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Abstract 
This seminar presents the basics for antenna technologies in millimeter-wave bands such as 
Friis transmission formula for line-of-sight free-space propagation and the loss of feed lines 
in array antennas. The design of series-fed reflection-canceling non-resonant slot arrays is 
discussed, where the amplitude and the phase are controlled easily by the slot length and the 
spacing. Technologies such as the post-wall waveguide and the diffusion bonding of 
laminated thin metal plates are demonstrated for realizing low-loss millimeter waveguides.  

 

1. はじめに 
近年のミリ波・マイクロ波通信や各種センシング

技術の躍進を支える最新のアンテナ技術を幅広く理

解するための基礎についてまとめる。無線技術では

アンテナは必須の要素である。ブロードバンド時代，

無線のデジタル化，IP 化，ソフトウェア化の中で，

求められる性能や評価指標は大きく様変わりしてい

るものの，アンテナ工学そのものは極めて古典的な

技術であり，普遍の原理が多々ある。本講座では，

この原理を分かりやすく説明するとともに，高周波

での高効率平面アンテナの設計法についても説明す

る。また，ミリ波における製作精度や低廉化，量産

性向上につながる低伝送損失導波路製作の試みにつ

いても言及する。 
 

2. アンテナの基礎 
2.1. フリスの伝送公式 

ミリ波帯は周波数が高く波長が短いため直進性が

強い。したがって，ミリ波のように高い周波数では，

基本的に送信アンテナと受信アンテナがお互いに見

えるようにし，直接波で伝送が行われる。図 1 に示

すように，送信アンテナと受信アンテナが距離 r だ

け離れて置かれている。送信電力を tP ，送信アンテ

ナの利得を tG ，送信アンテナと受信アンテナ間の偏

波整合効率を ph ，受信アンテナの実効開口面積を rS

とすると，受信電力 rP は以下の式で与えられる。 
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図 1 フリスの公式の適用 
アンテナのある方向での利得 Gは，その方向に距

離 r だけ離れた位置での電力密度 p を用いて次式で

定義される。 
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ここで分母は送信アンテナが等方性波源の場合に距

離 r だけ離れた位置での電力密度を表わす。したが

って， 24
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ナの電力密度を表わすことになる。 

ph は送信アンテナの偏波単位ベクトル ˆtp と受信

アンテナの偏波単位ベクトル ˆrp を用いて次式で与

えられる。 

ˆ ˆp t rh = p p     (3) 

例えば，垂直偏波の偏波単位ベクトルを ˆ ˆv =p x ，水

平偏波の偏波単位ベクトルを ˆ ˆh =p yとしたとき，+z

方向に進行する右旋円偏波と左旋円偏波の偏波単位

ベ ク ト ル は そ れ ぞ れ ( )ˆ ˆ ˆ 2r j= -p x y と

( )ˆ ˆ ˆ 2l j= +p x y となる。 

電力は電力密度と実効開口面積で求められるので，

受信電力は式(a)となる。 

利得 Gと実効開口面積 eS には次式の関係がある。 
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ここで，lは自由空間波長である。式(4)を式(1)に代

入すると次式が得られる。 
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ここで， pL は自由空間損失と呼ばれ rの 2 乗に比例

する。例えば，60GHz ではl =5mm であるので

r=1m=1000mm での pL は 68dB となる。距離が 10 倍

になれば pL は 20dB 増加する。 

 
2.2. アンテナの効率 

アンテナの送信電力 tP は，給電点への入力電力 iP，

給電点でのインピーダンス整合効率 mh ，放射効率 rh

を用いて次式で与えられる。 

r i m rP Ph h=     (6) 

mh は，給電点での反射係数Gを用いて次式で表わ

される。 

21mh G= -     (7) 

また， rh はアンテナを構成する材料による損失に

より決まる。 
利得 Gは，指向性利得 Dなどを用いて，次式で表

わされる。 

m rG Dh h=     (8) 

