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要約

　近年のパーソナル通信の需要増加に伴い，無線通信端末においては無線伝送帯域の広帯

域化が必要となっている．しかし，広帯域化は無線通信におけるマルチパスの影響が増大

し，BER(Bit Error Rate)の劣化が問題になっている．これに対し，複数のアンテナ素子

で指向性を適応的に制御する事により，極めて指向性の鋭い利得特性を持ったアンテナを

用いて BERの劣化を抑制する，スマートアンテナ技術が提唱されている．

　電気的にアンテナの指向性を制御する方法の一つとして，フェイズドアレーが知られて

いる．フェイズドアレーは，多数のアンテナ素子を 1次元もしくは 2次元に配列し，各々

の電力合成時に可変移相器を挿入する事で，複数のアンテナ素子の電波の位相を電気的に

特定の位相へ揃えるものである．フェイズドアレーの移相変化量を決定するのは移相器の

性能であり，移相器の性能向上は，アンテナの指向性制御やビームパターン形成の自由度

向上のめにきわめて重要である．

　本研究では，まず 0.8GHz帯において連続的に位相を変化させるアナログ移相器として，

可変容量素子を用いたハイブリッド型移相器を構成した．反射型移相器の反射端に可変容量

素子を用いることによって，線路長を電気的に操作することができ，移相可変の移相器を構

成できる．従来の研究で提案された手法の中から高インピーダンス線路を反射端に挿入し

た回路について，0.8GHzで最適化を行い，その製作を行った．入力損失が 0.97～1.881[dB]，

リターンロスは 12.57[dB]以下で，157.4°の移相量を得た．そして，変化移相量を増大させ

るため，可変リアクタンス素子を擬似伝送線路可変リアクタンス回路に置換した回路を提

案し，その製作を行った．入力損失 1.58～3.16[dB]，リターンロス 9.94[dB]以上で，264.8

°の移相量を得ることができ，移相量の大幅な増大を見た．しかし，スペクトル特性に乱

れが生じた事から，その改善手法としてバラクタの対向による RF非線形性の抑制を行っ

た．結果，スペクトルの乱れが改善され，高入力状態では高周波の抑制も見られた．

　また，手法を用いて 1.5GHz帯において同様にアナログ移相器の設計を行い，カップラ

を 3郡分岐ブランチラインカップラに置換することで中心周波数近傍においてよりフラッ

トな特性を確認したほか，入力損失 1.7[dB]以内で 306°の移相量を確認した．
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第 1章

序論

　近年，パーソナル通信の需要増加に伴い，無線通信端末においてはマルチメディア通信

を可能とするデータレートの高速化が，より一層求められている．無線通信でデータ転送

レートを高速化する場合，無線伝送帯域の広帯域化が求められる.しかし，広帯域無線通信

ではマルチパスの影響が増大し，このため BER(Bit Error Rate)が劣化するという問題が

発生する.

　マルチパスの影響によるBERの劣化を軽減する為，複数のアンテナを用いる手法が提案

されている．異なる複数のアンテナの受信条件を作り，マルチパスの影響を軽減するダイ

バーシチ技術や，複数のアンテナを用いて希望する方向に電波を向け，不要波の影響を排

除するアダプティブアレイ技術などがそれにあたる．こうした手法の一つとして，複数の

アンテナ素子で指向性を適応的に制御する事により，極めて指向性の鋭い利得特性を持っ

たアンテナを用いて BERの劣化を抑制する，スマートアンテナ技術が提唱されている．こ

の技術を用いない場合，送受信機を通信経路ごとに設置しなければならず，経済的にもシ

ステムの構成上も効率的ではない．

　指向性の制御方式には，機械的動作による制御と，電気的制御の二種がある．機械的動

作による制御手法としては，パラボラのディッシュを動かすホーミングアンテナや，アン

テナ全体を動かす方法がある．しかし機械的動作による制御手法は，メンテナンス性の悪

さが問題になる．

　電気的にアンテナの指向性を制御する方法の一つとして，フェイズドアレーが知られて

いる．フェイズドアレーは，多数のアンテナ素子を 1次元もしくは 2次元に配列し，各々

の電力合成時に可変移相器を挿入する事で，複数のアンテナ素子の電波位相を電気的に特

定の位相へ揃えるものである．電気的制御は高速で指向性を可変できるという利点を持ち，

細やかな位相の変化も比較的容易に行える．さらに，機械的制御と比べメンテナンスが容

易であり，信頼性が高い．

　フェイズドアレーでは，より鋭い指向性を持ったビームを 360 °全ての方向に向けられ
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る事が望まれる．フェイズドアレーの移相変化量を決定するのは移相器の性能であり，移

相器の性能向上は，アンテナの指向性制御やビームパターン形成の自由度向上の為にきわ

めて重要である．連続的に移相を変化させられるアナログ移相器は，この条件を満たして

いる．

　よって本論文では，電気的制御を用いたアナログ移相器について研究を行った．

電気的制御式アナログ移相器回路の研究では，材料に対する研究 [1], [2]と，回路の構

成に関する研究がなされている [3]- [6]．今回は特に，回路構成について検討を行った．

　移相器の回路構成対する従来の研究では，主に伝送線路型，ハイブリッド型が挙げられ

る．その主な研究内容を表 1.1，表 1.2に示す．

　伝送線路型回路を用いた手法としては，移相器の挿入損失を一定以内に収める為にVSWR

を一定の範囲に留めるという手法が提案されている [3]（表 1.1, 1.2 　No.1).この手法は，

使用周波数を固定し、キャパシタンスの値を変数とした伝送特性を考え，これが一定の減

衰量以下となるよう近似関数を用いて設計を行うものである．多段化の為の一般式を持た

ないという欠点はあるものの，小型で挿入損失の少ない回路を設計できるという大きな利

点がある.

