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一層基板で構成された広帯域マイクロストリップ線路・クアッド

リッジ導波管変換器
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Broadband Microstrip-to-Quad Ridged Waveguide Single Layer Transition
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あらまし 一層基板で構成された，広帯域なマイクロストリップ線路・クアッドリッジ導波管（MS-QRWG）
変換器を開発した．クアッドリッジホーンアンテナ（QRHA）を用いてモジュールを構成する場合に，高周波回
路とアンテナを接続する MS-QRWG 変換器が必要となる．MS-QRWG 変換器の平面線路から導波管への線路
変換部分におけるインピーダンス整合は非常に重要で，QRHA のアンテナ特性に直結する．そこで本論文では，
誘電体基板上の線路変換部分に新構造を導入することで広帯域に整合した MS-QRWG 変換器を実現できること
を，有限要素法による電磁界解析，及び実験により示している．また，提案の一層基板型 MS-QRWG 変換器を
用いた QRHA を試作し，従来の同軸線路・クアッドリッジ導波管変換器を用いた QRHA と比較した．その結
果，従来構造と比べて提案構造の QRHA では，アンテナの各ポートにおける反射量の周波数特性が，広帯域に
わたってより等しくなることを明らかにした．
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1. ま え が き

人や物体からあらゆる偏波面で放射される，マイク

ロ波・ミリ波帯の熱雑音を高感度の放射計で受信する

用途の一つに，物体内部における輝度温度分布の計測

がある [1]．我々は，物体内部の深さ方向に異なる二つ

の領域の輝度温度を同時に計測するアンテナとして，

独立した二つの偏波面の熱雑音を受信可能なクアッド

リッジホーンアンテナ（QRHA：Quad-ridged horn

antenna）を開発している [2]．放射計の感度の指標で

ある温度分解能は，主に受信機の雑音指数と帯域幅に

依存する [3]．したがって，放射計の初段に位置するア

ンテナには反射量が小さく，かつ広帯域な周波数特性

が求められる．厚さの平均値が 2 mm [4]である人の皮

膚内部の輝度温度を計測するために開発した，給電部

が同軸構造の QRHA では，動作周波数の 5-25 GHz

で反射量が −10 dB以下となるように設計した [2]．
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直交偏波成分を同時にかつ広帯域に受信可能な

QRHA は，電波天文や EMC 試験の分野において広

く用いられている．そのため，市販品の QRHAは汎

用性の観点から図 1 に示した同軸構造による給電が

一般的である [5]．一方，微弱な熱雑音を計測する場

合においては，アンテナと受信機の接続に用いるコ

ネクタやケーブルの損失を小さくすることが求めら

れる．また，放射計を構成する各コンポーネントの

温度変動による特性のばらつきを小さくするために

は，アンテナと受信機をモジュール化して小型にした

方が有利である [6]．受信機をモジュール化するのは

平面回路で構成するのが有利であるので，マイクロス

トリップ線路・クアッドリッジ導波管（MS-QRWG：

Microstrip-to-quad ridged waveguide）変換器が必要

となる．

QRHA への適用を想定すると，開発する MS-

QRWG 変換器には少なくとも給電部が同軸構造で

ある従来の QRHAと同等の広い動作周波数帯域幅を

有することが求められる．したがって，平面線路から

クアッドリッジ導波管への線路変換部分において，広

帯域なインピーダンス整合が必要となる．過去に，誘

電体基板上の線路変換部分に特長的な金属パターンを
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図 1 同軸・クアッドリッジ導波管変換器
Fig. 1 Coaxial-to-quad ridged waveguide transition.

付加し，リアクタンスを調整することで，広帯域な変

換特性を実現するマイクロストリップ線路・導波管変

換器が提案されている [7], [8]．この技術をもとに本研

究では，一層の誘電体基板上に新構造を導入した広帯

域なMS-QRWG変換器の開発を試みた．

更に従来の同軸構造の QRHAでは図 1に示すよう

に，クアッドリッジ導波管の伝搬方向に対して各ポート

の信号線を前後に配置するが，この間隔が広いために

各ポートにおける反射量の周波数特性が大きく異なっ

てしまう問題があった [5]．しかし，一層基板の両面に

金属パターンで信号線を構成する提案のMS-QRWG

変換器では，基板厚まで信号線を近接させることが容

易に実現可能なため，各ポートの周波数特性を近づけ

ることが期待できる．

本論文では QRHAと受信機を直に接続する線路変

換器の開発を目的として，従来構造の QRHAと同等

の広帯域な反射特性を有し，かつ，各ポートにおける

反射量の周波数特性が等しいMS-QRWG導波管変換

器を提案する．2.で提案の変換器構造と特長である新

構造の設計方法について述べ，3.で変換器単体の特性

を定量的に評価した結果を示す．次に，3.で評価した

提案の変換器を用いた場合と，従来の同軸構造の場合

の QRHAについて，4.で各アンテナ特性を比較する

ことで本提案構造の有効性を明らかにし，最後に 5.