ここで，D は指向性だけで決まる利得であり，ア

ンテナの面積 Sと，開口効率 ah の関数として次式で

与えられる。 
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ah はアンテナの開口分布だけで決まる。例えば，

一様分布の場合には 1ah = となる。 

式(9)を式(8)に代入すると，次式のようになる。 

2
4

m r aG Sph h h
l

=    (10) 

与えられた面積Sに対し，利得Gを高くするには，

整合効率 mh ，放射効率 rh ，開口効率 ah のそれぞれ

を 1 に近づける必要がある。言い換えれば，反射損，

材料損，開口非一様損のそれぞれを抑える必要があ

る。 
 

2.3. アレーアンテナの指向性とビーム幅 
アンテナの面積 Sを大きくすると利得 Gは高くな

る。平面アンテナでは素子数を多くすることに相当

する。アレーアンテナの各素子アンテナを例えば同

じ振幅で励振した場合，実際には素子アンテナ間の

相互結合のため，各素子アンテナ上の波源分布は厳

密には同じにならない。しかし，一般には各素子ア

ンテナの波源分布の差を無視してもおおよそ説明で

きる。したがって，各素子アンテナ上の波源分布は

同じとし，各素子アンテナの指向性は同じものと仮

定することで，素子アンテナの種類や特性に依存し

ないアレーアンテナとしての指向性を説明できる。 
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図 2 直線アレーアンテナ(等間隔) 

 図 2で示す z軸に沿って等間隔 dで配列されたN
個の素子アンテナからなる直線アレーアンテナの指

向性は次式で与えられる。 
( ) ( ) ( ), , expn

n
F g a jnuq f q f= å   (11) 

( ),g q f は素子アンテナの指向性， na は n番目の素

子アンテナの複素励振振幅である。uは 0 cosu k d q=

で， 0k は自由空間での波数であり 2p l で与えられる。

式(k)において， ( ),g q f を除いた係数をアレーファク

タとよぶ。これはアレーアンテナでの励振強度と配

列にのみで決まる。 
式(k)より，アレーアンテナの指向性は素子指向性

とアレーファクタを掛け合わせたものであり，また

アレーアンテナの励振分布のフーリエ変換の形で表

わされていることがわかる。素子数が少ない時には

ビーム幅は広くなり，素子数が多い場合にはビーム

幅は狭くなる。また，素子数が少ない場合にはアレ

ーファクタの指向性は広いので素子の指向性により

アレーアンテナの指向性を狭くしてその指向性利得

は高くできるが，素子数が多い場合にはアレーファ

クタの指向性がすでに狭いので素子の指向性ではア

レーアンテナの指向性をさらに狭くすることはでき

ない，すなわちその指向性利得は高くできないこと

に注意すべきである。 
素子数 N が大きい場合の直線アレーアンテナのア

レーファクタの 3dB ビーム幅と指向性利得はそれぞ

れ 1 1.3912 cos
2 Nd
p l

p
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（ただし，N dp l ）で近似される[1]。 
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図 3 平面アレーアンテナ(4 角配列) 

図 3 の 4 角配列平面アレーアンテナにおいて，x
軸方向に n 番目，y 軸方向に m 番目の素子アンテナ

の複素励振振幅を nma とすると，アレーファクタ

( ),E q f は次のように表される。 

( ) ( ){ }, expnm
n m

E u v a j nu mv= +åå  (12) 

ここで， 0 sin cosu k a q f= ， 0 sin sinv k b q f= である。 

 複素励振振幅 nma は，普通， nm n ma a a= のよう

に，x軸方向の複素励振振幅(分布) na と y軸方向の複

素励振振幅(分布) ma の積で与えられることが多い。

この場合，式(l)は次のようになる。 
( ) ( ) ( ), exp expn m

n m
E u v a jnu a jmv= å å  (13) 

