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第1章　序　　論

1965年に打ち上げられたインテルサットⅠ号衛星（Early Bird）によって実用化時

代に入った衛星通信は，この27年間に著しい発展を遂げ，現在では海底光ケーブルと共

に国際通信の主役を務めるようになった。国際通信に限らず，1970年以降には，米国，

カナダ，日本を始めとする国内衛星通信，欧州等の地域衛星通信，さらには企業レベルの

ビジネス衛星通信や移動通信へと衛星通信が普及してきている。

このような衛星通信の発展・普及に伴う通信回線需要の増大に対処するため，直交偏披

利用等による周波数の再利用と通信周波数帯の拡大が必要になった。1975年と197

6年に打ち上げられた米国のSatcomとComstarでは，地球局からの送信6GHz帯，受信4

GHz帯（6／4GHz帯）の直交する直線偏波を用いた周波数再利用，1980年に打ち上

げられたインテルサットⅤ号衛星からは国際衛星通信で同じ周波数帯の左旋および右旋の

円偏彼を用いた周波数再利用が開始された。14／11GHz帯でも，1983年に打ち上げら

れた欧州のECSで直交する直線偏彼が用いられるようになった。さらに将来の回線需要

の増大に対処するため，1979年の世界無線通信主管庁会議（1979Yorld Administra－

tive Radio Conference：WARC－79）で6／4GHz帯および14／11GHz帯での固定

衛星業務に対する割当周波数帯域幅が500批から約1GHzに拡大された（1）。これに

対応して，1982年には6／4GHz帯地球局アンテナ用分彼系の広帯域化がインテルサ

ットの研究開発（R＆D）の課題として世界に公募された。

本論文は，これらの要求に対応して行った地球局の直交偏披共用分波系に関する研究を

まとめたものである。すなわち，直交偏汝共用分披系の設計手法の確立と特性改善を図る

ことにより，衛星通信の大衆化と周波数資源の有効利用に貢献するのが本論文の目的であ

る。以下，本章では直交偏彼共用分波系に関する従来の研究の経緯と本論文で扱う問題と

の関連を述べ，この分野における本論文の位置を明らかにする。

衛星通信地球局アンテナは，図1．1に外観，図1．2に構成を示すようなアンテナで

ぁる（2）。送信彼を衛星に効率よく伝送し，衛星からの微弱な受信彼を低雑音で受信する

ため，大口径の反射鏡が用いられる。ビーム給電方式の1次放射系を介して給電系に接続

される場合が多い。給電系は，衛星を追尾するための追尾信号結合部と直交偏披共用分波

系とで構成される。直交偏披共用分彼系は，大口径の反射鏡を送受信および直交偏波で共

用して有効に利用するため，これらの4種類の波を分離する機能を有するものである。
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分波方式は，分波順序によって周波数一偏彼分波方式（3）と偏波一周波数分披方式（4）

に分けられる。周波数一偏波分波方式は，各々直交偏波を共用する送信波と受信波を周波

数の違いによって分離した後，各周波数ごとに直交偏彼を分離する方式である。また，偏

波一周波数分披方式は，送受信波を一括して偏波で分離した後，各偏波ごとに周波数で送

受信波を分離する方式である。主として前者は6／4GHz帯衛星通信で，後者は14／ll

GⅡZ帯衛星通信でそれぞれ用いられている。

6／4GHz帯では電離層のファラデー効果による偏波面の回転が無視できず，回転角は

時間的にも地域的にも変動し，周波数によっても異なる。直線偏波を用いた場合には送受

信彼の偏波面を偏分波器に合わせるための偏波面回転器が必要であり，これを避けるため

円偏波を用いることが多い。6／4GHz帯における直交偏披共用の実用化に先立って，優

図1．1インテルサットⅤ号系用衛星通信地球局アンテナ
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図1．2　衛星通信地球局アンテナの構成

一次放射系

れた交差偏波特性を得るための研究がなされ，2つの分彼方式が採用された。1975年

にI）．J．Sommers，L．I．Parad及びJ．G．I）iTullioによって報告された直線偏波の直交偏波共

用分波系は，周波数一偏波分波方式をとっている。この分波系では，送受信波を最初に周

波数で分離し，各帯域専用の偏波面回転器と偏分波器を設ける構成によって，良好な交差

偏彼特性を得ている。また，1976年にP．D．Foldesによって報告された円偏波の直交偏

彼共用分波系は，偏彼一周波数分波方式をとっている。この分波系では，送受共用の偏分

波器で左旋と右旋円偏波を直交する直線偏披成分に分解して取り出し，各偏披成分ごとに

帯域分披器で送信波と受信波に分離した後，個別に900　ハイブリッドで合成することによ

って，右旋偏披成分と左旋偏波成分とに分離するものである。この方式でも，円偏彼発生

器の機能を果たしている900　ハイブリッドに各帯域専用のものを用いて良好な交差偏披特
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性を得ており，D．J．SommerS等の分彼系と共通している。これらの研究の結果，6／4

GHz帯の各500皿Z帯域幅で良好な交差偏彼特性が得られるようになった。しかし，そ

の後図1．3に示すように，固定衛星業務に対する割当周波数帯域幅がWARC－79で

約2倍に拡大されたため，これらの分披系の広帯域化が必要になった。

WARC－　79に

よって拡大

地球局から衛星へ

衛星から地球局へ

6／4GHz帯

＝
4　　　　5　　　6　　7　　8　9　101112131415

周波数（GHz）

図1．3　固定衛星業務に対する割当周波数配置
（比帯域幅を示すため対数目盛りで示している）

直交偏波共用分波系は，基本的には送受信波を周波数の違いによって分離する帯域分彼

器と偏彼の直交性によって分離する偏分波器とで構成される。右旋偏披成分と左旋偏波成

分とを分離する円偏波偏分波器は，直線偏波を分離する偏分披器に円偏波発生器を組み合

わせて構成されることが多い。周波数一偏披分汝方式では，偏波の直交性を崩さないよう

なフィルタを用いる必要があるが，送受信波が帯域分波器で別々の端子に取り出されるの

で，図1．3に示す6／4GHz帯のように送受信帯域が離れている場合に有利である。逆

に偏波一周波数分波方式では，偏分波器で送受信波を一括して直交偏波に分彼するため14

／llGⅡZ帯のように送受信帯域が接近している場合のほうが有利である。

第2章で取り扱う周波数一偏波分波方式では，帯域分改善が送受信の両帯域で，かっ2

っの偏波に対して良好な特性を持つ必要があり，分汝系の動作帯域を制約する構成要素と
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なる。帯域分波器は，送受信帯域間の狭い周波数帯域で通過特性が急峻に変化し，残りの

帯域では変化の小さい特性が望ましい。遮断特性の急峻さの点では共振器を用いたフィル

タ（5）で構成するのが有利であるが，直交する2つの偏波に対して等しい特性を得ること

が難しい。偏披共用帯域分披器としては，非共振形分彼器が用いられることが多く，導波

管の遮断特性を利用したもの（6）（7）と横断面内電磁界分布の周波数特性を利用したもの

（8）（9）が報告されている。本章では，この偏波共用帯域分波器と円偏彼偏分披器の広帯域

化について述べている。偏波共用帯域分波器の広帯域化のために，断面寸法が管軸方向の

距離に対して変化するテーパ導波管に着目し，反射される受信彼の分散性を小さくし，同

時にテーパ導波管を通過する送信波のVSWR特性も良好にする形状として4乗コサイン

関数を選択した。

円偏波偏分披器においては，円偏波発生器の広帯域化が課題となる。円偏波発生器の広

帯域設計については，1952年と1955年にそれぞれ金属ポスト形とアイリス形に関

するA．J．SimmOnSの報告があり（10）（11），1960年には集中定数形，分布定数形，およ

びこれらを組み合わせた複合形に関する系統的な研究結果が喜連川，中原，立川によって

報告されている（12）。喜連川等による設計法は，動作帯域の中心周波数において周波数に

対する位相差の微係数を零にするという考え方に基づくものであり，分布定数形と複合形

で広帯域特性を得ている。しかし，集中定数形ではこのような条件を満足することができ

ず，金属ポスト形円偏波発生器の楕円偏波率は6GHz帯の比帯域幅8％で約0．9dBであ

った（13）。直交偏彼共用のためには，地球局アンテナ全系で楕円偏彼率を0．5dB以下に

する必要があり（14）適用できない。本章では，金属ポストの挿入長を1／8波長程度まで

短くすると広帯域設計条件を満たすサセプタンス特性となることに着目し，この特性を利

用した設計法について述べる。さらに，この設計法に基づいて試作を行い，4GHz帯の比

帯域幅13％において楕円偏披率0．25dB以下の特性が．得られること示す（15）。

第3章で取り扱う偏披一周波数分波系では，送受信帯域で動作する帯域共用偏分波器が

動作帯域を制約する構成要素になる。偏分波器の形式としては，直交偏汝の伝搬する共

通導波管中に横断面を分割するように金属隔壁を設けて一方の偏波を遮断するセブタム

形（16），一方の偏波をフインラインに導くフインライン形（17），金属すだれや誘電体のプ

リュースター角を利用する準光学形（18）があるが，地球局用としてはセブタム形が簡単な

構造で良好な交差偏彼特性を得やすく，耐電力，挿入損の点でも優れていることから広く

用いられている。1960年に喜連川と立川は，円形導波管を共通導波管とするセブタム

－5－



形偏分波器で各偏波に対する広帯域整合法を示し，11GHz帯の比帯域9％で良好な特性を

得た（19）。また，1973年に沼野等は，基本モード導波管としての周波数帯域幅の広い

正方形導波管を共通導波管に用いることによって2GHz帯において動作帯域幅を20％に

拡大した（20）。WARCJ79で拡大された14／11GHz帯の比帯域30％に対応できる偏

分波器としては，1978年にJ．R．BrainとP．J．Yoodが正方形導波管に特殊な形状のセブ

タムを設けた偏分披器を報告し，相互に13％離れた各々約10％の帯域で良好な特性を

得ている（21）。本章では，共通導波管に十字形導波管を用いることによって広帯域化を図

った偏分波器の設計と試作結果について述べ，連続する比帯域30％にわたって良好な特

性が得られることを示す（22）。

偏披一周波数分彼方式分波系では，アンテナ側で直交偏彼が分離されるので，単一偏披

のみを伝送する方形導波管を帯域分波器に用いることができる。方形導波管を用いた分波

器の種類は多く，偏被共用帯域分披器と同様な高域通過フィルタと低域通過フィルタを組

み合わせる分披器の他に，フィルタとハイブリッド結合器を組み合わせたハイブリッド形，

フィルタ単独でハイブリッド結合器の機能も兼ね備えた方向性フィルタ（5），ハイブリッ

ド結合器と電気長の相互に異なる線路を組み合わせた周期形（23），一端短絡の共通導波管

に複数の帯域通過フィルタを接続したマニホールド形（24）等が知られている。このうち，

ハイブリッド形によれば，通常の帯域通過フィルタを用いて相互に接近しかつ各々の分波

帯域の広い帯域分波器を容易に実現できる。この形の分披器に用いるハイブリッド結合器

としては，マジックT，多孔形（25），ショートスロット形（26），および分岐導波管形方向

性結合器（27）があるが，分岐導波管形結合器が比較的小形で広帯域特性を得やすい。本章

では，主副導波管にリッジ導波管を用いることによって広帯域化した分岐導波管形結合器

と，この方向性結合器を用いたハイブリッド形分波器の設計法と試作結果について述べ

る（28）。分岐導波管形結合器としては方形導波管形より1．24倍広帯域な比帯域30％

で結合偏差を±0．25dB以下にでき，帯域分披器としては14／11GHz帯衛星通信帯域の

比帯域30％に対応できる性能が得られている。

以上に述べた2方式の分波系において，本論文の研究成果によって周波数一偏汝分披方

式分披系については，KDD茨城第4衛星通信地球局，山口第3衛星通信地球局等の6／

4GHz帯のインテルサット標準A地球局アンテナ用分波系（29）に適用されている。また，

偏彼一周波数分波方式分波系については，欧州通信衛屋（ECS）に対向するスウェーデ

ンの14／11GHz帯地球局アンテナ用分披系等に適用されている○いずれもWARC‾79

で拡大された新周波数配置に対応できる分波系である0
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第2章　周波数一偏波分波方式分波系

2．1　序言

周波数一偏波分波方式分波系は，偏披共用帯域分波器と円偏波偏分波器とで構成される。

送受信波に対して個別に良好な偏披特性を得ることができるため，6／4GHz帯衛星通信

のように円偏波への偏披変換あるいは偏波面の制御が必要な地球局アンテナに適している。

この分彼系の動作周波数帯域幅を制約する構成要素は，偏波共用帯域分披器である。偏彼

共用帯域分波器が対称性のよい構造であるため高次モード発生量が少なく，多周波数共用

分彼系のように送受信帯域が広い周波数範囲にわたっている場合にも適している。本章で

は，この分波系の広帯域化技術について述べる。

偏波共用帯域分波器としては，導波管の遮断特性を利用したもの（1）（2）とコルゲート導

波管の横断面内電磁界分布の周波数特性を利用したもの（3）（4）が報告されている。遮断特

性を利用した帯域分波器には，遮断となって反射された波を多数の分岐導波管や結合孔を

介して別の導波管に取り出す分布形（1）と結合の強い点1か所に分岐導波管を集中させた

集中形（2）があるが，後者の方が小形に構成でき，円偏波に対する偏波特性もよいので地

球局アンテナによく用いられている。

集中形偏彼共用帯域分波器では，テーパ導波管において低い周波数帯が遮断になる位置

に分岐導波管を設けるテーパ導波管形分彼器が小山等によって提案された（2）。この構造

のテーパ導波管形分彼器では，遮断点から1／2波長離れた位置に分岐導波管を設ける従来

のテーパ導波管形分彼器より数倍の広帯域特性が得られている。この性能は固定衛星業務

に割り当てられた当初の6／4GHz帯送受信帯域幅5001Hzでは十分なものであるが，

500XHz　より広い帯域ではVSWR特性が急激に劣化し，WARC－79で割り当てら

れた800拙Z以上の送受信帯域には対応できない。

本章では2．2節で，分散性が小さく反射特性の良好なテーパ導波管として，管軸方向

の距離に対して断面寸法が4乗コサイン関数で変化する構成を選択し，それを用いること

によって広帯域化したテーパ導波管形分披器について述べる。小山等の帯域分波器に用い

られた直線テーパ導波管に比べ，4乗コサインテーパ導波管は断面寸法の大きな部分で急

峻に変化し，断面寸法の小さな部分で緩やかになる。このため，テーパ導波管で速断とな

って反射される4GHz帯に対しては，遮断点近傍で開き角の大きなテーパ導波管と等価で

あり反射位相の分散性が小さいので，分岐導波管への分披特性の広帯域化に適している。
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また，テーパ導波管を通過する6GHz帯に対しては，断面寸法の変化に対する特性インピ

ーダンスの変化の大きい部分が緩やかなテーパ導波管になるのでVSWR特性が改善され

る。任意形状のテーパ導波管に対して分散性と反射特性を理論的に検討して見通しのよい

クローズドフォームの近似式を導出し，それによる計算結果を厳密解および実測値と比較

して示す。そして，帯域分波器を試作し広帯域特性が得られることを実証する。

左右両旋の円偏波を分離する円偏波偏分波器は，円偏彼発生器，偏波面回転器および直

交する直線偏波を分離する偏分彼器で構成され，動作帯域幅は円偏波発生器によって制約

される。円偏彼を発生させる手段としては種々の方式があるが（5）（6）（7）・直交偏波共用

分波系では，直交偏波成分に対して90度の位相差を与えることによって直線偏波・円偏

波間の偏波変換を行う方式の円偏披発生器がよく用いられる。この方式の円偏波発生器に

は，偏波によって波長短縮率の異なる誘電体板を用いたり，偏波によって遮断周波数の異

なる楕円導波管等を用いる分布定数形円偏波発生器，偏波によって異なるサセプタンスを

呈する金属ポストやアイリス等を用いる集中定数形円偏波発生器，およびこれらを組み合

ゎせた複合形円偏波発生器がある（8）。分布定数形は，直交偏披成分に対する分布定数回

路の電気長の差を利用しており，集中定数形はサセプタンスを利用しているので，偏波間

の位相差は必然的に周波数によって変化し，90度からずれる。集中定数形円偏波発生器

では基本トド導波管としての帯域内で平坦な位相差特性が得られず（8）（9）（10），金属ポ

スト形円偏波発生器の楕円偏波率は6GHz帯の比帯域8％で0・9dBであった（11）0寸法

を適当に選んだ誘電体を用いた円偏波発生器と2種類の金属鮨あるいは金属ポストを組み

合わせた複合形円偏波発生器では，基本モード導波管としての帯域内で偏波間位相差の周

波数特性を平坦にすることができ，4GHz帯の比帯域13％で0．5～0．8dBの楕円偏

波率が得られている（8）。

本章では2．3節で，挿入長の短い金属ポストを用いることによって広帯域化した金属

ポスト形円偏披発生器について述べる。金属ポスト形円偏波発生器の偏波間位相差が周波

数によって変化する要因は，金属ポストの正規化サセプタンスの周波数依存性と管軸方向

に配列された金属ポスト間の電気長の周波数依存性である。管軸方向に配列されたサセプ

タンスが通過位相に与える効果は配列間隔の電気長が大きい場合の方が大きいため，周波

数が高くなるにつれて正規化サセプタンスが減少する特性であれば偏波間位相差は全体と

して平坦な周波数特性になる。C．G．Xontogomeryが与えた金属ポストの正規化サセプタン

スの表示式はこの条件を満足するものであるが（12），従来用いられていた挿入長の長い金
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属ポストの周波数特性は逆であり，竃気長とサセプタンスによる偏波間位相差の周波数特

性は相互に強め合う特性であった。ここでは，金属ポストの挿入長を1／8波長程度まで短

くすると周波数特性が逆転し，偏波間位相差の広帯域化に有利な特性になることに著目し，

この特性を利用した円偏披発生器の広帯域設計法を示し，試作によって妥当性を確認する。

得られた性能は，4GHz帯の比帯域13％において楕円偏披率が0．23dB以下であり，

直交偏彼を共用する地球局に適用できる。

2．4節では，開発した偏披共用帯域分彼器を用いた周波数一偏彼分波方式分披系の測

定結果を示し，実用的に十分な性能であることを示す。この結果，4乗コサインテーパ導

波管の帯域分彼器を用いた直交偏波共用分彼系はKDD茨城第4衛星通信地球局（13），

KDD山口第3衛星通信地球局で実用されている。又，金属ポスト形円偏波発生器は英国

逓信省（BPO）のマドレー地球局で実用さている（14）。

2．2　テーパ導波管を用いた偏披共用帯域分彼器

2．2．1構造と動作原理

偏波共用帯域分披器の全体構成を図2．1に示す。偏披共用帯域分彼器は，2つの周波

数帯の直交偏波を伝送する共通導波管から周波数の低い受信帯flの直交偏波EIx，E．y

を低域通過フィルタを通して4本の分岐導波管に取り出す送受分渡部，取り出したEIx，

Elyを受信帯の専用導波管に結合するための受信専用結合部，およびこれらを接続する合

成回路で構成される。合成回路には，送受分渡部から受信専用結合部までの通路長差によ

って生ずる共振を防ぐため，ハイブリッド結合器が用いられている。

送受分渡部の構造の例を図2．2に示す。テーパ導波管でflが遮断になる位置の近傍

に結合孔を設け，分岐導波管を接続している。分岐導波管には受信帯整合素子と低域通過

フィルタとしてワッフルアイアンフィルタを設けている。受信帯整合素子は誘導性ポスト

であり，導波管の中央に設けられ，大きなインダクタンスを得るため両端が同軸状に管壁

に埋め込まれている。ワッフルアイアンフィルタは，送信彼に対して結合孔面に等価的な

短絡面を形成し，分岐導波管への漏洩を十分低いレベルまで減衰する。送信帯整合素子に

は共振窓を用いている。受信専用結合部も同様な構造であるが，低域通過フィルタ及び送

信帯整合素子は不要である。

共通導波管から入射した受信披EIx，El，はテーパ導波管で速断され，管壁に沿った軸

方向磁界が結合孔位置で強くなる。このため，磁界結合によって4本の分岐導波管に取り
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出される。分岐導波管に取り出されたEIx，El，は，送受分披部と同じ振幅・位相で受信

専用結合部を励振するので同じ偏波が再現され，偏披状態を保ったまま共通導波管から受

信専用導波管に分被される。一方，送信帯f2の直交偏波E2X，E2，は，結合孔に等価短

絡面が形成されているため結合孔の影響をほとんど受けずにテーパ導波管を通過する。

送受分渡部の等価回路は，直交する各偏波に対してそれぞれ図2．3（a）で表される。

テーパ導波管は特性インピーダンスY。（Z）と伝搬定数7（Z）が位置Zによって変化する

主線路で表され，分岐導波管は方形導波管の特性インピーダンスYoTと伝搬定数7Tを有

する分岐線路で表される。正方形導波管の基本モードであるTElOモードに対しては，電

界の横方向成分と磁界の軸方向成分が等価回路における電圧に対応付けられ，磁界の横方

向成分が電流に対応付けられる（30）（31）。分岐導波管はテーパ導波管の軸方向磁界で結合

するので，分岐線路は主線路に並列接続された回路になる。テTパ導波管の軸方向磁界と

結合するのは分岐導波管の横方向磁界であり，これは電流に対応付けられる。このため，

分岐線路の電流は主線路の電圧と比例関係にあり，等価回路ではこの関係を分岐線路に設

けた特性アドミッタンスJのインバータ（15）で表しているo Br，Btはそれぞれ送信帯

および受信帯整合素子のサセプタンスである。

図2．1．テーパ導波管を用いた偏波共用帯域分披器の全体構成
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分岐導波管

