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あらまし 近年の無線端末では，映像等の大容量データを通信すべく，スループット向上が求められ，アンテ
ナを複数使用する MIMO (Multiple-Input Multiple-Output) 技術が導入されている．複数の MIMO用アンテ
ナ素子を 1 箇所に近接配置できれば，アンテナの占有体積を削減できるとともに，アンテナへの RF 線路によ
る伝送損低減にも有利である．しかし，アンテナ間の結合による放射効率の劣化や，相関係数上昇によるスルー
プットの減少が課題となる．この対策として，2 素子モノポールアンテナの給電点間にインダクタとキャパシタ
の並列回路を配置することで 2 周波数での低結合化を行う手法が提案されている．しかし，LTE に代表される
セルラシステムではより多くの周波数帯への対応が必要であり，より多周波数に対応した低結合化手法が必要と
なっている．本論文では，アンテナ素子の構造を分岐形状とすることで，アンテナ素子のアドミタンスを最適化
し，給電点間に配置する低結合回路の部品点数を増加させずに組み合わせることで，3 周波数での低結合化を報
告している．また本手法により，3 周波数でのアンテナ効率上昇及び相関係数低下を，電磁界シミュレーション
と実測により確認したので報告する．
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1. ま え が き

近年の無線端末では，映像等の大容量データの安定

した通信や，通信容量の向上が求められている．その

ため複数アンテナを使用するMIMO (Multiple-Input

Multiple-Output) 技術 [1] が導入されている．高ス

ループットを目指すMIMO搭載端末においても，小

形で高いデザイン性がユーザから望まれる．

例えば，2×2MIMO 用のアンテナ 2 素子を 1 箇所

に集約して近接配置できれば，素子配置に必要な占有

体積を削減できる．よってデザイン性向上が図れると

ともに，無線部からアンテナへの RF線路を短くでき

るため，伝送損低減の点でも有利である．しかし，こ
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うした構成では，素子間の強い結合によるアンテナ効

率の減少や，相関係数上昇が MIMO 効果を下げ，ス

ループット減少が問題となる [2]．

この対策として文献 [3]では，近接配置した 2素子

モノポールアンテナの 2周波数における結合軽減手法

が提案されている．方法としては，2素子アンテナの

アドミタンス Y12 の実部と虚部を考慮し，給電点間に

インダクタとキャパシタで構成される並列回路の集中

定数部品を配置する．これにより 2周波数での低結合

化が可能となり，2周波数でのアンテナ効率向上，相

関係数低減を述べている．本手法によれば，給電点間

にインダクタとキャパシタの 2部品を使用することで

結合対策が可能である．また従来の低結合化手法であ

る文献 [4] と比べて，アンテナ素子単体の所望周波数

での整合や，移相器が不要となる．

文献 [5]においても，近接した 2素子アンテナに対し

て，同じくデカップリング回路とマッチング回路を配

置し，低結合化かつ整合を得ている．しかし，デカッ

プリング回路として，ポート間に接続するサセプタン

ス回路だけでなく，位相を制御するための伝送線路を

配置する必要がある．よって文献 [3] のサセプタンス
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回路のみを用いる低結合化手法に比べて回路規模が大

