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剛輔脚よび帯糊蜘禰邊フ 轡

あ嬬子8へ接続する，ここで，ここで混合器Aおよ
びBの端子2および5には同一の周波数を供給しな

ければならない．そのために1個の局部発tasの周

澱fu蝿力分欄の入繍子7へ臓し・動
頒器の2伺の出力野をモれぞaas舎器Aお拶

Bの蟷子2および5へ接競している．

次に醐通過ブイルタと糊馳を囎接続して・

醐通過フィルタの入欄子棚合器cの端 11．．R

（、F）へ鰍し，　MngM2の出欄子は混舗Dl

の端子へ接続する．低域通過フィルタ2と広帯域増

柵3を縦続接続してPt域通過フィルタの入力端子

搬舗Dの端子13へ灘した・増㈱3の出力
粥から申心周灘よびzaEM過ブイ・けの周波数

ロ

特性を取り出す．

　ここで，増帽器1および2を用いた理由を以下il

述べる．　　　　　　　　　　　　　　　　　1
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　混合滞に用いられているダイオードの非練形部（p

検波特性による高調波成分（解析については文献2

謙醗謙；謬諸三麗調波をマ
　混合器Aの端子3（IF）には基本波と高調波庫

分が生eているので，低域通過フィルタ1稿徽
ロ

成分が取り除かれ基本波産けが混合器Bの端子4昏

供給される．備子6（IF）にも躰波と翻灘
券が生じているので崩獅欄子6と8燗噂
続する．この増嶋器1で基本波だけが取り出され，

混舗cの端子8へ㈱される・即ち繊通過ブイ
ルタ胴眼目をしていること柵かる・こ棚外

に㈱．器琳混舗AおよびBの変換撒を補se

目漸論を用い欄子6と8を直接鰯

ると端手6の出力には躰波と翻波nteがあるの

で，こ妨の成分が瀞8へ供継れると端手9へ
換給さt、tいる局鰯振器の周if・ta・f・・2と憾本波

の和と差そして翻波の29波と和と差のmaがee

子10に生騒ことになる．躰凝けを取咄す

閣2
園1に示す申心岡被数および斎域鵯

町礎 形1隅通過フィルタの瓢

T．；ITili

と言う意味から増帽器1が不可欠となる．

°次に混合va　Cの端子10（IF）の出力にも墓本

設と翻波成分があり，これらの成分は9域通過フ

ィルタを通過するので増帽羅2を接続することによ

って基本波だけを敗り出すことと，変換損失をも補

っている．ここで混合ee　CおよびDの蟻手9および

i2に腿力分醐齢して同胴翻f・・を供給
した．低域通過ブイルタ2と広帯域増幅器を縦綬接

続して7イルタ2の入繍子を9子13へ接続して
糊器の出棚から基本灘取り出し変換損失をも

翻つた．このような回路構成にすることによって入

出力側の周波数は同じとなり，局部発撮器の周波数

主uおよびf、，を変化させることによつて申心周波

数および帯域帽を可変させることができる．

3・ブイルタの回路構成と
1　実験結果

！試作した申心周波数および帯域幅可変形帯域通過

フィルタの写真を園2に示す．平衡形混合器は

A。、nt。ktr姻・・，低域および韻通過ブイルタは

k＆L社のものを用いた．図3に示すように高域

および低域通逝ブイルタの逡醐波数のところを近

かづけると帯ama過ブイルタの特性曲縁となり・両

・－2一
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　　　　　Freq晦ncy　GHz
図3　鰻域および畜域通過7イルタを縦観撫続
　　　して憐成した斎蟻逝過フィルタ

フィルタの逡商周波数をさらに近かつ殖ると狭帯域

轍になり，遠ざけると繊棉ま広くなる・このよ

猟動作を局ge発搬の周波数f　ttとf　t2を変化さ

垂て行う回路系を図1に示してある．動作周波数奪

囲によ5て高域と低域通過ブイルタ1および2の渡

蜘波数は異なつており，増儲1および2の帯男
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ

帽についても異なつているものを照・た・それらを

’ 表2－1に示す．
　　裏2－1に示すように動作周波数範囲によつて蓮

　断周波敬一定の低城および高域通過フィルタ・そし
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低域と病罎通過ブイルタおよび増相器の

