文は，電磁メタマテリアルを応用した左手系媒質の新たな構造を開発し，

従来にない構造をもつ伝送線路としての導波管とそれを応用した漏洩波アンテ

ナとしての導波管を実現した研究成果について述べたものである． 

 近年，等価的に負の誘電率，負の透磁率を同時に示す人工媒質であるメタマ

テリアルが注目されている．1968 年に Veselago によってそのような物質中に後

退波が伝搬することが理論的に検証され，その約 30年後の 2000年に Smith らに

よって実験的にメタマテリアルの動作が確認された．それ以来，メタマテリア

ルは電磁波の分野において様々な応用がなされてきて，その中でも伝送線路へ

のアプローチからの研究によって様々な線路や形状でメタマテリアルの伝送線

路，またはメタマテリアルから発想を得た伝送線路が構成されてきた．例えば，

マイクロストリップ線路であれば線路にギャップやビアを設けることで実現し

た．その他には，金属方形導波管において，TEモードが等価的に負の誘電率を

示すことを利用して，これに負の透磁率を示す素子を加え，左手系伝送線路を

実現している．また，そのような伝送線路は漏洩波アンテナとしても応用する

ことができ，従来では実現できない特性が左手系伝送線路では大いに期待され，

多くの研究成果が報告されている．以上のように，左手系伝送線路は様々なア

プローチがなされているが，周波数帯域幅が狭い問題や構造や寸法が大きく複

雑である問題点など，利点だけでなく課題も多いのが現状である．そこで新た

な左手系伝送線路として導波管を用いる際にも従来にはない周波数特性や構造

の簡易化と製作の容易さが望まれる状況にあり，本研究が要求されるに至った

わけである． 

 本論文は 7 章で構成されており，その内容の概要について章を追って述べる

ことにする． 

 第 1 章では本論文の研究の目的を述べ，メタマテリアルの始まり，メタマテ

リアルの応用，伝送線路におけるメタマテリアル，伝送線路の漏洩波アンテナ

への応用，漏洩波アンテナのメタマテリアルへの応用の概要を説明している．

これらのメタマテリアルの歴史，検証課題など今日まで行われてきた研究の概

要を述べることにより本研究の背景を明らかにしている． 

 第 2 章では，メタマテリアルとして動作する左手系の導波管の動作原理の概

要を述べている．まず初めに，右手系伝送線路と左手系伝送線路の分散関係か
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ら右手/左手系複合伝送線路の等価回路を示し，遮断周波数以下での波動インピ

ーダンスの振る舞い，導波管においての左手系伝送線路の等価回路表現により，

左手系伝送線路としての基本的な考え方を述べている．また，従来形状の分散

特性の導出を行い，さらに周期的に配置された線路での相互結合を考慮した新

たな分散特性の導出も行う． 

 第 3章では，遮断周波数以下の TE・TM モードを用いた右手/左手系複合円筒

導波管を提案し，その伝送特性について述べている．導波管の研究はかなり昔

から続いてきたが，近年メタマテリアルへの応用が期待されている．これまで

も周期構造での単位セルの形状の工夫によって様々な導波管の実現が試みられ

てきたが，特性の面での問題点や製作する上での課題も多かった．そこで，従

来の形状よりも製作が容易な円筒導波管を開発している．まず，遮断周波数以

下で TE・TM モードを発生させるために各モードでの円形導波管横断面の電磁

界分布を考え，TEモード導波管に扇型導波管を配置するように導体隔壁を設け

ている．さらに同軸線路の TEM モードを用いることで高次のモードでの励振を

可能にしている．そして，TEモード導波管にリッジを導入することにより阻止

帯域をなくしたバランス条件を満たす導波管が実現できることを示すとともに，

TE および TM モード導波管の各区間長と分散特性の関係についても言及する．

また，設計した円筒導波管を試作し，実験においても設計した円筒導波管が右

手/左手系複合伝送線路として動作することを確認し，提案構成法の有用性を検

証している． 

 第 4 章では，前章で提案した右手/左手系複合円筒導波管の漏洩波アンテナへ

の応用について述べている．円筒導波管の漏洩波アンテナは盛んに研究されて

いる方形導波管型漏洩波アンテナとは異なり，円筒形状であることのメリット

として単一方向への放射だけでなくスロットの配置や個数により放射強度を変

化させることができること，また様々な方向への放射が可能となることが挙げ

られる．まず，漏洩波アンテナの放射角度や放射強度を数値解析することで，

分散特性からの放射角度の計算との比較を行っている．さらに設計した漏洩波

アンテナが実験においても動作することを確認することで，各周波数でのビー

ム走査により右手系の周波数帯域で前進波，左手系の周波数帯域で後退波が放

射していることを検証している．これらの解析と実験により，右手/左手系複合

円筒導波管型漏洩波アンテナの有用性を明らかにしている． 

 第 5章では，遮断周波数以下の TE・TM モードを用いた右手/左手系複合方形

導波管の提案を行っている．第 3 章での左手系円筒導波管の構成法と同様の原

理が方形導波管についても適用できる新たな形状を見出している．この形状の

構成の場合にも，円筒導波管と同様に同軸線路の TEM モードを用いて高次モー

ドの励振が可能なものである．遮断 TE モードについては H 型導体隔壁を方形
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導波管に挿入することで得られる小さい導波管を複数配置した形状のもとに

TE10 モードを発生させており，その電磁界分布は遮断 TM モードのそれに近い

モードが得られている．そして，その H 型導体隔壁を変形することにより阻止

帯域のないバランス条件を満した導波管が実現できることを示している．さら

に，各導波管の軸長に対する分散特性との関係についても言及する．また，設

計した方形導波管を試作し，実験においても設計した方形導波管が右手/左手系

複合伝送線路として動作することを確認し，本設計法の有用性を検証している． 

 第 6 章では，前章で設計した右手/左手系複合方形導波管の漏洩波アンテナへ

の応用について述べている．第 4 章での円筒導波管型漏洩波アンテナの設計を

基に方形導波管型漏洩波アンテナの設計を行っている．そしてスリットからの

放射角度や放射強度の数値解析ならびに分散特性による放射角度の計算値から

アンテナ特性を明らかにしている．また，漏洩波アンテナを試作し，製作され

た方形導波管型漏洩波アンテナが実験においても動作することを確認するとと

もに，各周波数でのビーム走査により右手系の周波数帯域で前進波，左手系の

周波数帯域で後退波が放射されていることを検証している．これらの解析と実

験により，右手/左手系複合方形導波管型漏洩波アンテナの有用性を明らかにし

ている． 

第 7 章では本論文全体の結論の要点をまとめ，その新規性，将来性を示して

いる．最後に，御指導ないし，御協力を頂いた方々に対する謝辞を述べている． 
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記号表 

 
A, B, C, D 縦続接続行列の各要素 

a 方形導波管の長辺 

b 方形導波管の短辺 

CL 左手系キャパシタンス 

CL,TM TM 導波管の左手系キャパシタンス 

CR 右手系キャパシタンス 

CR,TE TE 導波管の右手系キャパシタンス 

CR,TM TM 導波管の右手系キャパシタンス 

𝐶𝐿,𝑇𝑀
′  単位セル長の TM 導波管の左手系キャパシタンス 

𝐶𝑅,𝑇𝐸
′  単位セル長の TE導波管の右手系キャパシタンス 

𝐶𝑅,𝑇𝑀
′  単位セル長の TM 導波管の右手系キャパシタンス 

CRidge リッジ要素によるキャパシタンス 

d 扇型導波管の導体隔壁の厚み 

E 電界ベクトル 

fi 遮断周波数 

g 方形導波管内上面と H型導体隔壁板との隙間 

h リッジの高さ 

H 磁界ベクトル 

I 電流 

j 純虚数(√−1) 

k H 型導体隔壁板で区切った方形導波管の長辺 

k0 波数 

k 波数ベクトル 

k’ H 型導体隔壁板に導体を挿入した時の方形導波管の長辺 

l 単位線路長 

l1 TE 導波管の長さ 

l2 TM 導波管の長さ 

l31 励振部の同軸線路円錐部の長さ 
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l32 励振部の同軸線路円柱部の長さ 

le 励振部の軸長 

LL 左手系インダクタンス 

LL,TE TE 導波管の左手系インダクタンス 

𝐿𝐿,𝑇𝐸
′  単位セル長の TE導波管の左手系インダクタンス 

LR 右手系インダクタンス 

LR,TE TE 導波管の右手系インダクタンス 

𝐿𝑅,𝑇𝐸
′  単位セル長の TE導波管の右手系インダクタンス 

𝐿𝑅,𝑇𝑀
′  単位セル長の TM 導波管の右手系インダクタンス 

LR,TM TM 導波管の右手系インダクタンス 

N 扇型導波管の分割数 

ps スリットのオフセット位置 

r 円筒導波管の半径 

r1 同軸線路コネクタの半径 

r2 励振部の同時線路円柱部の半径 

re 方形導波管の励振部中心導体の半径 

S ポインティングベクトル 

S11, S21 基本モードの S パラメータ 

St スロットの円周方向の長さ 

Sz スロットの軸方向の長さ 

t 導波管外壁の厚み 

T1cell 1 セルの Tパラメータ 

T2cells 2 セルの縦続接続された Tパラメータ 

te 励振部のスカート形状同軸芯線の直径 

Tmc 相互結合を考慮した Tパラメータ 

u H 型導体隔壁板の厚み 

V 電圧 

vg 群速度 

vp 位相速度 

w リッジの幅 

ws スリットの幅 

Ze TM モードの波動インピーダンス 

Zh TE モードの波動インピーダンス 

β 位相定数 

γ 中空導波管の伝搬定数 

ε0 真空の誘電率 
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θ 第一の角度座標 

θm 放射角度 

μ0 真空の透磁率 

φ 第二の角度座標 

ω 角周波数 

ωc 遮断角周波数 
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第 1章 

緒言 

 
本章ではまず本論文の研究の目的を述べ，次にメタマテリアルの始まり，メタ

マテリアルの応用，伝送線路におけるメタマテリアル，伝送線路の漏洩波アンテ

ナへの応用，漏洩波アンテナのメタマテリアルへの応用に関して今日まで行われ

てきた研究の概要を述べることにより本研究の背景を明らかにし，本論文の立場

を明確にする． 

 

1.1  研究背景 

 

本論文は，電磁メタマテリアルを応用した左手系媒質の新たな構造を開発し，

従来にない構造をもつ伝送線路として導波管とそれを応用した漏洩波アンテナ

としての導波管を実現した研究成果について述べたものである． 

 近年，等価的に負の誘電率，負の透磁率を同時に示す人工媒質であるメタマ

テリアルが注目されている．その歴史は 1968 年に Veselago によってそのような

物質中に後退波が伝搬することが理論的に検証された(1-1)．メタマテリアルは

様々な定義付けがされており，Walser はメタマテリアルとは通常の複合材料の

限界を超えた物性，機能をもつように設計された物質と定義した．また，誘電

率と透磁率が同時に正である媒質以外を超自然媒質と定義した(1-2)．その他には，

堀が，メタ表面(サーフェス)は自然界には存在しない反射特性をもつ人工表面と

定義した(1-3)． 

 メタマテリアルは，1996年にイギリスの Pendryは細線導体の配列が負の誘電

率を与えることを示し(1-4)，次に 1999 年に Pendry がスプリットリング共振器の

配列が負の透磁率を与えることを示した(1-5)．これらより 2000年に Simth らによ

って Pendry の人工媒質の組み合わせにより，電磁波が透過することを実験で検

証し(1-6)，2001年にプリズム構造を用いて負の屈折率が実証された(1-7)．これらに

よってメタマテリアルの研究は盛んになっていった．そして，2002 年に Itoh と
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Eleftheriadesはそれぞれ広帯域な周波数領域で動作する左手系伝送線路を発表し
(1-8)(1-9)，このメタマテリアルの伝送線路によるアプローチは今日におけるマイク

ロ波回路やアンテナ回路に有効に取り入れられつつある． 

 Veselago によるメタマテリアルの理論的検証以前にも負性現象や負性媒質の

研究は報告されている(1-10)．1904年に Lamb は媒質中の負の群速度について述べ

ている(1-11)．1945年にMandelshtam によりバックワード電磁波と負の屈折が可能

であることが指摘され(1-12)，1948年には Kock が人工誘電体によるレンズを実現

している(1-13)．また，1952 年に Schelkunoff と Friis により分割リング共振器(ス

プリットリング共振器)が人工磁性体となることを示され(1-14)，1957年にSivukhin

は負のパラメータをもつバックワード波媒質の存在を指摘している(1-15)．さらに，

1962 年に Rotman がマイクロ波レンズ用の材料として人工誘電体であるワイヤ

媒質を発明している(1-16)． 

 メタマテリアル技術はマイクロ波回路やアンテナの小形化や高機能化を飛躍

的に前進させる 1 つの技術として期待されている．従来の伝送線路理論が左手

系まで拡張されたことで，設計素子の自由度が広がり，従来にはない特性をも

つ回路やアンテナを実現してきている．電磁メタマテリアルの電磁波制御によ

り実現されてきたアンテナの例を挙げていく．左手系媒質中を進む電磁波の向

きに対して，位相が反対向きに進む，いわゆる後退波が伝搬する現象を用いて

伝搬位相制御を行うことにより，マイクロストリップ線路上において直列キャ

パシタンスと並列インダクタンスを挿入する共振型の小型アンテナが実現でき

る(1-17)．また伝送線路の端を終端にすれば非共振型アンテナとして漏洩波アンテ

ナが実現でき，通常の右手系線路に左手系領域が加わることで動作周波数の広

帯域化が可能であり，さらに後方から前方へのビーム走査が可能となる．媒質

中の特性インピーダンスは誘電率と透磁率で表すことができるため，特性イン

ピーダンスはメタマテリアルで制御が可能であり，例えば，容量性リアクタン

スが非常に大きい電気的小形ダイポールアンテナを負誘電率殻で覆うことによ

り従来にはない新たな整合法をもつアンテナが提案されている．屈折率は媒質

の誘電率と透磁率の項を含み，その屈折率を表すスネルの法則においてもメタ

マテリアルを用いると負の屈折を生じさせ，平面レンズに対して，波源と反対

側にイメージを作る再集束を起こすことになる．そのような媒質は完全レンズ

と呼ばれ Pendry によって予言されていたものである(1-18)．また，同様の屈折率

制御技術を応用して，物体に対して伝搬してきた光が物体の反対側においても

元の伝搬の延長線上においても維持されることを利用して，物体が透明である

かのように振る舞う透明マントと呼ばれるクローキングやステルス技術の研究

が進められている(1-19)-(1-21)．電波を遮断する周波数帯域を持つ周期構造は電磁バ

ンドギャップ(EBG)構造と呼ばれ，マイクロストリップ線路の地導体面に円形穴
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を空けた地板で阻止帯域特性を得たり，1/4波長コルゲーションにより高インピ

ーダンス境界条件を満たしたり，平面回路上のマッシュルーム構造により低姿

勢で表面波に対して EBG構造を構成したりする伝搬振幅制御に対しても様々な

研究が報告されている(1-22)- (1-31)．  

 電磁メタマテリアルは従来形状にはない新しい特性を付与することが大いに

期待されるがその一方で課題も多い．その例をあげると，メタマテリアルとし

ての効果と損失は相反関係にあり，LC 回路が組み込まれることで所望の特性が

得られる周波数帯域幅は狭くなること，メタマテリアルは異方性をもつので周

期構造の向きを意識してアンテナを設計する必要のあること，メタマテリアル

は波長に比べて構造や寸法が大きく複雑になることなどまだまだ万能とは呼べ

ないのが現状である． 

 伝送線路においてメタマテリアルは媒質中で波の伝搬方向がエネルギーの伝

搬方向と逆になる，つまり後退波が伝搬することから漏洩波アンテナに適応す

ることで後方へのビーム走査が実現可能となる．この特性は伝送線路において，

等価回路的に直列キャパシタンスと並列インダクタンスを挿入することで実現

できる．しかし，基となる伝送線路における通常の右手系成分が不可避的に存

在するため，純粋な左手系成分のみの伝送線路として動作することはなく，右

手系成分と左手系成分が複合した右手 /左手系複合伝送線路 (CRLH-TL: 