（C） lo　（d）

図2．2　偏彼共用帯域分彼器の送受分彼部の構造

（a）正面図　　　　（b）A－A一断面図

（C）B－B一断面図（d）C－C一断面図
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受信帯flではテーパ導波管が速断になるので分岐点Tlから送信専用導波管側を見た

入力アドミッタンスYlは純サセプタンスBiになり，等価回路は図2・3（b）のよう

になる。この図では並列接続された分岐線路を1つにまとめて示している○また，YHは

Tl面から共通導波管側を見た入力アドミッタンスである。共通導波管側の回路をインバ

ータを通して分岐導波管側から見た回路に変換すると直列回路になり，B．がYoTに比べ

て小さいとすると分岐導波管側の回路も近似的に直列回路に変換でき，図2・3（C）の

回路になる。Blが0になる位置Z。0に分岐導波管を設け，分岐導波管の特性アドミッタ

ンスY。Tを

Y。T＝2J2／YM　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2・1）

となるように選べば，受信波は反射なく分岐線路に導かれる。分岐導波管の位置zcが

分岐線路

主線路

図2．3　送受分渡部の等価回路（1／2）

（a）送受信波に対する等価回路

－14－



川i／J2 Tt－j28．／Y…，」

rOr－1

2ZoT

（C） Z●▼！1／Y●，

T一　　　　　　　　　　　丁暮

「Ot「

㍉∵∵◆∴
Z　＝　三　〇 三三＝Z t

（d）

図2．3　送受分渡部の等価回祐（2／2）

（b）受信波に対する等価回路

（C）受信彼に対する近似的等価回路

（d）送信汝に対する等価回路

Z。0からずれるとBiは0でなくなるが，受信帯整合素子Br　によって整合を取ることが

できる。

送信帯f2では結合孔からワッフルアイアンフィルタを見た入力インピーダンスが小さ

な純リアクタンスXbを呈し，等価回路は図2．3（d）のようになる。結合孔面に等価

的な短絡面が形成される場合には，インバータを通して見たサセプタンスJ2　X。は0に

なるので送信波は結合孔の影響を受けず，Y。（Z）とγ（Z）が変化する主線路だけを考え

ればよい。中心周波数からずれるとXbが0ではなくなるが，適当な位置T3　に並列共振

回路の整合素子BLを設ければ打ち消すことができる（16）。分披器を広帯域化するために

は，fl　に対してBiの周波数依存性が小さく，f2　に対して低い周波数まで反射が小さ

くなるようなテーパ形状を選べばよい。

－15－



2．2．2　テーバ導波管の反射特性と分散性

任意形状のテーバ導波管の分散性と反射特性を理論的に検討し，これらの特性を表すクローズ

ドフォームの近似式を導出する。直線テーバ導波管の電磁界は，飯口と石原により一般化された

伝送方程式を用いて解析されている（17）。任意形状のテーバ導波管についてはいくつかの直線テー

バ導波管に分割し，各部分の縦続行列を求め，これらの横として全体の特性を求める数値計算法が

発表されている（18）。しかし，この方法では計算に時間がかかり，見通しが長くない0直線テーバ

導波管の電磁界はベッセル関数で表されるが，テーバの開き角が小さい場合には三角関数を用い

た近似式で表すことができる。これを用いれば任意形状のテーバ導波管の特性が簡明な式で表さ

れる。これらの近似式を導出するとともに，厳密解および実測値と比較してその有効性を示す。

（1）直線テーバ導波管中の電磁界

直線テーバ導波管については内部の電磁界がクローズドフォームで求められている0図2・4に

示す方形直線テーバ導波管において，基本モードのみが伝搬するとしてこのモードの電界，磁界の

振幅をVJで表わすと

tanβα＝0の場合，α＝α0＝一定で

Ⅴ＝AV冗Jl（耶袖）十月J有れ（耶恥）

仁一新刊㈲（如月仰）（り伽）］

ここで

2α0

伽＝‾‾㌃　，

も＝
2tanβ汗

加

伽＝丁

但し，んJl，〃鋸〃1はベッセル関数，亡は誘電率，〝は透磁率，人は自由空間波長であるo

tanβb＝0の場合，ゐ＝ゐ0＝一定であり，

Ⅴ＝AJ拓ん（もれ）＋勘伝凡（もれ）

－16－

（2・2）

（2．3）



∫＝一計∬－1

＋　月ノ拓

ここで，

Pa＝了－

も＝
2tanβα

〈相中－1（もれト

〃レ＿1（もれ）－

である。

α／ゐ＝一定の場合，βα＝βと書くと

Ⅴ＝A、作んほβ）十月、斤凡（どβ）

∫＝一計〟－1併「

〝－0．5

∈αβα

凡（そαβ。

〝－0．5

もれ 礪可

（A可ん－㈲一憲抽）］

十月謹トー1（亡か憲〃可〉
ここで

2α

β＝了

，〝＝、仔示

〟‾1

である。

図2．5に示すような円形直線テーバ導波管の場合

Ⅴ＝A、作ん（録）＋月、斥凡（ぞβ）

β．，．，＿，　β

′＝●融∬‾1

ここで

躍「 〈A可ん誹βト（〝－
lp佗

2〆2

十月謹トー1（針（〝一芸鎧）か可）

－17－

詩孟相可

（2．4）

（2．5）

（2．6）

（2．7）

（2・8）



β＝蒜，〆＝1・841184

弓志t

e＋（置了）＋05

∬－1＝帯

である。

躍1

図2．4　方形直線テーパ導波管の構造

（a）平面図（b）側面図（C）A－A一断面図

－18－

（C）

（2．9）



（b）

図2・5　円形直線テーパ導波管の構造

（a）平面図（b）A－A‾断面図

（2）近似式の導出

最初に例をβb＝0の方形テーバ導波管にとって示す。ベッセル関数に関する関係

乙－1（Z）＝紬）＋：乙（Z）

を用いると式（2．4）は次のようになる。

Ⅴ＝AJ冗ん（もれ）＋月J万札（もれ）

∫＝一意雄一1

＋可志

ん（もれ）＋亮（もれ）

凡′（もれ）＋昭（もれ）

（2．10）

（2．11）

テーバの開き角が小さい場合には式（2．5）から分かるようにもが大きく，従ってテーバ導波管が

導通域にあってもれ＞〝のときにはベッセル関数についてのKelvinの公式（19）

ん（芸）≒ cos恒nα－αト芸】

ー19－



〝レ（芸）≒

を用いると

ん（もれ）≒

凡（もれ）≒

ここで

COSα＝

sinト（t弧α－

cosズ

ズ＝項anα－α）一芸

汀

一

4

．
可

仙8）≒ん（如上肌方sinα一芸芸≡］

昭弘）≒凡（抽卜描sinα一去≡器］

となるので式（2・11）は次のようになる○

（Acosズ＋βsinズ）

β¢

十　月（－βSinズ＋cosg）】

ここで

1

5＝－COt3α
2〝

【AトβCOSズーSinズ）

（2．12）

（2．13）

（2．14）

（2．15）

（2．16）

（2．17）

である。

図2．6の方形直線テーバ導波管においてZ＝0におけるα，β。，竹7，g，ズ，α，βの値をα0，伽，鴨，ん，

垢，ズ。，α。，妬Z＝Zlにおける値をα1，鮎叫，ん爪，弟，α1，81と書くと式（2・16）より次式が導か

れる。

（J芸Jj㍍ん （完封（羞）
－20－

（2．18）



Z＝0

図2．6　両端に方形導波管が接続された方形直線テーパ導波管

（平面図）

旦＝COS△X－SISin△X

fち＝－Sin△ズ

為＝Sin△X－（so－Sl）cos△X

凡＝COS△ズ＋β。Sin△ズ

△ズ＝ズ1－ズ0

ここで，〝が大であるので軸，β1が小さいとして軸β1≒0とした。また，

βoSlnα0

βlSlnα1

を用いた。Z＝Zlに無反射終端が接続されているときには，

坑＝∬1ム

であるので，式（2．18）に代入してZ＝0にやける反射係数を月とすると

－21－

（2．19）

（2・20）

（2．21）



％　1＋

ん　1－ 芸垢＝J垢
（2．22）

が導かれ，これより月を求めることができる。恥β1についての2次の微小項を省略して次式を

得る。

月＝持eJ2（ズ十Tg0）一司
（2．23）

テーパ導波管がZ＝Zlで遮断域になる場合に吼ベッセル関数についてのDebyeの漸近展開（19）

ん（〝SeChβ）≒
ノ2〝汀tanhβ

凡（〝SeChβ）≒

sechβ＜1

を用いる。このとき

ey（tanhβ－β）

ノ2mtanhβ

J：（Z／SeChβ）≒Jv（Z／SeChβ）

Nニ（Z／SeChβ）≒－Nv（Z／SeChβ）

ey（β－tanhβ）

となるので，これらを式（2．11）に代入すると次の結果が得られる0

Ⅵ＝
2〝汀tanhβ

ム＝一計吋

ここで，

coshβ＝

（Ae‾ズ1－2月egl）

〝　　1

gβl pl

ズ1＝〝（β－tanhβ）

1

f＝－COth3β
21／

であり，

pl
Sinhβ≒1

頼（1十七）e‾Jl＋娼（1一書）e当

－22－

（2．24）

（2．25）

（2．26）

（2．27）

（2．28）



を用いている。この式を用いると式（2．18）の代わりに次式が得られる。

伽tanhβ
‾‾‾‾　＿　　　　　e

pltanα0

（

P＝芸e－2g1

ここで

Ⅵ＝glJl

のとき

＝－Jj‰

（1一書）cosズ0－P（1＋f）sin右

上（1－1）＋βP（1＋f）】sinあー【（1－f）β＋P（1＋用cos方。

－J（cosズ0＋Psin方。）

封（1＋βP）sinズ0＋（β－ア）cos右】

COtズ0－

〃）、．．＋1ア
（1‾β妄云）＋（β＋盲）cotg0

）（ふ）

となる。

鴨　1

ん　J月

と置き5，fPが小さいとして省略すると月は次式で表わされる。

β＝去tang0

（2．29）

（2．30）

（2．31）

（2．32）

（2．33）

（2．34）

以上はね鳩＝0の場合について月と月を表す式を求めたが，式（2．14）（2．17）の方，βの代わり

－こ

方形直線テーバ導波管でtanβ。＝0の場合

ズ＝隅一才汀

β　＝

1

277伽

α／ゐ＝一定の場合

ズ＝項anα－αト芸

β＝憲（；嘉一2）
－23－

（2．35）

（2．36）



円形直線テーバ導波管の場合

ズ＝項anα－α）一芸

β＝憲（嘉一鎧）

を用いれば，tanβb＝0の場合の式（2・23），（2・34）が当てはまる0

（2．37）

（3）任意形状のテーバ導波管

最初に例をβむ＝0の方形テーバ導波管に取って示す。図2・7に示すような2段の方形直線テー

バ導波管の場合，各直線テーバ部分のFマりクスは式（2・18）で表されるので，全体の縦続行列は

次のようになる。

ダ＝凡・為

（芸；芸：）

Ell＝COS△Xl－SISin△Xl

凡2＝－Sin△ズ1

凡3＝Sin△ズ1－（和一β1）cos△ズ1

凡4＝COS△ズ1＋βoSin△ズ1

軸＝試COt3α0，

△ズ1＝ズ1－g0

方。＝叫（tanα0－α0）－

31＝荻COt3α1

ズ1＝項anα1－α1）－…

COSα0＝el伽，　　COSα1＝

〝l

elβ1

－24－

（2．38）

（2．39）

（2．40）

（2．41）



図2．7　2段の方形直線テーパ導波管の構造（平面図）

為＝
βltanα2

β2tanαi （芸；芸：）

為1＝COS△ズ2－52Sin△ズ2

為2＝－Sin△ズ2

為3＝Sin△ズ2－（βトβ2）cos△ズ2

為4＝COS△ズ2＋βisin△ズ2

β1＝或CO㌔α，

△ズ2＝ズ2－ズ；

ズ；＝〝2（tanα1－αiト

ズ2＝項anα2－α2ト言

COSα1＝ぞ2pl，

β2＝転COt3α2

〝2

COSα2＝－
もβ2

－25－

（2．42）

（2．43）

（2・44）



計算を実行し，βの2乗項を省略すれば次式が求まる○

El＝COS（△Xl＋△X2）－（S1－81）sin△XICOS△X2－82Sin（△Xl＋△X2）

Eb＝－Sin（△Xl＋△X2）＋（sl－Si）sin△XISin△X2

為＝Sin（△ズ1＋△ズ2）＋（β1－β1）cos△ズlCOS△ズ2

－（和一82）cos（△ズ1＋△ズ2）

（2．45）

（2．46）

El＝COS（△Xl＋△X2）－（sl－Si）cos△XISin△X2＋sosin（△Xl＋△X2）

これより，Z＝Z2に無反射終端を接続し，Z＝0で見た反射係数月を求めると次のようになる0

月　＝

．

1

J

1

2

．

1

J

一

2

ト2ej2（AJl＋△ズ2）－（圭一庸2Agl－司

巨2A牛郎当三11

きよニ】
d（βeJ2△ズ）

dz

最後の積分表示において

△ズ＝ズーズ0

ズ＝項anα－αト芸

β＝茄COt3α

l

COSα　＝

β

府
Slnα　＝

dz

，　tanα＝1伊コ

である。方。はZ＝0における方の値であるとして変形すると

d（△ズ）　　　　躍「
＝　〝Slnα＝　〝

如　　‾，‾‾‥l、　β

－26－

（2．47）

（2．48）



孟（βeJ2△牛eJ2Ag

lルの項を省略し

2汀dz

を用いれば

月＝1
2

J　　　　　　3／）

β（〆－1）‾ 2両2－1）喜

1　ィ2Ardp
eJ2△ズ竺dz

β（〆－1）〉　　dz

△ズ＝一芸上之
府

dz

（2・49）

（2．50）

（2．51）

式（2・51）を用いればテーバの形状β（Z）が与えられたとき朋が求まる。また，Z＝Z2が速断域に

ある場合，Z＝0から見たサセプタンス月は次式になる。

月＝垢1tan方。

ズ0ン△ズC一芸＝豆Zc

ここで，Z。はβ＝1となるZの値である。

（2．52）

（4）厳密解および実測値との比較

近似式の導出においては〝が大きいとして1ルの高次の項を省略している。また，ベッセル関

数に対して近似式を用いている。従って，テーバの開き角が大きい場合，および速断域に近い場合

に誤差が大きくなる。その精度を厳密解および実測値と比較して示す。

βむ＝0の方形直線テーバ導波管に対して式（2・51）を用いて計算した結果を式（2．4）の厳密解に

よる結果と比較して図2・8に示す。これより，β。≦600，ygWR≦2の範囲では近似式の誤差は

3％以下である。また，図2・9には実測値との比較を示す。この場合の誤差は，VgWRの値で0．03

以下であり，測定系に起因しているものと思われる。

図2・10には，式（2・52）を用いて計算した正規化サセプタンス月／乾の値を厳密解と比較して示

す0βα≦100であれば，β／鴇の誤差は0．05以下である。図2．11には，βα＝9。の場合について

実測値との比較を示す。β／端の近似解は誤差0．06以下の精度で実測値と一致している。

以上より，（3）で導出した近似式は実用上十分な精度を持っていることが分かる。

－27－



6．0

周波数（6Hz）

図2．8　高さ一定の方形直線テーパ導波管のVSWR特性

に対する近似解と厳密解の比較

5．8　　　　6．0 6．5 6．8

周波数（6Hz）

図2．9　高さ一定の方形直線テーパ導波管のVSWR特性

に対する近似解と実測値の比較
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（5）n乗コサインテーバ導波管の反射特性と分散性

βも＝0の方形n乗コサインテーバ導波管は，図2・12に示すように方形導波管中の横幅aが次式

で与えられる。

α＝α1＋（α0－α1）cosn（芸）

ここで，上はテーバ部の軸長である。このとき

β＝筈＝＝（伽一頼osm（芸）

となる。

一芸（…1）

を用いれば式（2．51）は次式となる0

△瑚＝芸£

月＝　2

（β一仇）
β0－pl

eJ2Ag（p）dP

併1
2／m p

－1

また，plが遮断域にあるとき式（2・52）は次のようになる0

β＝垢ltanズ0

g0＝－△坤）一芸

dp

（2．53）

（2．54）

（2．55）

（2・56）

（2．57）

n乗コサインテーバ導波管に対する月と月の厳密解はテーバを多段の直線テーバに分割し，縦

続行列を掛け合わせて求めることができる（18）。恥＝0の方形n乗コサインテーバ導波管で，n

を変化させたときの月の近似解を厳密解と比較して図2・13に示す。nが大きくなるとβ。の大き

くなる部分ができるので誤差が増えるが，m＝8の場合でも2％以下である。nを変化させたと

きの月の近似解を図2．14に示す。これより，βむ＝0の方形n乗コサインテーバ導波管では，m＝

3～4のときVSWR特性がよくなることが分かる。n＝4のばあいについて，実測値との比較

を図2．15に示す。誤差は，VSWRの値で0．014以下であり，測定系に起因するものと思われるo

nを変化させたときの正規化サセプタンスβ／端の近似解を厳密解と比較して図2・16に示す0

月／端の誤差はm＝8の場合に0・24である。β／％の分散はnが大きくなるほど小さくなるが，
－30－



図2・12　方形n乗コサインテーパ導波管の構造（平面図）

nが4以上になるとほとんど変化しなくなる。m＝4の場合について，実測値との比較を図2．17

に示す。近似解との差は0．16以下である。

分波器に用いた正方形テーバ導波管のようにα／ゐ＝一定の方形n乗コサインテーバ導波管の場

合には，α，β，月に対してはβも＝0の場合の式（2・53），（2．54），（2．57）がそのまま適用でき，月は次式

になる。

△瑚＝芸£

月＝

躍1

2－β2

β（〆－1）
eJ2AJ（p）dp

dp

（2．58）

α／ゐ＝一定の方形n乗コサインテーバ導波管で，nを変化させたときの月の近似解を厳密解と

比較して図2．18に示す。近似解と厳密解は，乃＝2の場合を除いてほとんど一致している。VSWR

特性はβら＝0の場合より良好である。nが大きくなると徐々に劣化するが4以下であればβも＝

0の場合より小さなVSWRが得られる。

nを変化させたときの正規化サセプタンスβ／端の近似解を厳密解と比較して図2．19に示す。

近似解は恥＝0の場合と同じ値である。厳密解はβむ＝0の場合より負の方向にシフトしてい

－31－



るが，分散性にはほとんど差がない0βむ＝0の場合と同様に，nが大きくなるほどβ／端の分散

は小さくなるが，4以上ではほとんど変化しなくなる。帯域分波器に用いるテーバ導波管として

は，VSWR特性と分散性の兼合いから4乗コサインテーバ導波管が適している。

6．0

周波数（6Hz）

図2．13　高さ一定の方形n乗コサインテーパ導波管のVSWR特性

に対する近似解と厳密解の比較
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図2．14　高さ一定の方形n乗コサインテーパ導波管のnによる

VSWR特性の変化（近似解）

周波数（6Hz）

図2．15　高さ一定の方形n乗コサインテーパ導波管の

VSWR特性に対する近似解と実測値の比較
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図2．18　a／bが一定の方形n乗コサインテーパ導波管の

VSWR特性に対する近似解と厳密解の比較
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3．4 4．2

周波数（6Hz）

図2．19　a／bが一定の方形n乗コサインテーパ導波管の

正規化サセプタンスに対する近似解と厳密解の比較
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2．2．3　テーパ導波管を用いた帯域分波器の設計