でまとめる．

2. 提案の変換器構造と設計

2. 1 MS-QRWG変換器

方形導波管の内部に二対のリッジを直交するように

付加したクアッドリッジ導波管は，一般的に，図 1に

示すように同軸コネクタを用いて給電する．片側の

リッジの内部に特性インピーダンスが 50 Ωの同軸構

造を設け，コネクタの信号線の先端を対向するリッジ

図 2 従来の同軸・クアッドリッジ導波管変換器で
給電した QRHA の反射特性測定結果

Fig. 2 Measured reflection coefficient of QRHA with

conventional coaxial-to-quad ridged transi-

tion.

に短絡させることで，同軸構造とクアッドリッジ導波

管との整合を図る．また，信号線から伝搬方向に対し

てクアッドリッジ導波管の管内波長で約 1/4波長後方

に，短絡面となるバックショート導波管を設けること

で，クアッドリッジ導波管の基本波である TE10 モー

ドに効率良く変換することが可能となる [9]．なお，信

号線から短絡面までの距離には波長依存性があるた

め，バックショート導波管の短絡面に傾きをつけるこ

とで広帯域な動作周波数帯域幅を実現できる [10]．図

2に，[2]で開発したアンテナの開口が正方形で，これ

らの給電構造を備えた従来の同軸・クアッドリッジ導波

管変換器により給電した QRHAの反射特性測定結果

を示す．反射量が −10 dB以下の帯域幅は 20.8 GHz

（138 %）と非常に広帯域な特性を有する．

従来構造において，二本の信号線はバックショート

導波管の短絡面からの距離が最適となるように，でき

るだけ二本を近接させて配置する．その結果，広帯域

な特性を実現でき，かつ，各ポートにおける反射量の

周波数特性がより等しくなる．しかしながら同軸コネ

クタの信号線には太さがあるため，物理的に接触しな

いように近接させるには製作上の限度があり，図 2に

おいても各ポートの周波数特性は異なっている．更に

従来構造では，信号線をリッジへ確実に短絡するため

にスプリングなど専用の部品が必要だった [10]．本研

究で提案する変換器構造は両面に金属パターンを施し

た薄い誘電体基板を用いることにより，基板の表裏に

配置した各ポートの信号線を容易に近接させることが

できるため，複雑な構造を必要とせずにこれらの問題

を解決する．

図 3 に提案の一層基板型 MS-QRWG 変換器を示
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図 3 一層基板型 MS-QRWG 変換器の構造（s = 2.3

mm，t = 1.6 mm）
Fig. 3 Structure of the proposed MS-QRWG transi-

tion (s = 2.3 mm，t = 1.6 mm).