きくなってしまう課題がある．また，低結合化する周

波数を多周波数する場合，複数周波数で異なる所望の

位相量を設定する必要ある．そのため，本手法は単一

周波数を対象としたものである．

しかしながら，LTE (Long Term Evolution) [6]な

どのMIMOを必要とする無線方式においては，運用

周波数バンドが複数存在する．そのため，これら多く

の周波数帯に対応した多周波数低結合化手法が必要と

なる．

本論文では，2 素子 MIMO アンテナに関して，低

結合化する周波数を，文献 [3]の 2周波数から 3周波

数へと多周波数化する．その方法として，アンテナ素

子形状をモノポールから 2分岐形状にする手法を提案

する．分岐アンテナ素子のアドミタンスを最適化し，

2周波数での低結合対策であった，給電点間に配置す

る 2部品並列回路構成の低結合回路を増加させること

なく，アンテナ素子と組み合わせることで，多周波数

化が可能である．

本提案手法を用いることで，3周波数でのアンテナ

効率上昇及び相関係数低下を，電磁界シミュレーショ

ン [7]及び実測により確認したので報告する．

2. 解析モデル

本論文では，セルラ通信規格である LTE [6]で運用

されている，900 MHz，1.7 GHz，2.6 GHzの 3周波

数に対して低結合化を行う．

図 1に解析モデルを示す．2×2MIMOを想定し，近

接したアンテナ 2 素子で構成する．また各アンテナ

素子は長さの異なる 2 分岐構成とする．長い素子の

長さは 39.8 mm，短い素子の長さは 25.1 mm，素子幅

図 1 解析モデル（GND 板上 2 素子アンテナ）
Fig. 1 Analysis model (2-element antenna on the

GND plane).

はともに 1.4 mmである．構造は左右対称とし，高さ

100 mm，幅 50 mm，厚さ 0.8 mm の片面銅版 FR-4

基板上に最近接距離 4.6 mmでアンテナ素子を配置す

る．また，解析モデルと同条件の実験モデルを作成

した．

3. 3周波数に対応したアンテナの低結合化

ここでは，所望 3周波数に対応した近接 2素子アン

テナの低結合化を行う．

3. 1 低結合化の条件

低結合化の条件は，給電点間で Y12 = 0を満たすこ

とである [3]．従来の移相器を用いた 1 周波数での低

結合化手法 [4] では，複数周波数で所望の位相量を任

意に調整することは困難である．またコストと実装面

積削減の観点からも，移相器を用いないことが望まし

い．そこで低結合化を 2周波数に拡張した手法 [3]を

用い，アンテナ素子の Y12 と，給電点間のサセプタン

ス jB の組合せのみで Y12 = 0を得る．その条件は以

下となる．

条件 1©：所望周波数でアンテナ素子単体の Y12 実部

が，ほぼ 0 mSとなる素子形状を選ぶ．

条件 2©：所望周波数で Y12 虚部と同値となるサセプ

タンス jB を給電点間に配置する．

この 2条件を複数周波数で同時に満たすことが必要

である [3]．

3. 2 アンテナ素子の設計方法

図 2に，図 1解析モデルでの (a) Sパラメータ S11，

S12，(b) Y パラメータ Y12 の実部と虚部それぞれを

示す．

また，図 1 に示した 2 分岐アンテナに対して，図

3 (a)長いアンテナ素子のみの 2素子，図 3 (b)短いア

ンテナ素子のみの 2 素子の Y パラメータを示す．図

2 (b)の Yパラメータ実部と虚部の 2共振は，図 3 (b)

の短い素子のみで得られる共振周波数が若干低周波数

化するものの，図 3 (a) の長い素子のみで得られる共

振周波数は，ほぼ一致しており，長さの異なるアンテ

ナ素子単体の Y パラメータを合成したものとほぼ同

等となることが分かる．つまり長さの異なる各アンテ

ナ素子は図 2 (b) の各共振周波数に対応しており，各

素子長を可変させ，Y12 の共振周波数の調整が可能で

ある．

3. 3 Y12 実部に対する設計

図 2 (b)に示すように，2分岐アンテナ素子の長い素

子長の調整で，所望周波数 900 MHzと 1.7 GHz間に
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図 2 S パラメータと Y パラメータ
Fig. 2 S-parameter and Y-parameter.