Composite Right/Left Handed Transmission Line)として動作する．これまでの研究

によって様々な伝送線路で CRLH-TLの構成法が提案されてきた．例えば，マイ

クロストリップ線路であれば線路にくし型のインターディジタル構造を設ける

ことで直列キャパシタンスを，また上面の線路と地導体を接続するビアをあけ

ることで並列インダクタンスを実現している(1-31)-(1-36)．自動車レーダの応用とし

て単純なギャップと線状インダクタを有するマイクロストリップ線路で

CRLH-TLを実現している(1-37)．その他の伝送線路を用いた CRLH-TLは，誘電体

を用いない同軸モノポールアンテナを短くすることでアンテナの小型化を実現

し(1-38)，マイクロストリップ零次共振アンテナ(1-39)や UHF型広帯域漏洩波アンテ

ナ(1-40)，携帯端末用小型広帯域アンテナ(1-41)などが報告されている．円偏波を発

生させるスパイラルアンテナにメタマテリアルを応用することで左旋も右旋も

両方の円偏波放射が実現する(1-42)などメタマテリアルのアンテナ応用は大いに

期待されている．一次元方向の直線だけでなく，平面状のマッシュルーム構造

を持つ CRLH-TL
(1-43)など多くのマイクロストリップ線路を用いた CRLH-TL が

報告されている． 

 伝送線路として導波管を用いた CRLH-TL も数多く研究されている．方形導波

管に容量性短絡スタブと誘導性窓をつけることで左手系伝送線路を構成してい

る(1-44)(1-45)．また，方形導波管であれば，TEモードが遮断周波数以下のエバネセ
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ント領域において等価的に負の誘電率を示すことを利用してこれに負の透磁率

を示す素子を加えることで左手系線路の実現が報告されている(1-46)-(1-48)が，導波

管の製作や各素子の自由度の低さから左手系領域で電磁波の透過は生じている

ものの阻止帯域が広いため実用的な周波数特性を得にくく，また製作の困難さ

で漏洩波アンテナへの応用には適さないものである．その他の形状として，励

振に主導波管の寸法よりも大きな導波管を接続し主導波管よりも大きな寸法の

短絡スタブを設けた左手系線路の構成(1-49)や短絡スタブを斜めにすること(1-50)や

スタブにリッジを設けること(1-51)-(1-54)で導波管全体の大きさを小さくする工夫

がなされてきた．短絡スタブは 1/4 波長の長さが必要となるためスタブ長を削減

する構成法も多く提案されている．二つの主導波管を用い，その間をスタブで

接続し，お互い奇モード励振によってスタブで電気壁をつくりスタブ長を短く

する構成(1-55)，導波管終端部で反射して同様に電気壁を利用する導波管が提案さ

れている(1-56)．他にも，短絡スタブ内に誘電体を挿入することでスタブ長を短く

する構造が提案されているが，導体と誘電体の製作が難しく，より製作が容易

で低損失な構造をもつ CRLH-TL が求められている．TE モードと同様に TM モ

ードの遮断周波数以下のエバネセント領域において等価的に負の透磁率を示す

ことを利用してこれに負の誘電率を示す素子を加えることで左手系線路の実現

も報告されている(1-57)．例として円形導波管に容量性のインダクタンス素子とし

て壁面から金属棒を挿入する構造が提案されているが，これもまた製作が困難

であるため課題が残っている．さらに，等価的に負の誘電率を示す遮断周波数

以下のTEモードと負の透磁率を示す遮断周波数以下の TMモードを利用した正

方形導波管が提案されている(1-58)， 

 伝送線路としてだけでなく，漏洩波アンテナとスロットアンテナについて述

べる．通常の伝送線路において進行波アンテナは反射波のない進行波を利用し

て放射するアンテナであり，その一つである漏洩波アンテナは進行波の導波部

で連続的または波長に比べ短い間隔で電磁波を外部に漏洩して放射するアンテ

ナである．方形導波管はレーダに利用されて，外導体に穴を空けた漏れ同軸ケ

ーブルは地下鉄などのトンネルの通信用に利用されている．金属導体だけでな

く平面回路で構成される線路からも漏洩現象が確認されており(1-59)，媒質中の位

相速度が空間のそれよりも大きくなる速波領域で波は空間に放射される．これ

を利用してビーム走査漏洩波アンテナが提案されている．スロットアンテナは

導体面上に空けたスロットを放射素子として用いるアンテナである．導波管壁

面にスロットを切った導波管スロットアンテナがあり，衛星放送送受信用とし

てラジアルラインスロットアンテナが考案されている．これらの漏洩現象を利

用したアンテナは上記した通り，電磁メタマテリアルの応用により後退波をア

ンテナに利用することで後方から前方へのビーム走査や基地局アンテナとして
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使用するビームチルトが期待されている(1-60)(1-61)．ビーム走査を考えた場合，右

手系領域と左手系領域との間に阻止帯域がなく連続的に周波数操作ができるこ

とが望ましく，また広帯域で損失が少ないアンテナが期待されている． 

 

 

1.2  研究目的 

  

本論文では，遮断周波数以下の TE・TM モードを利用した右手/左手系複合円

筒導波管および方形導波管を提案する．提案する導波管の構成材料は誘電体を

用いないことで損失をできる限りなくしている．円筒導波管においては遮断周

波数以下のTMモードと導体隔壁により扇型導波管を構成することで TEモード

を発生させる(1-62)-(1-64)．また，方形導波管においては TE モードを発生させるた

めに H 型導体隔壁板を装荷する．提案する両導波管は両モードをもつ導波管を

交互に接続することで左手系伝送線路を実現する(1-65)-(1-67)．また，両モードの遮

断周波数を一致させ阻止帯域のないバランス条件を満たす導波管を導体隔壁の

寸法を調整することで，あるいは各モードの遮断導波管の区間の長さを調整す

ることで実現できることを明らかにしている(1-68)．さらに，この提案した CRLH

導波管にスリットまたはスロットを設けることで構成された導波管型漏洩波ア

ンテナの放射特性について述べている．最後に，実際に CRLH 導波管を試作し

解析結果と実験結果の比較を行うことで，CRLH 方形・円筒導波管の構成法の有

用性を明らかにする．なお，放射特性も含めて数値計算は有限要素法に基づく

電磁界シミュレーションソフト HFSS15.0(ANSYS 社)を用いて行っている． 

 このように，CRLH 円筒および方形導波管を新たに開発し，それらの導波管設

計法を示すとともに，伝搬特性と放射特性の理論的，実験的検討の研究成果を

まとめたものが本論文である． 
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第 2章  

動作原理 
 

本章では，右手/左手系複合伝送線路について説明し，遮断 TM モードと遮断

TEモードを利用した左手系導波路の構成原理について述べる． 

 

2.1 右手/左手系複合伝送線路 

 

 通常の右手系の伝送線路の等価回路は Fig. 2.1(a)に示し，分散特性は以下のよ

うになる． 

𝛽 = ω√𝐿𝑅𝐶𝑅       (2.1) 

ここで位相速度と群速度はそれぞれ， 

𝑣𝑝 =
𝜔

𝛽
=

1

√𝐿𝑅𝐶𝑅
       (2.2) 

𝑣𝑔 =
𝜕𝜔

𝜕𝛽
=

1

√𝐿𝑅𝐶𝑅
          (2.3) 

と表され，符号および大きさは等しい．群速度 vg の符号はエネルギーの伝搬方

向であるポインティングベクトル S の方向を表し，位相速度 vpの符号は波の伝

搬方向である波数ベクトルで表す．Fig. 2.1(b)に示すような両者は比例関係とな

り，Fig. 2.1(c)に示すようにポインティングベクトル S と波数ベクトル kは同方

向を向く． 

 一方，理想的左手系線路の等価回路は Fig. 2.2(a)のように直列キャパシタンス

CL，並列インダクタンス LLで構成される．分散関係は以下のようになる． 

𝛽 =
1

𝜔√𝐿𝐿𝐶𝐿
       (2.4) 
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ここで同様に位相速度と群速度はそれぞれ， 

𝑣𝑝 =
𝜔

𝛽
= 𝜔2√𝐿𝐿𝐶𝐿      (2.5) 

𝑣𝑔 =
𝜕𝜔

𝜕𝛽
= −𝜔2√𝐿𝐿𝐶𝐿            (2.6) 

と表され，Fig. 2.2(b)に示すように両者の符号は異なることでポインティングベ

クトル S と波数ベクトル kがお互いに逆行する波の伝搬を意味する．つまり Fig. 

2.2(c)に示すように，この線路を伝搬する波はエネルギーの伝搬方向と波の向き

が異なる後退波であることがわかる．これは通常の伝送線路では位相が遅れな

がら電磁波が伝送されるのに対し，位相が進みながら電磁波が伝送されること

になる．後者のような左手系伝送線路においては等価的に誘電率，透磁率がと

もに負の値をとり，従来の伝送線路に人工的に直列キャパシタンス，並列イン

ダクタンスを付加することで構成することができるが，基となる右手系の伝送

線路を表す直列インダクタンス，並列キャパシタンスが存在するので完全な左

手系伝送線路は作ることはできず，右手系，左手系の両方の特性を併せもつ右

手/左手系複合伝送線路(CRLH-TL : Composite Right/Left Handed Transmission 

Lines)となる．Fig. 2.3(a)に示すように CRLH-TLの等価回路は右手系伝送線路を

表す要素の直列インダクタンスを LR，並列キャパシタンス CRと人工的にに付加

する直列キャパシタンス CLと並列インダクタンス LLで表され，分散関係は次式

で与えられる． 

𝛽𝑙 = cos−1 [1 −
1

2
{𝜔2𝐿𝑅𝐶𝑅 +

1

𝜔2𝐿𝐿𝐶𝐿
− (

𝐿𝑅

𝐿𝐿
+
𝐶𝑅

𝐶𝐿
)}]     (2.7) 

ここで l は線路の長さである．Fig. 2.3(b)に得られる分散特性の一例を示す．こ

れを見ると CRLH-TL は低域に後退波が伝搬する左手系(LH)モード，および高域

に前進波が伝搬する右手系(RH)モードの二つの通過帯域をもつことがわかる． 
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(a) 

  

(b) (c) 

Fig. 2.1. Right handed transmission line (RH-TL). (a) Equivalent circuit,  

(b) dispersion diagram and (c) relation between the wave vector and the Poynting vector. 
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(a) 

  

(b) (c) 

Fig. 2.2. Left handed transmission line (LH-TL). (a) Equivalent circuit, 

 (b) dispersion diagram and (c) relation between the wave vector and the Poynting vector. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 2.3. Composite right/left handed transmission line (CRLH-TL).  

(a) Equivalent circuit and (b) dispersion diagram. 

 

 

2.2 遮断周波数以下の導波管波動インピーダンス 

 

 右手系伝送線路は，等価回路において直列インダクタンス LRおよび並列キャ

パシタンス CR が装荷されている状態である．そこに直列キャパシタンス CL と

並列インダクタンス LL を装荷することにより左手系媒質成分が付加され，

CRLH-TLが構成される．ここで遮断周波数以下のエバネセント領域において TE

モードの波動インピーダンス Zhは次式のように表される． 

𝑍ℎ =
𝑗𝜔𝜇0

𝛾
= √

𝜇0

𝜀0{1−(
𝜔𝑐
𝜔
)
2
}
      (2.8) 
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このとき，遮断周波数以下(ω<ωc)であるとすれば，平方根内の分母において実

効比誘電率が負になることから式(2.8)は 

𝑍ℎ =
𝑗𝜔𝜇0

𝛾
=

𝑗√𝜇0

√𝜀0{(
𝜔𝑐
𝜔
)
2
−1}

      (2.9) 

となり，負の実効比誘電率をもつとみなすことができる(付録 A)．遮断周波数以

下の TE モードで等価回路的に並列インダクタンス LLが装荷された伝送線路と

なる． 

 また同様に，TM モードの導波管の波動インピーダンス Zeは 

𝑍𝑒 =
𝛾

𝑗𝜔𝜀0
= √

𝜇0{1−(
𝜔𝑐
𝜔
)
2
}

𝜀0
      (2.10) 

と表すことができる(付録 A)．遮断周波数以下(ω<ωc)の場合，平方根内の分子に

おいて実効比透磁率が負となることから 

𝑍𝑒 =
𝛾

𝑗𝜔𝜀0
=

−𝑗√𝜇0{(
𝜔𝑐
𝜔
)
2
−1}

√𝜀0
     (2.11) 

となり，負の実効比透磁率をもつとみなすことができる．遮断周波数以下の TM

モードでは等価回路的に直列キャパシタンス CLが装荷された伝送線路となる． 

 ここで γは中空導波管の伝搬定数であり， 

𝛾 = 𝑗𝜔√𝜇0𝜀0 {1 − (
𝜔𝑐

𝜔
)
2
}      (2.12) 

で与えられる(2-1)． 

 これより Fig. 2.3(a)に示す等価回路の CLを遮断 TM モードがその役割を担い，

また LLを遮断 TE モード導波管が担うことで両モードが同時に遮断周波数以下

であるときに左手系伝送線路が構成できることになる． 
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2.3 導波管型左手系伝送線路の等価回路表現 

 

 前節において，導波管の TEモードが遮断周波数以下で等価的に負の実効比誘

電率，導波管の TM モードが遮断周波数以下で等価的に負の実効比透磁率を示

すことを説明した．Fig. 2.4 は TE モード導波管を示す等価回路と TM モード導

波管を示す等価回路を交互に接続した状態を表している．まず，等価回路の TE

モード導波管側は，右手系伝送線路に相当する直列インダクタンス LR,TEと並列

キャパシタンス CR,TEに加え，並列インダクタンス LL,TEが装荷された状態で表現

される．TE モード遮断周波数は CR,TEと LL,TEによって共振周波数が決定される

が，遮断周波数以下の領域においては CR,TEより LL,TE成分が支配的になることに

より非伝搬になると考えられる． 

 一方，Fig. 2.4 の等価回路の TM モード導波管側は，右手系伝送線路に相当す

る直列インダクタンス LR,TMと並列キャパシタンス CR,TMに加え，直列キャパシ

タンス CL,TMが装荷された状態で表現され，TE モード遮断周波数と TM モード

遮断周波数は LR,TM と CL,TM によって共振周波数が決定されるが，遮断周波数以

下の領域において LR,TM より CL,TM 成分が支配的となり非伝搬になると考えられ

る． 

 以上より，遮断 TE モードでは直列キャパシタンス，また，遮断 TM モードで

は並列インダクタンスをそれぞれ別途印加すれば，左手系伝送線路が構成され

ると期待できる．そこで本論文では，これらの TE・TM モード導波管で相互に

直列キャパシタンス，並列インダクタンスを補完し合うことで両モードでの遮

断周波数以下の領域が重なる周波数帯域において左手系伝送線路が構成され，

また，両モードでの遮断周波数以上の領域で重なる周波数帯域において右手系

伝送線路が構成され，Fig. 2.3(a)に示すような CRLH-TLが構成することができる． 

 

 

 

Fig. 2.4. Equivalent circuit in which the TE and the TM waveguides are connected with each other. 
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2.4 分散特性の導出 

 

 左手系伝送線路として動作していることをより明確にするために，位相定数を

周波数の関数として表して 2.1節で述べた分散特性を計算する．CRLH-TLは Fig. 