す．提案構造はフッ素樹脂プリント基板（比誘電率：

2.16，誘電正接：0.0004，基板厚：0.37 mm）を中空の

クアッドリッジ導波管とバックショート導波管で挟み

込んだ簡易な構成である．図 4(a)と図 4(b)は誘電体

基板の構成を示しており，提案の変換器への給電は基

板の両面に互いに直交して配置された，特性インピー

ダンスが 50 Ωのマイクロストリップ線路（パターン

幅：1.1 mm）から行う．図 4(b)に示すように，マイ

クロストリップ線路の信号線は従来の同軸構造の場合

と同様に，金属パターンとビアホールで構成された疑

似的なクアッドリッジ導波管（Quasi-QRWG）のリッ

ジ部分に短絡され，基板に垂直に設置した金属中空の

クアッドリッジ導波管へと接続されている．ここで，

MS-QRWG 変換器の動作周波数帯域幅は QRHA の

アンテナ性能に大きく影響を及ぼすため，線路変換部

分におけるインピーダンス整合は非常に重要となる．

クアッドリッジ導波管内を伝搬する電界は主に，対向

するリッジ間のギャップと，隣接したリッジ間のギャッ

プに集中する [11]．この性質を利用して，提案の変換

器では図 5に示すように，銅箔パターンとビアホール

からなる疑似導波管中央部のギャップ間隔を金属中空

導波管のギャップ間隔より狭めた新構造を導入する．

これにより，電界と平行な向きのギャップがシャント

キャパシタンスとして作用し，電界と垂直な向きの

ギャップが絞りとして働き，シャントインダクタンス

として作用する [12]．その結果，マイクロストリップ

線路周辺に発生するリアクタンスの調整ができ，広帯

域なインピーダンス整合が実現可能となる．なお各信

号線の，誘電体と反対側にある金属導波管のリッジ部

図 4 誘電体基板の構成
Fig. 4 Configuration of dielectric substrate.

図 5 一層基板型 MS-QRWG 変換器の上面図
Fig. 5 Top view of the proposed MS-QRWG transi-

tion.

分には，マイクロストリップ線路の信号線がきょう体

と接触しないように，図 3に示す溝（Space for MS）

を設けており，その寸法は，反射量が小さくなるよう

に最適化している．

2. 2 提案構造の設計

提案の一層基板型MS-QRWG変換器は構造が複雑

なため，有限要素法電磁界シミュレータ HFSSを用い

て設計する．提案の変換器を設計するに当り，まず初

めに従来の同軸・クアッドリッジ導波管変換器との比

較をするため，金属中空部のクアッドリッジ導波管と
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図 6 中空導波管における伝搬モードの解析結果
Fig. 6 Simulated propagation modes of air-filled

QRWG.

バックショート導波管の基本構造が [2]と同一となるよ

うに寸法を選んだ．クアッドリッジ導波管の構造寸法

は管壁の長さ A = 24 mm，リッジ間隔D = 2.0 mm，

リッジ幅W = 3.9 mm，隣接するリッジとのギャップ

幅 G = 0.51 mmである．ここで，提案の変換器構造

のように給電した場合，対向するリッジのギャップと

隣接したリッジ間のギャップにのみ電界が集中するク

アッドリッジ導波管の基本モードを励振できるが，周

波数が高くなった場合に，導波管の伝送特性を劣化さ

せる高次モードも励振してしまう．そこで，この金属

中空のクアッドリッジ導波管内を伝搬する基本モード

と高次モードの遮断周波数を把握しておくため，ク

アッドリッジ導波管単体の両端断面に給電用のポート

を配置した解析モデルにより求めた，各モードの位

相定数の解析結果を図 6 に示す．なお，図 6 の高次

モードは，クアッドリッジ導波管の各ギャップと四隅

の空洞部に電界が生じる高次モードのうち，最も低い

周波数で発生するモードを示している．[2]で設計した

クアッドリッジ導波管は，リッジの角を面取りして二

対のリッジ間隔を狭めることで，基本モードのみが伝

搬する周波数帯域幅が広くなっており，図 6より高次

モードは 15GHzから発生し始めることが分かる．ま

た，図 7に示すようにバックショート導波管は，バッ

クショート長 H = 7.0 mm のピラミッド型のキャビ

ティに高さ S = 6.6 mm のステップを設けた，高次

モードの発生を抑制する構造とした [10]．

次に，図 5に示した疑似導波管中央部の新構造にお

いて，設計パラメータは対向するリッジの間隔 d，隣

接したリッジ間のギャップ幅 g，銅箔パターンのリッジ

幅 w の三つである．解析は，図 3のマイクロストリッ

プ線路に設けた二つのポートに加えて，中空のクアッ

図 7 バックショート導波管の構造
Fig. 7 Structure of the backshort waveguide.

図 8 リッジ間隔 d を変化させたときのポート 1 におけ
る入力インピーダンスと反射特性（計算値）

Fig. 8 Simulated input impedance and |S11| varia-

tion depending on gap d of ridges.