Y12 の共振 1.3 GHzを得，短い素子長の調整で，所望

周波数 1.7 GHz と 2.6 GHz 間に Y12 の共振 2.1 GHz

を得た．つまり Y12 の共振を所望 3周波数の間に設定

した．

両共振周波数では Y12 実部がマイナス値となってい

るが，所望周波数帯域では 0± 5 mSの範囲の値となっ

ている．すなわち Y12 の共振周波数を所望 3周波数か

ら意図的にずらすことで，低結合化の条件 1©，Y12 実

部がほぼ 0 mSを得ることが可能である．

3. 4 Y12 虚部に対する設計

次に，Y12 虚部に注目し，低結合回路を給電点間に

配置することで低結合化を行う．

3. 4. 1 900 MHzと 1.7 GHzにおける設計

まずはじめに，Y12 の共振 1.3 GHzを挟み，低周波

側と高周波側となる 900 MHzと 1.7 GHzで低結合化

を行う．

B = ωC − 1

ωL
(1)

L =
(ω2 + ω1) (ω2 − ω1)

ω1ω2 (ω1B2 − ω2B1)

C =
ω2B2 − ω1B1

(ω2 + ω1) (ω2 − ω1)

(2)

図 3 Y パラメータ
Fig. 3 Y-parameter.

図 4 Y12 と低結合回路のサセプタンス B

Fig. 4 Y12 and Susceptance of decoupling circuit.

低結合回路導出は文献 [3]より，式 (1)において，所

望周波数 1（角周波数 ω1）のアンテナ素子 Y12 成分の

サセプタンス B1，所望周波数 2（角周波数 ω2）のア

ンテナ素子 Y12 成分のサセプタンス B2 を 2周波数同

時に満たす必要がある．よって式 (2)より，インダク

タ Lとキャパシタ C の並列回路を導出し，低結合回

路とする．

図 2 (b) における 900 MHz と 1.7 GHz のサセプタ

ンス値 B1 = −5.86 mS と B2 = +2.40 mS を式 (2)

に代入し，L = 17.8 nHと C = 0.7 pFの並列回路を

得た．

図 4に，低結合回路であるインダクタとキャパシタ
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図 5 低結合回路の有無での S12

Fig. 5 S12 with or without decoupling circuit.

の並列回路のサセプタンス B を示すとともに，アン

テナ 2素子間の Y12 を示す．また図 5には，低結合回

路を給電点間に配置有無での S12 を示す．図 4 より，

900 MHzと 1.7 GHzで Y12 実部がほぼ 0 mSであり，

かつ Y12 虚部と低結合回路のサセプタンス B が一致

している．つまり低結合化の条件 1©と条件 2©を満たし
ている．この結果，図 5の S12 は低結合回路を配置す

ることで，900 MHz と 1.7 GHz で −10 dB 以下とな

り，低結合化されていることが確認できる．

3. 4. 2 2.6 GHzにおける設計

図 4より，所望周波数 2.6 GHzでは Y12実部は 0 mS

に近い値であるが，Y12 虚部と低結合回路のサセプタ

ンスBは 2.5 GHzで交わり，同値となっている．よっ

て図 5の S12は 2.5 GHzで低減され，2.6 GHzでは低

減されていない．そこでアンテナ素子の Y12 虚部が，

900 MHz，1.7 GHz用低結合回路であるインダクタと

キャパシタの並列回路のサセプタンス B と 2.6 GHz

においても一致するよう，アンテナ素子形状を調整

する．方法としては，短いアンテナ素子長を変更し，

900 MHz，1.7 GHz の Y12 実部と虚部と 2.6 GHz の

Y12 実部は極力変化させず，2.6 GHzの Y12 虚部を調

整する．これにより 3周波数での低結合化共用を図る．

図 6に図 1の全長 25.1 mmの短い素子の a部分の長

さを+2～−2 mmで 0.5 mm刻みに可変させたときの

Y12 を示す．a部分を短くすることで Y12 の実部と虚

部の共振周波数は高周波側に移動する．また 900 MHz

と 1.7 GHzの実部と虚部ともに，変動は微小であるこ

とが確認できる．よって 3.4.1で導出した低結合回路

による 900 MHzと 1.7 GHzでの低結合効果は維持し

つつ，2.6 GHzでの低結合化も実現可能となる．

図 6 (b) より，図 1 の a 部分の長さ −1 mm（短い

素子長 24.1 mm）のとき，2.6 GHzでのアンテナ素子

の Y12 虚部と低結合回路のサセプタンス B が一致し

図 6 素子長可変時の Y12

Fig. 6 Y12 of changing about short element’s length.