2.5(a)に示すように 4 ポート回路を無限に縦続接続したモデルで表現することが

できる．このとき，Fig. 2.5(b)に示すような単位セルの各端子における電圧，電

流の関係を Fパラメータで表すと次式のようになる． 

[
𝑉𝑛
𝐼𝑛
] = [

𝐴 𝐵
𝐶 𝐶

] [
𝑉𝑛+1
𝐼𝑛+1

]   (2.13) 

また，無限周期境界条件を考えた場合，各端子における電圧波および電流波は

Floquetの定理より， 

[
𝑉𝑛
𝐼𝑛
] = 𝑒𝛾𝑙 [

𝑉𝑛+1
𝐼𝑛+1

]         (2.14) 

となる．式(2.13)，式(2.14)より， 

[𝐴 − 𝑒
𝛾𝑙 𝐵

𝐶 𝐷 − 𝑒𝛾𝑙
] [
𝑉𝑛+1
𝐼𝑛+1

] = 0  (2.15) 

となり，分散特性は以下の式で求められる． 

𝛽(𝜔)𝑙 = 𝑐𝑜𝑠−1 {
1

2
(𝐴 + 𝐷)}  (2.16) 

ここで，単位セルあたりの ABCD 行列の求め方が問題となる．所望の単位セル

には誤差回路として入出力線路が含まれているため，TRL(Thru-Reflect-Line)校正

法により誤差回路の影響を取り除く必要がある(付録 B)． 

 

 
 

(a) (b) 

Fig. 2.5. Model of (a) unit cell and (b) periodic structure. 
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2.5 相互結合を考慮した分散特性の導出方法 

 

 TRL 校正法(付録 B)の適用により誤差回路を取り除いた単位セルの分散特性

が導出される．しかしながら，本論文の場合において導出された分散特性は実

際の通過帯域と比べると正確な位相定数が得られないことがわかっている． 

その理由として周期構造間での接続において単一モード線路の接続のみで扱わ

れているため，高次モードの影響が含まれず正確な位相定数が導出できない．

その解決方法として，より精度の高い値を導出するために，散乱パラメータか

ら解析された分散特性を得る場合，Fig. 2.6 に示すように単位セル間の相互結合

を考慮した行列項 T パラメータ Tmcを新たに導入する
(2-2)．単一モード線路の接

続で考慮されないセル間の接続をTmcとして 1セルに加えることで高次モード接

続したときと同等の位相定数を導出することができる．前節の付録Bに示すTRL

校正法で補正計算を行うことで単位セルのみのTパラメータT1cellを算出した後，

Tmc項を導出するために単位セルの場合と同様にTRL校正法を用いて 2セルの縦

続接続された T パラメータ T2cellsを求める．T2cellsは次式で表される． 

[𝑇2𝑐𝑒𝑙𝑙𝑠] = [𝑇1𝑐𝑒𝑙𝑙][𝑇𝑚𝑐][𝑇1𝑐𝑒𝑙𝑙]     (2.17) 

これより Tmcが求められ，無限周期境界条件における単位セル間の相互結合を考

慮した分散特性がより正確な値をとる分散特性が算出される．この相互結合を

考慮した分散特性は本論文の形状のみならず，入出力線路と単位セルとの境界

が異なり場合，あるいは入出力線路と単位セルのインピーダンスが大きく異な

る伝送線路で有効である． 

 

 

 

Fig. 2.6. Model of unit cell in consideration of Tmc. 
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第 3章 

複合円筒導波管の伝搬特性 
  

遮断周波数以下の TE・TMモードを用いた右手/左手系複合円筒導波管を提案

し，その伝送特性について述べている．導波管の研究はかなり昔から続いてき

たが，メタマテリアルへの応用が期待されている．周期構造での単位セルの形

状の工夫によって様々な導波管の実現が試みられてきたが，特性の面での問題

点や製作する上での課題も多かった．そこで，従来の形状よりも製作が容易な

円筒導波管を開発している．まず，遮断周波数以下で TE・TM モードを発生さ

せるために各モードでの円形導波管横断面の電磁界分布を考え，TE モード導波

管に扇型導波管を配置するように導体隔壁を設けている．さらに同軸線路の

TEM モードを用いることで高次のモードでの励振を可能にしている．そして，

TE モード導波管にリッジを導入することにより阻止帯域をなくしたバランス条

件を満たす導波管が実現できることを示すとともに，TE および TM モード導波

管の各区間長と分散特性の関係についても言及する．また，設計した円筒導波

管を試作し，実験においても設計した円筒導波管が右手/左手系複合伝送線路と

して動作することを確認し，提案構成法の有用性を検証している． 

 

3.1 緒論 

  

本節では，遮断周波数以下の TE・TMモードを利用するために，電磁界分布

による各モードの検討を行う．従来形状では円筒導波管に等価的に負の誘電率

を示す金属棒を挿入することで実現し(3-1)(3-2)，また，遮断周波数以下で TE・TM

モードを上下に分けた方形 TE10モードと正方形導波管の TM11モードの励振に

より CRLH導波管を実現している構成法が報告されている(3-3)．しかし二段構造

の方形 TE10 モードを励振する導波管の製作が容易でないことなどの問題点も

多々ある．堅牢で損失の少なく大電力送電にも耐え得る金属導波管の CRLH-TL

としての可能性は大いに期待でき，周波数特性の向上や製作も考慮した新しい

形状が求められている． 
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 そこで本章では，右手/左手系複合円筒導波管の遮断モードを用いた新たな構

成法を提案する．円筒導波管は遮断周波数以下において TM モードは実効的に

負の透磁率を示し，また，遮断周波数以下において TEモードは実効的に負の誘

電率を示すことから両者を組み合わせることにより，左手系円筒導波管を実現

する(3-4)-(3-7)．TM モードとしては遮断 TM01モードを，TE モードとしては円筒

導波管内に導体隔壁を設け扇型導波管の基本 TEモードを利用する．また，この

CRLH-TL は右手/左手系周波数帯域間にバンドギャップのない伝送線路を設計

するために両モードの遮断周波数を一致させる必要がある．そこで，扇型導波

管の形状は円筒導波管横断面の中心から方形導体リッジを設けることで TE モ

ードの遮断周波数を低くしている．これらの導波管形状を適切に調節すること

により，右手/左手系複合伝送線路の分散特性を得ることに成功している．そし

て，数値的検討として有限要素法に基づく電磁界シミュレーションソフト

HFSS15.0(ANSYS 社)による分散特性と散乱パラメータの周波数特性の数値解

析を行っている．また，実際に伝送特性を解析結果と実験結果との比較により，

右手/左手系複合円筒導波管の構成法の有用性を明らかにしていく． 

 

 

3.2 遮断 TE・TM モードによる左手系円筒導波管の構成 

3.2.1 遮断周波数以下での TE・TM モードの分布 

 

本節では，円形導波管 TM モードと扇型断面導波管 TEモードの電磁界分布に

ついて述べる．通常，円形導波管を励振させると最低次モードである TE11モー

ドが励振されてしまう．そこで，中空円筒導波管において主モードとして TM01

モードを発生させるために，ここでは TM01モードと Fig. 3.1(a)に示すような電

磁界分布が近い同軸線路(絶縁体部中空)の基本 TEM モードによる励振を用いる

ことにする．これにより Fig. 3.1(b)に示すような最低次モードである TE11モード

が抑制され，Fig. 3.1(c)に示すような TM01モードを主モードとして励振すること

ができる．円形導波管の半径を r = 10.12[mm]とした時のそれぞれのモードの電

磁界分布を Fig. 3.1に，またそれぞれの規格化位相定数を表す分散特性を Fig. 3.2

に示した．左手系伝送線路を実現するためには遮断 TM01モード区間と隣接する

遮断 TEモード区間の電磁界分布を極力近い形状になるようにし，区間境界面で

反射を小さくする必要がある．そのため遮断 TEモードの導波管には中空円形導

波管を適用することができず，ここでは，円形導波管内に仕切りとして導体隔

壁を設けることで扇型断面導波管の基本 TE モードを用いている．Fig. 3.1(c)(d)
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より，TM01モードおよび導体隔壁を設けた TE11モードの電磁界分布はともに電

界が円中心から外へ，磁界が円の軌跡を描くように分布していることがわかる． 

 次に，扇形断面導波管を導体隔壁の厚み d = 2.0[mm]で分割した場合の分割数

N に対する規格化位相定数を Fig. 3.3 に示す．図より，分割数 N が増加するとと

もに基本 TE モードの遮断周波数が高くなっていることがわかる．以降は TM01

モードと遮断周波数の近い N = 4の扇型断面導波管を用いる． 

 中空円筒導波管のTM01モードの遮断周波数は導波管半径により決められるの

で調整ができない．一方，Fig. 3.3 の分散特性が示すように 4分割した扇型断面

導波管の TE モードの遮断周波数は TM01モードの遮断周波数より高周波側にあ

り，この導波管をアンテナに応用した際にビーム走査で阻止帯域であるバンド

ギャップがないことが好ましいので，TEモードの遮断周波数を低くする必要が

ある．そこで，Fig. 3.4(a)に示すような方形導波管の基本 TE10モードの遮断周波

数を低くする際に用いる方形シングルリッジを扇型導波管内に導入する．リッ

ジ導波管の特徴としてリッジを高くすることで遮断周波数を低くする効果があ

る(3-8)．この形状を扇型断面導波管に導入したものが Fig. 3.4(b)であり，円周方向

に周期配置したものが Fig. 3.4(c)である．このリッジ装荷扇型断面導波管の遮断

TEモードと円形導波管の遮断 TM01モードによりCRLH円筒導波管を構成する． 

 

  

(a) (b) 

  

(c) (d) 

Fig. 3.1. Field distribution of the modes related to the proposed waveguide.  

(a) TEM mode, (b) TE11 mode, (c) TM01 mode and (d) dominant TE mode with the conductor wall. 
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Fig. 3.2. Dispersion characteristics β/k0.  

(β is the phase constant and k0 is the wavenumber in the free space.) 

 

 

Fig. 3.3. Dispersion characteristics β/k0 of the dominant TE modes on the N-divided sector 

waveguide with r = 10.12[mm]. 
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(a) 

 

 

(b) (c) 

Fig. 3.4. Field distribution of ridge-loaded waveguides.  

(a) TE10 mode (rectangular waveguide), (b) dominant TE mode  

(sector waveguide divided into 4 parts) and (c) dominant TE mode (4-division). 

 

3.2.2 各パラメータによる周波数特性 

 

前節で，導波管やその形状の変化によるモードの遮断周波数の違いを Fig. 3.2

と Fig. 3.3 で示した．次に，TE モード導波管に関する各パラメータによる遮断

周波数の変化について考える．まず Fig. 3.5(a)に示すように，リッジの高さ hを

3.0mm から 8.0mm まで増加させると遮断周波数が高くなっていくことがわかる．

次に Fig. 3.5(b)に示すように，リッジの幅 w をそれぞれ h = 5.0[mm]，7.0[mm]の

場合に変化させると少しは遮断周波数に変化があるものの大きな影響を与えな

いことがわかる．最後に Fig. 3.5(c)に示すように，導体隔壁の厚み d が増加する

と遮断周波数が高くなっていくことがわかる．これは扇型導波管の寸法が小さ

くなることにより遮断周波数が高くなっていくことで説明される．以上より TE

モード導波管における遮断周波数の調整は各パラメータの内リッジの高さ h で

調整するのが最も効果的といえる． 

 



26 

 

 

(a) 

 

(b) 

 

(c) 

Fig. 3.5. Dispersion diagrams of the dominant TE mode for various  

(a) ridge height h, (b) ridge width w and (c) wall thickness d. 
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3.3 CRLH 円筒導波管の設計 

3.3.1 CRLH-TL の単位セルの構造 

 

提案する CRLH-TLの単位セルを Fig. 3.6に示す．TEモード導波管と TM モー

ド導波管の長さはそれぞれ l1，l2であり，単位セル構造にするために TM モード

導波管を半分に分割し l1と l2の両者を合わせた長さ l が単位セル長である．両区

間での円筒導波管の半径はそれぞれ等しく r = 10.12[mm]としている．その他の

構造のパラメータとして導体隔壁の厚みは d = 2.0[mm]に固定している．また，

TEモード区間におけるリッジによる遮断周波数の調整については幅wより高さ

hの方が大きく影響を与えること及び製作することを考慮して，幅は w =2.0[mm]

に固定している．それゆえ，リッジの高さ h を変化，調整することで TEモード

導波管の遮断周波数の制御を行う．次節での分散特性は 2.5節で述べた相互結合

を考慮した分散特性を Bloch-Floqeut の定理から求め，また，伝送特性は TE モ

ード導波管と TM モード導波管を交互に 12 セル周期配列する場合の反射，透過

電力で評価することにする．その際，入力線路としては導波管と同じ外径を持

ち特性インピーダンスが 50Ω の中空同軸線路（絶縁体部中空）で中心導体の半

径を 4.4mm と仮定している． 

 

 

Fig. 3.6. Structure of the proposed CRLH cylindrical waveguide unit cell. 
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3.3.2 単位セルを構成する各パラメータによる周波数特性 

 

本節では，単位セルを構成する各パラメータを変化させた時の効果について

述べる．TE モード導波管と TM モード導波管をそれぞれ l1 = 1.0[mm]と l2 = 

10.0[mm]とした場合，リッジの高さ hを変化させた時の分散特性を Fig. 3.7に示

す．図より低周波側において左手系領域が見られ，高周波側で右手系領域が見

られる．また，その両通過域間で阻止帯域であるバンドギャップが確認できる．

次に，リッジの高さを変化させることで TEモード導波管の遮断周波数を変化さ

せることにより，右手系始端周波数と左手系終端周波数が移行していることが

図より確認できる．さらに h = 4.7[mm]の場合，11.2GHz においてバンドギャッ

プがないバランス条件を満たしていることが確認できる．さらに，この h = 

4.7[mm]のときの S パラメータ解析と固有値解析による分散特性を Fig. 3.8 に示

す．両方の解析において位相定数の値は一致していることがわかる．そのバラ

ンス条件を満たした構造の単位セルを 12 セル周期配列した時の伝送特性を Fig. 

3.9に示す．その条件において通過帯域の左手系領域は 8.67GHz から始まり右手

系領域へ低挿入損を保ちながら滑らかに続いていることが図からわかる．これ

より，リッジの高さを変化することで TEモード導波管の遮断周波数を変化させ

ることができ，バランス条件を満たす形状を見出すことができる．ここで提案

した円筒導波管が右手/左手系複合伝送線路として動作していることを確認する

ために，右手系領域で前進波，左手系領域で後退波が発生していることを位相

推移より確認する．Fig. 3.10(a)-(f)に示すような Fig. 3.9で用いた形状で導波管内

部での 10.5GHz のときの電界の位相推移を表しており，位相差が 30deg ずつ移

り変わっている様子が見て取れる．下部の入力から上部の出力へと励振してい

て，入出力線路は下から上へ電界が推移していることがわかるが，提案したセ

ル部分では入出力線路とは逆方向の上から下へと電界が推移している．これは

10.5GHzが左手系領域において 12セル周期配列している円筒導波管が左手系伝

送線路として後退波が発生していることが図より確認できる．また，右手系領

域である 12.0GHz においても同様の電界の位相推移を Fig. 3.11(a)-(f)で確認がで

きる．この場合では右手系領域の周波数であるため 12セル周期配列した円筒導

波管は順方向へ前進波が発生していることがわかる． 

次に，TE モード導波管と TM モード導波管の長さの効果をリッジの高さ h = 

3.5[mm]に設定した時の分散特性を示す．まず，TE モード導波管の長さ l1 の効

果を TM モード導波管の長さ l2 = 10.0[mm]に固定した時の分散特性を Fig. 3.12

に示す．l1 の長さが増加するとともに l1 = 1.0[mm]の時は左手系終端周波数が

TM01モードの遮断周波数である 11.2GHzに留まっていたものが低周波側へと移
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行し，さらに右手系始端周波数の高周波側へ移行することでバンドギャップは

広がり，左手系終端は集束していき左手系領域は狭くなる．一方，l1 = 1.0[mm]

に固定した条件で l2 の長さを変化した時の分散特性を Fig. 3.13 に示す．Fig. 