　別の手法として，シャントにリアクタンスを配置した伝送線路型の回路全体で 1つの伝

送線路と見なせるように伝送線路の特性インピーダンスとリアクタンスの値を調節する手

法が提案されている [4]（表 1.1, 1.2 　No.2)．これは、特性インピーダンス以上のインピー

ダンスを持つ伝送線路にリアクタンスをシャントに挿入し，回路全体で特性インピーダン

スを持つ伝送線路の等価回路となるよう設計を行うものである．損失を低く抑えられる反

面，可変リアクタンスの変化幅が大きい場合，回路のインピーダンスが特性インピーダン

スから乖離してしまう為，一段ごとに変化可能な移相量は小さく，多段化を要する．非常

に高い周波数帯域に向いた方式と言える．

　ハイブリッド型を用いた手法としては，二つ以上のバラクタを線路長 90°以下の伝送線路

で繋いだ回路を反射端に取り付けるという手法が提案されている [5]（表 1.1, 1.2 　No.3)．

バラクタ 1つを可変リアクタンスとして用いた場合の四倍の移相量を得ている半面，損失

が大きいのが欠点である．

　反射端に高インピーダンス線路を挿入するという手法が提案されている [6]（表 1.1, 1.2

　No.4)．Port2及び Port3に挿入する 50Ω線路に代わって，ハイブリッドカップラと可変

リアクタンスの間に高インピーダンス線路を挿入するもので，通常の 50Ω線路を用いた場

合よりも移相量を増加させている．なお，表の移相量，減衰量は四段の移相器を用いた直

列回路の値である．
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表 1.1: 各回路の特徴（1）

No 方式の概要 形状

1 移相器の入力インピーダンスを，ある

VSWRの範囲内に収める設計法提唱 [3]

伝送線路型回路（1/9波長）

2 移相器回路全体が 1つの伝送線路となる

よう設計.高周波数帯で安定して使用可

能 [4]

伝送線路型.サイズ記載なし

3 電気長 90 °＞の伝送線路利用.二つのバ

ラクタを並列に接続 [5]

ハイブリッドカップラ

4 ハイブリッドカップラの反射端に高イン

ピーダンス線路を挿入 [6]

四段のハイブリッドを用いた直列回路

表 1.2: 各回路の特徴（2）
No 移相変化量 損失 使用周波数 その他

1 228 °（3次回

路の理論値）

最大 0.6dB程

度（直流遮断

回路の挿入損

込）

1.7GHz 小型で構造が簡易.しかし，

一般的な設計式が取得不可.

帯域の広さが不明

2 360 °(at

20GHz)

最大 4.2dB 20GHz 低周波に於いては 1段当り

の位相変化が小さく、多段

化傾向有.小型化の為、極小

のキャパシタンスを持つ素

子が必要.

3 202 ° 4.3～7.4dB 12GHz 従来型のバラクタ使用タイ

プに比べほぼ 4倍の移相変

化

4 385 ° 3.9～6.14dB 2.45GHz 可変移相器の構造が複雑

本論文では，構造が平易であり，性能向上の余地が最も大きいと思われるNo.4のハイブ

リッド型回路を基に，低損失かつ移相量の大きな移相器回路の設計を主たる目的とし，シ

ミュレーションと回路の製作を行った．

　本論文では，2章で高周波回路の基本構成とハイブリッド型の方向性結合器を用いた移

相器と特性の測定につき基本的な原理を述べ，3章においてハイブリッド型連続可変移相

器の設計，製作について述べ、4章を結論とした．
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第 2章

マイクロストリップ線路を用いたハイブ

リッド型連続可変移相器

　本章ではハイブリッド型連続可変移相器について述べる．

　ハイブリッド型可変移相器を構成する，90°ハイブリッドカップラの基本的な構造を，図

2.1に示す．この回路において Port1から入力を行った場合，出力は Port2及び Port3に発

生する．しかし，Port2，及び Port3に反射リアクタンス素子を挿入すると，出力 4に対し

て出力が発生する．この時，出力は複素数と反射係数Γの式で表される.Γ = 1の時，入力

波は全く減衰せずに出力される事となるが，実際の回路では損失が発生する.高周波回路に

おいて，損失の測定には一般的に Sパラメータが用いられる.