すなわち，平面アレーアンテナのアレーファクタは 2
つの軸方向の直線アレーアンテナのアレーファクタ

の積の形で表される。 
 

2.4. 給電線路の損失 
図 4 に線路の高さに対する給電線路の損失を低席

的に示す。給電線路には，導体損，誘電体損，放射

損がある。導体損は，線路に導体を用いた場合に線

路表面上に流れる電流による損失であり，線路の高

さに電流密度がほぼ反比例するので同様に導体損も

反比例になる。誘電体損は，線路に誘電体を用いた

場合に線路体積中の電界により生じる。これはほぼ

線路の高さに対し一定になる。放射損は，開放系線

路の場合に線路の曲がりや分岐などの不連続により

生じる。これは一般に線路が高くなると増加する。

マイクロストリップ線路などの開放系線路の場合に

は，これら 3 つの損失の和になるため，図 4 のよう

にある高さで極小値を取る。それに対し，導波管は

閉鎖系の線路であるため放射損がなく，図 4 のよう



 

 

に高さが多くなると単調に減少する。しかしあまり

厚くすると所望の基本モード以外に不要な高次モー

ドが伝搬してしまう。 

Lo
ss

 [
dB

]

Thickness [mm]

Dielectric 
Loss

Radiation Loss

Waveguide

Condutor
Loss

Microstrip
Triplate

 
図 4 給電線路の損失 

誘電体の損失を表すパラメータとして誘電正接

tandがあり，これは複素比誘電率の実部と虚部の比で

次式のように定義される。 

( )' " ' 1 tanr r r rj je e e e d= - = -   (14) 

線路の伝搬定数gは tandが十分 1 より小さいとき次式

で近似できる。 

0 0 0
1' ' tan
2r r rj j k j k kg a b e e e d= + = @ +  (15) 

したがって，誘電体損 da は次式のようになる。 

0
1 ' tan
2d r ka e d@    (16) 

誘電体損を低減するには，tandの小さい材料を用いる

必要がある。 
導体の損失を表すパラメータとして導電率sがあ

る。導体の表面インピーダンス sZ は，導体では

s we であるので，次式で近似できる。 

1
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よって，表面抵抗 sR は以下のようになる。 

1
2sR
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@ =    (18) 

ここで，dは表皮の厚さであり次式で与えられる。 

2d
wms

=     (19) 

dは電磁界強度が導体表面での値の 1/e(=-8.68dB)と

なる深さで定義される。また，周波数と導電率のそ

れぞれの平方根に反比例する。実用上は，3dから 5d
程度の厚さの導体があれば十分と考えられる。例え

ば，銅の標準導電率 75.76 10´ を用いた場合，周波数

60GHz ではd=0.27mm となる。基板に貼られている銅

箔はその接着法などにより実効導電率が異なる。 

伝送電力 Pの減衰量 lP が Pの単位長さあたりの減

衰に相当することから，次式の関係がある。 

( )2 2
0 02 2z z
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線路の減衰定数aは，以下のようになる。 
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ここで，電磁界の正弦(複素)振幅は波高値で定義され