3.11と同様に，l2が増加するとともにバンドギャップの幅は狭くなっていき，左

手系終端は低周波数側へ移行していくとともに左手系領域は狭くなり，また，

右手系始端部分が集束し右手系領域が狭くなる．これらの導波管の長さにより，

バランス型条件の周波数や右手/左手系領域の幅を変えられることが分散特性か

ら明らかになった． 

等価回路による物理的説明について述べる．従来の CRLH-TLにおいて単位セ

ル長は単一の成分であるのに対して提案形状は TEモード導波管とTMモード導

波管の長さの二種類のパラメータが単位セル長に含まれる．これにより長さを

考慮した等価回路を Fig. 3.14 に示す．付録 A より，単一の単位セル長を持つ

CRLH-TLでは遮断周波数 f1, f2, f3, f4には単位セル長の影響は受けないが，図より

軸長を考慮した各素子のパラメータはそれぞれ， 

𝐿 𝑅,𝑇𝐸 = 𝐿𝑅,𝑇𝐸
′ ∗ 𝑙1       (3.1) 

𝐶 𝑅,𝑇𝐸 = 𝐶𝑅,𝑇𝐸
′ ∗ 𝑙1          (3.2) 

𝐿 𝐿,𝑇𝐸 =
𝐿𝐿,𝑇𝐸
′

𝑙1
      (3.3) 

𝐿 𝑅,𝑇𝑀 = 𝐿𝑅,𝑇𝑀
′ ∗ 𝑙2       (3.4) 

𝐶 𝑅,𝑇𝑀 = 𝐶𝑅,𝑇𝑀
′ ∗ 𝑙2       (3.5) 

𝐶 𝐿,𝑇𝑀 =
𝐶𝐿,𝑇𝑀
′

𝑙2
      (3.6) 

とおくことができる．さらに，これらの各素子を遮断周波数 f2, f3に代入した値

が以下の式となる． 

𝑓2,3 =

{
 
 

 
 

1

2𝜋√𝐿𝑅,𝑇𝐸
′ ∗𝐶𝐿,𝑇𝐸

′ +
𝑙2
𝑙1
𝐿𝑅,𝑇𝑀
′ ∗𝐶𝐿,𝑇𝑀

′

1

2𝜋√𝐿𝑅,𝑇𝑀
′ ∗𝐶𝑅,𝑇𝑀

′ +
𝑙1
𝑙2
𝐿𝐿,𝑇𝑀
′ ∗𝐶𝑅,𝑇𝐸

′

  (3.7) 

この式(3.7)より，両導波管の軸長の長さは遮断周波数に関与することがわかる．

遮断周波数の分母内にあるそれぞれの軸長のどちらが支配的になるかを表して

いる．Fig. 3.13より，リッジは TEモード導波管で作用する要素であり並列キャ

パシタンスCRidgeと表すことによりリッジの高さ hによる遮断周波数を調整が可
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能であることが明らかになった．これにより等価回路による各パラメータの効

果を考察することができた． 

次に，バランス条件を満たすように TEモード導波管と TM モード導波管の長

さの関係について述べる．Fig. 3.15 に示すように，バランス条件を満たす l1と l2

の関係は一定の比で変化していることがわかる．それぞれの比は h = 3.0[mm]で

l1 : l2 = 1 : 8，h = 5.0[mm]で l1 : l2 = 3 : 4，h = 7.0[mm]で l1 : l2 = 1 : 2 となっている．

これにより導波管軸長が変化してもリッジの高さで遮断周波数を操作しバラン

ス条件を満たすことができることを確認した． 

 

 

Fig. 3.7. Dispersion diagrams for various heights of the ridge h. 

 

 

Fig. 3.8. Dispersion diagrams using eigenmode analysis. 

 

 

Fig. 3.9. Transmission characteristics for 12 unit cells for h = 4.7[mm] 
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(a) (b) (c) (d) (e) (f) 

Fig. 3.10. Electric field distributions of the waveguide at 10.5GHz for phase with 30deg. 
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(a) (b) (c) (d) (e) (f) 

Fig. 3.11. Electric field distributions of the waveguide at 12.0GHz for phase with 30deg. 
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Fig. 3.12. Dispersion diagrams for various lengths l1 of TE mode section. 

 

 

Fig. 3.13. Dispersion diagrams for various lengths l2 of TM mode section. 

 

 

Fig. 3.14. Equivalent circuit of the proposed structure. 
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Fig. 3.15. Relation between the lengths of the TE and the TM sections  

for various ridge heights h under the balanced condition. 

 

 

3.4 実験的検証 

 

3.2.1 節で述べた提案形状の設計に基づいて単位セルを周期的に配列した導波

管を実際に製作し，右手/左手系複合円筒導波管型伝送線路の動作を実験におい

て確かめている．測定にはベクトルネットワークアナライザ(アジレント・テク

ノロジー社 E8361C)を用い，Fig. 3.16 に示すようにアナライザから同軸ケーブ

ルを用いて導波管に接続している．なお，校正には Full 2 port 校正法を用いてい

る．Fig. 3.16(a)より右手/左手系複合円形導波管の全体形状，図(b)より TE導波管

断面，図(c)より同軸励振部分の縦断面を示した写真をそれぞれ示す．Fig. 3.17(a)

の全体形状は励振部分の導波管以外はそれぞれ 3.2.1節と同じパラメータを用い，

Fig. 3.17(b)に示すパラメータの同軸線路を挿入できるテーパ円筒導波管を励振

部分に，提案形状の TE 導波管を TM 導波管の半分の長さで挟んだ単位セルが

12個連なる形状になっている．この12セル周期配列した時の伝送特性を測定し，

解析値と比較したものをそれぞれ Fig. 3.19 に示す．但し，この同軸線路を用い

た励振ではインピーダンス整合が取れず，解析値と実測値ともに Fig. 3.9のよう

な通過特性にはならない．解析値と実測値と比較すると実測値の低周波側にお

いて透過特性である S21は低くなっているが，通過し始める 9GHz 付近から解析
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値と同様な傾向が見られる．また，半径 r =10.12[mm]の中空円筒導波管の遮断周

波数 11.2GHz 以下では同等の大きさを持つ通常の右手系導波管は伝搬しないの

に対し，実験形状の導波管は遮断周波数以下の領域で伝搬している結果からし

て右手/左手系複合円筒導波管として動作していることが確認できた． 

Fig. 3.17(c)に示すような同軸線路を持つ励振部分の導波管ではインピーダン

スが合わず不整合が起きたことから，励振部分でインピーダンス整合がうまく

いくように励振の構造について考える(3-9)． Fig. 3.19(c)に示すように，励振部分

の導波管はテーパ形状にしてその軸長の長さ le と同軸線路の芯線をスカート形

状にしてその直径を teとして，それぞれを解析して良い伝送特性を持つ形状を 3

種類決定した．軸長 leが 13.6mm でスカート形状の直径 teが 8.2mm と 10.6mm，

軸長 leが 13.0mm でスカート形状の直径が 8.4mm でそれぞれの励振を用いて，

解析と実験を行った．これらの励振導波管の各パラメータを選んだ目的は右手/

左手系領域の両方で伝搬特性が良好な場合，左手系領域での特に伝搬特性が良

好な場合，右手系領域で特に伝搬特性が良好な場合とそれぞれの特徴をもつよ

うに設計した．導波管全体(写真は 30セルの時のもの)は Fig. 3.19(a)に示し，TE

モード導波管断面は Fig. 3.19(b)に示す．試作した提案円筒導波管のそれぞれ 12

セルと 30セルの周期配列したときの伝送特性を Fig. 3.20から Fig. 3.22に示す．

数値解析した反射係数(赤色実線の S11)を見ると，Fig. 3.20 の te = 8.2[mm]，le = 

13.6[mm]では左手系領域では反射係数は 30dB まで下がり右手系領域では 15dB

に達し，右手/左手系両領域において良好な伝搬特性が得られた．Fig. 3.21 の te = 

8.4[mm]，le = 13.0[mm]では左手系領域で反射係数は 30dBよりも下がり．左手系

領域において良好な伝搬特性が得られた．Fig. 3.22 の te = 10.6[mm]，le = 13.6[mm]

では右手系領域で反射係数は 20dBまで下がり．右手系領域において良好な伝搬

特性が得られた．それぞれ異なった励振部の設計により伝搬特性に良好な周波

数帯域が違う伝搬特性が数値解析により求められた．各導波管において Fig. 

3.22(b)に示す 30 セル周期配列時の芯線スカート直径 te = 10.6[mm]，軸長 le = 

13.6[mm]の右手系領域での反射係数 S11以外は概ね解析値と実測値が同じような

値を取り，同傾向を示している．どの導波管でも 30セル周期配列すると透過係

数 S21は解析値よりも実測値が下がっている，これはセル数が増加することで製

作誤差が積み重なり伝送特性が悪くなっていることが確認できる．励振を 3 種

類設計したのは左手系領域の反射係数が特に低い形状を選択したにも関わらず，

解析値と実測値には大きな乖離が見て取れる．この高い反射係数は導波管の解

析と実験で解明は今後の課題となる．左手系領域で特に良好な伝送特性を得ら

れることは今後の研究にとって大きな利点となり得るため解明が求められる． 
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(a) (b) 

Fig. 3.16. (a) Measurement system for coaxial line and DUT and (b) its photograph. 

 

 

 

(a) 

  

(b) (c) 

Fig. 3.17. (a) Photograph of the 12 unit cells structure including coaxial line exciters, 

(b) cross section of the TE waveguide and (c) longitudinal section of excitatory. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 3.18. Comparison of transmission characteristics between the calculated result and  

the measured ones. S11 and (b) S21. 
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(a) 

  

(b) (c) 

Fig. 3.19. (a) Photograph of the 13 unit cells structure including coaxial exciters,  

(b) Cross section of the TE waveguide and (c) longitudinal section of exciters. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 3.20. Comparison of transmission characteristics between the calculated result and the measured 

ones for te = 8.2[mm] and le = 13.6[mm]. (a) 12 unit cells and (b) 30 unit cells. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 3.21. Comparison of transmission characteristics between the calculated result and the measured 

ones for te = 8.4[mm] and le = 13.0[mm]. (a) 12 unit cells and (b) 30 unit cells. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 3.22. Comparison of transmission characteristics between the calculated result and the measured 

ones for te = 10.6[mm] and le = 13.6[mm]. (a) 12 unit cells and (b) 30 unit cells. 
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3.5 結論 

 

 本章では，遮断周波数以下の TE・TM モードを用いた右手/左手系複合円筒導

波管を提案し，その伝送特性について述べた．遮断周波数以下で TE・TM モー

ドを発生させるために各モードでの円筒導波管横断面の電磁界分布を考え，入

出力に同軸線路を用いることにより TEM モードを発生させ，中空円筒導波管部

で TM01 モードを，扇型導波管を配置するように導体隔壁を設けることで基本

TEモードを励振させて，両モードが周期的に交互に配列されるよう構成とした．

さらに，扇型導波管の形状は円筒導波管横断面の中心から方形導体リッジを設

けることで TEモードの遮断周波数を低くしている．これらの導波管形状を適切

に調節することにより，右手/左手系複合伝送線路の分散特性を得ることを確認

した．また，提案した円筒導波管を試作し，実験においても設計した円筒導波

管が右手/左手系複合伝送線路として動作することを確認し，提案構成法の有用

性が確かめられた． 

 本章で提案した円筒導波管は，スロットアンテナとして応用でき，アンテナ

の放射特性は第 4章に示す． 
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第 4 章 

複合円筒導波管の放射特性 
 

本章では，前章で提案した右手/左手系複合円筒導波管の漏洩波アンテナへの

応用について述べている．円筒導波管の漏洩波アンテナは盛んに研究されてい

る方形導波管型漏洩波アンテナとは異なり，円筒形状であることのメリットと

して単一方向への放射だけでなくスロットの配置や個数により放射強度を変化

させることができること，また様々な方向への放射が可能となることが挙げら

れる．まず，漏洩波アンテナの放射角度や放射強度を数値解析するとともに，

分散特性から放射角度の計算を行っている．さらに設計した漏洩波アンテナが

実験においても動作することを確認することで，各周波数でのビーム走査によ

り右手系の周波数帯域で進行波，左手系の周波数帯域で後退波が放射している

ことを検証している．これらの解析と実験により，右手/左手系複合円筒導波管

型漏洩波アンテナの有用性を明らかにしている． 

 

4.1 緒論 

 

メタマテリアル技術はアンテナへの応用に大いに期待されている．伝送線路の

端を終端にすれば非共振型アンテナとして漏洩波アンテナが実現でき，通常の

右手系線路に左手系領域が加わり広帯域化が可能である．さらに，伝送線路に

おいてメタマテリアルは媒質中で波の伝搬方向がエネルギーの伝搬方向と逆に

なる，つまり後退波が伝搬することを利用して右手系領域とも合わせ後方から

前方へのビーム走査が可能となる．これまでの研究によって様々な CRLH-TLで

漏洩波アンテナが提案されてきた．平面回路のマイクロストリップ線路におい

ては，線路のインターディジタル構造と地導体へ接続するビアを用いる形状や

ギャップ線路と線状インダクタンスを用いる形状などが報告されている(4-1)-(4-7)．

導波管においては短絡スタブを用いた形状が数多く提案されてきている(4-8)-(4-13)

が，ビーム走査を目的とした漏洩波アンテナでは右手/左手系領域間の阻止帯域

のないバランス条件を満たし周波数走査による後方から前方へと放射する漏洩
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波アンテナが求められ，数多く報告されている(4-14)-(4-26)．しかしながら，導波管

の製作や各素子の自由度の低さから阻止帯域が除去できず，左手系領域におい

て透過特性が悪く放射電力も低いことが導波管型漏洩波アンテナの問題点であ

る．そのため，できる限り損失になり得る誘電体を材料として使用せず金属の

みで構成するよう工夫し，製作の容易さも考慮した広帯域で高効率な導波管型

漏洩波アンテナを設計する必要がある． 

 そこで本章では，右手/左手系複合円筒導波管にスロットを設けることで漏洩

現象を利用したアンテナを提案している(4-27)-(4-29)．前章の円筒導波管の伝搬特性

で提案された円筒導波管を用いて，導波管型スロットアンテナの放射特性につ

いて述べる．実際に CRLH 円筒導波管を試作し数値解析結果と実験結果の比較

を行うことで，右手/左手系複合円筒導波管型スロットアンテナの有用性を明ら

かにしている． 

 

 

4.2 円筒導波管スロットアンテナの構造 

 

本節では，アンテナとして動作させるために円筒導波管外壁にスロットを設

ける．単位セルの各パラメータは円筒導波管半径 r = 10.22[mm]導体隔壁の厚み d 

= 2.0[mm]，リッジの幅 w = 3.0[mm]，リッジの高さ h = 4.5[mm]，TE モード導波

管長 l1 = 1.0[mm]，TM モード導波管長 l2 = 10.0[mm]を選択し，導波管外壁の厚

みは t = 2.0[mm]としている．Fig. 4.1 に示すように，TM モード導波管外壁の円

周方向 St = 10.7[mm]と軸方向 Sz = 2.4[mm]のスロットを設け，そこからの電磁波

の放射を考える．スロットの寸法は放射強度を高めるために導波管の肉厚をで

きる限り薄くするために，Fig. 4.2 の TM 導波管に見られるように溝を設計し，

そこに四方に配置したガイド用の金属角棒を沿わせて各導波管を固定する．そ

して，その角棒とスロットとが邪魔にならず強度を保ちつつ最大の大きさにな

るように St を設計し，Sz は数値解析と製作の容易さを考慮した寸法にした．ス

ロットによる漏洩が起きるには導体内の壁面に流れる電流を分断し，その隙間

に電界が発生することで漏洩波として導体外へ放射される．  

次に，漏洩波アンテナの放射角度 θmの理論値が周波数の関数として 

𝜃𝑚 = sin−1
𝛽

𝑘0
    (4.1) 

より求められることから，解析値と理論値の比較を行う．ここで，β は位相定数，

k0は自由空間での波数である．この式より放射角度 θmは位相定数 β に依存して
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おり，提案形状の分散特性（Fig. 4.3）より，境界周波数 11.2GHz を中心として，

それより低い周波数，つまり左手系領域では後方へ，それよりも高い周波数つ

まり右手系領域では前方への放射が実現可能であると推測される．漏洩導波管

への励振には 3.4節で述べた形状と同じ Fig. 4.4 に示す形状を用いる．励振部分

の導波管はテーパ形状にしてその軸長 le と同軸線路の芯線をスカート形状にし

てその直径を teとして，それぞれ 3種類の形状を決定した(4-30)．軸長 leが 13.6mm

でスカート形状の直径 teが 8.2mm と 10.6mm，軸長 leが 13.0mmでスカート形状

の直径 teが 8.4mm でそれぞれの励振を用いて，解析と実験を行った． 

 

 

 

Fig. 4.1. Structure of the proposed CRLH waveguide unit cell with opened slots. 