Port1 Port2

Port3Port4

4

Z0

Z0/ 2

図 2.1: 90 °ハイブリッドカップラのレイアウト
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本論文における回路製作は全て，低コストかつ製作の容易性からプリント基板を用い，特

にマイクロストリップ線路を用いて行った．

　本章では，まず 2.1節で移相器の製作，及び特性の測定に関する基礎理論を述べ，次に

2.2節で移相器の動作原理について述べる．

2.1 高周波回路設計

2.1.1 マイクロストリップ線路

図 2.2に，マイクロストリップ線路の構造を示す．図に示すように，マイクロストリップ

線路とは，両面アース基板の片面に，プリント基板技術により伝送線路を構成したもので

ある．マイクロ波集積回路では，プリント基板から製作が容易である事から，よく平面構

造形の導波路が用いられる．マイクロストリップ線路は回路やアンテナを同一平面に構成

できるという利点があり，製作が容易であるため，基板上に分布定数回路を作る際に多用

されている．

W

h

図 2.2: マイクロストリップ線路

なお，マイクロストリップ線路の特性インピーダンスは，以下の式で表す事ができる．

W/d ≤ 1.0の時，

Z0 =
60√
εe

ln[
8d

W
+

W

4d
] (2.1)

εe =
εr + 1

2
+

εr − 1

2
[

1√
1 + 12d/W

+ 0.04(1− W

d

2

)] (2.2)
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W/d ≥ 1.0の時，

Z0 =
120π√

εe
[
W

d
+ 1.393 + 0.667ln(

W

d
+ 1.444)]−1 (2.3)

εe =
εr + 1

2
+

εr − 1

2

1√
1 + 12d/W

(2.4)

ここで，εeは比誘電率の実効値である．

　上式より，比誘電率が高い基板を用いる事で回路の小型化も可能である．

2.1.2 有限線路長における入力インピーダンス

Zl

Z=0Z=l

Z0

図 2.3: 有限長線路

高周波線路に於いてマイクロストリップ線路を用いる際は，図 2.3に示すような，負荷

が接続された有限線路長上のある参照面での入力インピーダンスがよく用いられる．図に

示すように，長さ lの線路に Zlの負荷を接続する.この時，負荷側から高周波源を見込んだ

方向を長さの正方向とするのが慣例である為，負荷と伝送線路の接続点を原点とし，そこ

から参照面を見込んだ時の入力インピーダンスを定義する．

Z(l) = Z0
(V +

0 + V −
0 ) + (V +

0 − V −
0 )tanhγl

(V +
0 − V −

0 ) + (V +
0 + V −

0 )tanhγl
(2.5)

この時，l = 0の点で Zlである事を用いると，上式は
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Z(l) = Z0
(V +

0 + V −
0 )

(V +
0 − V −

0 )
(2.6)

となる．よって，参照面を負荷より長さ lの点に置くと，

Zin = Z(l) = Z0
Zl + Z0tanhγl

Z0 + Zltanhγl
(2.7)

を得る．上式が，終端に負荷 Zlを持つ長さ lの有限長線路の入力インピーダンスを示し

ている．上式は損失を含んでいるが，無損失線路の場合は γ = jβとして，

Zin = Z(l) = Z0
Zl + Z0tanhβ l

Z0 + Zltanhβ l
(2.8)

を得る．これは比較的損失の少ない，マイクロ波帯でのマイクロストリップ線路を用い

た回路でよく用いられる.

2.1.3 反射係数

図 2.3に示すように，負荷インピーダンスを Zlと置く時，伝送線路と負荷インピーダン

スZlとの接続点における入射波と反射波の比を反射係数（refrection coefficient)といい，以

下のような一般式を持つ．

Γ =
Zl − Z0

Zl + Z0
=

Z̃ − 1

Z̃ − 1
(2.9)

Z̃は，入力側から見込んだ回路の入力インピーダンスを特性インピーダンスを基準とし

て割ったものであり，これを規格化インピーダンスといい，以下のように表される．

Z̃ =
Zl

Z0
=

Rl + jXl

Z0
= r + jx (2.10)
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2.1.4 Sパラメータ

高周波回路の特性を測定する際には，Sパラメータを用いる事が多い．

　これは，高周波回路の特性を表す際には，一般の電気回路や電子回路で用いられる Zパ

ラメータ，Yパラメータ，hパラメータといった，電流・電圧での特性評価を前提とするパ

ラメータを用いる事は困難な為である．例えば，電圧測定のためにプローブなどをパター

ンに接触させると，プローブがスタブのように機能し，回路構成が変化してしまう．仮に

接触させなくとも，パターン周囲の電磁界を乱すようなものを近づければ，回路本来の特

性を乱してしまう事になる．そこで，高周波回路においては，高周波領域でも安定して測

定可能な量である電力を用いたパラメータで特性の測定を行う.回路の各端子対から出入り

する，電力に関係する波の大きさと位相によって回路特性を規定したものを Sマトリクス

（scattering matrix，または散乱行列）と呼ぶ．Sパラメータとは，Sマトリクスの各要素

の呼称である．

　Sパラメータを用いる事で，回路網をブラックボックス化して取り扱う事ができ，高周

波回路における特性の測定が可能となる．

V1V1

I1I1

V2 V2

I2I2

a2

b2

a1

b1

S21

S11

S12

S22

a2

b2a1

b1

Port1
    Z0

Port2
    Z0

図 2.4: 2ポート回路

図 2.4において，各ポートの電圧，電流は進行波と後退波の和であり，以下のように表

される．
{

Vn =
−→
Vn +

←−
Vn

In =
−→
In +

←−
In

(2.11)

また，各ポートの特性インピーダンスを Z0として，an，bnを以下のように定義する．
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⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎨
⎪⎪⎪⎪⎪⎪⎩

an ≡ −→Vn/
√

Z0

=
−→
In
√

Z0

bn ≡←−Vn/
√

Z0

=
←−
In
√

Z0

(2.12)