ていることに注意する。分子は単位長さの導体上で

の積分であるのに対し，分母は線路断面での積分で

ある。 
放射損は，線路の曲がりや分岐などの不連続で局

所的に発生するものである。また，誘電体損や導体

損では前で述べたように式の形で表現できるが，放

射損は電磁界解析を行って数値的に求める必要があ

る。例えば，厚さ 0.127mm で比誘電率が 2.20 の基板

上のマイクロストリップ線路(50W)の 90 度曲がりや

T 分岐(等分配)の放射損は Emsemble(ver.5)の解析で

は，両方とも約 0.09dB である。いずれも放射損が少

なくなるよう反射を-30dB 以下に抑圧している。 
厚さ 0.127mm で比誘電率が 2.20，tand=0.006 の誘

電体基板に厚さ 18mm，幅 0.38mm で 75.76 10s = ´ の

銅箔により構成されたマイクロストリップ線路の誘

電体損と導体損は 60GHz においてそれぞれ

0.037dB/cm と 0.209dB/cm である[2]。導体損が全体の

約 85%を占めている。それに対し，広壁幅 3.76mm，

狭壁幅 1.88mm の 75.76 10s = ´ の銅の方形導波管の

導体損は 60GHz において 0.015dB/cm となり[2]，マ

イクロストリップ線路の伝送損失の約 6%と小さい。 
 

2.5. アレーアンテナの給電 
アレーアンテナの給電には，図 5 に示すように並

列給電と直接給電の 2 つがある。もちろん，1 つのア

レーアンテナに両者の給電を組み合わせたものもあ

る。設計周波数で同相励振の場合，並列給電では各

素子と給電点の距離はすべて同じなるため，周波数

が変化しても各素子は同相で給電されることになる。



 

 

一方，直列給電では各素子と給電点の距離が異なる

ため，周波数が変化すると各素子の励振位相が異な

るため利得が低下してくる。アレーの素子が大きく

なるとその低下量は大きくなる。並列給電では，ア

レーの素子数が大きくなると，全給電線路長が長く

なり，分岐数も増加してくる。マイクロストリップ

線路のようにミリ波での伝送損失が大きい場合，問

題になってくる。図 l において並列給電を 1 段増やす

と素子数(=面積)は 4 倍(=6dB)増える。しかし，給電

線路の誘電体損，導体損の増加分と分岐の放射損の

増加分の和が 6dB を超えた場合，アレーの大きさを

大きくしても利得は上昇しないことになる。 

 
(a) 並列給電 

 
(b) 直列給電 

図 5 アレーアンテナの給電 
 

3. 高効率平面アンテナの設計 
ここでは，高効率平面アンテナの設計の一例とし

て，反射抑圧横方向スロットペア[3]を素子として用

いた直列給電の導波管 1 次元アレーアンテナについ

て述べる。2 次元スロットアレーの場合についても，

放射導波管スロットアレーと給電回路素子アレーを

別々に設計するが各アレーの設計手順は同じである。 
まず，設計手順を大きく分けると以下のようにな

る。 
(i) 素子設計 

(ii) 各素子の励振係数の決定 
(iii) 各素子のパラメータと間隔の初期アレー設計 
(iv) 全構造解析による各素子のパラメータと間隔

の修正 
 

3.1. 素子設計 
図 6 に素子設計モデルを示す。方形導波管広壁上

に2本のスロットが管軸方向に垂直に切られている。

ここでは，2 本のスロットの中心が管軸の中心に一致

しているが，平行平板導波路上に設ける場合には，

左右にオフセットさせる[3]。これはスロット間の相

互結合を低減してスロットペアとしての放射量を増

加させるためである。外部領域には，進行方向と横

方向にそれぞれ周期境界壁ペアを設けた方形導波管

を仮定する。これは，等振幅励振された 2 次元無限

アレーでの素子間相互結合を考慮したものである。1
次元アレーでもこのモデルで素子設計を行う。平行

に配列されたスロット間の相互結合は強いので，素

子間結合は進行方向に強く横方向には弱くなる。ま

た，周期境界壁方形導波管内の相互結合は導波管モ

ードの和の形で解析的に高速に求められるが，進行

方向だけに周期境界壁ペアを用いた場合にはそ相互

結合はスペクトル領域法で数値的に求める必要があ

り時間がかかる。さらに，素子設計は初期設計であ

り，最終的には全構造解析により外部領域の相互結

合を正確に評価して素子パラメータは修正される。 
素子設計におけるパラメータは2本のスロット#1，

#2 の長さ 1l と 2l そして間隔 dである。 2l を与え，反

射が抑圧されるように 1l と d を求める。このときの

放射量
2

31S ，放射位相 31SÐ ，透過位相 21SÐ を求め

ておく。 

周期境界壁

スロット

方形導波管

l1

l2
d

ポート1

ポート2

ポート3

 