 

 

 

Fig. 4.2. Photograph of the TM waveguide with 4 opened slots. 
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Fig. 4.3. Dispersion diagram of the proposed cylindrical waveguide. 

 

 

Fig. 4.4. Longitudinal section of exciter. 

 

 

4.3 円筒導波管の漏洩波アンテナの数値解析および実験的検証 

 

提案したスロットを設けた CRLH 円筒導波管が負の角度から正の角度まで連

続したビーム走査ができるのか確認するために，左手系領域である 9.0GHz，9.5 

GHz，10.0 GHz，10.5 GHz，境界周波数である 11.2 GHz，右手系領域である 12.0 

GHz，13.0 GHz，14.0 GHz，15.0 GHz での放射特性を HFSS によるシミュレーシ

ョンによる解析結果と製作したアンテナの実験的検証による実験結果の両者を

比較する． 

4.2節で提案した 12セルおよび 30セルの CRLH導波管型漏洩波アンテナの動

作を実験的に確かめる．測定は Fig. 4.5 に示す構成で行った．本測定系では供試

アンテナ（Antenna Under Test: AUT）である CRLH方形導波管型漏洩波アンテナ

の指向性を，計測室にあるポジションコントローラ（デバイス DT315HCVI/0）

でアジマステーブル（デバイス DM3313CVI/0）を制御し，AUTの向きを水平面
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内で変化させることで測定する．また，送信源として RF 信号発生器（Signal 

Generator: SG）Agilent E8257D(250kHz-50GHz)を使用し，計測室のネットワーク

アナライザ Agilent E8362C(10MHz-20GHz)により測定を行う．Fig. 4.6 は電波暗

室での測定の様子を示したもので，手前が測定用送信アンテナ，そして奥に見

えるのが AUTであり，アジマステーブルの回転中心にアンテナ開口面が位置す

るように設置している．測定用アンテナとしてダブルリッジホーン

(1GHz-18GHz，開口寸法 27.9×5.9cm
2，ホーン軸長 24.4cm)を用いている．また

利得測定では，あらかじめ供試アンテナの代わりに利得が既知の標準ゲインホ

ーンアンテナを取り付けた状態で測定しておき，それから AUTを使った測定を

行い，相対値を求めて供試アンテナの利得としている．Fig. 4.7 に示すそれぞれ

12セルと 30セル周期配列したアンテナを用いて解析と実験を行う．TM 導波管

外壁面に開けられたスロット箇所は順に 1箇所，2箇所，4箇所の場合について

それぞれの放射特性を求めていく． 

各円筒導波管スロットアンテナはそれぞれ 12セル，30セル周期配列した形状

を用いて分散特性より計算される放射角度，数値解析による放射角度と放射強

度，製作したアンテナを用いて計測した実験的値の放射角度とその時の放射強

度のピーク値を 3種類の励振で別々に比較した結果を比較する．1箇所のスロッ

トをもつアンテナの放射方向は解析時，実験時ともに導波管横断面を xy 面，軸

方向を z 軸とした時，最も放射強度が高かったのがスロットの垂直面である φ = 

45[deg]方向で測定を行っている．各励振での周波数に対する放射特性を示し，

それぞれの放射角度や放射強度のピーク値の表をTable 4.1からTable 4.6に示し，

また比較した図を示したものをそれぞれ Fig. 4.8 から Fig. 4.19 に示す．また同様

に 2 箇所のスロットが隣り合うように配置した場合，アンテナの最も強い放射

方向は 2つのスロット間である φ = 0[deg]方向において測定を行っている，その

ときの各周波数での放射特性と，放射角度や放射強度のピーク値の表は Table 4.7

から Table 4.12 に示し，また比較した図を示したものをそれぞれ Fig. 4.20 から

Fig. 4.31 に示す．さらに，スロットが 4 箇所の場合，放射方向はスロットが 2

箇所のときと同様に φ = 0[deg]方向で測定を行っている．そのときの各周波数で

の放射特性と，放射角度や放射強度のピーク値の表は Table 4.13から Table 4.18

に示し，また比較した図を示したものをそれぞれ Fig. 4.32から Fig. 4.43に示す．

測定した周波数の中で最も低い 9.0GHzの放射角度に多少のずれはあるものの解

析値と実測値は概ね一致している．スロットを 4 箇所空けた放射特性を他のス

ロットと比較すると，スロット数が増えることにより 9.0GHz や 15.0GHz の境界

周波数から離れた周波数では放射特性が悪くなる．この理由として Fig. 4.3 に示

す分散特性はスロットのない伝送線路としての値であり，スロットによる分散

特性に変化し通過帯域にも変化をもたらし，両端に位置する周波数の放射特性
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にも変化が起きると考えられる． 

励振にそれぞれ 3 種類の形状で解析と測定を行った，前章のそれぞれの励振

を用いたときの Fig. 3.19 から Fig. 3.21 に示す伝搬特性より，周波数特性が異な

る励振部の設計を行った．それぞれ数値解析の結果より、同軸スカート形状 te = 

8.2[mm]，テーパ導波管の軸長 le =13.6[mm]の場合は右手/左手系両領域において，

te = 8.4[mm]，le =13.0[mm]の場合は左手系領域において，te = 10.6[mm]，le 

=13.6[mm]の場合は右手系領域において特に反射係数が大きくなった．これらに

より，円筒導波管をアンテナとして応用したときにそれぞれの周波数において

放射電力量を図と表から確認する．12セルは傾向を判別するのが困難なため 30

セル周期配列した導波管アンテナで，さらにスロットが増えると励振部以外の

要素による影響が大きくなるためにスロットは 1 箇所の場合において Fig. 4.14

と Fig. 4.16 と Fig. 4.18，Table 4.4から Table 4.6で比較を行う．右手系領域で反

射係数が大きい te = 10.6[mm]，le =13.6[mm]の場合 14.0GHz と 15.0GHz の周波数

で数値解析値 19.48dB，17.90dB と実測値 14.0dB，21.60dB で放射電力が他の 2

つよりも大きいのが比較によりわかる．しかしながら，その他の励振による各

周波数での放射強度の差をみると励振による特性の違いは見られなかった．後

退波を用いたアンテナを設計する際には励振部の設計をより検討すべきであり

問題の 1つである．Fig. 4.44に示すように，境界周波数 11.2GHzでの te = 8.2[mm]，

le =13.6[mm]の 30 セル周期配列した漏洩波アンテナの放射特性をスロットをそ

れぞれ 1箇所，2箇所，4箇所を比較した．スロットの個数により指向性と放射

強度が異なることがわかる．スロットの個数が増えるにつれ放射強度が低くな

っていることが図より確認できる． 

30 セル周期配列した場合の境界周波数 11.2GHz に注目すると解析値の放射強

度は他の周波数に比べかなり低くなっている．これは Caloz らの研究により明ら

かにされ，単位セルが軸方向を中心に対称性をもち，さらにそれらによる周期

構造をもつ漏洩波アンテナにおいて境界周波数とそれ以外の周波数では電力消

失の振る舞いが異なる．境界周波数において，直列の共振器と並列の共振器の

電力消失量が等しくなり，周期構造をもつ漏洩波アンテナではアンテナの能率

がこれら二つの共振器に分けられる．これにより，境界周波数において漏洩波

アンテナ全体の放射効率は 50%を超えることはない．その対処法として線路の

対称性を崩すことにより発生を抑制できることもわかっている(4-31), (4-32)．実測値

において境界周波数での放射強度が解析値ほど減衰していないのは構造が厳密

に対称ではないことが理由であると考えられる．その他には，スロット数が増

えると左手系領域の周波数での放射量が大きくなる傾向が見られる．開口面の

面積が広いほど左手系領域での放射強度が高くなることなど，後退波の特性を

さらに向上させるためにもそれらのさらなる解明が今後の課題となる． 
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Fig. 4.5. Measurement system of AUT. 

 

 

Fig. 4.6. Photograph of the measurement system. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 4.7. Photograph of the proposed antenna. (a) 12 unit cells and (b) 30 unit cells. 
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Fig. 4.8. Calculated and measured radiation patterns with 1 slot opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.9. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.1.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.1. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 1 slot opened 

for 12 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -63 deg. -2.61 dB -61 deg. -6.1 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -36 deg. -0.06 dB -37 deg. -2.53 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -20 deg. 1.45 dB -22 deg. 4.76 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -9 deg. 3.77 dB -10 deg. 4.05 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 2.43 dB 3 deg. 4.46 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 11 deg. 7.34 dB 10 deg. 9.58 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 20 deg. 11.23 dB 20 deg. 9.64 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 28 deg. 14.38 dB 28 deg. 10.4 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 31 deg. 15.3 dB 32 deg. 18.3 dB 
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Fig. 4.10. Calculated and measured radiation patterns with 1 slot opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.11. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.2.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.2. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 1 slot opened 

for 12 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -64 deg. -2.55 dB -66 deg. -6.6 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -36 deg. -0.1 dB -36 deg. -1.63 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -20 deg. 1.4 dB -21 deg. 4.45 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -9 deg. 3.73 dB -10 deg. 3.9 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 2.49 dB 3 deg. 4.46 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 11 deg. 7.37 dB 11 deg. 9.74 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 20 deg. 11.22 dB 21 deg. 9.75 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 27 deg. 14.31 dB 28 deg. 11.13 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 31 deg. 15.21 dB 32 deg. 19.1 dB 
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Fig. 4.12. Calculated and measured radiation patterns with 1 slot opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.13. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.3.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.3. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 1 slot opened 

for 12 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -65 deg. -2.49 dB -61 deg. -5.49 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -36 deg. 0.28 dB -31 deg. -3.00 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -20 deg. 1.49 dB -18 deg. 3.77 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -9 deg. 3.86 dB -7 deg. 4.37 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 2.14 dB 5 deg. 4.62 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 11 deg. 7.43 dB 10 deg. 9.04 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 20 deg. 11.3 dB 22 deg. 9.60 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 27 deg. 14.32 dB 28 deg. 10.90 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 31 deg. 15.12 dB 31 deg. 18.63 dB 
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Fig. 4.14. Calculated and measured radiation patterns with 1 slot opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.15. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.4.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.4. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 1 slot opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -69 deg. 5.56 dB -64 deg. -0.98 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -35 deg. 8.2 dB -38 deg. 5.93 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -20 deg. 9.53 dB -23 deg. 9.1 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -9 deg. 11.89 dB -13 deg. 11.3 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 5.15 dB -1 deg. 10.6 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 11 deg. 15.25 dB 8 deg. 15.46 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 20 deg. 18.04 dB 19 deg. 16.86 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 27 deg. 19.29 dB 24 deg. 12.91 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 32 deg. 17.74 dB 28 deg. 19.3 dB 
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Fig. 4.16. Calculated and measured radiation patterns with 1 slot opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.17. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.5.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.5. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 1 slot opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -70 deg. 5.15 dB -65 deg. -0.07 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -36 deg. 7.95 dB -37 deg. 6.72 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -20 deg. 9.25 dB -22 deg. 11.63 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -9 deg. 11.6 dB -11 deg. 11.97 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 5.00 dB -1 deg. 13.84 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 11 deg. 15.59 dB 10 deg. 16.83 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 20 deg. 18.24 dB 20 deg. 15.45 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 27 deg. 19.21 dB 27 deg. 13.00 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 32 deg. 17.36 dB 32 deg. 17.58 dB 
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Fig. 4.18. Calculated and measured radiation patterns with 1 slot opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.19. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.6.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.6. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 1 slot opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -70 deg. 5.52 dB -65 deg. -0.29 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -36 deg. 7.75 dB -37 deg. 6.73 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -20 deg. 9.24 dB -22 deg. 10.64 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -9 deg. 11.70 dB -11 deg. 12.91 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 4.91 dB -1 deg. 14.26 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 11 deg. 15.35 dB 9 deg. 16.99 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 20 deg. 18.26 dB 20 deg. 15.85 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 27 deg. 19.48 dB 27 deg. 14.00 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 32 deg. 17.90 dB 31 deg. 21.60 dB 

 



58 

 

 

Fig. 4.20. Calculated and measured radiation patterns with 2 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.21. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.7.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.7. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 2 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -60 deg. 2.03 dB -58 deg. -4.51 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -35 deg. 2.07 dB -33 deg. -0.48 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -19 deg. 3.44 dB -20 deg. 3.87 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -8 deg. 5.74 dB -7 deg. 7.14 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 1.48 dB 3 deg. 5.16 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 12 deg. 7.90 dB 13 deg. 9.78 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 21 deg. 11.10 dB 22 deg. 9.39 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 28 deg. 12.34 dB 29 deg. 8.80 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 32 deg. 12.32 dB 31 deg. 10.22 dB 
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Fig. 4.22. Calculated and measured radiation patterns with 2 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.23. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.8.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.8. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 2 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -60 deg. 1.93 dB -63 deg. 3.44 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -35 deg. 1.80 dB -35 deg. 0.083 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -19 deg. 3.20 dB -20 deg. 3.55 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -8 deg. 5.48 dB -7 deg. 6.78 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 1.28 dB 3 deg. 4.64 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 12 deg. 7.88 dB 12 deg. 9.29 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 21 deg. 11.30 dB 22 deg. 9.08 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 28 deg. 12.49 dB 28 deg. 8.35 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 31 deg. 12.22 dB 32 deg. 12.11 dB 
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Fig. 4.24. Calculated and measured radiation patterns with 2 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.25. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.9.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.9. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 2 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -61 deg. 1.67 dB -59 deg. -4.37 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -35 deg. 2.22 dB -35 deg. -1.07 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -19 deg. 3.62 dB -20 deg. 3.54 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -8 deg. 5.52 dB -6 deg. 7.79 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 1.50 dB 3 deg. 4.97 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 12 deg. 7.80 dB 11 deg. 9.76 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 21 deg. 11.02 dB 22 deg. 9.25 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 28 deg. 12.14 dB 29 deg. 8.30 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 31 deg. 12.55 dB 31 deg. 16.33 dB 
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Fig. 4.26. Calculated and measured radiation patterns with 2 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.27. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.10.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.10. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 2 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -65 deg. 9.39 dB -61 deg. 3.44 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -34 deg. 10.12 dB -35 deg. 7.34 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -19 deg. 11.64 dB -20 deg. 10.42 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -8 deg. 13.84 dB -9 deg. 12.97 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 3.17 dB -1 deg. 9.84 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 12 deg. 15.52 dB 11 deg. 15.00 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 21 deg. 17.23 dB 21 deg. 14.14 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 29 deg. 15.73 dB 27 deg. 8.20 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 33 deg. 12.83 dB 30 deg. 14.98 dB 
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Fig. 4.28. Calculated and measured radiation patterns with 2 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.29. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.11.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.11. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 2 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -67 deg. 9.34 dB -60 deg. 3.59 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -34 deg. 9.94 dB -34 deg. 9.13 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -19 deg. 11.52 dB -19 deg. 12.96 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -8 deg. 13.73 dB -8 deg. 14.00 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 2.63 dB 3 deg. 14.08 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 11 deg. 15.34 dB 13 deg. 16.64 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 21 deg. 16.90 dB 22 deg. 13.35 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 28 deg. 15.40 dB 30 deg. 9.37 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 32 deg. 12.61 dB 32 deg. 12.86 dB 
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Fig. 4.30. Calculated and measured radiation patterns with 2 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.31. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.12.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.12. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 2 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -66 deg. 9.48 dB -62 deg. 2.51 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -34 deg. 10.26 dB -34 deg. 6.78 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -19 deg. 11.53 dB -21 deg. 12.36 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -8 deg. 13.63 dB -9 deg. 14.00 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. 3.35 dB 0 deg. 13.59 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 12 deg. 15.53 dB 12 deg. 16.50 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 21 deg. 17.30 dB 21 deg. 13.07 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 28 deg. 15.91 dB 29 deg. 9.56 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 32 deg. 12.90 dB 30 deg. 17.05 dB 
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Fig. 4.32. Calculated and measured radiation patterns with 4 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.33. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.13.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.13. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 4 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -68 deg. -1.36 dB -54 deg. 5.20 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -31 deg. 2.97 dB -33 deg. 1.48 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -17 deg. 4.03 dB -13 deg. 3.59 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -4 deg. 7.53 dB -2 deg. 4.95 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. -1.93 dB 4 deg. 3.00 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 13 deg. 6.22 dB 17 deg. 8.02 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 24 deg. 8.71 dB 24 deg. 6.06 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 32 deg. 8.68 dB 32 deg. 5.48 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 30 deg. 7.32 dB 34 deg. 11.83 dB 
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Fig. 4.34. Calculated and measured radiation patterns with 4 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.35. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.14.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.14. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 4 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -67 deg. -1.44 dB -52 deg. -6.20 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -31 deg. 2.99 dB -32 deg. 0.14 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -16 deg. 3.97 dB -16 deg. 3.16 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -4 deg. 7.72 dB -5 deg. 5.20 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. -1.44 dB 4 deg. 2.54 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 14 deg. 6.93 dB 13 deg. 7.24 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 24 deg. 9.37 dB 24 deg. 6.09 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 33 deg. 9.03 dB 31 deg. 4.79 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 30 deg. 7.55 dB 32 deg. 6.15 dB 
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Fig. 4.36. Calculated and measured radiation patterns with 4 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.37. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.15.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.15. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 4 slots opened  