この式の両辺を 2乗すると，以下の関係が得られる．

⎧⎨
⎩
|an| = |−→Vn|2/Z0 = |−→In |2Z0

|bn| = |←−Vn|2/Z0 = |←−In |2Z0
(2.13)

したがって，各ポートから流入する電力 Pは，以下のように表される．

Pn = |an|2 − |bn|2 (2.14)

an，bnは複素量で，それぞれ大きさと位相を持ち，絶対値の二乗がそれぞれ流入方向，

流出方向の電力を表したものである．この入力波 anと出力波 bnの関係を表したのが Sパ

ラメータであり，以下のように表される．

(
b1

b2

)
=

(
S11 S12

S21 S22

)(
a1

a2

)
(2.15)

S11 = b1/a1 　(a2 = 0)

S12 = b2/a1 　(a2 = 0)

S21 = b1/a2 　(a1 = 0)

S22 = b2/a2 　(a1 = 0)

(2.16)

2.1.5 スミスチャート

ある負荷に対して接続する線路の長さ lを変えた時，図 2.3におけるインピーダンスZL

は変化する.この時，線路の特性インピーダンスが一定である時，反射係数の絶対値は一定

であり，位相のみが異なる．したがって，反射係数を以下のように表す.

Γ = u + jv (2.17)
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線路長Lを変えると，Γ′は (u，v)座標での半径 |Γ′| = √u2 + v2の円上の軌跡となり，また

反射係数の絶対値は 1以下なので，ZLとLを変化させた時，Γは (u，v)座標系で u2+v2 ≤ 1

の領域内に存在する.この時，上式の関係より

Γ′ =
r + jx− 1

r + jx + 1
(2.18)

この時，rと xの (u，v)座標での軌跡を求めると，

(u− r

r − 1
)2 + v2 = (

1

r + 1
)2

(u− 1)2 + (v − 1

x
)2 = (

1

x
)2 (2.19)

抵抗値 rの一定となる軌跡は，中心が (u，v) = (r/(r + 1)，0)，半径 r/(r + 1)の円とな

り，リアクタンス分 xの一定となる軌跡は，中心が (u，v) = (1，1/x)，半径 |1/x|の円と
なる.u2 + v2 ≤ 1の領域に抵抗値一定とリアクタンス分一定の軌跡を描いたものをスミス

チャートと呼び，インピーダンスと反射係数の関係が図式化されている.
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図 2.5: スミスチャート

10



2.1.6 スペクトル特性

周波数 f(t)は，

f(t) = a0 +
∞∑

n=1

(ancosnω0t + bnsinnω0t+) 　　　　ω0 = 2π/T (2.20)

と表されるが，フーリエ級数は，

cosx = (ejx + e−jx)/2， 　sinx = (ejx − e−jx)/2j) (2.21)

を代入すると次のように表される.

f(t) = a0 +
∞∑

n=−∞
Cne

jnω0t (2.22)

但し，

C0 = a0

Cn = (an − jbn)/2

C−n = (an + jbn)/2 = C̄n (2.23)

これを複素形式のフーリエ級数という．この際，Cnは調波次数 nの関数であり，周波数

スペクトル，または単にスペクトル（spectrum）と呼ばれる.Cnは一般に複素数で，各周

波数 nω0の成分の複素振幅を表す.それゆえ，ωを連続変数として f(t)の周波数振幅特性

を描くと， ω = nω0(n:整数)の時にのみ，振幅 |Cn|の線が現れる。このように離散的に現
れるスペクトルを輝線スペクトル，または線スペクトルという.

図 2.6: 周波数スペクトル
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2.2 ハイブリッド型移相器

本論文では，90°ハイブリッドを用いた反射型アナログ可変移相器について検討を行う.

ここでは，移相器の基本的な動作原理について述べる.

2.2.1 アナログ可変移相器の理論解析

このタイプのアナログ可変移相器では，ハイブリッドの端子に同じ特性を有する二つの

可変容量ダイオードを接続し，二つのダイオードの容量を等しくする事によって出力端子

側にそのすべてを取り出す．本節ではハイブリッド型移相器の基本となる，ハイブリッド

カップラを用いた反射型移相器の基本的性質を述べる．

　図 2.1に示されるハイブリッドカップラの特性を Sパラメータを使って表すと次の式の

ようになる．

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎝

V −
1

V −
2

V −
3

V −
4

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎠ = − 1√

2

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎝

0 j 1 0

j 0 0 1

1 0 0 j

0 1 j 0

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎠

⎛
⎜⎜⎜⎜⎜⎝

V +
1

V +
2

V +
3

V +
4

⎞
⎟⎟⎟⎟⎟⎠ (2.24)

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　
{

V +
n :ポート nからの入力

V −
n :ポート nからの出力

Port1 Port2

Port3Port4

図 2.7: 90 °ハイブリッドカップラを用いた反射型移相器のレイアウト
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Port1から入力した場合，出力は Port2と Port3にのみ発生し，また Port3への出力は入

力と 90 °位相のずれたものとなる．この場合 Port4へは出力がされないが，図 2.7に示す

ように Port2と Port3に反射係数Γの反射端を取り付けると，Port4に対して出力が発生す

る．この時，Port2，Port3からの出力は以下の式で求められる．

V +
2 = ΓV −

2

V +
3 = ΓV −

3 (2.25)