WARC－79で6／4GIz帯固定衛星業務に配分された周波数は，地球局からの送信

が5．850～7．075GHz，受信が3．4～4．2及び4．5～4．8GHzである。このうち，5．850

～6．775GHz　と　3．4～4．2GHzがインテルサットR＆D　■Yideband Earth Stationln－

tenna Feed”で地球局の送受信帯域として設定された。テーパ導波管を用いた帯域分披器

は，インテルサットR＆Dの送受信帯域に合わせて設計を行った。VSWRは1．2，挿

入損は0．1dB，交差偏彼レベルは－50dB，送受アイソレーションは50dB，耐電力は

10kI（CW）を目榛にした。

（1）テーパ導波管の設計

送受信帯が広い帯域にわたっているため，テーパ導波管において断面寸法の大きい方の

導波管は送信帯域でオーバーサイズ導波管になり，導波管の不連続で高次モードが発生し

伝搬する。高次モードは，導波管系での閉込め共振によってVSWRの劣化，遅延歪み，

交差偏彼レベルの上昇，耐電力の低下を引き起こす。また，閉込めずにアンテナから放射

した場合には，ビーム軸から外れた方向での交差偏波レベルの上昇，サイドロープレベル

の上昇，モノパルストラッキングの場合の衛星追尾精度の劣化を引き起こす。このため，

帯域分波器の設計では高次モードの発生を抑制するように導波管の形状・寸法を選ぶ必要

がある。

正方形導波管と円形導波管について基本モードと高次モードの速断周波数を比較して図

2．20に示す。正方形導波管の方が基本モードと高次モードとの周波数間隔が広く有利

である。　電磁界分布より明らかなように，正方形導波管の高次モードのうちTEll，

TMll，TEo2，TE20，TE22，TM22モードなどのモードは断面寸法を変化させても

断面形状の対称性を保つことによって抑制できるが，TM12，TM21モードは抑制できず，

テーパ導波管のような断面寸法の変化によって発生する。また，TE12，TE21モードは

結合孔のような管壁の部分的な変化によって発生する。テーパ導波管の大きい方の断面寸

法は，帯域内でTM12，TM21，TE12，TE21モードが遮断になるように図2．21か

ら決定した。また，小さい方の断面寸法は，送信帯で導通，受信帯で速断になるように決

定した。テーパ導波管の両端の断面寸法は，49mと31mである。テーパ導波管の形状

は，図2．18と2．19に基づきVSWRとB／Yoの分散の点で直線テーパ導波管よ

り優れた4乗コサインテーパ導波管を採用した。
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正方形導波管

円形導波管

1．5

fc／f10

2．0　　　　2．5　　　3．0

TEll T】01　　TE21　　TE01TE31TE－1TE12

1．0 1．5

f。／f＝

2．0　　　　2．5　　　3．0

図2．20　正方形導波管と円形導波管の遮断周波数の比較
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図2．21　正方形導波管の断面寸法と速断周波数との関係
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（2）分岐導波管の設計

分岐導波管のパラメータは，図2．2において断面寸法aT，bTおよび取付け位置

zcである。分岐導波管の横幅aTは標準導波管WRJ－4に合わせて58．1mとした。

また，高さbTはインピーダンス整合の取れる寸法を央験的に求め6．2mmとした．結合

孔寸法は分岐導波管の断面寸法と同一寸法にした。

結合孔位置Z。は，図2．3の等価回路でBi＝Yi／jが小さくなる位置にした。正

方形4乗コサインテーパ導波管と正方形直線テーパ導波管に対して，受信帯における入力

アドミッタンスと基準面位置Zとの関係を図2．22（a）に示す。同園（b）に断面寸

法aを示す。速断導波管側を見たテーパ導波管の入力アドミッタンスYiは純サセプタン

スj Biであり，Zが大きくなると誘導性になり，遮断導波管の特性アドミッタンスに収

束する。Z＝0の点におけるBiの周波数依存性を比較すると14乗コサインテーパ導波

管では直線テーパ導波管の約1／2である。中心周波数3．8GEzでBi＝0になる点は，

直線テーパ導波管ではZ＝4皿，4乗コサインテーパ導波管ではZ＝－1mである。この

点は，テーパ導波管を微小区間毎に単導波管で近似したとき特性アドミッタンスYoが0

になる点，即ち遮断点よりaが1．2～1．3倍大きくなる位置にシフトしている。4乗

コサインテーパ導波管でBi＝0になる点が結合孔の中心になるように結合孔を設けると，

結合孔の片側だけがテーパ部に掛りアンバランスになる。ここでは，分岐導波管に設けた

受信帯整合素子でBlを打ち消すことにし，Z。＝12．4mの位置に結合孔を設けた。

（3）ワッフルアイアンフィルタの設計

ワッフルアイアンフィルタのパラメータは，図2．2において突起の幅11と対向間隔

bl，溝の幅lと溝部分におけるの導波管の高さbである。受信帯域でフィルタの影像イ

ンピーダンスが高さbTの方形導波管の特性インピーダンスに等しく，送信帯域で必要な

減衰量が得られるようにこれらのパラメータを設計する。軸方向の溝がないコルゲートフ

ィルタを原型フィルタとし，S．B．ぬhnの等価回路（21）に基いて影像パラメータ法で設計し，

軸方向の溝の効果を考慮してblを補正した（22）。設計値を表2．1に，受信帯域におい

て影像インピーダンスと等しい特性インピーダンスの等価的な方形導波管の高さbTを図

2．23に，1段当りの減衰量を図2．24に示す。bTの実測値は設計値の約1／1．2

の6．2mになる。5．850～6．775GHzで50dB以上の減衰量を得るための段数nは5段

であり，ここでは余裕をみて6段にした。
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図2．22　受信帯における正方形テーパ導波管の入力アドミッタンス

と基準面位置との関係

（a）入力アドミッタンス（b）断面寸法
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表2．1　ワッフルアイアンフィルタの設計値

a T b b l 1 1 1 段数 n

5 8．1 18．2 2．1 4．1 7．3 6

（
∈
∈
）
ト
q

3．4 4．2

周波数（6Hz）

図2．23　特性インピーダンスがワッフルアイアンフィルタの

影像インピーダンスに等しくなる方形導波管の高さ

0

（
葛
＼
宅
）
｛
網
蠣

4．6　　　5．0

周波数（6Hz）

図2．24　ワッフルアイアンフィルタの減衰特性（計算値）
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2．2．4　試作評価

（1）ワッフルアイアンフィルタの特性

a＝58．1m，bT＝6．2mmのスペーサを挟んで3段フィルタを2個接続したワッ

フルアイアンフィルタを試作した。VSWR特性を図2．25に実線で示す。VSWRは，

フィルタの両端にスペーサと同じ断面寸法の薄形導波管を接続し，整合終端して測定した。

受信帯域3．4～4．2GHzにおけるVSWRは1．16以下である。図2．23のbT

から求めた計算値に比べてVSWRがよくなっているのは，フィルタの段数が有限である

ためと思われる。

減衰特性を図2．26に示す。送信帯5．85～6．775GHzにおいて減衰量は64

dB以上である。計算値より5dB小さくなっているが，目標値50dBを満たしている。

周波数（6Hz）

図2．25　試作した6段ワッフルアイアンフィルタのVSWR特性

実測値は3段フィルタを8．7…のスペーサを挟んで2個接続
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図2．26　試作した6段ワッフルアイアンフィルタの減衰特性

実測値は3段フィルタを8．7mのスペーサを挟んで2個接続

（2）送受分渡部のインピーダンス整合

受信帯域において送受分渡部を共通導波管側から見た入力アドミッタンスおよび入力イ

ンピーダンスを図2．27に示す。図中①の軌跡は，受信帯整合素子とワッフルアイアン

フィルタ（WIF）がない場合の入力アドミッタンスである。基準面は図2．3（a）の

分岐点Tlであり，図2．3（b）でBr＝0とした等価回路に対応する。コンダクタン

ス成分はインバータを通して見た分岐導波管の特性アドミッタンス2J2／YoT，サセプ

タンス成分は主として遮断側のテーパ導波管が呈するサセプタンスBiである。Biは低

い周波数はど大きな誘導性サセプタンスになっており，図2．22の計算結果と一致して

いる。分岐導波管の高さを2倍の12．4mにすれば4．1GHzでの正規化コンダクタン

スは1になり整合がとれるが，アドミッタンス軌跡の広がりが大きいため受信帯域全体に

わたって良好なVSWR特性を得ることはできない。また，結合孔が大きくなるので送信

帯域での反射と高次モード発生量が増加するという問題が生ずる。ここでは，アドミッタ

ンス軌跡の形に着目し，分岐導波管に受信帯整合素子を設けることによって整合を取った0

基準面を結合孔の分岐導波管側に移して図2．3（C）のように変換した回路では，図

2．27はインピーダンスチャートになり，①の軌跡はTl　一から見た入力インピーダン

スを表す。正規化誘導性サセプタンスBi／YMは，正規化容量性リアクタンス（Bi／
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J2）／（YM／J2）に変換される。さらに，結合孔から8皿皿分岐導波管の中に入った

点T2に基準面を移すと，インピーダンス軌跡は②のように正競化レジスタンスが1の円

周に沿った軌跡になる。整合素子の誘導性リアクタンス2B，／Y。t2は低い周波数で大

きな値をとるため，②の容量性リアクタンスBi／J2の周波数特性が打ち消され，広帯

域に整合をとることができる。整合素子として誘導性アイリスをT2の位置に設けたとき

のインピーダンス軌跡は③のようになった。送信彼によって分岐導波管に励振されるモー

ドは主としてTE20モードであるので，アイリスの代わりに図2．2（C）に示すような

導波管中央に設けた誘導性ポストを用いれば，送信汝へ影響を及ぼすことなく整合をとる

ことができる。

図2．27　送受分披部を共通導波管側から見た入力アドミッタンスと入力インピーダ

ンス

①基準面Tlの入力アドミッタンス＝基準面Tl　一の入力インピーダンス（整合素子と

WI Fなし），②基準面T2の入力インピーダンス（整合素子なし，WI Fあり），

③基準面T2の入力インピーダンス（整合素子，WI Fあり，l．＝8mm，lc　＝11皿）
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送信波によって送受分披部の分岐導波管に励振されるモードの測定結果を図2・28に

示す。結合孔長と分岐導波管の横幅は58．1mmであり，伝搬できる送信汝の高次モード

はTE2。モードまでである。TEl。モードは分岐導波管を左右対称なテーパ導波管でWR

J－7に変換して検波し，TE2。モードは管壁から横幅の約1／4の位置にプローブが設け

られたWRJ－4の同軸／導波管変換器で結合して検波した。分岐導波管へ結合する送信

波は大部分がTE2。モードになり，TEl。モードはTE20モードの約1／10である○これは，

テーパ導波管中を伝搬する送信波の管内波長が結合孔位置で56．8mであり，結合孔長

とほぼ一致するので，分岐導波管に左右逆向きの磁界が励振され，TE20モードになるた

めと考えられる。送信帯域において，分岐導波管に設けたワッフルアイアンフィルタと結

合孔との間隔leが送受分渡部の反射特性に及ぼす影響を図2．29に示す。le＝11

即日こしたとき結合孔の影響が小さくなり，VSWR特性が改善される。

5．8　　　　　　6．0 6．5

周波数（6日り

（
≡
）
ミ
て
ユ
鴬
涯

－20

一30

図2．28　送信彼によって送受分彼部の分岐導波管に励振されるモード

TEl。モード：左右対称構造のテーパ導波管でWRJ－7に変換して検波

TE2。モード：プローブが側壁から導波管幅の1／3．6の位置にオフセッ

トしたWRJ－4の同軸導波管変換器を介して検波
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周波数（GHり

図2．29　ワッフルアイアンフィルタの位置1。が送受分渡部

の送信帯反射特性に及ぼす影響

le　＝11mとし，受信用整合素子を設けた送受分渡部において，送信専用導波管側の

基準面T3から見た入力アドミッタンスを図2．30に破線で示す。並列共振回路を設け

れば，低い周波数で誘導性，高い周波数で容量性のサセプタンスを呈して入力アドミッタ

ンスのサセプタンス成分を打ち消すので，広帯域に整合をとることができる。送信用整合

素子を設けることによってアドミッタンス軌跡は実線のようになり，VSWRは1．1以

下になった。整合後の送信彼の反射特性を図2．30に実線で示す。

分岐導波管中に設けた受信帯整合素子の影響を確認するため，図2．31には受信帯整

合素子をなくした場合，および受信帯整合素子の代わりに仕切板を設けた場合の反射特性

を併せて示す。分岐導波管の中央に整合素子を設ければ，送信波の反射特性はほとんど変

化しない。
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図2．30　送信帯における送受分渡部の入力アドミッタンス

基準面T3，1e　＝11mm，Z t　＝49mm
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図2．31受信帯整合素子が送受分渡部の送信帯反射特性に及ぼす影響
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（3）偏披共用帯域分披器の試作結果

試作した偏波共用帯域分波器の写真を図2・32に示す。合成回路には図2．1で示し

たハイブリッド結合器の他にビーコン周波数を取り出すための共振形結合器が設けられて

いる。送受分渡部の写真を図2．33に示す。

送信波に対する送受分渡部の反射特性を図2．34に示す。無反射終端器の残留反射に

よる測定誤差を取り除くため・無反射終端器を1／4波長移動して測定した。送信帯域

5・850～6・775GHzにおいてVSWRは1．09以下である。高域側帯域外で反射が急激

に大きくなっているのは・帯域外の6・808GHzに結合孔で発生するTE12モードの共振が

生じているためである0受信彼に対する送受分渡部の反射特性を図2．35に示す。無反

射終端器を1／8波長刻みで移動して測定した。受信帯域3．4～4．2GHzにおいてVSWR

は1・15以下である。帯域内に共振は現れていない。受信彼に対する受信専用結合部の

反射特性を図2・36に示す0ワッフルアイアンフィルタによる制約がないため整合を取

りやすく，VSWRは1．08以下である。

送信彼に対する偏彼共用帯域分彼器の反射特性を図2．37に示す。送信帯域において

VSWRは1・14以下である。送受分渡部の入出力端に接続した円形／正方形導波管変

換器の反射の影響によって送受分披部単体よりVSWRが大きくなっている。受信彼に対

する偏波共用帯域分披器の反射特性を図2．38に示す。3．95GHzの共振は，ビーコン結

合器によるものである。受信帯域においてVSWRは1．25以下である。挿入損は送信

帯で0．04dB以下，受信帯で0．15dB以下，交差偏披レベルは送受とも－44dB以下，

送受アイソレーションは70dB以上であった。これらの性能を表2．2にまとめて示す。

表2．2　試作した6／4GHz帯偏披共用帯域分披器の特性

送信帯 受信帯

周波数（GEz） 5．850～6．775 3．4～4．2

V S W R 1 ． 1 4 以下 1 ． 2 5 以下 ．

挿入損 （dB） 0 ． 0 4 以下 0 ． 1 5 以下

交差偏披 レベル（dB） －4 5 以下 －4 4 以下

送受アイルーション（dB） 7 0 以上 －
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図2．32　試作した6／4GHz帯偏波共用帯域分波器の外観

図2．33　6／4GHz帯偏波共用帯域分波器に用いた送受分渡部の外観
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図2．34　送信彼に対する送受分渡部の反射特性
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図2．35　受信波に対する送受分彼部の反射特性
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図2．36　受信専用結合部の反射特性
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図2．37　送信波に対する偏波共用帯域分彼器の反射特性
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図2．38　受信波に対する偏波共用帯域分波器の反射特性
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2．3　金属ポスト形円偏波発生器を用いた偏分彼器

2．3．1構造と動作原理

金属ポスト形円偏彼発生器を用いた偏分彼器の構造を図2．39に示す0この偏分彼器

は左旋および右旋の円偏波を分波するものであり，円偏波発生器に直交する直線偏彼を分

波する偏分彼器を接続して構成される〇円偏波発生器は・円形導波管の管軸に対称に対を

なして挿入し管軸方向に一定間隔で配列した金属ポストで構成される。また，偏分彼器は・

円形導波管中に設けた金属セブタム，金属セブタムに平行な偏彼を取り出す直交分岐導波

管，およびこれと直交する偏彼を取り出す共軸分岐導波管から成る。円偏披発生器は・金

属ポストを含む面が金属セブタムに対して45度になるように接続される。

円偏波発生器の配列された金属ポストは，それに平行な偏波成分の位相を直交する偏披

成分に対して相対的に90度遅らせる位相差板として働く。円偏彼発生器に入射した右旋

円偏彼は，金属ポストに平行な偏披成分と右ネジ方向に90度回転した偏彼成分とが同相

になるため金属ポストの面に対して右ネジ方向に45度の直線偏波Exに変換され・偏分

波器の直交分岐導波管に取り出される0同様に・左旋偏波は左ネジ方向に45度の直線偏

波E，に変換され，偏分彼器の共軸分岐導波管に取り出される0可逆性から・直交分岐導

波管からの入射波Exは右旋円偏彼，共軸分岐導波管からの入射披Eyは左旋円偏波にな

って円形導波管から出てくる。

円偏披発生器の偏波間位相差少が90度からずれた場合，偏波による挿入損の差し（dB）

がある場合，および金属ポストと金属セブタムとのなす角¢が45度からずれた場合には・

円形導波管から出てくる偏波は完全な円偏彼にはならず・楕円偏波になる0楕円偏披率

ep（dB）とチルトアングルでは次式で与えられる（23）0

直交分岐からの入射披Exに対して

epx＝2010g

Qx上＝√

Qx．＋Qx－

Qx十一Qx－

（dB）

¢＋α2　cos

Tx　＝－1tan‾1

2

¢±2α sin¢　cosd，Sin¢

2a sin¢　cos¢　cos¢

a2　cos2　¢－　Sin2　¢

－54－
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（2．59）

（2．60）



α＝10－L／20

共軸分岐からの入射彼Ey　に対して

ep，＝2010g

Qy±＝√

Q，．＋Qy＿

Q，．－Q，＿

（dB）

¢＋　cos2

Ty　＝方－　1tan‾1

2　　　2

¢±2α　Sin¢

2α　COS¢

COS¢　sin¢

Sin¢　cos¢

COS2　¢－α2　sin2　¢

（復号同順）

（2．61）

（2．62）

ただし，¢は金属ポストに平行な偏彼の位相遅れを正にとっている。　また，¢は図2．

39の座標系で金属セブタムに平行なⅩ軸を基準にした角度，Tは金属ポストに平行など

軸を基準にした角度である。

三二一三二

■誘′三三芋蔓三
左旋円偏波

彦野

図2．39　金属ポスト形円偏彼発生器を用いた偏分彼器の構成
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特別な場合として¢＝方／4，L＝OdBの場合を考えると，楕円偏彼率とチルトアングル

は次式で表される。

e。X＝e。，＝20IlogJtan（¢／2）l l　（dB）

Tx＝一方／4　（¢＜方／2），　　方／4　（¢＞方／2）

T，＝　方／4　（¢＜方／2），　一方／4　（¢＞方／2）

（2．63）

（2．64）

入射披ExとE，の楕円偏波は，楕円偏彼率が等しく長軸の向きが直交しており，　¢＜

方／2の場合と¢＞方／2の場合とでは長軸の向きが相互に入れ替わる。¢＝方／2のときep

＝OdBであり，広帯域に亘って良好な楕円偏波率を得るためには偏波間位相差¢の周波数

依存性を小さくすればよい。I¢一方／21くく1のときには式（2．63）は次式のように近似で

きる。

e。＝8．68621¢一方／21　（dB）

次に，¢＝万／2の場合を考えると，楕円偏彼率は

入射波Ex　に対して

e，＝120logl cot¢l－L l　（dB）

入射波E，に対して

e，＝）20logl tan¢l－L l　（dB）

（2．65）

（2．66）

（2．67）

である。偏波間に挿入損の差しがあると2つの偏波に対して同時に楕円偏波率をOdBに

することはできなくなるので，直交偏波共用分彼系では偏波間位相差を与える素子として

低損失なものを用いることが重要である。L＝OdB，l¢一方／41くく1のときには，式

（2．66）と（2．67）は共に次式のような近似式で表される。
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e。＝17．371¢一万／41　　（dB） （2．68）

円偏披発生器を偏分彼器に接続するとき，楕円偏披率の劣化を0．05dB以下にするため

には¢の設定誤差を0．2度以下にする必要がある。

偏分彼器はベクトル的な直交性を利用して直交偏波を分彼するものであり，原理的には

周波数依存性のある回路素子を必要としない0共通導波管の高次モードが発生しない周波

数の範囲内であれば喜連川等の広帯域整合法（24）を拡張することによって広帯域化が可能

である。これに対して円偏披発生器では，偏波間位相差を得るためにサセプタンス素子の

ような周波数依存性のある回路素子を必要とするので，良好な交差偏披特性を得ようとす

ると偏分披器より広帯域化が難しい。本節では，円偏彼発生器の広帯域化に焦点を当てて

述べる。

2．3．2広帯域化に利用する金属ポストのサセプタンス特性

図2．40（a）のような金属ポスト形円偏彼発生器において，金属ポストは金属ポス

トに平行な偏披Ⅴに対して容量性サセプタンス，直交する偏披Hに対して誘導性サセプタ

ンスを呈する。このため，金属ポスト形円偏披発生器の等価回路は，図2．40（b）に

示すようにそれぞれの偏彼に対して対応するサセプタンスが伝送線掛こ一定間隔で並列に

装荷された回路になる。容量性サセプタンスが並列に装荷された線路は，サセプタンスが

ない線路より位相を遅らせる遅波回掛こなり，誘導牲サセプタンスが装荷された線路は位

相を進める速波回路になる。このため，偏披ⅤとHの間にはサセプタンスの大きさに応じ

た偏波間位相差が生ずる。誘導性サセプタンスは容量性サセプタンスに比べると非常に小

さく，偏波間位相差は主として容量性サセプタンスによって得られる。

次節で述べるように正規化容量性サセプタンスが周波数特性に依存しない場合には，偏

波間位相差は，金属ポスト間伝送線路の電気長の周波数依存性によって変化し，周波数が

高くなると大きくなる。これを基本特性とすると，正規化容量性サセプタンスが周波数が

高くなると共に増大する場合には偏波間位相差の周波数特性は基本特性より急峻になり，

逆に減少する場合には平坦になる。

従来の円偏披発生器では，挿入長の長い金属ポストを用いていたため正規化容量性サセ

プタンスが高い周波数で増大する特性であり，金属ポストだけでは広帯域にわたって平坦

な偏波間位相差を得ることができず，金属ひれを設けたり（25）円形導波管の一部を変形し
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たりしていた（26）。これに対して本論文で述べる円偏披発生器は，挿入長の短い金属ポス