for 12 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -68 deg. -6.44 dB -54 deg. -5.40 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -31 deg. 2.76 dB -34 deg. 0.19 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -16 deg. 4.13 dB -16 deg. 3.04 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -3 deg. 8.4 dB -2 deg. 4.57 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. -1.29 dB 4 deg. 3.14 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 13 deg. 7.12 dB 15 deg. 7.76 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 30 deg. 9.28 dB 24 deg. 5.79 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 32 deg. 8.7 dB 31 deg. 5.33 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 32 deg. 7.48 dB 32 deg. 11.88 dB 
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Fig. 4.38. Calculated and measured radiation patterns with 4 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.39. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.16.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.16. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 4 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -58 deg. 6.34 dB -60 deg. 2.68 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -31 deg. 10.24 dB -34 deg. 8.10 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -16 deg. 12.03 dB -19 deg. 11.46 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -5 deg. 14.82 dB -7 deg. 8.00 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. -0.41 dB 0 deg. 8.13 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 13 deg. 14.39 dB 10 deg. 12.70 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 23 deg. 14.08 dB 21 deg. 10.45 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 31 deg. 10.58 dB 25 deg. 2.75 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 32 deg. 7.03 dB 27 deg. 2.78 dB 

 



68 

 

 

Fig. 4.40. Calculated and measured radiation patterns with 4 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.41. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.17.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.17. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 4 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.4[mm], le = 13.0[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -58 deg. 6.22 dB -57 deg. 2.11 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -31 deg. 10.32 dB -32 deg. 9.02 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -16 deg. 12.12 dB -17 deg. 12.78 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -5 deg. 14.79 dB -5 deg. 9.28 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. -0.68 dB 2 deg. 11.93 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 13 deg. 14.13 dB 14 deg. 14.04 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 23 deg. 14.00 dB 23 deg. 8.64 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 31 deg. 11.01 dB 29 deg. 4.21 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 33 deg. 7.89 dB 32 deg. 6.92 dB 
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Fig. 4.42. Calculated and measured radiation patterns with 4 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

  

(a) (b) 

Fig. 4.43. Comparison between calculation and analysis and measured in Table 4.18.  

(a) Radiation angle and (b) gain. 

 

Table 4.18. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle with 4 slots opened  

for 30 unit cells and input exciter te = 10.6[mm], le = 13.6[mm]. 

 

Frequency θm (Calculation) θm(Analysis) Gain(Analysis) θm(measured) Gain(measured) 

9.0 GHz -70.9 deg. -60 deg. 5.27 dB -57 deg. 1.45 dB 

9.5 GHz -36.0 deg. -31 deg. 10.60 dB -34 deg. 8.35 dB 

10.0 GHz -20.6 deg. -16 deg. 12.05 dB -18 deg. 12.66 dB 

10.5 GHz -10.1 deg. -5 deg. 14.77 dB -6 deg. 9.10 dB 

11.2 GHz 0.4 deg. 0 deg. -0.48 dB 0 deg. 12.37 dB 

12.0 GHz 10.0 deg. 13 deg. 14.13 dB 13 deg. 14.49 dB 

13.0 GHz 19.0 deg. 23 deg. 14.02 dB 22 deg. 8.84 dB 

14.0 GHz 26.0 deg. 31 deg. 10.36 dB 28 deg. 5.09 dB 

15.0 GHz 31.9 deg. 32 deg. 7.39 dB 29 deg. 11.57 dB 
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Fig. 4.44. Comparison between each slots at 11.2GHz  

for 30 unit cells and input exciter te = 8.2[mm], le = 13.6[mm]. 

 

 

4.3 結論 

 

 右手/左手系複合円筒導波管型スロットアンテナを提案し，その放射特性につ

いて述べた．第 3 章で阻止帯域のないバランス型条件を満たし，周波数操作に

よるビーム走査に適した右手/左手系複合円筒導波管を用いて TM 導波管壁面に

スロットを設けることにより漏洩波アンテナとして設計し，スロットからの放

射角度や放射強度の数値解析ならびに分散特性の計算値からアンテナの特性を

明らかにした．また，スロットアンテナを試作し，製作された円筒導波管型ス

ロットアンテナが実験においても動作することを確認し，各周波数でのビーム

走査により右手系領域から左手系領域において前方から後方への放射可能であ

ることが確かめられた．数値解析と実験により，スロットによる漏洩現象を利

用した右手/左手系複合円筒導波管型スロットアンテナの有用性を明らかにした． 
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第 5章 

複合方形導波管の伝搬特性 
 

      遮断周波数以下の TE・TMモードを用いた右手/左手系複合方形導波管の提案

を行っている．第 3 章での左手系円筒導波管の構成法と同様の原理が方形導波

管についても適用できる新たな形状を見出している．この形状の構成の場合に

も，円筒導波管と同様に同軸線路の TEM モードを用いて高次モードの励振が可

能なものである．遮断 TEモードについては H 型導体隔壁を方形導波管に挿入す

ることで得られる．小さい導波管を複数配置した形状のもとに TE10モードを発

生させており，その電磁界分布は遮断 TM モードのそれに近いモードが得られ

ている．そして，その H 型導体隔壁を変形することにより阻止帯域のないバラ

ンス条件を満した導波管が実現できることを示している．さらに，各導波管の

軸長に対する分散特性との関係についても言及する．また，設計した方形導波

管を試作し，実験においても設計した方形導波管が右手/左手系複合伝送線路と

して動作することを確認し，本設計法の有用性を検証している． 

 

 

5.1 緒論 

 

本章では，方形導波管において TE モードを発生させるために文献(5-1)のよう

に TE 導波管を 2 段重ねるのではなく，H 型導体隔壁板を装荷することにする．

その結果，4 つの TE10モードが組み合わされ，TM11モードとの整合が取りやす

い TEモードの発生が可能となる．よって，遮断周波数以下において TM モード

が実効的に負の透磁率，TEモードが実効的に負の誘電率を示すことにより，こ

の両者を交互に接続することで左手系媒質を実現する(5-2)-(5-4)．また，両モードの

遮断周波数を一致させ阻止帯域のないバランス条件を満たす導波管が変形した

H 型導体隔壁板を挿入することで，あるいは各モードの遮断導波管の区間の長

さを調整することで実現できることを明らかにしている (5-5)．最後に，実際に

CRLH方形導波管を試作し解析結果と実験結果の比較を行うことで，CRLH方形
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導波管の構成法の有用性を明らかにした．なお，数値計算は有限要素法に基づ

く電磁界シミュレーションソフト HFSS15.0(ANSYS 社)を用いて行っている． 

 

 

5.2 遮断 TE・TM モードによる左手系方形導波管の構成 

5.2.1 遮断周波数以下での TE・TM モードの分布 

 

本節では，方形導波管 TM モードと H 型導体隔壁板を装荷した TE モードの

電磁界分布について述べる．長辺 a = 30.0[mm]，短辺 b = 15.0[mm]の方形導波管

において遮断周波数以下で実効的に負の透磁率を示すTM11モードを発生させる．

しかし通常，方形導波管を励振させると最低次モードである Fig. 5.1(a)の電磁界

分布をもつ TE10モードが励振されてしまう．そこで，方形導波管において主モ

ードとして Fig. 5.1(b)に示す電磁界分布をもつ TM11モードを発生させるために，

電磁界分布が楕円となる TM11モードに近い電磁界分布をもつ Fig. 5.1(c)に示す

中心導体の半径 reの方形同軸線路（絶縁体部中空）の基本 TEM モードによる励

振を用いることにする．これにより方形導波管の最低次モードである TE10モー

ドが抑制され，TM11モードを主として励振することができる． 

次に，遮断周波数以下で実効的に負の誘電率を示す TEモードの発生について

述べる．左手系伝送線路を実現するためには遮断 TM11モード区間と隣接する遮

断 TE10モード区間の電磁界分布を極力同様にし，区間境界面で不整合を極力発

生させないために反射を小さくする必要がある．そのため，遮断 TE モードの導

波管にはそれと同じ寸法の方形導波管を直接用いることができず，方形導波管

内に厚さ u の H 型の導体隔壁板を設けることで，Fig. 5.1(d)に示す 4 つの TE10

モードが組み合わされたような電磁界分布を得ることができる．Fig. 5.1(b)(d)よ

り，TM11および H 型導体隔壁板を用いた TE モードの電磁界分布において電界

の方向が円中心から外へ向き，磁界が横断面で円を描くように分布しており，

両モードの電磁界分布が近いことがわかる．また，Fig. 5.2 にそれぞれ分散特性

を示す．ここで，4 つに区切って得た TE10 モード導波管はそれぞれの遮断周波

数が等しくなるように k = bとしている．図より，４分割した方形導波管の TE10

モードの遮断周波数が方形導波管のTM11モードの遮断周波数に近づけることが

可能なことがわかる． 
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(a) 

 

(b) 

 

(c) 

 

(d) 

Fig. 5.1. Field distribution of the modes related to the proposed waveguide. 

(a) TE10 mode, (b) TM11 mode, (c) TEM mode and (d) TE mode using H-shaped conductor partition. 
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Fig. 5.2. Dispersion diagram of the modes shown in Fig. 5.1. 

 

5.2.2 CRLH 方形導波管の構造 

 

提案する右手/左手系方形導波管の単位セルの形状を Fig. 5.3に示す．この形状

は H型導体隔壁板を装荷したことにより 4分割した TE導波管と中空の TM11モ

ード方形導波管を交互に周期的に接続している．中空導波管の長辺および短辺

は同じ a と b を用い，H 型導体隔壁板の厚みは u とする．この時のそれぞれの

TE 導波管と TM 導波管の軸方向の長さをそれぞれ l1，l2としている．H 型導体

隔壁板の厚み u = 1.0[mm]，TE導波管の軸方向の長さ l1 = 3.0[mm]，TM 導波管の

軸方向の長さ l2 = 10.0[mm]に設定し，右手/左手系方形導波管の単位セルを構成

した．また，入出力部の励振に使用する同軸線路（絶縁体部中空）は 50Ω と一

致するように中心導体半径 re = 4.15[mm]を用いた．第 3章の扱いと同様にして

求めた S パラメータ解析と固有値解析による分散特性を Fig. 5.4(a)に示し，また

12セルを周期配列した時の伝送特性を Fig. 5.4(b)に示す．両者がよく一致してい

ることも含め，特性の説明を述べる．Fig. 5.4 に示すように，およそ 7.50GHz か

ら 8.68GHz までの範囲で左手系媒質となり，10.61GHz より高周波側で右手系媒

質となることがわかる．また Fig. 5.4(a)の分散特性において，右手系範囲内にあ

る跳ね上がりが見られる．これは Fig. 5.5 に示す同軸線路により励振した通常導

波管における分散特性が TM11モードのそれと一致していることから，H型導体

隔壁板が原因ではなく，入出力同軸線路による影響であると考えられる． 

 ここで提案した方形導波管が右手/左手系複合伝送線路として動作しているこ

とを確認するために，右手系領域で前進波，左手系領域で後退波が発生してい
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ることを位相推移より確認する．Fig. 5.6(a)-(f)に示すように，Fig. 5.4 で用いた形

状で導波管内部での 8.5GHz のときの電界の位相推移を表しており，位相差が

30degずつ移り変わっている様子が見て取れる．下部の入力から上部の出力へと

励振していて，入出力線路は下から上へ電界が推移していることがわかるが，

提案したセル部では入出力線路とは逆方向の上から下へと電界が推移している．

これは 8.5GHz が左手系領域において 12 セル周期配列している方形導波管が左

手系伝送線路として後退波が発生していることが図より確認できる．また，右

手系領域である 12.5GHz においても同様の電界の位相推移を Fig. 5.7(a)-(f)で確

認ができる．この場合では右手系領域の周波数であるため 12セル周期配列した

方形導波管は順方向へ進行波が発生していることがわかる． 

 

 

 

 

 

 

 

Fig. 5.3. Structure of the proposed CRLH rectangular waveguide unit cell. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 5.4. Characteristics for the proposed CRLH rectangular waveguide. 

(a) Dispersion diagram and (b) transmission characteristics for 12 unit cells. 

 

 

Fig. 5.5. Dispersion diagram of the TM11 mode calculated from the coaxial-line excitation. 
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(a) (b) (c) (d) (e) (f) 

Fig. 5.6. Electric field distributions of the waveguide at 8.5GHz for phase with 30deg. 
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(a) (b) (c) (d) (e) (f) 

Fig. 5.7. Electric field distributions of the waveguide at 12.5GHz for phase with 30deg. 
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5.2.3 H 型導体隔壁板の変形による遮断周波数の操作 

 

Fig. 5.4(a)の分散特性が示すように，H 型導体隔壁板を装荷することにより 4

分割して得た TE10 モードの遮断周波数は TM11 モードのそれより低周波側にあ

る．漏洩波アンテナとして用いることを考慮した場合，阻止帯域をなくした周

波数掃引によるビーム走査を可能にするため TE10モードの遮断周波数を制御す

ることが望ましい．そこで導体隔壁板を挿入した場合の TE10モードの遮断周波

数は導波管断面の長辺で制御できることから，TE10 モードの遮断周波数を高く

するために同横断面において導体を管内に挿入し，新たなパラメータといして k’

を導入することで大きさを変えることで遮断周波数の制御を行う．導体を挿入

した場合の電磁界分布を Fig. 5.8 に，単位セルを Fig. 5.9 に示す．前節と同様に

TEおよび TM 導波管の軸長はそれぞれ l1 = 3.0[mm]，l2 = 10.0[mm]として，k’を

変化させ周波数を操作する．Fig. 5.10 は k’の変化させたときの分散特性を示して

おり，k’ = 11.3[mm]で阻止帯域のないバランス条件を満たしていることがわかる．

また k’ = 11.3[mm]より短くなっても，あるいはそれより長くなってもバンドギ

ャップが広くなっていることが各図よりわかる．第 3 章で説明したように，伝

搬が生じるのは誘電率 εと透磁率 μが同時に正か負である場合で，それ以外の場

合に遮断領域となる．Fig. 5.11 より k’の変化に応じて TEモードの遮断周波数が

変化することで k’の値に関係なく一定値をとる TM11モードの遮断周波数との大

小関係が変化することに起因している．次に k’ = 11.3[mm]の時の 12 セルを周期

配列した構造による散乱パラメータの周波数特性を Fig. 5.12 に示す．これによ

り左手系の始端のおよそ 9.0GHz から透過特性が得られており，阻止帯域もない

ことがわかり，導波管にスリットを設け，放射が生じる構造を用いれば周波数

掃引による連続的なビーム操作が可能となる． 
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Fig. 5.8. Field distribution of TE mode using a transformed H-shaped conductor partition. 