これらを代入して V +
1 と V −

4 の比，即ち S41を求めると，

S41 =
V −

4

V +
1

= jΓ (2.26)

上式より，これまで出力のなかった Port4に出力が現れ，その出力は入力の Γ倍であり，

90 °位相がずれている事が分かる．これが反射型移相器の基本原理であり，Γの絶対値を

変化させずに（Γ = 1が最も望ましい)位相のみを変化させれば，通過する信号の位相を自

在に操る事ができる．

2.2.2 アナログ移相器の構成と可変移相特性

Port1 Port2

Port3Port4

X

X

図 2.8: アナログ可変位相器の一例

ハイブリッドの端子に同じ特性を有する二つの可変容量ダイオードを接続し，二つのダ

イオードの容量を等しくする事によって出力端子側にそのすべてを取り出すのが反射方移

相器の基本原理である．図 2.8に示すように，Port2，Port3に可変リアクタンス素子とし

てバラクタダイオードを用いる事で，ハイブリッドカップラを用いたアナログ移相器の製
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作を行える．ここで，ハイブリッドの入出力インピーダンスで規格化されたバラクタのリ

アクタンスをXとし，これが X1からX2まで変化する時，位相の変化量は，

∆θ = 2tan−1(X1)− 2tan−1(X2)

X =
1

Z0ωC
(2.27)

となり，可変位相量がバラクタの特性と，特性インピーダンスZ0によってのみ決定され

る事が分かる．

2.2.3 出力ポートに高インピーダンス線路を接続した場合の移相特性

90°ハイブリッドカップラを使用したアナログ可変移相器では，特性インピーダンスZ0

の線路に可変容量ダイオードを接続する．ここで可変リアクタンス素子との間に高インピー

ダンス線路を挿入する事によって，更に大きな移相変移を実現する事ができる．図 2.9は，

特性インピーダン Z0，位相定数 β0の線路に，Zl = −jXlで終端されている特性インピー

ダンス Z1，位相定数 β1の線路が接続されている場合の解析モデルである．線路の長さを

それぞれ L0，L1とすると，線路の左端における反射係数 Γは下式で表される．

Γ = −e−j2tan−1(X0/Z0)e−2β0L0X0 = Z1
−Xl + Z1tanβ1L1

Z1 + Xltanβ1L1
Xl =

1

ωC
(2.28)

ここで，Cは左端に接続された可変リアクタンス素子の容量である．上式を用い，可変

容量ダイオードの容量が C1から C2まで変化した場合にこの回路から得られる位相量を求

めると，位相変化量∆θは下式のように与えられる．

∆θ = 2tan−1
Z0(X02 −X01)

Z2
0 + X01X02

(2.29)

ここで，X01および X02はそれぞれ，Cを C1，C2とした時に得られるX0の値である．

この式から，上のモデルにおいて移相量は線路長L0と無関係であり，また移相量を決定す

るパラメータは線路の特性インピーダンスZ0とバラクタの特性に加え，Z1と線路長 βL1

である事が分かる．
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Zl=-jXlZ1 , 

L1L0

Z0 , 

図 2.9: アナログ可変位相器の解析モデル

2.2.4 擬似伝送線路リアクタンスを用いた場合の移相特性

図 2.10: 擬似伝送線路リアクタンスの構造

可変擬似伝送リアクタンスとは，図 2.10に示される構造を持つ可変リアクタンス回路の

事である．この回路では 2つのバラクタを 1/4波長より短い伝送線路で接続している．回

路の入力インピーダンス Zinは，バラクタの容量を C，伝送線路の特性インピーダンスを

Z0，電気長を θとした時，

Zin =
Z0ωCtanθ − 1

jtanθ(Z0ωC + tan θ
2
)(Z0ωC − cotθ

2
)

(2.30)

上式より，バラクタ間を繋ぐ線路長を最適にする事で入力インピーダンスの値を調整，ひ

いては可変移相量を最適化する事が可能となる．
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第 3章

ハイブリッド型連続可変移相器の設計と

製作

　回路シミュレータ (Microwave Office 2003)を用いて回路設計を行い，マイクロストリッ

プ線路に各素子を装荷する事で製作し，測定を行ってその特性を確認した．設計は，誘電

率 εr = 2.6，厚さ 0.8[mm]，tanσ = 0.001のガラスフッ素誘電体基板を用いて行った．

3.1 可変容量ダイオードを用いた連続可変移相器の設計と製

作

2章で述べたように，ハイブリッドの出力側ポートに可変リアクタンス素子を用いる事

で，位相を連続的に変化させる移相器の作成が可能である．また，2.2.3で述べたように，

ハイブリッドと可変リアクタンス素子との間に高インピーダンス線路を装荷する事で，通

常より大きな移相量を得る事が可能となる．

　まず，0.8GHz帯を使用帯域として，高インピーダンス線路を利用した回路設計を行った．

作成した回路を図 3.1に，その構造を図 3.2に示す．

　なお，この回路を含む論文中の回路の特性インピーダンスは，50[Ω]である．
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図 3.1: 高インピーダンス線路と可変容量ダイオードを用いたハイブリッド型移相器回路