図 6 素子設計モデル 



 

 

3.2. 各素子の励振係数の決定 
図 2 に示す N素子直線アレーの n番目の素子の複

素振幅を na とすると，アレーファクタ ( )E u は次式

で与えられる。 
( ) ( )expn

n
E u a jnu= å    (22) 

ここで，uは 0 cosu k d q= であり， ( )E u は up p- £ £

の範囲で決まる。 

一様励振の場合には 1na = となる。サイドローブを

抑圧する場合にはテーラー分布がよく用いられる。

この場合，第 ( )1n - 番目のサイドローブまでは所望

の一定レベルとなり，それ以降のサイドローブは一

様励振の場合と同じように1 uで低くなっていく。指

向 性 合 成 法 と し て は ， フ ー リ エ 変 換 法 や

Woodward-Lawson 法[4]などがある。前者は，式(v)か
らアレーファクタは励振係数分布のフーリエ変換で

あるので，励振係数分布を所望のアレーファクタを

逆フーリエ変換して求める方法である。また，後者

は，アレーファクタが u領域で nu n Np= ± 方向に共

相励振された指向性の和で表現でき，これらの指向

性が互いに直交であることを利用して， nu u= でのア

レーファクタの所望レベルを用いて励振係数を求め

る方法である。 
 

3.3. 各素子のパラメータと間隔の初期アレー設計 
各素子の反射は抑圧されているため，n番目素子の

放射量 ( )2
31S n は電力保存則から次式で求められる。 

( )
2

2
31

2

n
N

i
i n

a
S n

a
=

=

å
   (23) 

( )2
31S n が決まれば 3.1 で求めた関係から， ( )1l n ，

( )2l n ， ( )d n が決まる。また，放射位相 ( )31S nÐ (度)

と透過位相 ( )21S nÐ (度)を求めておく。 

図 7 に初期アレー設計モデルを示す。励振位相は

素子間隔で制御できる。n 番目と n+1 番目の素子の

間隔 ( )s n は位相整合条件の次式から求められる。 

( ) ( ) ( ) ( )31 21 31360 360 1
g

s n
S n S n S n

l
Ð - = Ð - + Ð + (24) 

ここで， gl は管内波長を表す。 

s(n)

S21(n)

S31(n) S31(n+1)

 
図 7 隣接素子位相整合 

 
3.4. 全構造解析による各素子のパラメータと間隔の修正 
放射導波管スロットアレーでは，外部領域での実

構造と素子設計モデルでの相互結合の状況がことな

るため，すべての素子を考慮した全構造解析により，

各素子のパラメータと間隔を修正する。導波管の内

部領域を固有関数展開法で解析をするので，素子数

が多くても計算時間は短く繰返し計算が可能である。

また，モーメント法によりスロット上の磁流を未知

数として解析をするため，素子ごとに遠方界の振幅

と位相，反射量が計算できる。解析結果を踏まえ，

振幅は素子のスロット長で，位相は素子間隔で，反

射量は素子内のスロット間隔で制御する。 
 

4. ミリ波低損失導波管の試み 
4.1. ポスト壁導波路 
ポスト壁導波路は，図 8 に示すように両面銅貼誘

電体基板に金属ポストを 2 列に密に配列したもので

ある。著者らは 1997 年からポスト壁導波路を用いた

アンテナの検討を進めている [5][6]。 ”laminated 
waveguide”[7] あ る い は ”substrate integrated 
waveguide”[8]とも呼ばれているが，伝搬の原理は同