 

 

 

Fig. 5.9. Structure of the proposed CRLH rectangular waveguide unit cell using a transformed 

H-shaped conductor partition. 
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(a) 

  

(b) (c) 

  

(d) (e) 

Fig. 5.10. Dispersion diagrams for various k’. 

k’ = (a) 10.0[mm], (b) 11.0[mm], (c) 11.3[mm], (d) 12.0[mm] and (e) 13.0[mm]. 
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Fig. 5.11. Relationship of cutoff frequency and bandgap. 

 

 

 

 

Fig. 5.12. Transmission characteristics for k’ = 11.3[mm]. 

 

 

5.2.4 遮断 TE・TM 導波管の軸長による特性への影響 

 

本節では，各導波管の軸長 l1，l2の特性への影響を調べるために Fig. 5.3 に示

した形状を用いて検討を行った．Fig. 5.13は遮断 TM 導波管長 l2を 10.0mm に固

定した条件で，遮断 TE導波管長の l1を 8.0mm から 14.0mm まで変化させた場合

の分散特性を示し，また Fig. 5.14は遮断 TE 導波管長の l1を 10.0mm に固定した
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条件で，遮断 TM 導波管長の l2を 6.0mm から 12.0mm まで変化させた場合の分

散特性を示したものである．Fig. 5.13 より，遮断 TE導波管長 l1の増加と共に左

手系始端は高周波側へ，右手系終端は低周波側へと推移していることがわかる．

次に Fig. 5.14より，l1を変化させた場合と同様に遮断 TM 導波管長 l2の増加と共

に左手系始端は高周波側へ，右手系終端は低周波側へと推移し，各導波管の長

さによりバンドギャップの制御が可能であることがわかる．更に，Fig. 5.3(k’ = 

15.0[mm])および H 型導体隔壁板を変形した Fig. 5.9 における形状での，バラン

ス条件を満たす l1と l2の関係を Fig. 5.15 に示す．これよりバランス条件となる

l1と l2は一定の比で変化していることがわかる．それぞれの比は k’ = 15.0[mm]

で l1 : l2 = 1 : 1，k’ = 13.5[mm]で l1 : l2 = 3 : 4，k’ = 11.6[mm]で l1 : l2 = 3 : 8となっ

ている．TE導波管部と TM 導波管部の境界における不連続面で生じる高次モー

ドに影響を及ぼしていると推測される．また，提案形状の導波管の製作も考慮

し，各導波管長は l1 = 4.0[mm]と l2 = 4.0[mm]，導体隔壁板の厚み u = 3.0[mm]で

バランス条件を満たしたときの分散特性を Fig. 5.16(a)に，伝送特性を Fig. 5.16(b)

に示す．これらより l1と l2を適切に調整することで 5.2.3節のような H型導体隔

壁板を変形することなしにバランス型の実現が可能となり，帯域幅の操作も容

易に行えることから，狭帯域で幅の広いビーム操作が必要となるレーダ用漏洩

波アンテナとして有用であると考えられる． 

 

 

 

 

Fig. 5.13. Dispersion diagrams for various l1 in case of l2 = 10.0[mm]. 
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Fig. 5.14. Dispersion diagrams for various l2 in case of l1 = 10.0[mm]. 

 

 

 

 

Fig. 5.15. Relations of l1 and l2 fulfilling the balanced condition  

for k’ = 11.0[mm], 13.5[mm] and 15.0[mm]. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 5.16. Characteristics for l1 = 4.0[mm] and l2 = 4.0[mm]. 

(a) Dispersion diagram and (b) transmission characteristics for 12 unit cells. 

 

 

5.3 実験的検討 

 

5.2.4 節で述べた提案形状の設計に基づいた単位セルを周期的に配列した導波

管を実際に製作し，CRLH方形導波管の動作を実験において確かめる．測定には

ベクトルネットワークアナライザ（Agilent Technologies Company E8361C）を用
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い，Fig. 5.17に示すようにアナライザから同軸ケーブルを用いて導波管に接続し

ている．なお，校正には Full 2 port 校正法を用いている．Fig. 5.18 は実験系の写

真である．Fig. 5.18の全体形状は励振部を除く導波管はそれぞれ 5.2 節と同じパ

ラメータの単位セルを 12セル周期配列した形状を用いており，励振部分は製作

の容易さと良好な整合が得られることを考慮し Fig. 5.19 の形状を用いている．

ここで励振部分のパラメータは r1 = 0.5[mm]，r2 = 4.15[mm]，l31 = 10.0[mm]，l32 = 

5.0[mm]としている．この時の伝送特性を測定し，解析値と得られた実験値とを

比較したものをそれぞれ Fig. 5.20 に示す．左手系始端部の特性が両者の間で一

致していないことがわかる．これは Fig. 5.21 に示す製作の際に生じる H型導体

隔壁板上面の隙間の影響ではないかと考え，隙間がない場合と隙間 g = 0.1[mm]

を考慮したシミュレーションにおける電界分布を Fig. 5.22 に，伝送特性の解析

値と実験値を比較したものを Fig. 5.23に示す．Fig. 5.22より，導体隔壁板上面の

わずかな隙間でも電界分布に大きな影響を及ぼすこと，さらに Fig. 5.23 より，

隙間 g を考慮した解析値と実験値が良く一致していることがわかり，先の特性

の不一致はこの隙間 g によるものであると推測される．そこで Fig. 5.24 に示す

ように，導波管上面からネジを用いて導波管壁と H 型導体隔壁板を短絡させる

ことで隙間をなくす工夫を行った．Fig. 5.25 および Fig. 5.26は短絡ネジを用いた

場合での電界分布および伝送特性の解析値と実験値を比較したものを示してい

る．これらの結果より解析値と実験値が良く一致しており，Fig. 5.20 における両

者の不一致が H 型導体隔壁板上面に生じた隙間の影響であったことを明らかと

し，提案形状の有用性を実験的に検証できた． 

 

 

 

(a) (b) 

Fig. 5.17. (a) Measurement system for coaxial line and DUT and (b) its photograph. 
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Fig. 5.18. Photograph of the 12 unit cells including coaxial line exciter. 

 

 

 

Fig. 5.19. Exciter for measurement. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 5.20. Calculated and measured transmission characteristics. (a) S11 and (b) S21. 
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Fig. 5.21. H-shaped conductor partition with an air-gap. 

 

  

(a) (b) 

Fig. 5.22. Electric field distributions of (a) ideal model and (b) air-gap model. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 5.23. Calculated transmission characteristics considering a gap and measured ones.  

(a) S11 and (b) S21. 
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Fig. 5.24. Cross section of H-shaped conductor partition with the screws. 

 

 

 

Fig. 5.25. Electric field distribution of model considering the screws. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 5.26. Calculated and measured transmission characteristics 

in the case of installing the screws. (a) S11 and (b) S21. 
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5.4 結論 

 

 本章では，遮断周波数以下の TE・TM モードを用いた右手/左手系複合方形導

波管を提案し，その伝送特性について述べた．方形導波管における遮断 TM11モ

ードと，方形導波管内に H 型導体隔壁板を周期的に装荷することで 4 つの TE10

モードが組み合わされた TE モードを発生させており，TM11 モードとの整合が

取りやすくなるように工夫した．また，H 型導体隔壁板の一部を変形させるこ

と，または各導波管の長さを調整することにより阻止帯域のないバランス条件

を満たすことが可能であることを明らかにした．また，提案した方形導波管を

試作し，実験においても設計した方形導波管が右手/左手系複合伝送線路として

動作することを確認し，提案構成法の有用性が確かめられた． 

 本章で提案した方形導波管は，漏洩波アンテナとして応用でき，アンテナの

放射特性は第 6章に示す． 
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第 6 章 

複合方形導波管の放射特性 
 

本章では，前章で設計した右手/左手系複合方形導波管の漏洩波アンテナへの

応用について述べている．第 4 章での円筒導波管型漏洩波アンテナの設計を基

に方形導波管型漏洩波アンテナの設計を行っている．そしてスリットからの放

射角度や放射強度の数値解析ならびに分散特性による放射角度の計算値からア

ンテナ特性を明らかにしている．また，漏洩波アンテナを試作し，製作された

方形導波管型漏洩波アンテナが実験においても動作することを確認するととも

に，各周波数でのビーム走査により右手系の周波数帯域で進行波，左手系の周

波数帯域で後退波が放射されていることを検証している．これらの解析と実験

により，右手/左手系複合方形導波管型漏洩波アンテナの有用性を明らかにして

いる． 

 

6.1 緒論 

 

伝送線路としてだけでなく，漏洩波アンテナについて述べる．通常の伝送線

路において進行波アンテナは反射波のない進行波を利用して放射するアンテナ

であり，その一つである漏洩波アンテナは進行波の導波部で連続的または波長

に比べ短い間隔で電磁波を外部に漏洩して放射するアンテナである．方形導波

管はレーダに利用されて，外導体に穴を空けた漏れ同軸ケーブルは地下鉄など

のトンネルの通信用に利用されている(6-1)．金属導体だけでなく平面回路で構成

される線路からも漏洩現象が確認されており，媒質中の位相速度が空間のそれ

よりも大きくなる速波領域で波は空間に放射される．これを利用してビーム走

査漏洩波アンテナが提案されている(6-2)-(6-7)．その他には直交偏波の放射以外にも

平面回路や導波管，またはその両方の特性をもつ SIW などで円偏波を放射させ

たり，様々な技術により応用されている(6-8)-(6-11)．漏洩現象を利用したアンテナ

は上記した通り，電磁メタマテリアルの応用により後退波をアンテナに利用す

ることで後方から前方へのビーム走査や基地局アンテナとして使用するビーム
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チルトが期待されている(6-12)-(6-13)．ビーム走査を考えた場合，右手系領域と左手

系領域との間に阻止帯域がなく連続的に周波数操作ができることが望ましく，

また広帯域で損失が少ないアンテナが期待されている． 

本章では，遮断周波数以下の TE・TM モードを利用した右手/左手系複合方形

導波管の漏洩波アンテナとして応用について述べる．前章で方形導波管に H 型

導体隔壁版を装荷することにより右手/左手系領域間の阻止帯域であるバンドギ

ャップをなくしたバランス条件を満たす伝送線路を実現した(6-14)-(6-17)．この提案

した CRLH 方形導波管にスリットを設けることで導波管型漏洩波アンテナの放

射特性について述べる．実際に CRLH 方形導波管を試作し解析結果と実験結果

の比較を行うことで，右手/左手系複合方形導波管型漏洩波アンテナの有用性を

明らかにしている． 

 

 

6.2 方形導波管の漏洩波アンテナの数値解析 

 

本節では，漏洩波アンテナとして動作させるために導波管外壁にスリットを

設け，HFSS により求めた電磁波の放射特性を確認する．5.4 節で提案した l1 = 

4.0[mm]と l2 = 4.0[mm]および u = 3.0[mm]を選択し，導波管の肉厚は t = 4.0[mm]

としている．その他のパラメータは節で用いたものに設定し，Fig. 6.1 および Fig. 

6.2に示すように，導波管の外壁に z軸方向に励振部除いた長さ12セル（= 96.0mm）

としたスリットを設け，そこからの電磁波の放射を考える．ここで p はスリッ

トのオフセット位置，w はスリットの幅を表しており，初めにこれらのパラメー

タを変化させることにより放射特性にどのような影響が出るのかを確認する．

まず，基準となるパラメータを ps = 3.0[mm]，ws = 3.0[mm]とし，この時の 8.0GHz

における放射特性を Fig. 6.3 に示す．次に，各パラメータを変化させたときの

8.0GHz におけるピーク値での利得の変化を Fig. 6.4(a)(b)に示す．Fig. 6.4(a)より

オフセット位置が利得に大きな影響を及ぼしており，特に ps = 0[mm]，つまりス

リットが導波管壁の中心に位置する場合には放射がほぼ零であることもわかる．

これはスリットによる漏洩が起きるには導体内の壁面に流れる電流を分断し，

その隙間に電界が発生することで漏洩波として導体外へ放射される．また Fig. 

6.4(b)より，スリット幅が拡がるにつれ利得が高くなることもわかる．上記のこ

とを加味し，下記ではスリットのパラメータである psと wsは最も放射効率の良

い 3.0mm と 8.0mm に設定している． 

次に，漏洩波アンテナの放射角度 θmの理論値が周波数の関数として 
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𝜃𝑚 = sin−1
𝛽

𝑘0
    (6.1) 

より求められることから，解析値と理論値の比較を行う．ここで，β は位相定数，

k0は自由空間での波数である．この式より放射角度 θmは位相定数 β に依存して

おり，提案形状の分散特性（Fig. 5.14）より，境界周波数 9.6GHz を中心として，

それより低い周波数，つまり左手系領域では後方へ，それよりも高い周波数つ

まり右手系領域では前方への放射が実現可能であると推測される．そこで，こ

の形状において負の角度から正の角度まで連続したビーム走査ができるかを確

認するために，左手系領域である 8.0GHz，9.0GHz，そして，右手系領域である

10.0GHz，11.0GHz での放射特性のシミュレーション結果を Fig. 6.5 に示す．こ

の時の各周波数におけるピーク値の利得と放射角度，そして式(6.1)より算出した

放射角度を Table 6.1 に示す．これより周波数変化により負の角度から正の角度

まで連続したビーム走査ができるといえる．しかし，本形状ではスリット長が

短く，入力された電力が電磁波として十分放射しきれずに透過してしまう．そ

こで，セル数を 12セルから 30セルに増やすことによりスリットの z 軸方向の長

さを 240.0mm とした．また，9.0GHz と 10.0GHz において利得が低くなっている

が，これは Fig. 5.14 の分散特性において若干生じている阻止帯域の付近である

ことから，反射が大きくなっている影響ではないかと考えられる．そこで，l2

を微調整することで完全なバランス条件を満たし，9.0GHz と 10.0GHz における

利得低下の改善に試みる．Fig. 6.6 に完全なバランス型になるように l1 = 4.0[mm]，

l2 = 5.4[mm]とした時の分散特性，Fig. 6.7 に 30セルにおける 8.0GHz，9.0GHz，

10.0GHz，11.0GHz での放射特性のシミュレーション結果を示す．また，Table 6.2

に各周波数におけるピーク値の利得と放射角度，式(6.1)より算出した放射角度を

示した．以上の結果から周波数操作により後方から前方までのビーム走査は可

能にしつつ，全体の利得および，9.0GHz と 10.0GHz での利得改善ができたとい

える． 
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Fig. 6.1. Cross section of the proposed antenna. 

 

 

 

Fig. 6.2. Structure of the antenna constructed by the proposed CRLH waveguide. 
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Fig. 6.3. Radiation pattern at 8.0GHz for ps = 3.0[mm] and ws = 3.0[mm]. 