ドリッジ導波管の断面に給電用のポートを設けたモデ

ルにより，各ポート間の S パラメータを求める．そし

て，これらのパラメータを変化させたときの変換器の
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各ポートにおける入力インピーダンスと反射特性の変

化を観測しながらインピーダンス整合をする．なお，

マイクロストリップ線路のポートは，図 5の導波管の

中心軸からリッジ短絡部と逆方向に 1.8 mmの位置に

設定している．また，導波管の断面に設けたポートの

HFSS における解析モード数は，十分大きい 25 と設

定して解析した．ここで，提案の変換器では図 5に示

すように，銅箔パターンで構成したリッジ部の中央に

マイクロストリップ線路の信号線を配線している．こ

れにより細くなってしまった銅箔パターンのリッジ部

にビアホールを形成するためには，基板の製造条件上，

ある程度のランド幅を要するため，三つのパラメータ

のうちリッジ幅 w は設計自由度が低い．したがって，

図 9 ギャップ幅 g を変化させたときのポート 1 における
入力インピーダンスと反射特性（計算値）

Fig. 9 Simulated input impedance and |S11| varia-

tion depending on dimension g of gaps.

リッジの間隔 d とギャップ幅 g のみを調整して，提案

の新構造を設計する．それぞれの値を変化させた場合

の，ポート 1 から見た入力インピーダンスを図 8(a)

と図 9(a)に，ポート 1における反射特性を図 8(b)と

図 9(b)に示す．図 8(a)と図 9(a)から，提案の新構造

によりシャントキャパシタンスとシャントインダクタ

ンスが並列共振することで，入力インピーダンス特性

に複数の共振キンク（kink：結び目状の軌跡）が現れ

ることが確認できる．また図 8より，リッジの間隔 d

を小さくするにつれてリアクタンスが調整され，周波

数帯域全体にわたって入力インピーダンスが 50 Ωに

近づくことで，反射量を低下させていることが確認で

きる．なお，銅箔パターン間の離隔の製造限界が 0.08

mmだったため，マイクロストリップ線路幅 1.1 mm

に対し，d の最小値が 1.26 mmとなったが，d の値を

小さくするほど入力インピーダンスが 50 Ωに近づく

ことを解析で確認している．図 9 についても同様に，

ギャップ幅 g を小さくすることで，リアクタンスが調

整され，反射量を低下させていることが分かるが，製

造限界の 0.08 mm とした．提案の新構造の三つのパ

ラメータについて，ポート 1 とポート 2 の反射量が

−10 dB以下となる周波数帯域幅が最大となるように，

製造可能な寸法範囲内で最適化を行った結果，リッジ

図 10 従来構造と提案構造における入力インピーダンス
の計算結果（4 - 28 GHz，ポート 1）

Fig. 10 Simulated input impedance between the con-

ventional QRHA and the proposed QRHA

(4 - 28 GHz, Port 1).
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の間隔 d = 1.26 mm，ギャップ幅 g = 0.08 mm，リッ

ジ幅 w = 3.5 mmとなった．最適化設計した提案構造

の導入前後における，ポート 1から見た入力インピー

ダンスの変化を図 10に示す．図 10の結果より，提案

構造を導入することで線路変換部でのリアクタンスが

調整され，広帯域な整合を実現していることが確認で

きる．

3. 変換器単体の測定結果

提案構造の有効性を実験により評価するため，設計

した変換器を試作した．試作した変換器の写真を図 11

に示す．試作品は長さが 64 mmのクアッドリッジ導

波管を介して，全く同じ変換器が二つ対向して接続さ

れており，クアッドリッジ導波管と誘電体基板，バッ

クショート導波管はねじ止めにより固定している．両

側の基板に設けられた同軸コネクタを 2ポートのベク

トルネットワークアナライザに接続することで，透過

特性と反射特性を測定した．変換器一つ分の透過特性

は，測定により得られた |S31| と |S42| のデシベル値
をそれぞれ 2で割ることによって求めた．また，変換

器一つ分の反射特性は，タイムゲート機能を用いて測

定した．なお，測定する際に非測定ポートには 50 Ω

の終端器を接続している．

図 12に，提案のMS-QRWG変換器一つ分の透過特

性の評価結果を示す．ここで図中の計算値は，同軸コ

ネクタを含んだ変換器一つ分の構造を電磁界解析した

場合の，同軸コネクタとクアッドリッジ導波管の断面に

図 11 試作した提案構造の変換器
（同一の変換器を対向接続）

Fig. 11 Fabricated structure of the proposed transi-

tion (two identical transitions).