トの正規化容量性サセプタンスが周波数が高くなると減少する特性であることを利用して，

偏波間位相差の広帯域化を図るものである。この節では，挿入長の短い金属ポストの正規

化容量性サセプタンスが周波数が高くなると減少する，いわゆる負の周波数特性を呈する

ことを定性的に述べると共に，この負の周波数特性が得られる挿入長の範囲，および金属

ポストの直径との関係を実測例で示す。

挿入長が波長に比べて十分短い金属ポストのサセプタンスは，集中定数的なキャパシタ

ンスと考えることができ，正規化サセプタンスの周波数特性は次式で表される（12）○

B＝WC。／Y。＝K。1g／ス2 （2．69）

ここで，山は角周波数，C。はキャパシタンス，Koは比例定数，Agは管内波長，久

は自由空間波長である。これを周波数fで微分すると，次式になる。

（a）

し一一一一一▼　　ノ

単位区間

（b）

図2．40　金属ポスト形円偏披発生器の構造と等価回路

（a）構造（b）等価回路
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且旦＝旦0 f（f2　－2f。2）

d f c　（f2　－fc　2）3／2
（2．70）

ここで，fcは導波管の速断周波数，Cは光速である。従って，式（2．69）のBの周波数に

対する傾きは，√官f。以下の周波数では負になる。円形導波管の場合，基本モード導波

管として使用する周波数帯域を，減衰が大きく位相が急俊に変化する速断周波数近傍を避

け・1・1fcから高次モードの速断周波数1．3f。までとすると，中心周波数は1．2lf。

である。この周波数帯域は√宮f。以下であるので，金属ポストの挿入長を十分短くする

ことによって正規化容量性サセプタンスの負の周波数特性を得ることができる。　円形導

波管に装荷した金属ポストで，1．21f。を中心周波数f。としその両側の2周波数におい

て実測したサセプタンスを図2．41に示す。金属ポストの直径は，偏披Hに対する影響

が小さい太さを選んだ。周波数foにおける自由空間波長を入。とすると，図2．41

（a）は金属ポストの直径dが0．034ス0，図2．41（b）は0．053人。の場合である。

この金属ポストのサセプタンスは，偏披Ⅴに対しては容量性，偏彼Hに対しては誘導性で

ある。偏波Hに対する誘導性サセプタンスは，偏汝Ⅴに対する容量性サセプタンスに比べ

て極めて小さい。

正規化容量牲サセプタンスの周波数特性は，挿入長の長い領域Aにおいては周波数が高

くなると増大する特性であるが，挿入長の短い領域Bにおいては周波数が高くなると減少

する特性である。領域Bの範囲は，直径が大きい金属ポストの方が広くなっている。この

特性を利用し，すなわち金属ポストの挿入長を図2．41の領域Bに選ぶことによって金

属ポストの正規化容量性サセプタンスに負の周波数特性を与えれば，金属ひれなどを用い

ることなく，円形導波管と金属ポストだけの簡単な構造で広帯域な円偏波発生器を得るこ

とができる。
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図2．41　金属ポストのサセプタンス

（a）d＝　0．034人。（b）d＝　0．053人。
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2．3．3金属ポスト形円偏彼発生器の広帯域設計

（1）位相特性

一様な挿入長の金属ポストから成る円偏波発生器について検討する。図2．40（b）

の等価回路において，サセプタンスBの両側に線路長p／2の線路が接続された単位区間の

縦続行列は次式で与えられる。

Fi　＝ COS（0／2）　　　jY。‾lsin（0／2）

jY。Sin（0／2）　　　cos（0／2）

COS（0／2）　　jY。‾lsin（0／2）

jY。Sin（0／2）　　　cos（0／2）

］0
　
　
1

1
　
　
B

t
「
．
J

［］

COSO－（B／2）sinO j［sinO＋（B／2）cosO］－

j［sinO＋（B／2）cosO］＋B／2

ただし，

β＝2方p／Ag

B＝B／Y。

COSβ－B／2sinβ

（2．71）

ここで，Y。と入g　はそれぞれサセプタンスBの両側に接続された線路の特性アドミッタ

ンスと管内波長である。この縦続行列を特性アドミッタンスY。一，電気長少の伝送線路

の縦続行列

Fi　一

と比較すると，

Yo一＝［

cos¢　　　　jY。一　sin¢

jY。一　sin¢　　　　cos¢

sinO＋（B／2）cosO＋B／2

sinO＋（B／2）cosO＋B／2

¢＝　COS－1［cosO－（B／2）sinO］

1／2
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と置けば

Fi　＝Fi （2．77）

になる。従って，図2．40（b）の単位区間は，式（2．75），（2．76）で与えられる特性ア

ドミッタンスと電気長の伝送線路と等価である。

偏波Ⅴと偏波Hに対する電気長とサセプタンスを添字で区別して表せば金属ポスト1本

当りの偏波間位相差¢1は次式で与えられる。

¢l　＝¢V　　－¢H

ただし，

¢苫　＝COS‾1［cosO－（B呂／2）sinO］

Bv　＝Bv／Yo
H H

（2．78）

（2．79）

（2．80）

円偏彼発生器では，複数のこのような金属ポストを接続することによって帯域内の周波数

f。で所要の偏波間位相差90度を得ており，円偏彼発生器の偏波間位相差¢tは次式で

与えられる。

¢t　＝No　¢i

N。＝（方／2）／¢iO

（2．81）

ここで，¢l。はf。における偏波間位相差である。¢tの周波数に対する傾きは，周波数

特性の要因として，伝送線路の電気長の周波数依存性と正規化サセプタンスの周波数依存

性を考慮すると次式で表される。
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むAt＝N　旦AiAゼ
d f OJele d f

＝N　β
0

＋　N

SinO＋（Bv／2）cosO

Sin¢V

N。　Sinβ d Bv／d f

Sin¢V

匂¢l d BH

d f JbBH d f

Sinβ＋（BH

Sin¢H ∠塾生旦］誉2

fd／H

一
Bd

H
．mrn・

l
S

］ （2．82）

式（2・82）において，第1項はd¢t／d fに対するCの寄与分であるので［d¢t／

d f］C，第2項はBvとBHの寄与分であるので［d¢t／d f］Bと記述する。まず，

［d¢t／d f］クは，正規化サセプタンスの周波数特性に関係しない量であり，一定間

隔で金属ポストを設けた伝送線路の基本特性を示すものである。VSWR特性が良好とな

る金属ポスト間隔

p＝Ag／4

の場合には，

I Bv／2J，J BH／2（　＜＜　1

の条件下で式（2．82）の第1項は次のような近似式で表される。

上手（言）2
Bv　2　－BH　2　Ag　2

Bvo－BH。　C A

（2．83）

（2．84）

（2．85）

ここで，添字の0は周波数foの値であることを示す。周波数をf。に限定し，Bv。が容

量性サセプタンス，BH。が誘導性サセプタンスであることを考慮すると，式（2．85）は次式

のようになる。

［三千上手（言）2（一盲voト一日㌦0－）≡；2　　（2・86）

この近似式から分かるように，基本特性の傾き［d¢、／d f］〃　は，容量性サセブタン
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スの大きさIBvlが誘電性サセプタンス＝∋Hlより大きい場合には常に正であり，容

量性サセプタンスIBvlが小さくなると減少する。また，容量性サセプタンス＝∋vl

に対する誘導性サセプタンスIBHIの比率が大きい場合には小さな傾きとなる。

図2．41に示したサセプタンスの実測値を用い，・式（2．82）によって計算した周波数

f。における［d¢t／d f］Cを図2．42に示す。金属ポストの直径dは0．034ス0

と　0．053人。の2種類である。また，金属ポストの間隔は，後で述べるようにVSWR特

性が良好となる0．19Ag。と0．25Ag。について，実線と破線で示す。［d¢t／d f］クの

値は正であり，正規化容量性サセプタンスBvにほぼ比例して変化する。この値は，金属

ポストの直径が大きくなると誘導性サセプタンスの比率が増大するので，若干減少する。

また，金属ポストの間隔pに対しては，pが広くなると増加する特性を呈している。

次に，［d¢、／d f］8は，正規化サセプタンスの周波数依存性による位相特性に関

するものである。式（2．82）の第2項は，式（2．83）と（2．84）の条件下で次の近似式で表され

る。

；方■■　　　　　　　　　　　＿＿

B　　2　Bv　－BH

d（Bv　－BH）

d f

（2．87）

この近似式から分かるように，正規化サセプタンスの周波数依存性による位相特性の傾き

［d¢．／d f］。は，正規化サセプタンスの差（Bv－BH）の周波数に対する変化率

の方／2倍である。

式（2．82）によって計算した周波数f。における［d¢t／d f］Bを図2．42に示す。

周波数f。におけるdBv／d f，dBH／d fの値は，図2．41に示す周波数0・937

f。と1．063f。のサセプタンス値を用いて数値的に近似値を求めた。挿入長が短い場合

には図2．41で示したようにdBv／d fが負となるため［d¢t／d f］Bは負の値

となる。この値は，金属ポストの直径dによってdBH／d fが変化するため，図2・

42に示すように変化する。円偏彼発生器の偏波間位相差は，図2．42に示す［d¢t

／d f］。と［d¢t／d f］。との和が零となるように金属ポストの直径dを選ぶこと

により，周波数に対する傾きd¢t／d fが周波数foにおいて零になり，広帯域な円偏

波発生器を得ることができる。
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（2）VSWR特性

直線偏波を円偏波に変換するとき，円偏波発生器へ入射する直線偏波は金属ポストと

45度の角度をなす偏波であり，Ⅴ偏彼成分とH偏披成分がある。このうちH偏波成分の

反射は無視できる程小さいので，ここではⅤ偏波成分のVSWR特性について検討する。

（1）では金属ポストの挿入長が一様な円偏披発生器について検討したが，挿入長が－様

な円偏波発生器では良好なVSWR特性は得られない。また，多重反射によって楕円偏披

率特性の劣化を生ずる。ここでは，良好なVSWR特性を得るために，偏披Vに対する金

属ポストの正規化容量性サセプタンスに図2．43に示すような分布を与える。この分布

は，一様分布の部分の両端にRaised Cosine分布の整合部を設けたものであり，（1）での

検討結果が精度よく適用できるように一様分布に近い分布としている。このときの各金属

ポストの正規化容量性サセプタンスは次式で与えられる。

Bl＝BN。　　＝B。［1－COS（7T／（Nl＋1））］

B2＝BN。＿1　＝B。［1－COS（27T／（Nl＋1））］

BNl＝BN。＿Nl十l＝B。［1－COS（N17r／（Nl＋1））］

BNl十1＝BNl十2＝・・・＝BNO－Nl十2　＝2Bo

ただし，

Bo

Bv　＝

No

2（N。－Nl）

1　NO＿

－　∑Bi

N。i‾l

（2．88）

（2．89）

（2．90）

ここで，B．，B2，……，BN。は1，2，・・・，No番目の金属ポストの偏彼Vに対する

正規化容量性サセプタンス，N。は金属ポストの総数，Nlは両端の整合部の金属ポスト

の数である。偏彼Hに対する誘導性サセプタンスは図2．41から分かるように極めて小
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さいので無視すると・Bl～BNOの値は・円偏波発生器の偏波間位相差を90度とするよ

うな値として・式（2・72）・（2・78）～（2・80），及び式（2．88）から決定される。

金属ポスト間隔0・19Agoの場合について求めたBl～BNOの平均値Bvを図2．44に

示す。図中，破線は一様分布の場合であり，次式の値である。

万

Bv＝2（cosO－COS（－　＋0））／sinO

2N。
（2．91）

図2・44においてBvは・Noが大きくなると減少するが，No≧5，Nl≦3の場合

にはNlによってほとんど変化せず，式（2．91）からBvの近似値を求めることができる。

式（2・88）で与えられるサセプタンス分布の金属ポストを用い，金属ポスト間隔を変化さ

せた場合に対して，1・21fcを中心周波数とする比帯域12．6％におけるVSWRの最

大値の数値計算結果を図2．45に示す。VSWRの最大値は，N。が大きい場合には金

属ポストの間隔pが0．19Ago～0．25Ag。で小さくなる。

また・金属ポストの総数Noと整合部の金属ポスト数N】を変化させた場合に対して，

図2・45と同一比帯域におけるVSWR最大値の計算結果を図2．46に示す。整合部

を設けることによるVSWR低減の効果は大きく，Nlが1本の場合で反射は約半分に低

減される。金属ポストの総数Noが10本程度の円偏披発生器では，整合部の金属ポスト

数Nlを2本以上にすればVSWRは1．1以下になる。

ぺ
八
へ
ト
や
中
と
要
目

1……〃1…………勅－〃1＋1‥凡

金属ポストの番号

図2．43　円偏披発生器における金属ポストのサセプタンス分布
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l董　0・5

図2．44　整合部のある円偏彼発生器で90度の偏波間位相差を得る

のに必要なBv

N。：金属ポストの総数，Nl：整合部の金属ポストの数

塑
《
哨
e
∝
き
S
A
母
野
姫

1．0
0．1 0．2

金属ポストの間隔p／句0

0．3

図2．45　整合部のある円偏披発生器で金属ポストの間隔を変化

させたときの帯域内VSWRの最大値
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図2．46　整合部のある円偏披発生器で金属ポスト数を変化させ

たときの帯域内VSWRの最大値

（3）設計手順

円偏彼発生器の使用周波数帯域としては，1．lf。～1．3f。の帯域を考慮し，設計の

中心周波数foを1．21fc　とする。まず，偏彼Vに対して所要のVSWRを得るため，金

属ポストの総数No，整合部の金属ポスト数Nl，金属ポストの間隔pを図2．45と図

2．46から決定する。なお，円偏彼発生器としての動作時には，偏彼Hの反射がほとん

どないので，反射係数が偏披Vの反射係数の約1／2になることを考慮する必要がある。

Noが決定されると図2．44から金属ポストの正規化容量性サセプタンスの平均値

Bvが求まるので，この値と図2．42によって広帯域な位相特性を得るための金属ポス

トの直径dを，中心周波数f。に対して決定する。また，Bvから各金属ポストの正規化

容量性サセプタンスを式（2．88），（2．89）によって求め，図2．41のサセプタンスの実測

データに基づいて金属ポストの挿入長を決定する。
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2．3．4試作評価

前節で述べた設計法によって，6／4GHz帯衛星通信地球局に用いられる4G‡Z帯の円

偏波発生器を設計し，広帯域にわたって平坦な位相特性を有する円偏波発生器が実現でき

ることを試作モデルによって確認した。設計は以下の条件で行った。

中心周波数

比帯域幅

V SWR

位相特性

1．21f。（f。は円形導波管の速断周波数）

12．6％

偏波Ⅴに対して1．05以下

（円偏彼発生器として1．03）

中心周波数でd¢t／d f＝0

金属ポストの間隔pは，小形化のためVSWR特性を劣化させない範囲で短縮し，図2．

45から0．19Ag。とした，金属ポストの総数Noと整合部の金属ポスト数Nlは，偏披Ⅴ

に対するVSWRを1．05以下とするため，図2．46から10本および2本とした。

このときの盲Vは図2．44から0．32である。金属ポストの直径dは，中心周波数で

［d¢t／d f］。と［d¢t／d f］Bの和を零にするため，図2．42から0・04人0

とした。金属ポストの挿入長は，式（2．88），（2．89）と図2．41から決定した。例えば，

一様部の挿入長は0．13人。になる。設計を行った円偏彼発生器の構造を図2．47に示す。

0．190．04

人goん　0．13ん

図2．47　試作した金属ポスト形円偏波発生器の構造
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試作円偏披発生器の位相特性を図2．48（a）に示す。図中，破線は実測値，実線は

計算値，1点鎖線は金属ポストの正規化サセプタンスに周波数特性がない場合の基本特性

を示す計算値である。基本特性は周波数に対して正の傾きをもつが，正規化サセプタンス

の周波数特性を考慮した実線の計算値は，中心周波数f。近傍において傾きが零になって

おり，実測値とよく一致している。無調整時の楕円偏披率は，図2．48（a）の偏波間

位相差から0．3dBであるが，最終的に金属ポストのサセプタンス分布を保って挿入長を

数詞し，円偏披率0．25dBの性能を得た。

VSWR特性を図2．48（b）に示す。実線と破線は偏披Ⅴに対する計算値と実測値

であり，よく一致している。　また，1点鎖線は円偏披発生器として動作させた場合の

VSWRの実測値であり，1．03以下である。

（
哩
）
湘
軍
や
臣
肇
墜

出
し
芦
S
A

85

1．0

0．94

（a）

0．94

図2．48　試作した金属ポスト形円偏波発生器の特性

（a）位相特性（b）VSWR特性
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2．4　6／4GEz帯インテルサット標準A地球局アンテナ用分波系

6／46‡Z帯インテルサット棲準A地球局アンテナに用いられている周波数一偏波分波

方式直交偏波共用分披系のブロックダイアグラムを図2・49に示す。円偏波発生器の他

に偏波面回転器が用いられているのは，長軸の直交した任意の楕円偏波を偏波面を偏分波

器に合わせた直交する直線偏汝に変換するためである○偏波面回転器は1800位相差板で

あり，円偏波発生器を2本接続すれば構成できる。

図2．49　周波数一偏彼分披方式分披系の構成
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インテルサットR＆D“Yideband Earth Station Antenna Feedカで開発した帯域幅

800拙Zの給電系の外観を図2．50に示す。この給電系は開発した分波系と衛星をモ

ノパルス追尾するための追尾信号結合部とで構成される。分波系には2．2節で述べた4

乗コサインテーパ導波管を用いた偏波共用帯域分彼器が用いられている。円偏披発生器は

石英板を用いた分布定数形円偏波発生器である。これと同じ構成の給電系がKDD茨城第

4アンテナとKDD山口第3アンテナに組み込まれ運用されている（13）。この給電系の性

能を表2．3に示す。

表2・3　インテルサットR＆D“YidebandEarthStationAntennaFeed”の性能

送信帯 受信帯

周波数 （GHz） 5．850～6．775 3．4～4．2

楕円偏波率 （dB） 0 ．2 2 0．2 4

V S W R 1 ． 1 5 1． 1 6

挿入損 （dB） 0 ．1 9 0 ．3 2

送受アイソレーション（dB） － 8 0

耐電力 （k†，CI） 各ポート1 0 －

＿＿∴二二三一享表
追尾信号結合部　偏波共用　　円偏波　　偏波面　　　偏分波器

帯域分波器　発生器　　回転器

直交偏波共用分波系

図2．50　インテルサットR＆D“Yideband Earth Station Antenna Feed”

の外観
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インテルサットⅤ号系標準A地球局に用いられている帯域幅500舶Zの給電系の外観

を図2．51に示す。この給電系では受信帯の円偏波発生器と偏波面回転器として2．3

節で述べた金属ポスト形円偏波発生器が用いられている（14）。性能を表2．4に示す。

表2．4　インテルサットⅤ号系標準A地球局アンテナ用給電系の性能

送 信帯 受信帯

周波数 （GH z） 5．925～6．425 3．7～4．2

楕 円偏波率 （dB） 0 ． 1 4 0 ． 3 3

V S W R 1 ． 1 5 1 ． 1 5

挿入損 （dB） 0 ． 2 0 0 ． 2 4

送受 ア イソ レー シ ョン（dB） － 8 0

耐電 力 （k†，CI） 各 ポー ト1 0 －

図2．51　インテルサットⅤ号系標準A地球局アンテナ用給電系の外観
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2．5　結　言

テーパ導波管を用いた偏彼共用帯域分披器と金属ポスト形円偏波発生器を用いた偏分波

器の広帯域化について述べ，これらを用いて周波数一偏波分披方式分披系を構成すること

により直交偏彼共用に対応できる6／4GHz帯衛星通信地球局アンテナ用分披系が得られ

ることを示した。テーパ導波管形分波器については，任意形状テーパ導波管の反射特性と

分散性を明らかにして4乗コサインテーパ導波管を用いることを提案し，試作によって広

帯域特性が得られることを確認した。金属ポスト形円偏披発生器では，挿入長を1／8波長

より短くすると金属ポストの正規化サセプタンスが偏波間位相差の広帯域化に有利な周波

数特性になることに着目し，このサセプタンス特性を利用した広帯域な円偏披発生器の設

計法を示した。又，試作によって設計法の妥当性を確認した。

4乗コサインテーパ導波管形分披器を用いた直交偏波共用分波系の研究は，インテルサ

ットR＆D　－Yideband Earth Station Antenna Feed”の一環として実施したものであり，

6／4GHz帯の送受信帯域各800賞Hzにおいて良好な特性が得られることを実証し，

1983年11月にインテルサットに報告した。広帯域な直交偏披共用分波系の研究は，

同時期に国内外で実施され，1984年3月と1985年6月に偏披共用帯域分波器（27）

（28），1984年6月に分彼系（29）の発表がなされた。開発した直交偏波共用分波系は

1983年11月に完成したKDD茨城第4衛星通信地球局（13）ぉよび翌年完成した

KDD山口第3衛星通信地球局に適用され，運用に供せられている。

金属ポスト形円偏波発生器では，楕円偏波率を従来の1／4以下に改善できた。4GHz帯

の500蝿Z帯域幅における楕円偏波率は0．23dB以下であり，アンテナ系全系として

0．5dB以下の楕円偏披率が要求される直交偏披共用アンテナに適用できる。金属ポスト

形円偏波発生器は，誘電体板形あるいは複合形より小形で耐環境性に優れ，同一材料で構

成されるので温度差の大きい宇宙環境でも使用できるという特長がある。開発した円偏波

発生器は，英国逓信省（BPO）のマドレー地球局で実用されている（14）。
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第3章　偏波一周波数分波方式分波系