GND

図 3.2: 高インピーダンス線路と可変容量ダイオードを用いたハイブリッド型移相器回路
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なお，測定の際に測定機器へ直流バイアスによる直流電流が流れ，機器を破壊してしま

う事がある．その為，測定の際には入出力ポートにDCカット用の回路を挿入している．こ

のDCカット用回路の構造を図 3.3に.DCカット用回路の Sパラメータを図 3.4に示す．

C

図 3.3: バイアスカット回路
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S12
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1
/S

1
2

[d
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]
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-50

-40

-30

-20

-10

0

図 3.4: バイアスカット回路の Sパラメータ
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回路特性の測定はバイアスカット用回路を両側のポートに付加した状態で行っているが，

0.8[GHz]帯での入力損失がほぼゼロである事から，この回路を付加した事による回路特性

の変化は小さいものであると言える．以上を踏まえ，バイアス電圧を 0 ≤ V ≤ 15[V]の範

囲で 1[V]間隔で変えた時の，回路の Sパラメータと位相の変化を測定した.その結果を図

3.5以降に示す．

　まず，800MHz近傍での Sパラメータと移相量の変化の概要を，それぞれ図 3.5と図 3.6

に示す．f ≤ 0.8[GHz]に於いては印加電圧を上昇させた場合の特性悪化が見られるものの，

f ≥ 0.8[GHz]においては非常に安定した特性を持っている．また，0.7[GHz]から 0.9[GHz]

の範囲にかけて移相変化はほぼ並行を保っており，800MHz近傍でも同等の移相量が得ら

れる事を確認した．

　次に，電圧の変化による 0.8[GHz]での特性と移相量の変化を，それぞれ図 3.7と図 3.8に

示す．0.8[GHz]においては，入力損失が 0.97～1.881[dB]，リターンロスは 12.57[dB]以上

で，157.4°の移相量を得た.位相の変化はほぼ線形を保っている．損失がシミュレーション

より増加傾向であるのは，電源，バイアス印加用の素子などを加えた事による影響と思わ

れるが，比較的理論値に近い値を得ている．より最適なバラクタの選択により，性能を向

上させられると思われる．

Frequency[GHz]

S
1

1
[d

B
]

V= 0[V]
V= 5[V]
V=10[V]
V=15[V]

0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1 1.1

-30

-20

-10

0

-30

-20

-10

0

S
1

2
[d

B
]

図 3.5: 0.8GHz近傍での Sパラメータ
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図 3.6: 0.8GHz近傍での移相変移
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図 3.7: バイアス印加による Sパラメータの変化 (f = 0.8[GHz])
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図 3.8: バイアス印加による移相変移 (f = 0.8[GHz])
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移送器を送信機側の回路に挿入する場合，スペクトル特性が重要となる．ある周波数を

持った波形を出力する場合，ノイズが混ざってしまうと，正確な情報を受信機側に伝える

事ができない為である．そこで，回路の特性を測定するにあたり，スペクトル特性につい

ても測定を行い，また変調精度についても確認を行った．

　今回は 0.8GHz帯において入力の大きさを −20～15[dBm]の範囲で変化させ，バイアス

電圧を変化させた際のスペクトル特性の測定を行った．その結果を図 3.9, 図 3.10に示す．

この際，バイアス電圧の強弱による変化は微小であった事から，バイアス電圧によるスペ

クトルの変移については省略した.結果，高調波以外の波形の乱れは見られず，LPFなど

を用いる事で不要な出力を充分に除去可能である事が確認できた．

　また，変調波を加えた場合についても同様の計測を行った．その結果を図3.11に示す．結

果として，微弱な五次高調波が発生した事を除けば影響は小さく，無視できるものであった．
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図 3.9: 回路のスペクトル特性（電源接続なし）
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図 3.10: 回路のスペクトル特性（V = 0[V ]）
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図 3.11: 回路のスペクトル特性（V = 0[V ]，変調波有り）

23



0.7 ≤ f ≤ 0.9[GHz]，−20～15[dBm]，0 ≤ V ≤ 15[V]の範囲において変調精度の確認も

行った．この範囲での変調誤差は 1.1％以内であった．

　今回，電源を接続する際に基本波の出力が大幅に低下したにも関わらず高調波の出力は

さほど変動していない事から，基本波の出力の増減は，高調波に対して観測上確認できる

ほどの影響を与えないものと思われる．
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3.2 可変擬似伝送線路リアクタンスと高インピーダンス線路

を併用した連続可変移相器の設計と製作

可変擬似伝送リアクタンスを用いた図 3.12のような移相器をシミュレータで設計，解析

を行った．

　この回路の特徴は，その特性インピーダンスや電気長を，バラクタの可変容量範囲に対

して可変移相量が最大になるよう選択できる事であり，可変移相量を最大にした場合，シ

ミュレーション上は損失 1[dB]以内で 283.7°の位相量を得た．また，0.8[GHz]近傍の損失

はほぼ一定であった.この結果より，可変擬似伝送線路リアクタンスの有用性を確認した．

図 3.12: 擬似伝送リアクタンスを用いたハイブリッド型移相器回路

25



S
1

1
/S

1
2

[d
B

]

Frequency[GHz]

V=15[V]
V=10[V]
V=  5{V]
V=  0[V]

0.6 0.8 1

-40

-30

-20

-10

0

S
1

2
[d

B
]