おける各伝搬モードの通過損失を示しており，図 12(a)

が基本モードの透過特性，図 12(b)が各伝搬モードの

透過特性となっている．なお，今回試作した誘電体基

板上の金属パターンにはフラッシュ金メッキを施して

おり，基板の銅パターンと金メッキの間に下地のニッ

ケルが付いている．そこで解析モデルでは，基板材質

による誘電体損に加えて，金属パターンによる導体損

を考慮するために，金属パターンの透磁率 μと電気伝

導率 σ の値も入力して計算した．計算した金属パター

ンは銅（μ = 4π×10−7 H/m, σ = 5.8×107 S/m）及

びニッケル（μ = 2.4π × 10−4 H/m, σ = 1.45 × 107

S/m）の二通りである．図 12(a)の計算結果及び実測

結果ともに 15 GHz当りから基本モードの損失量が増

加している．これは，図 6に示したように，クアッド

リッジ導波管の構造寸法により定まる高次モードが発

生し始める影響で，図 12(b)より周波数が高くなるに

つれて発生する高次モードの数が増えることで，徐々

図 12 提案の MS-QRWG 変換器一つ分の透過特性
Fig. 12 Transmission coefficient of the proposed

transition.
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に基本モードの損失量が大きくなっていくことが確認

できる [2], [13]．また図 12(a)において，周波数が 13

GHz より高くなるにつれて，|S31| と |S42| の差が大
きくなっている．これは，基板のバックショート導波

管側に信号線が位置するポート 2とポート 4のリッジ

中央給電部において，伝搬方向にポート 1とポート 3

の信号線があることにより対向するリッジ間の電界が

励振されにくくなるためで，周波数が高くなるにつれ

てその影響が大きくなることを確認している．なお，

図 12(a)における実測結果は，金属パターンをニッケ

ルとした場合の計算結果よりも損失量が小さく，かつ

金属パターンを銅とした場合の計算結果よりも損失量

が大きくなっている．これは，試作した回路パターン

に施したフラッシュ金メッキの影響が主因と考えてい

る．今回試作したパターンは金の厚さが 0.05 μm と

薄く，厚さ 43 μmの銅箔パターンとの間に厚さ 5 μm

のニッケルを挟んでいる．金属体の表皮深さ δ は以下

の式で求められる．

δ =

√
2

ωμσ
(m)

メッキに用いた金の透磁率 μ と電気伝導率 σ を

μ = 4π×10−7 H/mと σ = 4.1×107 S/mとし，ニッ

ケルの場合を μ = 2.4π×10−4 H/mと σ = 1.45×107

S/mとすると，3 GHz以上の表皮深さは金が 1.5 μm

以下，ニッケルの場合が 0.1 μm以下となる．したがっ

て，パターンを流れる電流がニッケルの表面上を流れ，

断面積が狭いために通過損失が多くなっているものと

考えられる．今回用いた基板は低損失基板のために，

この傾向が顕著に表れやすい [14]．

次に図 13 に，変換器一つ分の反射特性を示す．反

図 13 提案の MS-QRWG 変換器一つ分の反射特性
Fig. 13 Reflection coefficient of the proposed transi-

tion.

射量が −10 dB 以下の帯域幅は 24.4 GHz（156 %）

と非常に広帯域であることが確認できた．ただし，フ

ラッシュ金メッキ時のニッケルによる損失の影響があ

るにもかかわらず，実測値の反射量が計算値とほぼ等

しいレベルにあるのは，試作した基板中のリッジ間隔

が設計値の g = 0.080 mmに対して，複数箇所で寸法

測定した平均値で g = 0.093 mmと，パターンの製作

誤差により大きくなったため反射量が増えていること

を確認している．また，各ポート間の結合については，

|S21|と |S41|ともに反射量が−10 dB以下の周波数帯

域において，実測値で −20 dB以下のアイソレーショ

ン特性が得られている．

4. 従来構造と提案構造の変換器で給電し
たQRHAの測定結果比較

提案構造の変換器を用いた QRHAを試作した．試

作品の写真を図 14 に示す．試作品は，フレア部分と

基板，バックショート導波管をねじ止めにより接続し

た構成である．なお，フレア部分の寸法やリッジ形状

に関しては [2]で設計した寸法と同一にし，基板とバッ

クショート導波管については 3. で評価したものを使

用した．提案構造を用いた試作アンテナの評価として，

反射特性と各ポート間のアイソレーションの解析及び

測定，並びに，アンテナ利得の解析結果について従来

構造との比較を行った．電磁界解析のモデルは測定系

と同様に同軸コネクタから給電を行い評価した．

反射特性の評価結果を図 15に示す．図 15より，反

射量が −10 dB 以下の帯域幅は 23.4 GHz（145 %）

と，図 2の従来構造の特性より 7 % 広帯域な特性が確

認できる．[2] の従来構造では各ポートの信号線を 1.6

mm の間隔で前後配置していたため，図 1 のように

図 14 提案の変換器構造を備えた QRHA

Fig. 14 Fabricated QRHA with the proposed transi-

tion.
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図 15 提案の変換器構造を備えた QRHA の反射特性
Fig. 15 Reflection coefficient of the proposed QRHA.