3．1　序　言

偏彼一周波数分彼方式分彼系は，周波数一偏波分波方式分彼系より急峻な遮断特性を得

やすく，送受信帯域の相互に接近した14／11GHz帯衛星通信のアンテナ給電系に適してい

る。国内の民間衛星スーパーバードやJC－SATなどに見られるような14／11GHz帯衛

星通信の普及に伴い，6／4GHz帯と同様に直交偏彼共用による周波数再利用と通信周波

数帯域幅の拡大が重要な技術課題になる。本章では，偏波一周波数分彼方式の直交偏彼共

用分披系を構成する偏分彼器，帯域分披器およびこれらを用いた分波系の広帯域化技術に

ついて述べる。

偏分彼器としては，直交偏彼を伝送する共通導波管中に薄い金属セブタムを設けて一方

の偏波を遮断するセブタム形偏分波器（1）（2），一方の偏波をフインラインに導くフィンラ

ィン形（3），金属すだれや誘電体のブリュースター角を利用する準光学形（4）等があるが，

セブタム形が簡単な構造で優れた交差偏彼特性を得ることができ，低損失かっ高耐電力で

小形に構成できることから地球局アンテナの分彼系に広く用いられている。しかし，従来

のセブタム形偏分彼器では，セブタムで反射した偏彼を取り出すための結合孔が他方の偏

彼に影響を及ぼすため，広帯域なインピーダンス整合が難しいという問題があった。

本章では3．2節で，この問題を解決する十字形導波管偏分彼器の設計法と試作結果に

っいて述べる。この偏分披器の特徴は，十字形導波管（5）における直交偏波の電磁界が偏

彼に応じてそれぞれ異なる部分に集中することに着目して広帯域化を図った点にある。従

来の偏分波器では，共通導波管として円形導波管や正方形導波管が用いられてきた。十字

形導波管をこれらの導波管と比較し，偏分彼器の共通導波管として用いる上で重要な性質

である遮断周波数，電磁界分布，特性インピーダンスについて検討し，いずれの点におい

ても十字形導波管が偏分彼器の広帯域化に有利であることを明らかにする。次に，偏分彼

器の中心部である分岐部の設計に関する基本的な考え方を述べる。とくに，インピーダン

ス整合法については，方形導波管の分岐と同様な方法が適用できることを示す。最後に試

作結果によって，WARC－79で広帯域化された14／11GHz帯衛星通信帯域幅の比帯域

30％にわたって良好な特性を有する広帯域偏分波器が実現できることを示す。

偏彼一周波数分彼方式分波系の帯域分波器は，単一偏波で用いるためテーパ導波管形分

波器（6），ハイブリッド形分彼器（7），周期形分披器（8），マニホールド形分彼器
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（9）（10），方向性フィルタ（11）（12）など種々の形式がある。このうち，広帯域な帯域分波

器として適しているのは，テーパ導波管形分彼器とハイブリッド形分彼器である。テーパ

導波管形分波器は，テーパ導波管を高域通過フィルタとして用いる分波器であり，広帯域

ではあるが共振器を用いる帯域通過フィルタのような急俊な遮断特性は得られない。ハイ

ブリッド形分披器は，特性の等しい2つのフィルタの入出力ポートに結合度3dB，分配位

相90度のハイブリッド結合器を接続して構成される帯域分波器であり，帯域通過フィル

タを用いることによって接近した周波数帯域に対してもアイソレーションを大きく取るこ

とができる。とくに，送受分波器のように一方の帯域に対して大きなアイソレーションが

要求される場合には，ハイブリッド結合器の特性を利用してフィルタの減衰量より大きな

アイソレーションを得ることができるという利点がある。この帯域分波器を広帯域化する

には，帯域分披器で分離される2つの周波数帯域にわたって良好な特性がハイブリッド結

合器に要求される。

広帯域なハイブリッド結合器としては，平行に重ねた主副導波管の共通壁に1／4波長間

隔で多数の結合孔を設けた多孔形方向性結合器（13）がよく知られれているが，結合孔1つ

あたりの結合が弱いため3dBの結合度を得るためには多くの結合孔が必要となり大形にな

る。密結合が得やすい方向性結合器としては，1／4波長の分岐導波管で主副導波管を接続

した分岐導波管形方向性結合器（14）があるが，分岐導波管の軸長および間隔が1／4波長で

あることを利用して密結合を得ているため，これらの電気長の周波数依存性によって特性

が変化する。

本章では3．3節で，主副導波管にリッジ導波管を用いることによって導波管の分散性

を小さくし，広帯域化を図った分岐導波管形方向性結合器と，この方向性結合器を用いた

ハイブリッド形分波器の設計法と試作結果について述べる。リッジ導波管では電磁界がリ

ッジの先端に集中しているので，分岐導波管形方向性結合器における主副導波管と分岐導

波管との接続面はリッジの先端であり，リッジの根元までが管内波長の分散の小さいTE

M線路になり，分岐導波管の電気長の周波数依存性が軽減される。また，リッジ導波管は

分散の小さい導波管であり，主副導波管の電気長の周波数依存性も軽減される。分岐導波

管形方向性結合器では方形導波管を用いた場合に比べ1．24倍広帯域な比帯域30％で

結合偏差を±0．25dB以下にできること，分波器としては14／llGEz帯固定衛星通信帯

域の比帯域30％に対応できる特性が得られることを試作により実証する。

3．4節で，十字形導波管偏分披器とリッジ導波管形分波器を組み合わせた偏波一周波
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数分波方式分波系の試作結果を示し，WARC‾79で割り当てられた14／11GHz帯固定

衛星通信帯域10．7～14．5GHzで直交偏波共用分波系としての動作が得られることを確認す

る。十字形導波管偏分波器はE C Sに対向するスウェーデンの14／11GHz帯地球局とイン

テルサット衛星に対向する英国のマーキュリー標準C地球局で実用され，リッジ導波管を

用いた帯域分波器は放送衛星B S－3に対向するNHKの地球局で実用されている。

3．2　十字形導波管を用いた帯域共用偏分披器

3．2．1構造と動作原理

十字形導波管偏分披器の構造を図3．1に示す。図3．1（a）は偏分波器全体の構成

図，図3．1（b）は分岐部の構造図である。直交偏彼Ⅹ，Yを伝送する共通導波管には

幅a，高さbの長方形を直角に交差させた断面形状の十字形導波管を用いており，アンテ

ナ側のポート①の円形導波管から導波管変換器によって十字形導波管に変換しいる。左右

に突き出した十字形導波管の側壁には，2本の直交分岐導波管を接続し，マジックTでポ

ート②に合成している。ポート①と反対側のポート③は，断面形状をステップ状に変化さ

せて方形断面の共軸分岐導波管を接続している。十字形導波管中には，先端が直交分岐導

波管の中央に位置する金属セブタムを設けている。

アンテナ側のポート①から入射した直交偏披X，Yのうち，電界が金属セブタムに平行

な偏波Yは，金属セブタムで分割された十字形導波管で遮断となるため反射され，側壁に

接続した2本の直交分岐導波管に導かれてマジックTで合成され，ポート②に取り出され

る。電界が金属セブタムに垂直な偏波Xは，金属セブタムによる反射がほとんどなく十字

形導波管中を伝搬し，共軸分岐導波管のポート③に取り出される。

偏分波器の広帯域化を考える上で重要な共通導波管の性質は，遮断周波数，電磁界分布，

および特性インピーダンスである。広帯域なインピーダンス整合のためには導波管形状，

寸法の選定にあたって基本モードの遮断周波数を十分低くして分散性を軽減すること，高

次モードの閉込め共振による特性劣化（15）を避けるためには高次モードの遮断周波数を使

用周波数帯域外とすることが重要である。導波管横断面内の電磁界分布は周波数に依存し

ないので，偏波による電磁界分布の違いを利用することは，広帯域に直交偏彼を分離した

り，それぞれの偏彼に対して独立にインピーダンス整合を取る上で重要である。また，分

岐導波管とのインピーダンス整合の点で，共通導波管と分岐導波管の特性インピーダンス

の差が小さいことが望ましい。以上の観点から，b／aの小さい十字形導波管が正方形導

波管や円形導波管より有利であることを以下に述べる。
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偏波Y

（a）

セブタム

偏波Y

図3．1　十字形導波管偏分波器の構造

（a）偏分彼器の全体構造（b）分岐部の構造
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3．2．2十字形導波管の電磁界分布と特性インピーダンス

（1）十字形導波管の遮断周波数

十字形導波管の遮断周波数は，ヘルツベクトルポテンシャル（16）を用いて固有積分方程

式を導出し，Ritz－Galerkin法（17）を適用することによって求めることができる（27）。偏

分波器に用いる十字形導波管は図3．2に示すようにy軸に対して対称であるので，右半

分の領域だけを考える。基本モードを含む偶対称TEm。モード（皿＝1，3，…，n＝0，1，2，・・・）

に対しては，Ⅹ＝0の対称面は磁気壁である。この領域をさらにⅩ＝b／2の面を境界とす

る領域ⅠとⅡに分割して考えると，電磁界はそれぞれの領域での境界条件からスカラー関

数¢bを用いて次式で与えられる。

Et（X，y）＝∇¢h（X，y）×aZ

Ht（X，y）＝∇dIh（X，y）／Zw＝az XEt（X，y）／Zw

HZ（X，y）＝j（kc　2／wJL）¢h（X，y）

但し，

¢h（X，y）＝

kxln

kx2．1＝

¢1（X，y）＝∑Al。Sin（kxl。Ⅹ）cos（n7T（y－a／2）／a）

n10

（l xl≦b／2）

¢2（X，y）＝∑A2nCOS（kx2n（Ⅹ－a／2））

nE0　・COS（n7T（y－b／2）／b）

（b／2≦l xl≦a／2）

－j√
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（k。≧n方／a）

（k。＜n万／a）

（k。≧n方／b）

（k。＜n方／b）

（3．4）

（3．5）

（3．6）



Zw　＝芋j血）〝／γ

－j√

k。2　＝山。2　g〝

k2　＝U2　g〟

（k＞k。）

（k≦k。）

（3．7）

（3．8）

ここで，Zwは導波管の波動インピーダンス，γは導波管の伝搬定数，kは彼数，k。は

導波管の遮断周波数を与える固有値，Uは角周波数，山。は遮断角周波数，とは誘電率，

〟は透磁率，aZはZ軸方向の単位ベクトルである。

領域ⅠとⅡの境界面上の電界分布をEg（y）とすると，Ⅹ＝b／2の面での境界条件お

よび電界の接線成分の連続条件から次式が得られる。

Aln＝－

A2n＝

J言：2（y・）C。S（。万（，一一a／2）／a）d，一

一b／2

kxln COS（kxln b／2）en a

Jご：2（y・）C。S（。方（，・－b／2）／bldy一
一b／2

kx2n Sin（kx2n（b－a）／2）en b

（n＝0，1，2，・・・）（3．11）

ここで，亡。＝1，en　＝1／2（n≠0）である。

磁界の接線成分の連続条件において，Eg（y）を次式のように領域Ⅱのスカラー関数

で展開し

Eg（y）＝∑B．cos（q7r（y－b／2）／b〉

Ritz－Galerkin法を適用すると，次式のような行列式の固有方程式が求まる。
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lHq，（kc）］［B。］＝0

ここで，

H。．（k。）＝∑

Cn。＝ J

tan（kxln b／2）

n－0　　　g

COt（kx2，

k a

（a－b）／21

X2r

Cn。Cnr

（3．13）

er b6．r　　（q，r＝0，1・・・Q）（3．14）

COS（n7T（y一－a／2）／aI cos（q7T（y－b／2）／b）dy一　（3．15）

ーb／2

［Bq］＝［B。BI B2・・・BQ］T

なお，nに関する無限級数はN＋1項までで打ち切っている。

式（3．16）が意味のある解を持っためには，

l H。r（k。）l＝0

（3．16）

（3．17）

であり，この方程式を解くことによって固有値k。が求まり，式（3．9）から適断角周波数

山。が求まる。

奇対称TEmモード（m＝2，4．…，n＝0，1，2，…）の遮断周波数は，Ⅹ＝0の対称面が電気

壁であるとして境界条件を変えれば同様に求めることができる。また，電気的ヘルツベク

トルポテンシャルを用いればTMモードに対する遮断周波数が同様に求まる。

十字形導波管の遮断周波数と断面寸法比b／aとの関係を図3．3に示す。縦軸の遮断

周波数は，遮断周波数の間隔を比帯域幅で比較するため対数目盛で示している。高次モー

ドによる特性劣化を避けるためには，TEl。モードだけが伝搬可能な十字形導波管として

用いることが望ましい。基本モード導波管として使用できる周波数帯域幅は，b／a＝1

の正方形導波管の場合で34％，もっとも広いb／a＝0．55の場合でも38％である。

基本モードの速断周波数近傍の約10％は減衰量と管内波長の分散性が大きいことを考慮
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すると，比帯域幅28％以上の偏分波器を実現するのは難しく，これ以上の広帯域化を図

るためには，オーバサイズ導波管として用いなければならない。

オーバサイズ導波管とした場合には，使用帯域幅は高次モードの速断周波数間隔で制限

される。b／aが0．34以下の十字形導波管では，TE20J　モードとTE20uモードの

遵断周波数の間に高次モードの速断周波数が現れない比帯域幅60％の周波数帯域を取る

ことができる。このため，偏分波器の使用帯域30％がこの帯域内となるように導波管寸

法を決定すれば，速断周波数で生ずる高次モードの急激な増加や閉込め共振などの特性劣

化を防ぐことができる。

a

「bq

Ⅰ；Ⅱ 「
M a、L＿r0 lll

図3．2　十字形導波管の形状
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図3．3　十字形導波管の遮断周波数
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（2）十字形導波管の電磁界分布

十字形導波管の電磁界分布は，各モードに対する固有ベクトルからスカラー関数

¢1（X，y），¢2（X，y）の展開係数Aln，A2nを決定することによって求めることができ

る。式（3．17）から求まる固有値に対して，固有ベクトル［B。］は式（3．13）から決定され

る。式（3．11）と式（3．12）から，展開係数Aln，A2。は固有ベクトルの成分B。を用いて次

式で与えられる。

Aln＝－∑Bq Cnq／［en kxln aCOS（kxl。b／2）］

q■■0

A2n＝－B。／（kx2n Sin［kx2n（a－b）／2］）

（3．18）

電磁界E，Hは，式（3．1）～（3．3）から求まる。

偏分波器の分岐部では，偏彼X，Yはそれぞれ十字形導波管の直交する基本モードであ

るTE。lモードとTEl。モードに対応する。b／a＝0．8と0．2の十字形導波管に対

して，求めたTEl。モードの電磁界分布を図3．4に示す。図中，横方向電界Et　と横方

向磁界Ht　は，方向を表す線分の長さをその位置の電磁界強度に比例する値としており，

管軸方向磁界HZ　は向きを表す記号の大きさを磁界強度に比例する値としている。これと

直交するTE。1モードの電磁界分布は，TE10モードの電磁界分布を管軸のまわりに90

度回転した分布である。

b／a＝0．8の十字形導波管では，図3．4（a）に示すように正方形導波管の

TEl。モードとよく似た電磁界分布である。側壁面で管軸方向磁界H王が強く，上下の管

壁中央部で横方向電界Et　と横方向磁界Ht　が強い。これと直交するTEolモード彼を結

合せずにTEl。モード披だけを結合するためには，管軸方向に細長い結合孔とし，TEol

モード波の管軸方向磁界HZが0となる側壁中央の点Aに設ける必要がある。この点Aで

は，TE。1モード彼の横方向電磁界が強いので，結合孔の幅を広くすることができない。

このような問題は，b／aを小さくすることによって解決することができる。上下の壁

面中央の点BにおけるTEl。モードの電磁界強度とb／aとの関係を図3．5に示す。電

磁界強度は，導波管中央の電磁界強度E，。，Hxoで正規化した値を示している。点Bの電

磁界強度はb／aが0．7以下になると急速に弱くなり，b／a＝0．2の十字形導波管

では正方形導波管の場合の約1／20になる。このときのTE10モードの電磁界分布は，図
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図3．4　十字形導波管の電磁界分布

（a）b／a＝0．8　（b）b／a＝0．2
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3．4（b）に示すように破線で示す横長の方形断面部に集中し，とくに上下に突き出し

た導波管壁面上での電磁界は非常に小さいことがわかる。一方，TEolモードの電磁界は，

同様に一点鎖線で示す縦長の方形断面部に集中する。

このため，偏分彼器において偏披Yを取出すために図3．4（b）中の壁面C－C一，

D－D‾に結合孔を設けても，その偏波Xに対する影響はほとんどない。また，偏披Ⅹ，

Yの電磁界分布がそれぞれ縦長および横長の方形断面部に集中しているので，偏波X，Y

に対して独立にインピーダンス整合を取ることができる。

○
×
〓
＼
【
X
〓
．
〇
ゝ
山
＼
；
山

l

b／a

図3．5　十字形導波管の点Bにおける電磁界強度

（導波管中央の電磁界強度で正規化）
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（3）十字形導波管の特性インピーダンス

十字形導波管の特性インピーダンスを導波管中央の電圧Ⅴと上半分の管壁を流れる管軸

方向電流Ⅰとで次式のように定義する。

ZL　＝Ⅴ／Ⅰ

ここで，

Ⅴ＝ E，（0，y）dy
－a／2

Ⅰ＝2昔（Ⅹ・a′2）dx・Ig；（b／2・y）dy

端；（Ⅹ・b′2）dx端H，（a／2，y）dy］

（3．19）

（3．20）

（3．21）

式（3．1），（3．2）から求まる電磁界を代入すると，十字形導波管の特性インピーダンス

ZL　は次式で表される。

ZL　＝（1／2）Zw　∑［Bq C。q／cos（kxl。b／2）］

q－0

／［－∑B．∑（－1）n（Cn．／En kxl。a）tan（kxl。b／2）cos（n7Tb／a）
q－O n－0

＋∑（Bq／kx2q）（cot［kx2q（a－b）／2］

－COS（q7T／2）cosec［kx2．（a－b）／2］）］

－91－
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十字形導波管の特性インピーダンスZLを方形導波管の特性インピーダンスと比較して

図3．6に示す。方形導波管のZLが断面寸法比b／aに比例した値になるのに対し，十

字形導波管ではb／aが0．7以上のときb／aによる変化は小さく，正方形導波管の特

性インピーダンスに近い値である。b／aが0．6以下になると特性インピーダンスは急

速に小さくなり，方形導波管の特性インピーダンスに漸近する。b／a＝0．2の十字形

導波管では，ZL／Zwはb／aの等しい方形導波管に対して1．2倍まで漸近し，方形

導波管の分岐導波管とのインピーダンス整合が容易になる。

2．0

き
N
＼
　
J
N

0．0

0．0 0．5

b／a

1．0

図3．6　十字形導波管と方形導波管の特性インピーダンス
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3．2．3十字形導波管を用いた偏分波器の広帯域設計