 

  

(a) (b) 

Fig. 6.4. Magnitude characteristics as a factor of (a) ps and (b) ws. 
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(a) (b) 

  

(c) (d) 

Fig. 6.5. Radiation patterns at 12 unit cells for  

(a) 8.0GHz, (b) 9.0GHz, (c) 10.0GHz and (d) 11.0GHz. 

 

 

Table 6.1. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle for 12 unit cells. 

 

Frequency Gain θm(Analysis) θm (Calculation) 

8.0 GHz 8.69 dB -45 deg. -46.2 deg. 

9.0 GHz 5.84 dB -11 deg. -11.2 deg. 

10.0 GHz 4.92 dB 5 deg. 5.72 deg. 

11.0 GHz 10.12 dB 18 deg. 17.7 deg. 
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Fig. 6.6. Dispersion diagram for l1 = 4.0[mm] and l2 = 4.0[mm]. 
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(a) (b) 

  

(c) (d) 

Fig. 6.7. Radiation patterns at 30 unit cells for 

(a) 8.0GHz, (b) 9.0GHz, (c) 10.0GHz and (d) 11.0GHz. 

 

 

Table 6.2. Frequency characteristics for peak gains and radiation angle for 30 unit cells. 

 

Frequency Gain θm (Analysis) θm (Calculation) 

8.0 GHz 10.72 dB -46 deg. -45.3 deg. 

9.0 GHz 15.29 dB -11 deg. -12.7 deg. 

10.0 GHz 13.72 dB 11 deg. 5.5 deg. 

11.0 GHz 15.69 dB 17 deg. 16.1 deg. 
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6.3 実験的検証 

 

6.2節で提案した 12セルおよび 30セルの CRLH導波管型漏洩波アンテナの動

作を実験的に確かめる．測定は Fig. 6.8に示す構成で行った．本測定系では供試

アンテナ（Antenna Under Test: AUT）である CRLH方形導波管型漏洩波アンテナ

の指向性を，計測室にあるポジションコントローラ（デバイス DT315HCVI/0）

でアジマステーブル（デバイス DM3313CVI/0）を制御し，AUTの向きを水平面

内で変化させることで測定する．また，送信源として RF 信号発生器（Signal 

Generator: SG）Agilent E8257D(250kHz-50GHz)を使用し，計測室のネットワーク

アナライザ Agilent E8362C(10MHz-20GHz)により測定を行う．Fig. 6.9 は電波暗

室での測定の様子を示したもので，手前が測定用送信アンテナ，そして奥に見

えるのが AUTであり，アジマステーブルの回転中心にアンテナ開口面が位置す

るように設置している．測定用アンテナとしてダブルリッジホーン

(1GHz-18GHz，開口寸法 27.9×5.9cm
2，ホーン軸長 24.4cm)を用いている．また

利得測定では，あらかじめ供試アンテナの代わりに利得が既知の標準ゲインホ

ーンアンテナを取り付けた状態で測定しておき，それから AUTを使った測定を

行い，相対値を求めて供試アンテナの利得としている．Fig. 6.10に試作したアン

テナにおける放射特性の解析結果と，先に示した実験系を用いて測定した結果

を比較したものが Fig. 6.11 と Fig. 6.12 である．但し，測定周波数は左手系領域

である 8.0GHz と 9.0GHz，そして右手系領域である 10.0GHz と 11.0GHz として

いる．まず，Fig. 6.11 より解析値と実測値が良く一致しており，周波数を変化さ

せることで後方から前方までビーム走査できることが確認できる．更に Fig. 6.12

より，30 セルにおいても解析値と実測値が良く一致しており，周波数を変化さ

せることで後方から前方までビーム走査ができ，12 セルに比べ利得が上がって

いることが確認できる．しかし，特に 9.0GHz と 11.0GHz において解析値に比べ

実測値の利得が低く，これを考慮するために，ベクトルネットワークアナライ

ザを用いて Fig. 6.10(a)の形状の伝送特性を測定した．その結果を Fig. 6.13 に示

す．Fig. 6.13(a)より，問題である 9.0GHz と 11.0GHz で解析値と実測値において

それぞれ 12dB と 14dB の差があることが確認でき，放射利得が低い原因が製作

誤差により生じた反射によるものではないかと考えられる． 
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Fig. 6.8. Measurement system of AUT. 

 

 

 

Fig. 6.9. Photograph of the measurement system. 
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(a) 

 

(b) 

Fig. 6.10. Photograph of the proposed antenna. (a) 12 unit cells and 30 unit cells. 

 

 

  

(a) (b) 

  

(c) (d) 

Fig. 6.11. Calculated and measured radiation patterns for 12 unit cells at  

(a) 8.0GHz, (b) 9.0GHz, (c) 10.0GHz and (d) 11.0GHz. 
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(a) (b) 

  

(c) (d) 

Fig. 6.12. Calculated and measured radiation patterns for 30 unit cells at 

(a) 8.0GHz, (b) 9.0GHz, (c) 10.0GHz and (d) 11.0GHz. 

 

 

  

(a) (b) 

Fig. 6.13. Calculated and measured transmission characteristics of Fig. 6.10. (a) S11 and (b) S21. 



109 

 

6.4 結論 

 

 右手/左手系複合方形導波管の漏洩波アンテナを提案し，その放射特性につい

て述べた．第 5 章で阻止帯域のない周波数操作によるビーム走査に適した右手/

左手系複合方形導波管を用いて方形導波管上面にスリットを設けることにより

漏洩波アンテナとして設計し，スリットからの放射角度や放射強度の数値解析

ならびに分散特性による放射角度の計算値からアンテナ特性を明らかにした．

また，漏洩波アンテナを試作し，製作された方形導波管型漏洩波アンテナが実

験においても動作することを確認し，各周波数でのビーム走査により右手系の

周波数帯域で進行波，左手系の周波数帯域で後退波が放射されていることを確

かめた．これらのことから右手/左手系複合方形導波管型漏洩波アンテナの有用

性が明らかとなった． 
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第 7章 

結言および謝辞 

 
 本章ではこれまでの述べてきた各章の結論の要点と成果をまとめ，特に本論

文が従来の研究にみられなかった新規な研究であることを明確にするため，多

くの正かを箇条書きにして明確にしている．また，本論文をまとめるに当たり

御指導ないし御協力を頂いた方々に対する謝辞を述べた． 

 

7.1 結言 

 

これまでの各章では，右手/左手系複合円筒および方形導波管の構成法ならび

にスロットアンテナおよび漏洩波アンテナの設計を行い，伝送特性と放射特性

に関する事柄を述べてきた．本論文は，遮断周波数以下の TEおよび TM モード

を利用した右手/左手系複合円筒導波管および方形導波管を提案し，その構成法，

伝搬特性，放射特性を明らかにした．その結果，従来よりも高性能で製作が容

易な右手/左手系複合導波管を実現した．本研究で得られた成果は次のとおりで

ある． 

 

(1) 遮断周波数以下の TE・TM モードを用いた右手/左手系複合円筒導波管

を提案し，その伝送特性について述べた．遮断周波数以下で TE・TM モ

ードを発生させるために各モードでの円筒導波管横断面の電磁界分布

を考え，入出力に同軸線路を用いることによりTEMモードを発生させ，

中空円筒導波管部で TM01 モードを，扇型導波管を配置するように導体

隔壁を設けることで支配的 TE モードを励振させて，両モードが周期的

に交互に配列されるよう構成した．さらに，TE モード導波管にリッジ

を導入することにより阻止帯域をなくしたバランス条件を満たし，TE

導波管の各パラメータを調整可能であることを示し，各導波管の軸長に

おける関係性についても比例関係を確認した．また，提案した円筒導波

管を試作し，実験においても設計した円筒導波管が右手/左手系複合伝送

線路として動作することを確認し，提案構成法の有用性が確かめられた． 

(2) 右手/左手系複合円筒導波管型スロットアンテナを提案し，その放射特性

について述べた．阻止帯域のないバランス型条件を満たし，周波数操作
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によるビーム走査に適した右手/左手系複合円筒導波管を用いて TM 導

波管壁面にスロットを設けることにより漏洩波アンテナとして設計し，

スロットからの放射角度や放射強度の数値解析ならびに分散特性の計

算値からアンテナの特性を明らかにした．また，スロットアンテナを試

作し，製作された円筒導波管型スロットアンテナが実験においても動作

することを確認し，各周波数でのビーム走査により右手系領域から左手

系領域において前方から後方への放射可能であることが確かめられた．

数値解析と実験により，スロットによる漏洩現象を利用した右手/左手系

複合円筒導波管型スロットアンテナの有用性を明らかにした． 

(3) 遮断周波数以下の TE・TM モードを用いた右手/左手系複合方形導波管

を提案し，その伝送特性について述べた．方形導波管における遮断 TM11

モードと，方形導波管内に H型導体隔壁板を周期的に装荷することで 4

つの TE10 モードが組み合わされた TE モードを発生させており，TM11

モードとの整合が取りやすくなるように工夫した．また，H 型導体隔壁

板の一部を変形させること，または各導波管の長さを調整することによ

り阻止帯域のないバランス条件を満たすことが可能であることを明ら

かにした．また，提案した方形導波管を試作し，実験においても設計し

た方形導波管が右手/左手系複合伝送線路として動作することを確認し，

提案構成法の有用性が確かめられた． 

(4) 右手/左手系複合方形導波管の漏洩波アンテナを提案し，その放射特性に

ついて述べた．阻止帯域のない周波数操作によるビーム走査に適した右

手/左手系複合方形導波管を用いて方形導波管上面にスリットを設ける

ことにより漏洩波アンテナとして設計し，スリットからの放射角度や放

射強度の数値解析ならびに分散特性による放射角度の計算値からアン

テナ特性を明らかにした．また，漏洩波アンテナを試作し，製作された

方形導波管型漏洩波アンテナが実験においても動作することを確認し，

各周波数でのビーム走査により右手系の周波数帯域で進行波，左手系の

周波数帯域で後退波が放射されていることを確かめた．これらのことか

ら右手/左手系複合方形導波管型漏洩波アンテナの有用性が明らかとな

った． 

 

 

 本論文では，右手/左手系複合円筒および方形導波管を新たに開発し，それら

の導波管設計法を示すとともに，伝搬特性と放射特性の理論的，実験的検討の

研究成果をあげることができた．このような研究結果は，今後大きく発展する

ことが期待されているメタマテリアル技術とマイクロ波工学での分野において
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提案した左手系導波管の構成法を基にさらに新たな伝送線路が開発，設計がで

きることができ，また，アンテナやレーダへの応用可能であり，将来の新たな

機能を持つ導波管としても発展が期待できる． 

 

 

7.2 謝辞 
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出口博之教授に深く感謝致します． 

製作及び実験に御協力頂いた本学大学院生 鵜山和哉氏，仲嶋淳吾氏に感謝し

ます．さらに，有益な御討論，御助言を板ただいた本学超高周波工学研究室の

卒業生の方々に感謝します． 
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付録 A 

等価回路を用いた CRLH-TL の解析 

 

Fig. A.1(a) に示す四端子回路網について，周期境界条件を適用すると 

 

   je
VV 

12                                         (A.1) 

 

je
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12     
                                     (A.2) 

 

またFig. A.1(b) に示す回路の縦列接続行列は 

 

                                                                         (A.3) 

 

と表されるので 

 

                                                                         (A.4) 

 

 

                                                                         (A.5) 

 

上式が成立する条件dFt[F] = 0 より 
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ここでCRLH の場合 
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を代入すると 

 

 

                                                                         (A.9) 

 

となり分散関係が得られる． 

また遮断周波数f2, f3 についてはβa = 0, f1, f4 についてはβa = π なる条件におい 

てωに関する4 次方程式を解けば以下の遮断周波数が得られる 

 

 

                                                                        (A.10) 

 

 

 

 

                                                                        (A.11) 

 

 

 

 

 

 

(a) (b) 

Fig. A.1. (a) 4-port circuit model, and (b) series and shunt components. 
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付録 B 

TRL 校正法 

 

TRL(Thru-Reflect-Line)校正法のモデルをFig. B.1(a)に示す．この校正の被測定回路及

び誤差回路のSパラメータをFig. B.1(b)のようにとる．TRL校正法では回路パラメータを

Tパラメータで計算するため，下記の式で表す． 

 

                         (B.1) 

 

ここで[𝑇𝑀]は最初に測定される(誤差を含む)Sパラメータに対するTマトリックス，

[𝑇𝑋]，[𝑇𝑌]は誤差回路のSパラメータに対応マトリックス，[𝑇𝐴]は被測定回路のSパラメー

タに対応するTマトリックスである．これらを各種パラメータで表すと， 

 

  
                                     (B.2) 

 

                                                                         (B.3) 
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(B.5) 

 

ここで，誤差回路[𝑇𝑋]と[𝑇𝑌]のパラメータまたは𝑒𝑖𝑗(i, j=0~3)を求めることができたら[𝑇𝐴]

は以下のようにして計算できる． 
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 被測定回路のSパラメータはTパラメータから計算できる．まず，開口1と2を直接接続
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(B.7) 

 

なので，この時のSパラメータをTパラメータに変換したTマトリックスを[𝑇𝑀𝑇]とすれば 

 

(B.8) 

 

となる．次に，一定の長さの伝送線路を開口1と2の間に接続する．この伝送線路のTマ

トリックス[𝑇𝐿]は 

 

(B.9) 

 

となる．ここでγは伝送線路の損失も含む複素伝搬定数，lは伝送線路の長さである．こ

の伝送線路を接続したとき測定されるSパラメータをTパラメータに変換したTマトリッ

クスを[𝑇𝑀𝐿]とすれば 

 

(B.10) 

 

となる．ここで，TRL校正法では-γlが未知数であっても計算することができる． 

 

(B.11) 

 

であるから， 
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となる．ここで 
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である．従って， 
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となるから，これを展開して 
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となる．この4つの式から𝑒−𝛾𝑙を消去して， 
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が表れる．この2式は同じであり，2個の解が得られる．その解は𝑋11/𝑋21と𝑋12/𝑋22であ

るが，[𝑇𝑋]の式(B.4)から 
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となる．ここで，方向性結合器の特性から|𝑎| ≫ |𝑏|となるので， 
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と決まる．[𝑇𝑌]についても同様にして， 
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とすると， 
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 ここで，残るパラメータ𝑒11，𝑒22を求めるため，開口1と2に反射係数Γ𝐴を持つ負荷を

接続する．このとき，Fig. B.1(a)のスイッチの位置に応じて開口1，2側ともリフレクト

メータとして動作する．開口1側のリフレクトメータが測定する反射係数をΓ𝑀𝑋とすれば， 

 

(B.29) 

 

となる．ここで，Γについて解くと， 

 

(B.30) 

 

となる．開口2についても同様に反射係数をΓ𝑀𝑋とすれば 

 

(B.31) 

 

であるから， 

 

(B.32) 

 

となる．TRL校正法においてはΓ𝐴も未知数であるとして式(B.30)及び(B.32)から消去する

と， 

 

(B.33) 

 

が得られる． 

 ここで，Fig. B.1(a)におけるスイッチ部分の反射が非常に小さいとすると，𝑎0及び𝑎3の

値は微小となる．従って，測定されるSパラメータである𝑆11𝑀𝑇，𝑆21𝑀𝑇，𝑆12𝑀𝑇は次のよ

うに近似される． 
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これより，𝑒11と𝑒22は以下のように求まる． 

 

(B.37) 

 

 

(B.38) 

 

𝑒11と𝑒22が求まれば，𝑒10𝑒01と𝑒23𝑒32，𝑒10𝑒32と𝑒23𝑒01はそれぞれ 
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となる．以上より，誤差回路の8つのシステム定数である𝑒00，𝑒11，𝑒10𝑒01，𝑒22，𝑒33，𝑒23𝑒32，

𝑒10𝑒32，𝑒23𝑒01が求められた．これにより，式(B.6)によって被測定回路のSパラメータ及

びTパラメータを算出することが出来る． 

 

(a) 

 

(b) 

Fig. B.1. Model of TRL proofreading method. 
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