リッジの −z 方向端部の位置も 1.6 mm ずれていた．

これによりポート 1から給電した場合に，ポート 1の

信号線とポート 2のリッジ後端部との間に電磁結合が

生じ，動作周波数帯域の高域における反射量の増加原

因となっていた．一方，提案構造では二対のリッジ後

端位置を統一し，ポート 1給電部の信号線からリッジ

後端までの距離を基板厚の 0.37 mmと短くしたため，

電磁結合が抑制され高域の反射量が小さくなることを

確認している．また図 15より，計算値と実測値ともに

図 2に示した従来構造の QRHAと比較して，各ポー

トにおける反射量の周波数特性が等しくなっている．

これは各信号線を基板厚まで近接配置した提案構造に

おいて，バックショート導波管の短絡面から各信号線

までの距離がほぼ等しくなった効果である．以上より

所望の反射特性が得られたことから，提案構造の有効

性が確認できた．

次に，提案構造を用いた QRHAの各ポート間にお

けるアイソレーションの評価結果を図 16 に示す．比

較対象として，従来の同軸構造を用いた QRHAの各

ポート間におけるアイソレーションの計算結果を示し

た．提案構造における各ポート間のアイソレーション

は，反射量が −10 dB以下の周波数帯域において従来

の同軸構造と同様に−20 dB 以下であることが確認で

きる．提案構造では各ポートの信号線の前後間隔を基

板厚の 0.37 mmと従来構造と比較して近接させたが，

両者は直交しているため，アイソレーション特性には

影響を及ぼしていないことが確認できた．

提案構造の変換器は誘電体基板を用いたことによる

損失が懸念されるため，アンテナの利得について，従

来構造と提案構造を比較する．図 17にそれぞれの構造

における利得の計算結果を示す．ここで，計算した利

図 16 QRHA の各ポート間におけるアイソレーション
Fig. 16 Isolation between two ports of the conven-

tional QRHA and the proposed QRHA.

図 17 従来構造と提案構造の QRHA における動作利得
計算結果

Fig. 17 Simulated actual gain between the conven-

tional QRHA and the proposed QRHA.

得結果は，給電ポートで発生した反射とアンテナで発

生した損失を考慮した動作利得である．ただし提案構

造の解析では，金属パターンを銅箔のみのモデルとし

たため，図 12に示している実験で生じたニッケルメッ

キによる損失の影響は計算結果に含まれていない．図

17より，提案構造と従来構造の動作利得はほぼ一致し

ている．したがって，損失が小さくなるようなメッキ

処理方法を選択した場合に，提案構造の QRHAにお

いて誘電体基板の損失や導体損の影響は小さいことが

確認できた．なお，提案構造の 27 GHzにおけるポー

ト 2の利得低下は，バックショート導波管の構造寸法

を最適化することで抑制可能だが，同時に反射特性が

劣化してしまうことを確認している．

5. む す び

本論文では，一層基板で構成されたMS-QRWG変

換器を提案した．使用する部品の形状が複雑であった
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従来の同軸給電型変換器と比較して，提案構造は二点

の金属部品により誘電体基板を挟み込む構成で，部品

自体の構造を簡易化し，かつ，アンテナと受信機を直

接接続できる．誘電体基板上の線路変換部分に，リア

クタンス調整を可能にする提案の新構造を施すことで，

金属中空のクアッドリッジ導波管との整合を広帯域に

実現できることを計算と実験により示した．提案構造

を用いた QRHAの反射量が −10 dB 以下となる周波

数帯域幅は，従来の同軸構造と比較して 7 % 広帯域

となる，23.4 GHz （145 %）であった．また，従来

構造と比べて提案構造では各ポートの信号線の距離を

基板厚まで近接させたことにより，各ポートにおける

反射量の周波数特性が広帯域にわたってより等しくな

ることを示した．更に提案構造において，各ポートの

信号線を近接させたことによるアイソレーション特性

の劣化と，誘電体基板を用いたことによる利得の低下

がほとんど見られないことも確認した．
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