図 7 低結合回路配置時の S パラメータ（a = −1mm）
Fig. 7 S-parameter with decoupling circuit (a =

−1mm).

ている．

この a 部分の長さ −1 mm のときのアンテナ給電

点間に，3.4.1 で 900 MHzと 1.7 GHz 用に導出した

L = 17.8 nHと C = 0.7 pFの並列回路の低結合回路

を配置する．またこの状態での Sパラメータを図 7に

示す．アンテナ素子長調整前の図 5 の S12 と比較し，

低結合周波数が 2.5 GHzから 2.6 GHzになっているこ

とが確認できる．また 900 MHzと 1.7 GHzに対して

も，素子長調整前の S12 の共振周波数，抑圧量は維持

されている．これより所望 3周波数で S12 が −10 dB

以下の低結合化が得られた．
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表 1 3 モデルの各種条件
Table 1 Various conditions of 3 models.

図 8 回 路 構 成
Fig. 8 Circuit constants.

4. 低結合化によるアンテナ効率と相関係数

ここでは，図 1の解析モデルの a部分の長さ−1 mm

（短い素子の全長 24.1 mm）において，表 1 に示す 3

モデルを比較することで低結合化の有効性を確認する．

モデル 1©（アンテナ 1素子のみ）：片方のアンテナ素

子を削除し 1 素子のみとし，所望 3 周波数で S11 を

−10 dB以下の整合を得たもの．

モデル 2©（アンテナ 2 素子，結合対策なし）：低結

合回路を配置せず，両給電点に整合回路を配置し，所

望 3周波数で S11 と S22 が−10 dB以下の整合を得た

もの．

モデル 3©（アンテナ 2素子，結合対策あり）：給電点

間に低結合回路を配置し，かつ両給電点に整合回路を

配置し，S12 かつ S11 と S22 を −10 dB以下にし，低

結合かつ整合を得たもの（提案方法）．

モデル 1©は 1 素子構成で結合損失が生じないため，

理想解と捉えることができる．

図 8に各モデルの回路構成を示す．(b)モデル 2©と
(c) モデル 3©は，回路構成，定数ともに対称構造とし
た．整合回路の設計には，所望周波数での整合回路を

自動生成する，Agilent高周波回路シミュレータ Ad-

vanced Design System [8] の Impedance Matching

Utility を用いた．整合回路及び低結合回路は村田製

インダクタ LQG15シリーズとキャパシタGRM15 シ

リーズを使用し，これら集中定数素子の損失を考慮し

表 2 インダクタ・キャパシタの等価回路と電気定数
Table 2 Equivalent circuit and Electric constant.