（1）分岐部のインピーダンス整合

b／aの小さい十字形導波管では，直交偏波の電磁界がそれぞれ偏彼に対応した方形断

面部に集中し，方形導波管とよく似た電磁界分布となっている。従って，分岐部のインピ

ーダンス整合には，それぞれの偏彼に対して十字形導波管を特性インピーダンスが等しい

方形導波管と等価であるとして，方形導波管の場合と同様なインピーダンス整合法を適用

できる。

まず，共軸分岐導波管に取出される偏披Xに対しては，共軸分岐導波管と十字形導波管

の接合回路を方形導波管のインピーダンスステップと見なし，共軸分岐導波管中に断面寸

法aを変化させた1／4波長変成器を設けてインピーダンス整合を取る。十字形導波管の特

性インピーダンスは式（3．22）で与えられ，方形導波管の特性インピーダンスは次式で与え

られる。

Z。＝競／巨－（㌫）2 （3．23）

ここで，aは導波管の横幅，bは導波管の高さ，Åは自由空間波長である。

最大平坦形のN段変成器では，分岐導波管の特性インピーダンスをZ。，十字形導波管

の特性インピーダンスをZL　とすると，分岐導波管側からi段目の1／4波長区間の特性イ

ンピーダンスZiと反射係数βは次式で与えられる（18）。

）＝2‾N

β＝pL COSN　β

ただし，

C
N n

NCn＝（N一三）㍉n！

pL
ZL　－Zo

Z　　＋Z
L O

－93－

（3．26）

（3．27）

ln（行）
（i＝1，2，…N）



β＝す

ここで，Agは管内波長，Agoは中心周波数における管内波長である。14／11GHz帯衛

星通信帯域を含む10．7～14．5GHzでは，分岐導波管としてa＝19．05mの標準

導波管WRJ－120を考えるとcosO＝0．4であり，N＝1段で0．4倍，N＝2段

で0．16倍になる。b／a＝0．2の場合，断面寸法a，bの等しい十字形導波管と方

形導波管の特性インピーダンスの比は1．2：1であり，N＝1段でVSWRを1．1以下

にすることができる。このときの1／4波長変成器の断面寸法alは次式で与えられる。

a　　＝
l 計a2＋［1－㌢日計） （3．28）

次に，直交分岐導波管に取出される偏汝Yに対しては，分岐部を方形導波管のH面で分

岐と見なしてインピーダンス整合を取る。このインピーダンス整合法としては，くさび状

整合素子を用いる方法が知られている（19）。偏分披器では，偏彼Ⅹに対して影響を及ぼさ

ず偏披Yに対して効果のある整合素子として金属セブタムを用いている。

（2）高次モードに対する対策

偏分波器の十字形導波管では，前節で述べたように基本モードと共にTE2。一　モードが

伝搬可能である。TE201モードは，図3．7の電界分布から明らかなように十字形導波

管の非対称性によって発生するモードである。このTE201モード彼は，円形・十字形導

波管変換器で速断周波数の高い円形導波管のTE21モード彼に変換されるので，偏分汝器

内で閉込め共振を起こす可能性がある。従って，基本的には図3．1に示すように2本の

直交分岐導波管を左右対称に設けてTE201モード波が発生しないようにしている。しか

し，工作誤差等で僅かな非対称性が生じた場合TE2。一　モード彼の発生は避けられない。

これを避けるため，偏分波器では2本の直交分岐導波管をマジックTで合成し，TE2。一

モード彼を整合終端に吸収している。

ー94－



（a） （b）

図3．7　十字形導波管の基本モードと高次モードの電磁界分布

（a）TEl。モード　（b）TE2。L　モード

3．2．4試作評価

（1）分岐部の等価回路

十字形導波管が方形導波管と等価であるとして設計を行ったが，この仮定の妥当性を確

認するため共軸分岐導波管から見た十字形導波管との接合回路の入力インピーダンス及び

十字形導波管から見た直交分岐導波管への分岐回路の入力インピーダンスを測定した。

偏彼Ⅹに対して，金属セブタムのない状態で共軸分岐導波管側から測定した入力インピ

ーダンスを図3．8に示す。方形導波管の断面寸法a，bは十字形導波管と等しいものを

用いた。導波管の接続面で容量性リアクタンスが生ずるが，無視できる値である。また，

入力インピーダンスの抵抗成分は，十字形導波管の特性インピーダンスの方が方形導波管

より高インピーダンスである。この抵抗成分を特性インピーダンスの比と比較して図3．

9に示す。入力インピーダンスの実測値は，電圧と電流で定義される特性インピーダンス

ZLの比とよく一致している。従って，共軸分岐導波管と十字形導波管との接合回路は，

ZL　とZ。のインピーダンスステップであるとして設計すればよいことが分かる。

直交分岐導波管に取出される偏披Yに対して，金属セブタムのない状態で十字形導波管

側から測定した分岐回路の入力インピーダンスを図3．10に破線で示す。図中，実線は

方形導波管のH面T分岐の等価回路（20）から求めた入力インピーダンスである。偏彼Yに

対する偏分波器分岐部の入力インピーダンスは，方形導波管H面T分岐の入力インピーダ

ンスとよく一致している。従って，偏彼Yに対しても十字形導波管を方形導波管と見なし，

分岐部を方形導波管のT分岐として設計すればよい。

－95－



図3．8　十字形導波管偏分披器の共軸分岐導波管から見た分岐部の

入力インピーダンス（偏波X，金属セブタムなし）

2．0

5
■

媒
鍼
と
亜
由

1．0

10　　11　12　　13　　14　　15

周波数（6Hz）

図3．9　共軸分岐導波管の特性インピーダンスで正規化した

偏分波器分岐部入力インピーダンスの抵抗成分

（偏彼Ⅹ，金属セブタムなし）
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図3．10　偏分披器分岐部の共通導波管から直交分岐導波管側

を見た入力インピーダンス

（偏披Y，金属セブタムなし）
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（2）帯域共用偏分波器の試作結果

wARC－79で拡大された14／11GHz帯固定衛星通信帯域を含む10・7～14・5GHzの周

波数帯域に亘って良好な特性を有する偏分波器を試作した0試作偏分波器の外観を図

3．11に示す。方形導波管端子は，標準導波管WRト120である0十字形導波管の

断面寸法比b／aは0・2，寸法aは分岐導波管と同一寸法とした0

偏分波器のVSWR特性を図3・12に示す0VSWRは・偏波Ⅹ・Yともに10・7～

14．5GHz（比帯域幅30％）で1・17以下である0高次モードによる閉じ込め共振は現

れていない。交差偏波特性を図3・13に示す0交差偏波レベルは・同じ周波数帯域で

－40dB以下である。挿入損は，偏波Ⅹで0・1dB・偏波Yで0・3dBである0また，耐

電力は2．5k－（連続波・2偏波）入力で問題ないことを確認した0

以上の結果により，十字形導波管を用いることによって直交偏波を伝送する共通導波管

の分散性が軽減され，従来の正方形導波管形偏分波器より1・6倍広帯域な比帯域30％

に亘って良好な特性をもつ偏分波器を得られることが分かる0この偏分波器は・WARC

－79で割当て周波数が拡大された14／11GHz帯固定衛星通信の地球局アンテナに適用で

きる。

図3．11．試作した14／11GHz帯十字形導波管偏分波器の外観

ー98・－



1．5

∝
）
P
S
＞

50
●

l

一

　

　

　

一

　

　

　

一

（
宅
）
　
卓
で
ユ
肇
嘩
棚
桝

12　　　　13

周波数（6Hz）

図3．12　14／11GHz帯十字形導波管偏分披器のVSWR特性
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図3．13　14／11GHz帯十字形導波管偏分披器の交差偏波特性
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3．3　リッジ導波管を用いた帯域分波器

3．3．1ハイブリッド形分披器の構造と動作原理

ハイブリッド形分波器の構成を図3．14に示す。ハイブリッド形分波器は，特性の等

しい2つの帯域通過フィルタの入出力ポートに結合度3dB，分配位相90度のハイブリッ

ド結合器を接続したものである。ポート①にアンテナ，ポート②に送信横，ポート③に受

信携，ポート④に整合終端が接続される。帯域通過フィルタの通過帯域は受信帯であり，

ポート①へ入射する受信彼は，ハイブリッド結合器で等振幅・90度位相差で分配され，

帯域通過フィルタを通過して右側のハイブリッド結合器で合成され，ポート③に取り出さ

れる。また，ポート②に入射する送信波は，ハイブリッド結合器で分配され，帯域通過フ

ィルタで反射される。反射された送信彼はハイブリッド結合器の性質によりポート②へは

戻らず，合成されてポート①に取り出される。

ハイブリッド形分披器の特性は，ハイブリッド結合器と帯域通過フィルタの散乱行列か

ら求めることができる。図3．14に示す各ポートの入射波al～a8，反射波bl～

b8の関係は，ハイブリッド結合器と帯域通過フィルタの散乱行列を用いて次式で与えら

れる。
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a2→－ 一←a3

図3．14　ハイブリッド形分波器の構成

ここで，rh　はハイブリッド結合器の反射係数，し，Cはそれぞれハイブリッド結合器の

通過ポート，結合ポートへの結合係数，Ih　はアイソレーション，rrlとTrlおよびr－2

とTf2はそれぞれポート⑥，⑦およびポート⑤，⑧に接続される帯域通過フィルタの反射

係数と透過係数である。

ポート③，④への入射披a3，a4　が0であるという条件を加えて式（3．29）～（3．31）の

関係を連立方程式として解くと，ポート①あるいは②への入射波があったとき，ポート①

～④から出てくるbl～b4　は次式で与えられる。

b12＝H2　A‾1（E－TI HI A‾lTl HI A‾l），l（H2－1HI H2‾1

＋rf B＋Tl HI A－lTl B）H2　a12

b43＝H2　A‾l（E－Tl HI A‾lTt HI A‾1）‾lTl（E

＋HI A‾lrr）H2　a12

ここで，Eは単位行列，

A＝E－rr Hl
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B＝E－HI H2　－1HI H2　‾1

，　T－

b12＝ b43＝

a12＝［十＝［臣送信）・＝［臣受信）

である。

ハイブリッド結合器では，

rh，Ih　　＜＜　1

（3．35）

（3．36）

（3．37）

（3．38）

（3．39）

（3．40）

であるので，2次以上の微小項を省略すると式（3．32）と（3．33）は次式のようになる。

b12＝（Hl　＋H2　rt H2　＋H2　Tf HI Tf H2

＋H2　rr Hl r－　H2）a12

b43＝（H2　Tl H2　＋H2　Tl Hl rl H2

＋H2　r－　HI Tf H2）a12

（3．41）

（3．42）

式（3．41）は，図3．14のポート①あるいは②への入射波に対して，（）内の第1項が

左側のハイブリッド結合器における反射とアイソレーション端子への結合，第2項が帯域

通過フィルタの反射，第3項が右側のハイブリッド結合器における反射とアイソレーショ
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ン端子への結合，第4項が左側のハイブリッド結合器と帯域通過フィルタ間の多重反射を

表す。また，式（3．42）は，（）内の第1項が2つのハイブリッド結合器とフィルタを通

ってポート③および④に出て来る経路，第2項が右側のハイブリッド結合器と帯域通過フ

ィルタ間を往復した後出て来る経路，第3項が左側のハイブリッド結合器と帯域通過フィ

ルタ間を往復した後出て来る経路を表す。

分岐導波管形方向性結合器のような900ハイブリッドを用いた場合には，分配位相は比

較的広帯域に亘って90度で一定である。このことを考慮し，さらに反射およびアイソレ

ーション端子への結合による損失を無視して，

C＝jsina　，　　L＝　COSa

と置く。また，2つのフィルタの特性が等しい

rIl＝r f2＝rr　，　TJl＝Tf2＝Tf

とし，添字tとrでそれぞれ送信帯域と受信帯域の値を区別すると，

T－t　＜＜　1　，　rf．　＜＜　1

（3．43）

（3．44）

（3．45）

である。このような場合にはハイブリッド形分披器の送受アイソレーションIrt，送信彼

に対する挿入損Lt，受信波に対する挿入損Lr，及び送信彼に対する反射係数rt　は式

（3．41）～（3．45）から近似的に次式で与えられる。

I，tニー20logJ b3tl　＝－20loglTltCOS（2a）J

＝－20loglcos（2α）けArt （3．46）

LL　＝－20logl blt】

＝－20logJ jr，t（1＋r，trh）sin（2a）＋Ih［1＋rlt2cos（2a）］J

＝－20loglsin（2α）けLrt　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3．47）
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L，＝－20logJ b3，J　＝－20log r T，．Sin（2a）（

＝－20logIsin（2a）J＋Lf， （3．48）

rt　＝b2t

＝rh＋rEtCOS（2a）＋rft2　rh COS（2a）＋　jrtt2Ih Sin（2a）（3．49）

ここで，Aft＝－2010g（Tft）は送信帯域におけるフィルタの減衰量，L，t＝－2010g（

rtt）は送信帯域におけるフィルタの反射損，Lf，＝－2010g（TE，）は受信帯域における

フィルタの挿入損である。

式（3．46）～（3．49）から分かるように，ハイブリッド結合器の結合度が3dB即ちα＝方／4

の場合には，送受アイソレーションⅠ，tは∞，送受信帯域の挿入損L．とLr　はそれぞれ

フィルタの反射損Lftと挿入損LE，に一致し，送信波に対する反射係数rtはハイブリッ

ド結合器の反射係数およびアイソレーションで決定される。しかし，結合度が3dBからず

れると，送受アイソレーション，挿入損，反射係数が共に劣化する。従って，この分波器

ではハイブリッド結合器が送受信帯域に亘って良好な特性を持つことが広帯域化の鍵とな

る。

広帯域なハイブリッド結合器として，主導波管と副導波管をリッジ導波管とし，その間

を分岐導波管で接続した形式の分岐導波管形方向性結合器を図3．15に示す。分岐導波

管は，リッジ導波管のリッジ部に設けられたスリット区間と主副導波管の共通壁に設けら

れた方形導波管区間から成り，主副導波管の管軸方向に等間隔で設けられている。分岐導

波管の軸長（2h＋lr）とピッチ間隔1mは，密結合を得るために電気長が万／2になる

寸法になっている。また，インピーダンス整合のため，両端の分岐導波管の高さblは他

の分岐導波管の高さb2　と異なる寸法になっている。分岐導波管形方向性結合器の特性が

周波数によって変化する主要因は，分岐導波管の軸長およびピッチ間隔の電気長の周波数

依存性である。分岐導波管のスリット区間を導波管の高さbが∞のリッジ導波管と見なし，

リッジの両側面が磁気壁であると考えるとスリット区間を伝搬する基本モードはTEMモ

ードであり，位相定数の分散性はない。また，主副導波管に用いたリッジ導波管は，基本

モードと高次モードの遮断周波数間隔が広いため基本モードの遮断周波数を低く設定でき，

分散性を軽減できる。位相定数の分散性の軽減によって電気長の周波数依存性が小さくな

り，広帯域に亘って良好な特性が期待できる。
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ノ■　／　′　ノ’′ノ′　／　ノ■　／　′　／　ノr　／ 　　 － ■■■－
／
　　 －■－

〆
スリット区間に対する

磁気童

図3．15　リッジ導波管を用いた分岐導波管形方向性結合器の構造

（a）斜視図　　　　（b）正面図

（C）A－A一断面図（d）B－B一断面図
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帯域通過フィルタは，挿入損の増加を避けるため，空胴共振器にリッジ導波管を用いず

直方体空胴共振器を用いている。従来のアイリス形フィルタと異なる点は，図3・16に

示すようにリッジ導波管の1／4波長変成器を介して初段および最終段の共振器を入出力ポ

ートに結合し，多段変成器なしで分岐導波管形方向性結合器に接続できるようにしている

点である。

図3．16　入出力ポートをリッジ導波管の1／4波長変成器で

結合した帯域通過フィルタの構造
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3．3．2　ハイブリッド結合器の広帯域化

（1）リッジ導波管を用いた分岐導波管形方向性結合器の等価回路

分岐導波管形方向性結合器において，主副導波管と分岐導波管との接合部は図3．15

に示したようにT分岐になっている。主副導波管ではリッジの先端に電磁界が集中するの

で，方形導波管区間との接合面およびリッジの側面での分岐導波管との結合は小さく，大

部分のエネルギーがリッジ先端の接合面で結合すると考えられる。従って，T分岐はリッ

ジ先端の接合面で分岐導波管のスリット区間と主副導波管とが接続された回路で表され，

分岐導波管形方向性結合器の等価回路は図3．17（a）のようになる。図中，Z。m，

Z。，i，Z。ri（i＝1，2）はそれぞれ主副導波管，分岐導波管のスリット区間，方形

導波管区間の特性インピーダンスである。また，β爪，β，およびβr　はそれぞれ主副導

波管における分岐導波管間隔，分岐導波管のスリット区間，および方形導波管区間の電気

長であり，次式で与えられる。

2方1m

8m　＝ 85　＝

2方h

βr　＝

2方1．

（3．50）

ここで，1mは分岐導波管間隔，hはリッジの高さ，1．は方形導波管区間の軸長，ス印

は主副導波管の管内波長，久は分岐導波管のスリット区間の波長で自由空間波長，Agrは

方形導波管区間の管内波長である。

主副導波管の管内波長スgmと電力と電圧で定義される特性インピーダンスZomは，リッ

ジ導波管の遮断波長入。爪10を用いて次式で与えられる（21）。

Z。爪＝Zo。。
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入。爪10

2人。m10

2d

d cos2（方S／入。爪1。）

＋

入。mlO

b sin2［7T（a－S）／AcmlO］

一圭n［
2方（a－S）

ln［cosec

方（a－S）

2人。爪10

（3．53）

ここで，aとbはそれぞれ主副導波管の横幅と高さ，dとSはリッジの対向間隔と幅，

亡と〝は真空中の誘電率と透磁率である。入。ml。はリッジ端部の寄生容量を考慮した横共

振法によって比較的精度よく簡単に求まる。

分岐導波管のスリット区間は，リッジの両側面を磁気壁とするTEMモードの導波路で

あり，特性インピーダンスZ。，iは次式で与えられる。

Zosi＝仔÷　　　　　（i＝1・2）（3・54）

ここで，biは分岐導波管の高さであり，添字iは両端の分岐導波管に対して1・その他

の分岐導波管に対して2としている。厳密には3．3．4に測定結果を示すように・Zosiは

リッジ端部の寄生容量よって式（3．54）の値より低インピーダンスになる。

分岐導波管のスリット区間と方形導波管区間とは特性インピーダンスと管内波長の異な

る線路であり，分岐導波管の縦続行列Fblは各区間の縦続行列の積で与えられ次式のよう

になる。

Fbi＝ cosO，　　　jZ。si SinO，

j／Z。si SinOs cosOs

cosOs jZ。si SinO，

j／Z。si SinOs cosOs

－108－

coso，　　　jZ。，i SinO，

j／Z。，i SinO，　COSOr



Abi Bbi

Cbi Dbi

ただし

（i＝1，2）

Abi＝Dbi＝　COS（20，）cosOr　－1／2・（Z。si／Z。，i

＋Zori／Z。si）sin（20，）sinO，

Bbi＝　jZ。si［sin（2es）cosO．＋（Z。．i／Z。si）cos（205）sinO，

＋（Z。，i／Z。，i　－Z。，i／Z。ri）（sinO，）2　sinO，］

Cbi＝j／Z。，i［sin（2es）cosO，＋（Z。，i／Z。rl）cos（20，）sinO，

＋（Z。，i／Z。ri　－Z。，i／Z。si）（sinOs）2　sinO，］

Z0．1とZ。si　との差および8．が小さい場合には

Z。．i／Z。，i　＝1＋∂

（3．55）

（3．56）

とおき，∂とβr　に関する2次の微小項を省略すると式（3．55）は次式のようになる。

Fbi＝

ただし

COSOb jZ。bl SinOb

j／Z。bi SinOb COSOb

（i＝1，2）

Z。bi＝Z。si l1＋6　sinO．／sin（2es　＋0．）］

βb　＝　2β5　＋β．

（3．57）

この縦続マトリクスはインピーダンスステップのない線路の縦続マトリクスである。従っ

て，Z。日　とZ。，iとの差および0．が小さいとすれば，分岐導波管はインピーダンスス

テップのない特性インピーダンスZ。bi電気長β。の線路になり，分岐導波管形方向性結

合器の等価回路は図3∴17（b）で表される。
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F也「　四m瓜gm①

Zom Zom Zom

Zom Zom zom

al＝1

＞

く

⑥
■一日■＝＝　　　　　　二　　　〇

蔭
一一．＝二　　　　　二　　一一一〇

＝2IlhA

＝2drAgr

②　1　　　　2　　　　　3　…一一　n　　⑤

（a）

①　　F血っ　卜血っ

Zom Zom zom

b11obl「Ob2「Ob2「
Zom Zom zom

②　1　　　　　2　　　　　　3

（b）

⑥
－■－■■一二　　　　　　二　　〇

Zom
一一十b6

Zom　→・bS

n　　⑤

図3．17　リッジ導波管を用いた分岐導波管形方向性結合器の等価回路

（b）はZ。r／Z。S＝1，0，＜＜1の条件下で（a）に対する近似回路
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（2）分岐導波管形方向性結合器の周波数特性

図3．17（b）の回路のポート①への入射波al＝1は，図3．18（a），（b）

のようにポート①と②を同相・等振幅で励振する偶モードの入射波al＝a2＝1／2およ

び逆相・等振幅で励振する奇モードの入射波al＝－a2＝1／2の重ね合わせと考えるこ

とができる。偶モード，奇モードではそれぞれ対称面が電気壁，磁気壁となるので，各ポ

ートから出てくる汝の振幅は対称面で切り離した2ポート回路の反射係数re，r。およ

び透過係数Te，T。から求まる。ポート①への入射彼al＝1によってポート①，②，

⑤，⑥に出て来る彼の振幅bl，b2，b5，b6は，偶モードと奇モードの重ね合わせ

によって次式で与えられる。

bl　＝（re　＋r。）／2　，

b5　＝（Te　－T。）／2　，

b2　＝（r。－r。）／2

b6　＝（Te　＋T。）／2
（3．60）

図3．18（a），（b）の回路はそれぞれ中心周波数で∂b。／2＝方／4の先端短絡およ

び先端開放のスタップが∂m。＝方／2のピッチ間隔で接続された2ポート回路であり，これ

らの回路の反射係数と透過係数は縦続行列を計算することによって，次式のように求まる。

Ae　＋Be　－Ce　－De
re　＝

T。＝

Ae　＋Be　＋Ce　＋De

2

A。＋Be　＋Ce　＋De

Ae Be　■

Ce D。

「三一≡二「

，　r。＝

，　T。＝

＝Fel（FI F。2）n‾2　FI Fel

＝F。l（F－　F。2）n‾2　FI F。1

－111－

A。＋B。－C。－D。

A。＋B。＋C。＋D。

2

A。＋B。＋C。＋D。

（3．61）

（3．62）



①　　F血－う　西

al＝弓 †zom zom

②　1　　　　　2
（a）

①　　卜蝕」ぅ　F一鮎」ぅ

al＝・H zom zom

a2＝＿ユ
2 l Zom

1　　　　　　　　　2　　　　　　　　　3

（b）

一・－＝こ　　　　　　こ　　　〇

・一一一　n　　⑤

図3．18　対称励振した分岐導波管形方向性結合器の等価回路

（a）偶対称モード（b）奇対称モード
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Fei＝1jZoitbl・F。1＝1－jZoi／tb1