-40

-30

-20

-10

0

図 3.13: 0.8GHz近傍での Sパラメータ

S
1

1
/S

2
1

[d
B

]

Frequency[GHz]

S11
S12

6 8 10

-50

-40

-30

-20

-10

0

図 3.14: バイアス印加による Sパラメータの変化 (f = 0.8[GHz])
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図 3.16: バイアス印加による移相変移 (f = 0.8[GHz])
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ここまでに，高インピーダンス線路を反射端に挿入することで入力損失 0.97～1.881[dB]

で 157.4°の移相量を得た．また，リアクタンス素子を擬似伝送線路リアクタンス回路に置

換する事で、シミュレーション上，損失 1[dB]以内で 283.7°の位相量を得た．

　そこで，前述の高インピーダンス線路を用いたハイブリッド型移相器に可変擬似伝送線

路リアクタンスを装荷すればより良好な位相量を得られると考え，移相器回路の更改を行

い，その特性を測定した．製作した回路を図 3.17に，そのレイアウトを図 3.18に示す．そ

の結果を図 3.19以降に示す．

図 3.17: 擬似伝送リアクタンスを追加したハイブリッド型移相器回路
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図 3.18: 擬似伝送リアクタンスを追加したハイブリッド型移相器回路

可変擬似伝送線路リアクタンスを装荷するにあたり，ハイブリッド線路の線路長を変更

して最適化を行った．結果，それぞれ図 3.21と図 3.22で示すように，0.8[GHz]では入力損

失 1.58～3.16[dB]，リターンロス 9.94[dB]以上で，264.8°の移相量を得た．電源の接続に

よる損失の上下動はさほどでなかった事から，前述した回路のような電源接続そのものに

よる特性への影響はほぼ無視できるものと考えられる．

　シミュレーションの段階では，移相量は 320°程度，損失も最大 1.5[dB]程度と予測され

たが，実際の移相量は上記の通り 264.8°であり，損失にもやや悪化が見られた．

　また，スペクトル特性についてはやや不安定さが見られ，図 3.23に示すように，バイア

ス電圧 V = 10[V]近傍の電圧を印加すると高調波が抑圧される反面，V = 5～6[V]程度を

印加した状態で入力値を増大すると図 3.25に示すような状態となる．スペクトルにかなり

の歪みが見られ，バイアスの印加に対して特性が不安定である事を確認できる．
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図 3.19: 0.8GHz近傍での Sパラメータ
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図 3.20: 0.8GHz近傍での移相変移
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図 3.21: バイアス印加による Sパラメータの変化 (f = 0.8[GHz])
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図 3.22: バイアス印加による移相変移 (f = 0.8[GHz])
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図 3.23: 回路のスペクトル特性（0[dBm]）
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図 3.24: 回路のスペクトル特性（V = 0[V]）
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図 3.25: 回路のスペクトル特性（> 5[dBm]，V = 5[V]）

図 3.25に示すような状態では，フィルタを用いた高調波の除去が困難であり，急峻な特

性を持ったBPFが必要となる．しかしながら，バラクタRF非線形性に起因する高調波歪

を抑制する為，バラクタを対向させるという手法が存在する [7]．前述の回路にこの手法を

用いる事で，観測された歪みを修正し，高調波全般を抑制する事も可能である考えられる．

　バラクタを対向させた事により，図 3.26に示すように，歪みの抑制が見られた． 　また，

1個のバラクタを挿入した単一バラクタ型 (SV)と，2個のバラクタを対向させた対向バラ

クタ型 (AVSP)との高調波の比較を，図 3.27以下に示す．AVSP型では，高入力状態にお

いて高調波の抑制が見られる．図 3.29に示すように，V = 10[V]のバイアスを加えた時は

更改前の方が高調波を抑制できているが，これは更改前の回路において，V = 10[V]前後

で高調波が抑制する効果があった為であると思われる．
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図 3.26: バラクタ対向状態でのスペクトル特性（V = 5[V]）
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図 3.27: バラクタ対向状態でのスペクトル特性（V = 0[V]）
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図 3.28: バラクタ対向状態でのスペクトル特性（V = 5[V]）
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図 3.29: バラクタ対向状態でのスペクトル特性（V = 10[V]）
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図 3.30: バラクタ対向状態でのスペクトル特性（V = 15[V]）
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図 3.31: バラクタ対向状態での Sパラメータ
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尚，図 3.25のようなスペクトルが観測された原因としては，回路を製作した際に取った

GNDの幅が狭く，GNDの確保が十分でなかった為という事が考えられた．実際に GND

の幅を広く取って再度製作を行ったところ，スペクトル特性の改善が見られた他，同程度

の損失で，かつシミュレーションと同程度の移相量が確認された．

　しかし，移相変化の総量こそ改善されたものの，位相変化の経緯がシミュレーションと

実際の回路とで異なるという問題が残った．
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図 3.32: GND改善後の移相変移特性 (f = 0.8[GHz])
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3.3 ハイブリッドカップラの置換と提案手法の併用を行った，