た [9]．そのため，低結合回路は理想定数の 17.8 nHと

0.7 pFではなく，22 nHと 0.5 pFを用いた．表 2に，

低結合回路で用いた 22 nH と 0.5 pF の等価回路と値

を示す [9]．値は 1.7 GHzのものである．市販部品は，

定数が離散的，かつ，寄生の抵抗，インダクタ，キャ

パシタが発生するため，理想定数と異なる値を選択し

た．これにより，S12 の共振が所望 3周波数より微小

に移動するが，3周波数で S12 が −10 dB以下を満た

している．

図 9に，各モデルの Sパラメータの実測値，シミュ

レーション値を示す．全モデルともに所望 3周波数で

S11 が −10 dB以下の性能が得られており，整合がと

れていることが分かる．また，モデル 3©では所望 3周

波数で S12 が −10 dB以下となり，低結合化が実現で

きている．また実測値，シミュレーション値の傾向の

一致も確認でき，計算結果の妥当性が証明された．

4. 1 結合とアンテナ効率

表 3に，モデル 2©とモデル 3©での結合 (S12)を，表

4に，全モデルのアンテナ効率を示す．

モデル 2©に対してモデル 3©では低結合回路によ
り，結合が 900 MHz で 8.2 dB，1.7 GHz で 8.4 dB，

2.6 GHz で 7.7 dB と 3 周波数全てで低減され，アン

テナ効率が 900 MHz で 2.8 dB，1.7 GHz で 0.2 dB，

2.6 GHzで 0.9 dB改善していることが確認できる．こ

れは，実験結果及び計算結果で同様の傾向である．た

だし，モデル 3©のアンテナ効率はモデル 1©には及ばな
い．これは本低結合対策により，全 3周波数でアンテ

ナ効率が改善したものの，結合が生じない 1素子には

及ばないことを表している．そこで，次節にて，この

アンテナ効率劣化の要因分析を行う．

4. 2 アンテナ効率の損失要因

表 5に，3周波数における，アンテナ効率と各損失電

力を示す．アンテナ効率は，有能電力より全損失電力

を引いた電力と，有能電力の除算で定義する．また各

損失電力は，インピーダンス不整合による損失 (Pm)，
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図 9 S パラメータ
Fig. 9 S-parameter.

結合より他ポート負荷で消費される損失 (Pd)，整合

回路と低結合回路の抵抗成分での損失 (PΩ)，誘電体

損での損失 (Pdie)，導体損での損失 (Pcon) より算出

する [10]．また，各損失電力は，印加した有能電力が

1 Wと仮定し，導出した．

ここでは特に，表 4 にて低結合対策によるアンテ

ナ効率改善量が最大であった (a) 900 MHz で考察を

行う．

3モデルともに S11 が −10 dB以下の整合状態のた

め，Pm の損失電力は 0.1 W 以下に抑えられている．

モデル 2©は，強結合により結合損失 Pd が 0.37 W で

表 3 結合（S12）
Table 3 Coupling (S12).

表 4 アンテナ効率
Table 4 Antenna efficiency.

表 5 アンテナ効率と損失要因
Table 5 Antenna efficiency and loss due to each

factor.

あるが，モデル 3©は，低結合回路配置により，0.08 W

に抑えられ，アンテナ効率向上の主因となっている．

しかしながら，低結合回路によってオーム損 PΩ が

0.20 W新たに生じている．

図 10にモデル 2©とモデル 3©のポート 2に 900 MHz

正弦波を印加した場合の電流分布を示す．また図 11
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図 10 電流分布（900MHz）
Fig. 10 Current distribution. (900MHz)

図 11 低結合回路における電流量と損失電力
Fig. 11 Current and Loss power on decoupling

circuit.