0　1」　　　　0　1」

F　＝

ただし，

1＋tm　2

j2tm

1－tm　2

Zoi＝Z。bi／Z。m

tb　＝tan（Ob／2），　t．n＝tan（Om／2）

（i＝1，2）（3．63）

（3．64）

ここで，FelとF。1はそれぞれ先端短絡および先端開放のスタップが線路に直列に接続さ

れた回路の縦続行列，Flは電気長βmの線路の縦続行列，nは分岐導波管の数である。

リッジ導波管を用いた分岐導波管形方向性結合器では主副導波管，分岐導波管共に分散

性が軽減されるので，簡単のため

βb　＝∂爪　＝β （3．67）

として，中心周波数で結合度3dB，分岐導波管数4～20の分岐導波管形方向性結合器に対

する周波数特性の計算結果を図3．19に示す。図3．19（a）は諸特性と電気長βと

の関係，図3．19（b）は分岐導波管数nとの関係を示す。βの周波数依存性によって

βが方／2からずれると，結合慶一2010g（b6），挿入損－2010g（b5）が3dBからずれ，

等分配ではなくなる。また，VSWRとアイソレーションー2010g（b2）が劣化する。分

闘相（／b6－／ b5）は，n＞6にすれば広帯域に亘って90度で一定である。また，

図3．19（b）から分かるように，VSWRとアイソレーションは分岐導波管数nを増

やすことによって改善されるが，分配偏差はn＞8ではほとんど改善されなくなる。分配

偏差は，導波管の遮断周波数を下げて管内波長の分散性を軽減すれば，電気長の周波数依

存性が小さくなるので改善される。主副導波管と分岐導波管とを遮断周波数の異なる導波

管として計算した結果では，分配偏差に関しては分岐導波管の分散性が支配的である。従

って，広帯域に亘って分配偏差の小さい分岐導波管形方向性結合器を得るためには，図3．

15で主副導波管の共通壁を極力薄くすることが重要である。
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図3．19　分岐導波管形方向性結合器の周波数特性

（a）導波管の電気長との関係
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（b）分岐導波管数との関係
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（3）主副導波管および分岐導波管の分散性

分岐導波管形方向性結合器の主副導波管を比帯域2．4：1のE．Ⅰ．A．標準リッジ導

波管（22）に合わせb／a＝0．465とした場合について，横共振法（21）計算したTEl。およ

びTE20モードの遮断波長の計算結果を図3．20に示す。導波管の分散性を軽減するた

めには，TE20モードが伝搬しない範囲内で極力TEl。モードの速断周波数を低くとるの

がよい。S／a＝0．25～0．30ときTElOとTE2。モードの速断波長間隔がもっとも広くな

り，分散性を軽減するのに適している。標準リッジ導波管に合わせてS／a＝0．25，d

／b＝0．425としたときには，TElOとTE20モードの遮断波長の比は約3：1である。
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図3．20　リッジ導波管の遮断波長
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中心周波数で電気長が方／2となる主副導波管に対して，TEl。モードの適断周波数

f川をパラメータとした電気長β爪の周波数特性を図3．21に示す。f。m／f。＝0の

直線はTEM線路の電気長の周波数特性を示す。TE20モードの遮断周波数の1／1．2の

周波数を中心周波数fo　とすると，上述のリッジ導波管ではf。m／fo　＝0．4，方形導

波管ではf。m／f。＝0．6である。主副導波管をリッジ導波管とすることによって，

f。±　0．2f。の周波数帯域におけるβ爪の変化は方形導波管の場合の3／4に低減され

る。

0．5
0．5

図3．21リッジ導波管を用いた分岐導波管形方向性結合器における

主副導波管の電気長の周波数特性
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分岐導波管は，全長（2h＋1，）のうち2hがTEM線路のスリット区間，1，が方

形導波管区間である。方形導波管区間が短く，両区間の特性インピーダンスの差が小さい

とすれば，電気長βbの周波数特性は式（3．50）と（3．59）で計算できる。1．／（2h＋

1．）＝0．3の場合について，方形導波管の速断周波数をパラメータとしたβ。の周波

数特性を図3．22に示す。破線で示した周波数では，方形導波管でTE2。モードが伝搬

可能であり，使用できない。方形導波管区間にf。r／fo　＝0．6の導波管を用いると，

f。±　0．2f。の周波数帯域におけるObの変化は図3．21でfcm／f。＝0．4とし

た場合のβ爪の変化とほとんど一致し，全長をリッジ導波管にした場合と同様な分散性軽

減の効果が得られる。

図3．22　リッジ導波管を用いた分岐導波管形方向性結合器における

分岐導波管の電気長の周波数特性
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3．3．3リッジ導波管を用いたハイブリッド形分披器の設計法

（1）分披器性能に基づく構成部品性能の決定

14／11GHz帯衛星通信地球局アンテナ用帯域分彼器を例に取って設計法を述べる。目

標性能を表3・1に示す0送受信帯域は，WARC－79で固定衛星通信に配分された広

帯域な周波数帯域である。ハイブリッド結合器の特性が分波器の挿入損L、，Lrと反射

係数rtに及ぼす影響を式（3．47）～（3．49）から求めると，rtに及ぼす影響が最も大きい。

式（3．49）でフィルタの反射係数rftを1とすると，ハイブリッド結合器の結合偏差による

反射係数の増加分cos（2α）を分波器としての目標性能の反射係数rt　＝0．09の1／2

におさえるためには，結合度を3．01±0．19dB以下にする必要がある。ハイブリッ

ド結合器として用いる分岐導波管形方向性結合器の動作帯域は10．7～14．5GHzである。こ

の周波数帯域における主副導波管および分岐導波管の電気長β爪，βb　の変化は，図

3．21と3．22から求まり，

lβm一方／21三

方／2　　　　・

lβb　一方／2I
≦　0．18

（3．68）

である。図3．19から分かるように結合偏差を±0．2dB以下にするためには，分岐導

波管数nを8にし，さらに中心周波数における結合度を3．2dB　にずらして帯域端の結

合偏差を改善する必要がある。

このときの分岐導波管形方向性結合器の予想性能は，表3．2のようになる。結合偏差

±0．2dB（a＝46．30）によるハイブリッド形分彼器の挿入損Lt，L，の増加

分は，式（3．47）と（3．48）から－20logJ sin（2a）I＝0．009dBである。送信帯のVSW

Rは，式（3．49）のハイブリッド結合器の反射係数rh，結合偏差による反射係数の増加分，

アイソレーションIh　による反射係数の増加分のRS S値（root－Sum－Square Value，2乗

和平方根値）として求めれば1．14である。また，送受アイソレーションⅠ．tは式

（3．46）からハイブリッド結合器によって－20logl cos（2α）l＝27dB改善されるので，帯

域通過フィルタは減衰量AHを28dB以上にするように設計すればよい。
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表3．114／1購Z帯衛星通信地球局アンテナ用帯域分披器の目標性能

送信 帯 受信 帯

周波数 （G Hz） 12．75～13．25，14～14．5 10．7～1 1．7

V S W R 1 ． 2 1 ． 2

挿 入損 （dB） 0 ． 2 0 ． 3

5 5アイ ソ レー シ ョン（dB） －

表3．2リッジ導波管を用いた分岐導波管形方向性結合器の予想性能

設計条件

n＝8

1．／（2h＋lr）＝0．3

f。爪／fo　＝0．4

f。r／f。＝0．6

周波数f（GHz）

2βm／方，28b／方

結合度C（dB）

位相偏差（度）

V SWR

アイソレーションIh（dB）

10．7～14．5

0．82～1．18

3．01±0．19

90±0．1

1．06

30
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（2）分岐導波管形方向性結合器の設計

リッジ導波管を用いた分岐導波管形方向性結合器は，図3．17（b）の等価回路で表

すことによってJ．Reedの設計法（14）が適用できる。中心周波数で

βm　＝βb　＝方／2 （3．69）

となるように1m，2h＋lrを選ぶと，中心周波数では式（3．63），（3．64）でtm＝tb

＝1であり，式（3．62）の偶，奇モードの縦続行列は次式で表される。
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U＝　Z。lS。＿2　＋S。＿3

V＝　Z。12　S。＿2　＋2Z。lS。＿3　＋Sn＿4

（3．70）

（3．71）

ここで，nは分岐導波管の数，S。はZ。2の多項式であり，次の漸化式で与えられる。

So　＝1，　Sl　＝一Zo2，　Sn十1＝－Z。2Sn　－S。＿1 （3．72）

ポート①へ振幅1の入射被があったときポート①，②に出てくる彼の振幅bl，b2　は

式（3．60），（3．61）から求まり，

bl　＝－（Ⅴ－S。＿2）（Ⅴ＋S。＿2）／W

b2　＝　j2U（Ⅴ＋Sn－2）／W

W　＝　4U2　＋（Ⅴ－S。＿2）2

（3．73）

で表される。従って，方向性結合器が無反射で，かつアイソレーションポート②への結合
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がなくなる条件は，

Ⅴ＋Sn＿2＝Z。12　Sn－2＋2ZoIS。－3＋SD－4＋S。－2＝0 （3．74）

で与えられる。この方程式をZ。1について解き，縦続パラメータの性質を使って整理すれ

ば

Z。1＝（一Sn＿3±√1－　n－2　）／S。一2
（3．75）

となる。平方根の前の符号は，Zolが1より小さい正の値になるように選ぶ。

ポート⑤，⑥に結合する彼の振幅b5，b6も式（3・60）・（3・61）から同様に求まり・反

射およびアイソレーションの条件が満足されると・式（3・74）の関係と縦続パラメータの性

質を使って次式のような簡単な式で表わすことができる0

b5　＝C＝－jSn－2 （n＝奇数）

b6＝√T－lCTr　＝－jS。－2　　（n＝偶数）

（3．76）

設計では，まず所望の結合慶一20loglClを得るための条件式（3・76）からZ02を決定し・

ィンピーダンス整合およびアイソレーションの条件式（3・75）からZolを決定する。表3・

2のようにn＝8，中心周波数における結合度が3．20dBの方向性結合器に対する設

計値は，

Z。1＝0．104　　，　　　Zo2＝0．220
（3．77）

になる。導波管寸法は，式（3・52），（3・53）・方形導波管の特性インピーダンスの式・およ

び3．3．4で示す実験結果によって決定される○また・分岐導波管の長さ2h＋lrとピッ

チ間隔1mは式（3．50）と（3．69）から決定される0
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（3）帯域通過フィルタの設計

帯域通過フィルタは，伝送特性と回路定数との関係があらかじめ求まっている原形低域

通過フィルタ（23）（24）に基づいて設計する。原形低域通過フィルタは図3．23（a）あ

るいは（b）に示すようなリアクタンス素子から成るはしご形回路であり，遮断角周波数

1ラジアン／秒，通過帯域内挿入損のリップルし。dBのチェビシェフ形の伝送特性を得

るための回路定数g。，gl，…，g。十1は次式で与えられる。

go　＝1

gl　＝2al／γ

gl＝4ai＿l ai／bi－l gi－1

g n十1＝

1　　　　　　　　（n＝奇数）

coth2（β／4）　　（n＝偶数）

β＝ln［coth（し。／17．37）］

γ＝Sinh（β／2n）

ai＝　Sin［（2i－1）7T／2n］

bi　＝72　＋　sin2（i方／n）

（i＝2，3，…，n）

（i＝1，2，，n）

（i＝1，2，…，n）

（3．78）

ここで，nはフィルタの段数である。

チェビシェフ形の伝送特性は図3．24（a）に示すような特性であり，通過帯域の挿

入損Ll，（dB）と阻止帯域の減衰量Aft（dB）が角周波数W一　に対して次式で表される。

Lf．（u一）＝1010g（1＋e cos2［n cos－1（W一）］）（W一　≦1）（3．79）

Al，（u一）＝1010g（1＋ecosh2［ncosh．1（W一）］）（W一　≧1）（3．80）

ど＝10Lo／10－1　　　　　　　　　　　　　　　（3．81）

これに対して，図3．16に示した帯域通過フィルタの等価回路は，図3．25（a）

で表される。図中，Z。mは入出力端子に接続されるハイブリッド結合器の主導波管の特性

インピーダンス，Z。Lとβ。は1／4波長変成器に用いたリッジ導波管の特性インピーダン

スと電気長，Z。とβi（i＝1，2，…，n）は空胴共振器の特性インピーダンスと電気長，
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Ⅹ1．1十1（i＝1，2，…，n－1）はアイリスのリアクタンスである。表3．3に示す回路変換によ

って並列リアクタンスⅩ1．1十1と1／4波長変成器をインピーダンスインバータに，インバ

ータ間の電気長βi一の線路を集中定数の回路にそれぞれ置き換え，

81一　＝方　（i＝1，2，…，n），　β。＝方／2

になる通過帯域の中心周波数山0の近傍では並列回路素子の正規化サセプタンス

Bi Z。＝－COt（Oi　一／2）

Bt Z。＝－COt（β。）

は直列回路素子の正規化リアクタンス

Xl／Z。＝Sin（βi一）

（3．82）

（i＝1，2，…，n）（3．83）

（3．84）

（i＝1，2，…，n）（3．85）

より小さな値であるので無視すると，図3．25（a）の回路は図3．25（b）の回路

になり，回路定数は式（3．85）と次式で与えられる。

L’2＝g2　L’4＝g4

R’0＝gO

R′0＝gO

（a）

L’2＝g2　L’4＝g4

（b）

L’∩－1＝gn＿1

n：奇数

R′∩＋1＝gn＋1

G′∩＋1＝gn＋1

n：偶数

図3．23　帯域通過フィルタの設計に用いる原形低域通過フィルタ

（a）n：奇数　（b）n：偶数
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図3．24　チェビシェフ形フィルタの伝送特性

（a）低域通過フィルタ　（b）帯域通過フィルタ

Kol＝Kn．n十l　　＝Zot sinOo

Kl．1十1＝Z。tan（AOi．i．1／2）

β1一　＝∂1＋△β12／2

（3．86）

（i＝1，2，・・・，n－1）　（3．87）

81一　＝β1＋（△β卜1．i　＋△β1．1．1）／2　　　　（i＝2，3，…，n－1）（3．88）

β。一　＝β。＋△β爪．。．1／2

Aβ1．1．1＝　tan‾1（2Ⅹ1．1．1／Z。） （3．89）

ここで，Ag。とAg。。はそれぞれ各周波数山と山。における空胴共振器の管内波長である。

山。の近傍ではさらに，直列回路素子Xiは近似的に

Xl　〒方Zo

で表され，

■■

血）　　＝

Ag。0　－人g。

Ag。0

2　　　A g。0　－人g。

W人　　　Ag。0

（lβi一　一万lくく1，i＝1，2，…，n）（3．90）

（3．91）
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Ag。1－Ag。2
WA　＝

Ag。0

Ag。。＝（Ag。1＋Ag。2）／2

と置くと次式のようになる。

Ⅹ1＝山一　Li

方W人

Li　＝　Zo

（3．92）

（3．93）

（3．94）

（3．95）

ここで，Ag。1，Ag。2は帯域通過フィルタの通過帯域端における管内波長である。

従って，図3．25（b）の帯域通過フィルタの回路は，式（3．91）によって変換された

角周波数山′に対しては図3．25（C）の低域通過フィルタの回路になる。式（3．91）の

周波数の対応関係は図3．24（a），（b）で表され，帯域通過フィルタのuoは低域

通過フィルタの山一　＝0に，通過帯域端のUl，山2はともに山一＝1に変換される。図

3．25（C）の回路で，周波数山一に対して図3．23（a）あるいは（b）の原形低

域通過フィルタと同じ伝送特性を得るためには，ZomおよびⅩ1（i＝偶数）からそれぞ

れインバータを通して見た隣の回路素子との素子値の比を原形低域通過フィルタの素子値

の比（1／gi．1）／glあるいは（1／g1－1）／glに一致させればよい。このため

の条件は，次式で与えられる。

Kl．i十1　　万WA　　　1

Zo

Kn．。．1

2　　√ g o gl
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（a）

XI X2

□工三ⅠT三Ⅰ千二二Ⅰ工竺］工う

「
主
L
Z
。
m

Xn

K12　　　　K23　Kn－1′n Kn．∩＋1Zom

（b）

Ⅱ工工＝工D
K23　　Kn－1′n Kn′∩＋1Zom

（⊂）

l●●l‥

図3．25　人出力ポートを1／4波長変成器で結合した導波管形帯域通過

フィルタの等価回路

（a）分布定数線路を用いて表した帯域通過フィルタ

（b）集中定数回路で近似した帯域通過フィルタ

（C）周波数変換によって帰着される低域通過フィルタ

－127－



表3．3　帯域通過フィルタの設計に用いる等価回路変換

等価回路 関係式 縦続行列

ト △β1・… 」 恥 二三巨 （半 ）l

O　 J現 行1
一一一一〇 △帰 ニー・n－1（箸 ）　∬‥

Z 。　　　　 Z o Z o　K l．1十1 Z o 羞 1 0

〇一・・一・・・・・・■－　Ⅹ1．1十1
l．1＋l

ズり＋1 品
■－ ■■■■■み 1－（亡君 ）2

ト β0 1

7ヽ－－－－ ．－－や

Z ot K ol

」机1＝ Z ofSin β0

1
月f＝ 一石 COtβ0

COSβo JZ bfSin β0

JS岩 O cosβ0
B t B t

ト β了 手打 」　‾‾一〇

Z o

〇一一一

Ⅹ

－1

ズ；＝ Z bsin β；

β‘＝ 一高 COt筈
1

COSβ； J品 sin β；

JS岩 ； cosβ；

l

B I B l

1：
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帯域通過の設計では，まず式（3．80），（3．91）～（3．93）から所望の減衰量Aftを得るため

の段数nを決定する。1／4波長変成器のZotとアイリスのリアクタンスⅩ1．1十1は，式

（3．78）で与えられるgo，gl，…，g＝1を用いて式（3．86），（3．87），（3．89），（3．96）

から求まり，空胴共振器の電気長∂iは式（3．82）と（3．88）から決定される。リアクタンス

Ⅹ1．1十1とアイリス寸法との関係はN・臨cuvitzによって与えられている（25）。14／11GHz

帯衛星通信地球局アンテナ用帯域分彼器に用いるフィルタの設計条件と，上述の設計法に

よる設計値を表3．4に示す。また，設計した帯域通過フィルタの特性を，アイリスだけ

を用いた従来の帯域通過フィルタの特性と比較して図3．26に示す。VSWRが設計値

からずれ，アイリスだけを用いた帯域通過フィルタに比べて劣化しているのは，1／4波長

変成器の回路変換で生ずる並列回路素子Bt　を無視したこととによるものと患われる，。

表3．4　入出力ポートをリッジ導波管の1／4波長変成器で結合した14／11GHz帯

地球局アンテナ用帯域通過フィルタの設計条件と設計値

設計条件

導波管の断面寸法（mm）

入力端子のインピーダンス（ohm）

通過帯域（GHz）

通過帯域のリップル（dB）

阻止帯域の減衰量（dB）

a＝19．05，b＝9．525（mJ－120）

Zom＝　205

fl＝10．6，f2　＝11．8，f o　＝11．5

し。＝0．01（VSml．1）

12．75GHzでAf　≧30

設計値

段数

変成器のインピーダンス（ohm）

アイリスの正規化リアクタンス

空胴共振器の軸長

n＝6

Z。t＝214

Ⅹ12／Z。

Ⅹ23／Z。

Ⅹ34／Z。

11＝16

12　＝15

13　＝14

Ohm，

＝Ⅹ56／Zo　＝1．15

＝Ⅹ45／Zo　＝0．37

＝0．22

＝0．43A go

＝0．42人go

＝0．44人go
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図3．26　設計した導波管形帯域通過フィルタの特性
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3．3．4試作評価