じである。誘電体基板にスルーホールを設けその壁

面をメッキして構成でき，従来のプリント基板加工

技術により安価に製作できる。 
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図 8 ポスト壁導波路 

図 9に 76.5GHzにおける伝送損失の計算値を示す。

誘電体損，基板両面の導体損，ポストの導体損に分

けて表示している。用いたパラメータは図 a に示し

た通りである。基板の厚さは 0.762mm であり，比誘

電率 re を考慮した波長で規格化すると 00.286 rl e

である。ここで， 0l は自由空間波長である。基板を

厚くして導体損を低減することが重要である。基板

は 00.5 rl e まで厚くできる。単位長さあたりの伝

送損失は 0.17dB/cm であり，実験でも同程度の結果

が得られている。図 9 から分かるように誘電体損が

全体の損失の約 2/3 を占めており，損失の少ない誘電

体を用いることが重要である。 
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図 9 伝送損失 

ポスト壁導波路技術により，図 10 に示すように導

波管スロットアレーアンテナとバトラーマトリック

スのようなビーム切替回路を一体に製作でき[9]，そ

れぞれを別体で製作して接続する際の接続損をなく

すことができる。図 10 において，バトラーマトリッ

クス内に設けられた穴は大きさを半減するために用

いられており実際に使用ではアルミテープ等でふさ

がれる。 
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図 10 バトラーマトリックス一体型 

導波管スロットアレーアンテナ 
 

4.2. 空気層装荷誘電体平行平板線路 
一様励振ポスト壁導波路給電平行平板スロットア

ンテナ[5]は，61.25GHz において大きさ 20～80mm 四

方で利得 21～33dBi の利得を効率 60～55%で実現し

ている[10]。用いている PTFE 基板の誘電体損により

効率が主に低下していると考えられる。そこで，図

11 に示すような誘電体基板の中央に空気層を装荷し

た平行平板線路を提案した[11]。空気層の装荷には下

記の 3 つの特長がある。(i)誘電体損が低減される。

図 12 に厚さ 0.6mm，比誘電率 2.6，tand=0.0008 の誘

電体基板に厚さ h の空気層を中央に設けた場合の等

価比誘電率と誘電体損低減率の計算値を示す。例え

ば，h=0.3mm の場合，誘電体損は 75%低減される。

またこの時，導体損は 14%少なくなり，全伝送損失

は 38%低減される。(ii)等価比誘電率が低減される。

放射スロットアレーは直列給電されるため，アレー

の利得の帯域は長線路効果により比誘電率の平方根

にほぼ反比例する。図 12 より h=0.3mm のとき等価

比誘電率は 1.5 となるため帯域は 30%広くなると見

積もれる。(iii)側壁部がハード境界壁として動作する。

側壁部の誘電体幅を適切に選ぶことで，空気層との

端面がハード境界壁として動作し空気層領域での電

磁界の横方向分布の一様性が実現できる。 

 

 
図 11 空気層装荷誘電体平行平板線路 



 

 

 