に，ポート 1に 1 W印加時の，低結合回路に流れる電

流値と消費電力をインダクタ，キャパシタそれぞれに

示す．図 10 より，モデル 3©では低結合化によりポー
ト 1への電流流入抑圧が確認できる．一方，図 10，図

11より，低結合化した 3周波数ともに，低結合回路に

流れる電流が増大している．得に 900 MHzでは，キャ

パシタよりも高い抵抗分をもつインダクタへ支配的に

電流が流れており，損失電力が合計 0.20 W発生して

いる．すなわち，低結合回路に抵抗分が存在する場合，

低結合回路でのオーム損が多く発生することとなる．

モデル 3©がモデル 2©より高アンテナ効率である理由
は，低結合回路による結合損の低減効果が，低結合回

路で発生する損失を上回っているためである．また低

結合化したモデル 3©が，結合の生じない理想解である
モデル 1©のアンテナ効率に及ばない理由は，除去しき
れない結合による結合損失と，低結合回路のオーム損

発生が主因である．この傾向は 1.7 GHz，2.6 GHzに

おいても同様である．

なお，より抵抗成分の少ない部品の使用により，ア

ンテナ効率の向上が期待できる [3]．

4. 3 相関係数とアンテナ指向性

相関係数は，アンテナの複素指向性の類似性の指標

であり，アンテナ効率とともにMIMO通信の重要な性

能指標である．一般に両アンテナの全立体角の振幅，位

相指向性を用いて，式 (3)を用いて導出する [11]．Eθ1，

Eθ2，Eφ1，Eφ2 は θ成分，φ成分のアンテナ 1，アン

テナ 2の複素電界指向性である．また Ωは球面座標系

における座標点 (θ，φ)を表し，dΩ = sin θ d θ d φであ

る．Pθ，Pφ はアンテナに入射する到来波の θ成分，φ

成分に対する電力密度関数であり，Pθ = Pφ = 1/(4π)

とし，等方性の電力分布とする．XPR は交差偏向比

であり，XPR = 1（0 dB）として，シミュレーション

より導出した複素指向性より計算した．本論文では，

端末の使用形態を限定せず，様々な使用形態での総合

的なアンテナ性能尺度であるアンテナ効率に基づく評

価を行った．相関係数についても同様の考え方を適用

するため，到来波が一様分布である場合を想定した．

ρe =
∣
∣∣
∫ 2π

0

∫ π

0

(
XPR ·Eθ1 ·E∗

θ2 ·Pθ+Eφ1 ·E∗
φ2 ·Pφ

)
dΩ

∣
∣∣
2

∫ 2π

0

∫ π

0

(
XPR ·Eθ1 ·E∗

θ1 ·Pθ+Eφ1 ·E∗
φ1 ·Pφ

)
dΩ×

∫ 2π

0

∫ π

0

(
XPR ·Eθ2 ·E∗

θ2 ·Pθ+Eφ2 ·E∗
φ2 ·Pφ

)
dΩ

(3)

図 12，表 6 に，モデル 2©，モデル 3©の相関係数を
示す．表 6より低結合回路を付加することで，相関係

数が所望 3周波数全てで低減し，低相関化している．

図 13に，モデル 2©とモデル 3©における xy 面指向性

パターンを示す．周波数は，表 3よりシミュレーショ

ンにおいて 3 dB以上の結合改善が得られた 900 MHz，

2.6 GHzで示す．ここでの指向性は図 1の Port1を励

振，Port2は 50 Ω終端とした場合である．モデルは対
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図 12 相 関 係 数
Fig. 12 Correlation coefficient.

表 6 相 関 係 数
Table 6 Correlation coefficient.

図 13 xy 面指向性パターン（+5～−25 dBi）
Fig. 13 Radiation pattern. (xy plane)

称構造のため，Port2を励振した状態の指向性は，図

の左右対称形状となる．

低結合対策により，利得向上が得られるとともに，

垂直成分指向性が，左右で異なる方向にピークをもつ．

よってアンテナ間でより異なった指向性となり，この

ことが低結合対策による低相関化の要因と考えられる．

5. む す び

本論文では，近接した 2素子アンテナの低結合化を

3周波数化する検討を行った．

アンテナ素子形状をモノポールから 2分岐形状とし，

所望 3周波数から Y12 の共振周波数を意図的にずらし

た 2共振を得る．かつ，短いアンテナ素子の長さを可

変させ Y12 を微調することで，移相器を用いずに，イ

ンダクタとキャパシタの 2部品並列回路構成からなる

低結合回路のみで，低結合化する周波数を 2周波数か

ら 3周波数へと多周波数化した．

本手法により，低結合対策を施していない近接 2

素子アンテナと比較し，結合 (S12) が 900 MHz で

8.2 dB，1.7 GHz で 8.4 dB，2.6 GHz で 7.7 dB 改善

された．これに伴い，アンテナ効率が，900 MHz で

2.8 dB，1.7 GHz で 0.2 dB，2.6 GHz で 0.9 dB 向上

した．また相関係数に関しても所望 3周波数での低減

を確認した．

今後の課題として，低結合化する周波数の更なる多

周波数化，広帯域化や，低結合回路で発生する損失を

抑えた低結合化手法の検討が必要である．
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