（1）リッジ導波管と方形分岐導波管とのT分岐の等価回路

分岐導波管形方向性結合器の等価回路の妥当性を確認するため，リッジ導波管と方形分

岐導波管とのT分岐に対する等価回路の回路定数を測定によって決定する。測定に用いた

T分岐の構造を図3．27に，T分岐の等価回路を図3．28に示す。T分岐の等価回路

は，スリット区間と方形導波管区間から成る分岐導波管が主導波管に直列接続された回路

となり，分岐部での電磁界の乱れの影響は基準面を適切に選ぶことによってサセプタンス

Bとインピーダンス変成器で表される（26）。

分岐部のサセプタンスB，変成比m，主導波管における基準面Tl，T2の間隔2tm

および分岐導波管の基準面T3　とリッジ先端との距離t。は，図3．27に示すような可

動短絡板を用いた測定によって決定される。まず，tb　と2tmは，主導波管が無反射と

なるときの可動短絡板の位置Ts　とこのときの主導波管の電気長から決定される。基準面

T3　は，このときのTsから1／2波長の整数倍だけ移動した面である。分岐部のサセプタ

ンスBは，短絡板を1／4波長移動し，基準面T3から1／4波長の位置を短絡して主導波管

から見た入力インピーダンスを測定すれば求まる。可動短絡板をさらに1／8波長移動し，

基準面T3から1／8波長の位置を短絡したときには，基準面T3から見た分岐導波管の入

力インピーダンスをZiとすると，m2　ziの値が求まる。

主導波管の断面形状を比帯域2．4：1のE．Ⅰ．A．標準リッジ導波管の断面形状と一

致させたT分岐に対して等価回路定数と基準面位置の測定結果を図3．29（a）～（d）

に示す。主導波管の遮断波長は，リッジの面取の効果により図3．20に示した遮断波長

より若干短くなっており，基本モードでは入。ml。＝2．69a，TE2。モードでは入。爪2。＝

0．915aである。測定周波数は，TE2。モードの遮断周波数を上限周波数とする比帯域

32％であり，TElOモードの遮断周波数をf c　とすると　2．1f c　～　2．9fc（fc　は

TElOモードの遮断周波数）である。tm，t b，Bの測定結果はともに小さく，T分岐

の等価回路はリッジの先端を接続面とし，変成比mの変成器を介して特性インピーダンス

Zob＝l Zilの線路が接続された回路になる。

分岐導波管の入力インピーダンスZiは，方形導波管区間の短絡板までの電気長を△と

すると次式で与えられる。
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jZ。，tanA＋　jZo，tan（7T／4－△）
Zi　＝Zos

Z。S－Z。r tanA・tan（7T／4－△）
（3．97）

測定周波数ではリッジの高さが約1／8波長であり，ma Zlを求めるときの短絡板位置

T，が主導波管の管壁面Twにはぼ一致することを考慮すると△くく1であり，式（3．97）は

近似的に次式のようになる。

Zi壬j Z。，［1＋6sin（2△）］

∂＝Z。r／Z。S－1

ab　 A
可動短

I
l
l
l
l
ト・一一一一・一・一

暮
l
t
l
l
Ⅰ

・・・一l

分岐尋

h
十

主導

▼l

b d

†
R

l　　　　　　　　　 l

LsJJA′

（3．98）

（3．99）

図3．27　測定を行ったT分岐の構造

b／a＝0．465，S／a＝0．25，d／b＝0．425

h／b＝0．29，R／d＝0．2，a b／a＝0．9．
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図3．28　T分岐の等価回路

測定時の∂sin（2△）は0．03～0．04であり，測定で求まるZ。b＝l Zilはスリ

ット区間の特性インピーダンスZ。Sである。式（3．52）と（3．54）より計算したZ。S／Z。爪の

値を図3．29（d）中に破線で示す。m2I ZiJ／Z。nの実測値に比べ約1．4倍に

なっているのは，式（3．54）ではリッジ端部の寄生容量を無視したためと患われる。この値

は分岐導波管形方向性結合器の結合度への影響が大きいので，設計には実測値を用いる必

要がある。
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図3．29　主導波管をリッジ導波管にしたT分岐の等価回路定数測定結果

（a）主導波管の基準面　　（b）分岐導波管の基準面

（C）分岐部の正規化サセプタンス（d）分岐導波管の入力インピーダンス

b／a＝0．465，S／a＝0．25，d／b＝0．425，h／b＝0．29，R／d＝0．2，ab／a＝0．9．
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（2）帯域分彼器の試作結果

前節の設計に基づいて設計した試作分彼器の外観を図3．30に示す。方形導波管へ変

換するため帯域分彼器の両側に4段変成器とE面ベンドを設けており，全長474mであ

る。

分岐導波管形方向性結合器の周波数特性を図3．31に示す。中心周波数12．6GHzにお

ける結合度は設計値より0．2dB疎結合であり，10．7～14．5GHz　における結合偏差は

3．05dB±0．4dBである。VSWRは1．08，アイソレqションは32dBであり，

表3．2の計算による予想性能とよく一致している。

帯域通過フィルタの伝送・反射特性を計算値と比較して図3．32に示す。受信帯域

10．7～11．7GHzにおける挿入損Lfrは0．2dB以下，VSWRは1．12以下，送信帯域

12．75～14．5GHzにおける減衰量Aftは32．4dBである。フランジ接続で空胴共振器を

構成しているため，無負荷Qは理論値の約30％であり，一体構成すればLf．は約1／2に

改善できる。

帯域分波器の分披特性を図3．33に示す。送信端子・アンテナ端子間の挿入損Lt　は

0．2dB，アンテナ端子・受信端子間の挿入損Lr　は0．4dBである。帯域分波器の反射

特性を図3．34に示す。VSWRは受信帯域で1．14以下，送信帯域で1．17以下

である。送信端子・受信端子間のアイソレーションを図3．35に示す。送信帯における

送受アイソレーションIrtは55dBである。Aftとの差22．6dBがハイブリッド結合器

図3．30　試作した14／11GHz帯帯域分波器の外観
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によるアイソレーション改善量－20loglcos（2α）】であり，この値から結合偏差を逆算

すると±0．3dBになる。図3．31の測定結果±0．4dBとの差±0．1dBは測定誤差

によるものと思われる。

以上の結果から，分岐導波管形方向性結合器の主副導波管にリッジ導波管を用いること

によって導波管の分散性を小さくして広帯域化でき，さらにこの分岐導波管形方向性結合

器を用いてハイブリッド形分波器を構成することによってWARC－79で割当周波数の

拡大された14／11GHz帯固定衛星通信の地球局アンテナに適用できる帯域分波器が得られ

ることが分った。

（
m
P
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芸
．
m
q
　
喝
郎
鮨

4

11 12　　　13

周波数　（GHz）

14

図3．31リッジ導波管を用いた14／11GHz帯分岐導波管形

方向性結合器の結合特性
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周波数　（GHz）

図3．32　14／11GHz帯帯域通過フィルタの伝送・反射特性

図3．33　リッジ導波管を用いた14／11GⅡZ帯帯域分波器の分披特性
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3．414／11GHz帯地球局アンテナ用分彼系

（1）試作分波系

十字形導波管偏分披器とリッジ導波管を用いた帯域分波器とで偏波一周波数分披方式分

波系を構成し，性能を評価した。試作した分波系の外観を図3．36に示す。この写真は

図3．1（a）の偏分波器のポート③に送受分波器を接続したものであるが，分彼系とし

ては偏分披器のポート②にも同じ送受分波器が接続して構成される。

試作分彼系の送受信波に対する反射特性を図3．37に示す。送信ポートでは送信帯の

12．75～13．25GHz及び14～14．5GHzにおいて，偏披Ⅹで1．35以下，偏披Yで1．28

以下である。また，受信ポートでは受信帯の10．7～11．7GHzにおいて偏波Ⅹで1．2以下，

偏披Yで1．25以下である。

試作分波系の送受アイソレーションを図3．38に示す。送受アイソレーションは，偏

分波器の反射によって送受分波器単体の場合より5dB劣化し50dBになっている。又，挿

入損は，送信波に対して偏披Ⅹで0．3dB以下，偏披Yで0．5dB以下，受信波に対して

偏波Ⅹで0．5dB以下，偏波Yで0．7dB以下であり，交差偏波レベルは，偏分披器単体

の場合と同じである。

以上の結果を表3．5にまとめて示す。試作品であることから，挿入損，VSWRにつ

いては必ずしも十分なものとは言えないが，WARC－79で拡大された14／11GHz帯衛

星通信帯域の全帯域にわたって，直交偏波共用分波系としての動作が得られた。

図3．36　十字形導波管偏分波器とリッジ導波管を用いた帯域分波器とで

構成した14／11GHz帯試作分彼系の外観
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周波数（6Hz）

（b）

図3．37　14／11GHz帯試作分波系の反射特性

（a）送信ポート　（b）受信ポート
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図3．38　14／11GHz帯試作分波系のアイソレーション特性

表3．5　試作分彼系の特性

送信帯 受信 帯

周波数 （GHz） 12．75～ 14．5 10．7～ 11．7

偏波 Ⅹ Y Ⅹ Y

V S W R 1 ． 2 0 1 ． 2 5 1 ． 3 5 1 ． 2 8

挿入損 （dB） 0 ． 3 0 ． 5 0 ． 5 0 ． 7

送受アイルーション（dB）
－ 5 0

交差甜 レベル （dB） － 4 0 － 4 0
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（2）E C S対向地球局アンテナ用分波系

E C Sに対向するスウェーデンの14／11GHz帯地球局アンテナ用給電系の外観を図

3．39に，分波系のブロックダイアグラムを図3．40に示す。分波系には送受信波の

偏波面を偏分彼器に合わせるための偏波面回転器が設けられており，直交偏彼の送受信波

は偏分彼器で偏波が分離された後，帯域分彼器で送受信波が分離される。偏分彼器には広

帯域な十字形導波管偏分波器が用いられており，帯域分波器には必要最小限の帯域のみ分

彼する狭帯域な帯域分波器が用いられている。

この給電系の特性を表3．6に示す。受信帯は広帯域になっているが送信帯はWARC

－79以前の帯域幅である。交差偏披レベルは，偏波面を回転したときの最悪値であり，

回転しない場合には偏分波器だけで決定され－40dB以下である。同じ構成の分彼系がイ

ンテルサット衛星に対向する英国のマーキュリー標準C地球局にも用いられている。

表3．6　14／11GHz帯地球局アンテナ用分波系の特性

送信帯 受信帯

周波数　 （GHz） 14．0～ 14．5 10．7～11．7

偏波 直交直線偏披 直交 直線 偏波

V S W R 1 ． 2 5 1 ． 2 5

挿入損　 （dB） 0 ． 5 0 ． 5

送受アイルーション（dB） － 9 5

交差甜 レベル　 （dB） － 3 5 － 3 5

耐電 力 （kI，C†） 各 ポー ト　 2 －

（3）B S－3対向地球局アンテナ用帯域分彼器

B S－3に対向するNHKの地球局アンテナ用分波系に組み込まれた帯域分波器の外観

を図3．41に示す。この帯域分波器はリッジ導波管を用いたハイブリッド形分彼器であ

る。送信帯は，WARC－79以前の帯域幅である。受信帯域は，放送に割り当てられた

新周波数帯域12．5～12．75GHzを含むため試作帯域分披器より広帯域になっている。この帯

域分彼器の特性を表3．7に示す。帯域通過フィルタと分岐導波管形方向性結合器を一体

で加工し，フランジのない構造にしているため，試作分波器に比べて帯域通過フィルタの

挿入損が1／2になり，0．1dB低減されている。
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追尾信号結合部　　　偏波面回転器　偏分波器帯域分波器

直交偏波共用分波系

図3．39　スウェーデンの14／11GHz帯地球局アンテナ用給電系の外観

受信ボート

図3．40　偏波一周波数分彼方式分波系の構成
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図3．41　B S－3対向地球局アンテナ用帯域分波器の外観

表3．7　B S－3対向地球局アンテナ用帯域分披器の特性

送信帯 受信 帯

周波 数　 （GHz） 14．0～14．5 10．95～12．75

V S W R 1 ． 1 5 1 ． 1 5

挿 入損　 （dB） 0 ． 1 5 0 ． 3

送受アイルーション（dB） － 5 0

耐電 力 （k腎，CW） 2 ． 5 －
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3．5　結　言

十字形導波管を用いた偏分波器の広帯域化とリッジ導波管を用いた帯域分披器の広帯域

化について述べ，これらを用いて偏波一周波数分波方式分波系を構成することによって

1979年の世界無線主管庁会議WARC－79で2倍に拡大された14／llGIz帯衛星通

信帯域に対応できる地球局用分波系が得られることを示した。まず，十字形導彼管が偏分

彼器の広帯域化に有利な偏波共用導波管であることを理論的に明らかにし，この導波管を

用いた偏分彼器の設計法を示した。理論検討結果と設計法の妥当性は，試作実験によって

確認した。

また，ハイブリッド形分波器の構成部品であるハイブリッド結合器とフィルタの特性が

帯域分披器の特性に及ぼす影響を明らかにした。主副導波管にリッジ導波管を用いること

によって，分岐導波管をTEM線路のスリット区間と方形導波管区間で構成して分散性を

軽減して分岐導波管形方向性結合器の広帯域化が可能であることを理論的に明らかにし，

この設計法を示した。リッジ導波管を用いた分岐導波管形方向性結合器に直結できるフィ

ルタとして，初段および最終段の空胴共振器をリッジ導波管の1／4波長変成器を介して入

出力ポートに結合した帯域通過フィルタを提案し，この設計法を示した。広帯域な帯域分

披器が得られること，およびこの設計法の妥当性を試作実験によって確認した。

最後にこれらの廟分波器と帯域分波器で偏彼一周波数分波方式分波系を構成し，WAR

C－79で拡大された14／11GHz帯衛星通信帯域に対応できる基本的な性能が得られるこ

とを示した。得られた性能は送信帯12．75～13．25GHz，14～14．5GHz，受信帯10．7～11．7

GHzにおいて，VSWRl．35以下，挿入損0．7dB以下，交差偏波レペルー40dB以

下，送受アイソレーション50dB以上である。

十字形導波管偏分波器は，EC Sに対向するスウェーデンの14／11GHz帯地球局アンテ

ナ用給電系とインテルサット衛星に対向する英国のマーキュリー標準C地球局で実用され

た。また，リッジ導波管を用いた帯域分披器はBS－3に対向するNHKの地球局で実用

された。
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第4章　結　論

衛星通信では，通信需要の増大に対処するため周波数の有効利用，通信帯域幅の拡大が

重要である。本論文は，地球局の大形アンテナを広い周波数帯域の直交偏波で使用するた

めの分彼系について行った研究をまとめたものである。

第1章では，衛星通信地球局アンテナ用直交偏波共用分彼系に関する従来の研究概要を

示し，本研究の意義を明らかにした。6／4　GHz帯および14／11GHz帯衛星通信地球局用

分披系にそれぞれ適した2つの分披方式として，周波数一偏波分彼方式と偏彼一周波数分

彼方式を取り上げた。各分彼方式の分波系について動作帯域幅を制約する構成要素を明確

にし，解決すべき課題，本論文で採用した解決法，およびその結果を示した。本研究の主

たる意義は，帯域分彼器，偏分波器および円偏波発生器の広帯域化によってWARC－79

で割り当てられた広帯域な固定衛星通信帯域に対応できる分彼系を実現した点にある。

第2章では，周波数一偏波分波方式分波系の広帯域化技術について述べた。この分汝系

の動作帯域幅を制約する構成要素として，偏披共用帯域分波器と円偏波発生器を取り上げ

た。偏彼共用帯域分波器としては，4乗コサインテーパ導波管を用いた帯域分波器につい

て述べた。一般化された伝送方程式によってテーパ導波管を解析し，任意形状テーパ導波

管の特性を簡明に表す近似式を導出した。この近似式によって，4乗コサインテーパ導波

管が偏波共用帯域分波器の広帯域化に有利な特性を有することを示し，試作によって妥当

性を確認した。この偏波共用帯域分彼器は，それぞれ従来より1．6倍広帯域な6／4

GHz帯の送受信帯域幅800舶Zにおいて良好な特性を有するものである。送信帯域5．85

～6．775GIzにおいてVSWRは1．1以下，挿入損は0．04dB以下，交差偏汝レベルは

一45dB以下，受信帯域　3．4～4．2GHzにおいてそれぞれ1．2以下，0．2dB以下，

－44dB以下，送受アイソレーションは70dB以上である。この偏彼共用帯域分披器を適

用することにより，インテルサットの研究開発課題“Tideband Earth Station Antenna

Feed”で求められていた広帯域な6／4　GIz帯直交偏波共用分波系を開発し，インテルサ

ット衛星に対向するKDD茨城第4衛星通信地球局，KDD山口第3衛星通信地球局で実

用に供せられている。

円偏波発生器に関しては，金属ポスト形円偏波発生器で広帯域な特性を得るための設計

法を確立した。この円偏波発生器では，円形導波管の管軸に対して対称に対を成して挿入

された金属ポストの挿入長を1／8波長程度まで短くし，直径を最適化することによって偏
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波間位相差の周波数特性を平坦にしている。まず，金属ポストの挿入長を短くすると正規

化サセプタンスの周波数依存性が偏波間位相差の広帯域化に有利な特性になることを理論

と実験によって確認した。次に，管軸方向に配列された金属ポスト間の竃気長，金属ポス

トの正規化サセプタンス，および偏波間位相差の周波数特性の定量的な関係を明らかにし，

正規化サセプタンスの周波数依存性を利用した円偏波発生器の広帯域設計法を示した。最

後に，試作によって設計法の妥当性を確認した。この設計法によって，金属ポスト形円偏

波発生器の楕円偏波率は従来の1／4以下に改善され，4　G打Z帯の比帯域13％で

0．23dB以下になった。この結果，直交偏波共用地球局アンテナに適用できるようにな

り，インテルサット衛星に対向する英国逓信省（BPO）のマドレー地球局で実用されて

いる。

第3章では，偏波一周波数分波方式分彼系の広帯域化技術について述べた。この分波系

の動作帯域幅を制約する構成要素として，帯域共用偏分波器と帯域分波器を取り上げた。

帯域共用偏分波器としては，直交偏波を伝送する共通導波管に十字形導波管を用いた偏分

波器を提案し，設計と試作結果について述べた。偏分波器の共通導波管としての観点から

十字形導波管の遮断周波数，電磁界分布，特性インピーダンスを解析し，いずれの点にお

いても従来の偏分波器で用いられている円形導波管や正方形導波管より広帯域化に有利で

あることを示した。また，この偏分彼器の分岐部の設計には，方形導波管の場合と同じイ

ンピーダンス整合法が適用できることを示した。最後に，偏分披器の試作によって設計法

の妥当性を確認した。試作偏分波器の特性は，10．7～14．5GHzにおいてVSWRl・17

以下，挿入損0．3dB以下，交差偏彼レペルー42dB以下であり，WARC－79で

14／11GHz帯固定衛星通信に割り当てられた全周波数帯域に対応できる。開発した偏分彼

器は，ECSに対向するスウェーデンの地球局とインテルサット衛星に対向する英国のマ

ーキュリー標準C地球局で実用されている。

帯域分波器としては，リッジ導波管を用いたハイブリッド形分彼器を提案し，設計法と

試作結果について述べた。ハイブリッド形分波器の構成要素の特性と帯域分波器としての

特性との関係式を与え，この分波器を広帯域化する上でハイブリッド結合器の広帯域化が

重要であることを示した。ハイブリッド結合器には分岐導波管形方向性結合器を採用し，

主副導波管をリッジ導波管にすることによって広帯域化が可能であることを明らかにした0

また，この方向性結合器を用いたハイブリッド形分波器の設計法を示し，試作によって設

計法の妥当性を確認した。試作帯域分波器の特性は，受信帯域10．7～11．7GHzでVSWR
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1．14以下，挿入損0．4dB以下，送信帯域12．75～14．5GIzでVSWR1．17以下，

挿入損0．2dB以下，送受アイソレーション55dB以上である。この分披器は，帯域通過

フィルタを交換することによって異なる周波数配置にも容易に対応できる。開発した帯域

分波器は，B S－3に対向するNHKの地球局で実用されている。

本研究は，6／4　GHz帯および14／11GHz帯の衛星通信地球局アンテナ用直交偏披共用

分波系を実現することによって，周波数資源の有効利用と衛星通信の大衆化に寄与する。

周波数資源の有効利用の点では，本研究の分波系を基礎として降雨による交差偏波識別度

の劣化を補償する交差偏披補償回路が開発され，KDD山口局のような衛星仰角の低い地

球局でも直交偏披共用通信が可能になった。

衛星通信の大衆化の点では，固定衛星通信だけでなく移動体衛星通信などへと適用分野

が広がってきている。地球局では干渉が小さく高能率な小形アンテナとメインテナンスの

不要な固体化送受信装置の開発，およびこれらの一体化が進められている。衛星では大形

展開アンテナ，成形ビームアンテナ，マルチビームアンテナなどの開発が進められている。

衛星搭載用アンテナの大形化に伴い，このアンテナを有効に使用することの重要性が増し，

地球局アンテナ用として開発した直交偏波共用分波系の技術が衛星で生きてくる。成形ビ

ームやマルチビームを形成するには複雑な分波系が用いられる。衛星搭載用分波系は，地

球局用のものに比べ大幅な軽量化が必要である。マイクロ波回路論による見通しのよい取

扱いと共に，直接電磁界解析するシミュレーション計算によって設計精度を向上させ，分

波系を無調整化・一体化し，軽量化することが重要な課題と考えられる。
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