 
図 12 等価比誘電率と誘電体損低減率 

現在のところ，PTFE では厚さ 0.9mm の基板に空

気層を厚さ 0.4mm，大きさ 45mm 四方で挿入したも

のが，しわなく作成できている。また，LTCC につい

ても基板の厚さの半分程度まで空気層を挿入したも

のができている。LTCC の場合，アンテナと RF 回路

が一体でできる可能性がある。LTCC は比誘電率が 5
以上と大きく高利得の直列給電アレーアンテナは帯

域の観点で難しかったが，空気層の挿入により実現

できるものと期待される。 
 

4.3. 積層薄板の拡散接合による中空導波管 
積層した薄い金属板を拡散接合して中空導波管を

製作する方法を提案している[12]。図 13 に示す一層

構造導波管スロットアレー[13][14]を 94GHz 帯で試

作した。スロット板，導波路部，給電ステップ開口

部の 3 種類のパターンをエッチングした薄い金属板

を積層して構成する。最下層部は測定用の WR10 導

波管とねじで接続するためであり実用上は不要であ

る。ダイキャスト等での型が不要でエッチングパタ

ーンの数も少ないので，安価に製作できると期待さ

れる。寸法は基本的には周波数に反比例して小さく

すればよいが，製作上の制限がある場合にはそれを

設計に取り込む必要がある。今回の場合，スロット

板の電気的厚さは従来の 25GHz帯に比べ大きくなっ

ているが，共振スロットを用いているため，厚くな

ってもスロットアレーの帯域が狭くなることはない。

また T 分岐の給電窓の厚さを 1.0mm とやはり厚くし

ているが，給電窓は共振幅よりも狭くカットオフに

なっているため，厚くすると T 分岐の帯域は狭くな

った。 
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図 13 アンテナ構造 

一様励振の 18x18 素子アレーを設計し，銅とステ

ンレスで製作した。アンテナの大きさは 60×55mm
である。図 14 に利得を示す。印付の実線は導体損を

考慮した HFSS での解析値である。導体損失はステ

ンレスが 2.12dB で銅は 0.34dB である。実線と波線

は測定値である。銅では 93.7GHz でピーク利得

31.4dB を効率 60%で実現した。93.7GHz で放射導波

管方向に約 14dB のテーパが近傍界分布に見られ開

口効率が 69%まで劣化している。スロットのオーバ

ーエッチングが考えられ，それを改善することでさ

らに 0.8dB の利得向上が期待される。 
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図 14 利得 

 
 



 

 

4.4. シリコン CMOS チップ一体アンテナ 
近年，シリコン CMOS チップの動作周波数が高く

なってきている。それに伴い，アンテナをそのチッ

プ上に一体化する検討も多く始められている。既存

の CMOS プロセスでは絶縁層(配線層)の厚さが最大

でも 10mm 程度であるため，このままでは放射効率

を高くすることは極めて難しい。したがって，絶縁

層の厚さを厚くするプロセスの構築も含めて検討す

る必要がある。 
基礎検討として，絶縁体厚に対するアンテナ素子

の放射効率の変化を評価した。解析したアンテナ素

子はダイポール、ループ、スロット、キャビティ付

スロットの 4 素子で 60GHz において計算した。図 15
にダイポール素子の HFSS による解析モデルと各材

料の物性値を示す。給電は lumped port(デルタギャッ

プ給電)で行い、整合は考慮していない。損失は材料

損失のみを考え、放射効率は不整合損を含まない利

得と指向性利得との比で定義している。10mm から

400mm までの絶縁体層厚について解析した。図 16 に

計算結果を示す。従来の薄い絶縁体層厚(10 mm)のと

きには放射効率は-13dB 以下と低い。このときの材料

損失は主に導体損である。放射効率は絶縁体層が厚

くなるにつれ向上している。ダイポールとループは

ほぼ同じ傾向を持っている。スロットの放射効率が

一番低いのは平行平板モードによる損失の影響であ

る。200 mm 以上の厚さではダイポールとループの放

射効率が他よりも高い。これはスロット、キャビテ

ィ付スロットに比べて導体損失が小さいためである。 
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図 15 解析モデル 
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図 16 放射効率 

シリコンの材料損失は高いので，電磁界がシリコ

ンで損失にならないよう金属で極力シールドする必

要がある。また，シリコンチップの大きさは限られ

ているので，アンテナの素子数は 1～4 程度である。

ビーム幅が広いので，チップの周りにある導体など

の影響で指向性が変化するので，指向性，利得の評

価では注意が必要である。 
 

5. まとめ 
ミリ波帯での使用を目的としたアンテナ技術のた

めの基礎を述べた。材料特性や製造法なども考慮し

て設計に取り込む必要が出てくる。電気特性の改善

だけでは限界になる場合もあり，材料特性や製造法

の改善，開発も含めて検討をしていく必要がある。

アンテナ単体だけでなく，RF 回路やビーム制御回路

などとの集積を少ない接続損で行うことも考えなけ

ればならないと考える。 
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