1.5GHz帯用連続可変移相器の設計と試作

前述の手法を 1.5GHz帯用移相器に適用し，その特性の確認を行った．またその際，そ

れまで用いてきた図 3.33左図のような一般的な形状のハイブリッドカップラに替えて，図

3.33右図の 3群分岐 90 °ハイブリッドに対して手法の適用を行った．

　3群分岐ハイブリッドの利点としては，一般的な形状のハイブリッドカップラと比べ帯

域が拡大し，中心周波数帯近傍でよりフラットな特性を得られるという事が挙げられる．

1.5GHz帯域で提案手法を適用するにあたり，中心周波数近傍でどの程度の特性を得られる

のかを確認する為，ハイブリッドの置換を行った．実際に製作した回路を図 3.34に，ハイ

ブリッドを置換した回路のレイアウトを図 3.35に示す．

50 50

35.4

35.4

120.8 120.8

35.4

35.4

35.4

図 3.33: 一般的な形状のハイブリッドカップラ（左）と 3群分岐 90°ハイブリッド（右）

図 3.34: 実際の回路
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図 3.35: 回路のレイアウト

シミュレーション上では損失 0.6dB以内で 306 °の移相量を得た他，近傍でフラットな

状態を保っている範囲が 400MHz程度から 500MHz程度にまで拡大している事を確認した．

Sパラメータの特性については，図 3.36に示し，位相の変化については実際に製作した回

路の特性共々，図 3.38に示した．実際に製作を行ったところ，入力損失 1.7dB以内で 306

°の移相量を得ており，0.8GHz帯で試作した際と同様，従来手法をそれぞれ単独で用いた

場合に比べ移相量の増加が見られ，性能が向上していることを確認した．これらの結果に

ついては，Sパラメータを図 3.37に，位相変化の特性を図 3.38に、それぞれ示す．
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図 3.36: カップラ変更後の Sパラメータ特性
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図 3.37: 製作した回路の入力損失
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図 3.38: シミュレーションと製作した回路との移相変化比較
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測定の結果，実際の製作においてもシミュレーションと同様の移相量を得る事を確認し

た．その一方，この試作においても 0.8GHz帯での製作時と同様に，位相変化の様子がシ

ミュレーションにおけるそれと異なるものとなった．そこで実際の回路がどのようになっ

ているのかを確認すべく，実際の回路の状態に近い状態をシミュレーション上で得る事を

試みた．図 3.39に示すようにリアクタンスを半田付けするGND部を有限地盤と見なした

場合，実測における変化と傾向の類似する変化の様子を確認することができた．これを図

3.40に示す．図 3.40に，当初のGNDを理想的なものとした場合のシミュレーション値（図

3.40，Cal.(1))と実測値の他，確認したパターンのうち，L1 = 2
3
Lbかつ L2 = 1

3
Lbの時と

（図 3.40，Cal.(2))，L1 = 2Lbかつ L2 = Lb（図 3.40，Cal.(3))の時のパターンを併記する．

尚，確認したパターンの中では，L1 = 2Lbかつ L2 = Lbとした場合において実際の回路に

最も近い傾向を得ることが出来た．

　結果，GND部を有限地板と見なした場合には，全般として製作した回路の特性に近づく

様子が確認されたことから，位相変化の特性が変わる原因は理想的な GNDの確保ができ

ていなかった為であるものと思われる．

L1 L2

8mm

図 3.39: GND部を有限地板として見なした場合の回路図
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図 3.40: シミュレーションと製作した回路との移相変化比較
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第 4章

結論

　本論文では，ハイブリッドカップラを用いた反射型アナログ移相器について検討した．先

ずは高インピーダンス線路を付加したアンテナについて検討した．シミュレータを用いて

最適化を行って後，製作を行い，制御電圧 0～15[V]に対し，最大入力損失 1.88[dB]，変動量

0.91[dB]，移相変化 157.4°を得た． 　次に，擬似伝送線路可変リアクタンス回路をリアクタ

ンスとして用いた場合について検討を行った．実際の値としては，最大入力損失 3.16[dB]，

変動量 1.58[dB]dで，移相量 264.8°を得た．シミュレーション時ほどの移相量は得られな

かったものの，高インピーダンス線路のみの時に比べ，大幅に移相量を増加させる事がで

きた．また，今回は 1.5 ≤ C ≤ 6.5[pF ]のバラクタを用いて回路を構成したが，より適切な

範囲を変動量に持つバラクタを用いる事で，より大きな移相量を得られる可能性がある．

　測定時に高 dBmの入力を行った際，スペクトル特性に大きな乱れが見られた．更にその

点を解消すべく，バラクターダイオードの対向させる事で，RF非線形性の抑制に起因した

好調は歪レベルの抑制を試みた．これは実製作時において，シミュレーションと比べた S

パラメータの悪化が著しく，今回の結果だけ見れば，実用的ではなかったといえる．しか

しながら，一定の高調波抑制効果も見られた事から，利用可能性については未だ充分に検

討の余地があるものと考える．

　次に，提案手法を 1.5GHz帯用回路に適用し，ハイブリッドカップラを一般的な形状の

ものから 3群分岐 90 °ハイブリッドに置き換え，中心周波数近傍においてよりフラットか

つ広帯域な Sパラメータ特性を得ることを試みた．シミュレーション上において帯域の拡

大を確認し，実際の測定において入力損失 1.7dB以内で 306 °の移相量を得た．

　しかし，理想的な GND状態において設計を行った場合と実際の回路とで移相変化の様

子が異なってしまうことなど，実験全般を通じて GNDの確保が十分に行えていないとい

う問題が残った．この点の改善が今後の課題と思われる．
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