勘髄璽周渡・数聴囲

て増帽器1および2の動作周波数範囲は一定のもの

姻いて，混舗Aの肇子1に加わる入力周波数が
融高くなっても帯域通過ブイルタの中・a・周波数を

スカ周波数に舎わせるには局部飛振器の周波数£u

および£　t2をどのようre’ 選定すれぱ良いかを表2－

2に示してある．　eapa過ブイルタの申心轍数お

よび帯域幅を可変させる方法は表2－2に示す．

　帯域通過ブイルタの申心周波数を2・－4GHz変

化させて帯域帽も可変させたい時図1に示す回蹟系

に用いる低域通過フィルタ1および2そして高域通

過ブイルタの遮断周波数と増煽器1および2の動樫

周波数範囲は表2一乳に示す・

　いま帯域通過ブイルタの申心周波数を2GHzに

選定した碕2個の局部死搬器の周波数fuおよび

｛し2をどのように決めればよいかを表2－2に示す．

　局部発振帰の周波数fuを5．9GHzに，　ft2

を5．1GHzにすると
fLt－f1＝5．　9－1．　9＝4G】日［z　　　（1）

となり，低域遮過フィルタ1の遮断周波数となる・

入力周波数が1．9GHz以下の周波数になるとフ

ィルタ1の遮断周波数以上の周波数になつて，

i．9GH。以下の周波数は通過しないことがわか

る．

ft2　・”fi＝5．1－2・1＝3GHz　　（2）

となり，高域通過ブイルタの逡断周波数となる・入

力周波数が2．ユGHz以上の周波数になるとフィ

ルタの渡断周波数以下になつて2。1GHz以上の
周波数は通過しないことが分かる．この暗の帯域通

過ブイルタの申心周波数は2G耳z．で，帯域帽は

　200MHzである．
　fuを5．6GHzに，　f　t2を5・4GH・に選
定したと舗域崩フィルタの帯域轍2GHz±

　400Mrtzとなる．このように周波数fuおよび
　ロ
f　t2を変化させることによつて翻帽を可変きせる

　ことができる．

　　中心周波数が2GHzのとき局部発橿器の周波数

fuおよびf　t2の選定の仕方，そしてff域raを広く

　して行く方法を表2・－2と式《1）および（2）を

　用いて述べた．申心周波数を順次高くして，さらに

　帯域帽を可変させたいときのfuおよびfL2を簡単

に選定する方法を図4に示してある．

　図4に示すように，徴軸の下線および上線の目盛

値はモれぞれ局部発振器の周波敷fLS（実線》　お

よびf　L2（点線）を示す．縦軸の目盛憾は帯域通過

フィルタの申心周波数および帯域帽（BW）を表示

してある．

　帯域通過フィルタの中心周波数を2から4GHz

まで変化させ，’ さら鵬域ae可変させるときの2

一3一
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　；
個の局部発振器の周波数fuおよびf　t2の値を図4

aに示す㌔申心周波数を3GHzのときのf　ttお」≡

びfロは　　　　　　　　　　　　　　　　　1
1：：：ll：：：1二1：呈：籠霊ll絵銘

き篤醐、～甥く9騨，甜。（51壼誓

f、，－ft＝6．。5－3・・5＝3　GHz（6）：翌

となる．£Ltを7GHzに，　fL2を6GHzにす看2雪

鎚藷麗二憂窮鷺意譲嚢灘霊こ蒜邑罷

ので滞囎轍くす調駕賦（5）・（6）
に示すように周波数f　Ltは7GHzに，　fL2は6

GHzに近づければ狭帯域特性になる．帯域煽を広
1

げたい場合は図4aに示すように周波数fいを

6．95から6．5GHzまで，　f　L2を6．05か
ロ

ら6．5GHzまで変化させると帯域帽は20か
ロ

ら800MHzまで可変できる．故に周波数fuお
よびfL2を可変させることによって所望の帯域帽を

得ることができる．

　入力周波数が5GHz以上になると出力側に畜調

波成分が生じるので，表2－1に示すように入力周

波敦4～8GHz帯で用いる高域通過フィルタ，低

gmaフィルタ1および2の漸周波勲変更しな
ければならない．また，増柵1および2の動作周

波数範囲も変えなければならない。

　帯域通過フィルタの申心周波数を4－8GHzお
よび8・’・　1　6GH・まで変化させ・さ引こ「s域帽も

可変させるときの2個の局部発撫の周波数fuお

よびfLaの憾を図4b，　cに示す・

　　　　　　　　　　v

　

　　L。ca10scmat・r　rLiGl・！2
　　｛b）4－8G取禰滋過フィルタ

　　　　L・cal　Oscillat・r　fし2GHz

　

　　　　　Local　Oscttlator　fし量GHz
　　　（o）　8－i6G】Hz耀蟻通過フィルタ
　　剛繊踊ブイルタの幅調被数および
　　　　　斎．帳稲の淡め方

入力鰍撚㍗如H・まで変化させた時の実

験を行った．そのときの帯域通過ヲイルタの周波数噛

特往を図5aに示す・周波数fuおよびft2を園4

aに示す周波mn囲に変化させた師闘（BW）

は20から800MHzまで変化した・押入抑まO

dBであった・
　入力周波数を4から8GHzおよび8　’－16　GHz

まで変化させt。Nの実験も行った・その時の周撒

特性を図5bおよび’cに示す・図4bおよびcに示

す周波数範囲にfuおよびfし2を変化させた鱒の帯

獺は20－800MH・で，挿入撚OdBを得
　た．
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　　　Frequency　GHz
（b）　4－8GHz霜蛾議遇ブイル・タ

　　　　　　　　　Frequency　GHz
　　　　　　　（o》　8一夏6GH．z帯厩】瞬過フィルタ

囹5申心∬職数および翻個変糠即醗過フ砂殉鰍数t・V　tV’

　このような回路系を用いると入力周波数を2～

16GHzまで変化させて締域脳フイ1レタの周
波数特性は同じであり，表皮効呆の影響によるQ値

の低下がないことがわかる．

むすび
　申心周波数および帯域帽可変形帯域通過フィルタ

について述べた．文献［1］に述べてある中心周波

数および帯域嘔可変形帯域癒過フィルタはバラクタ

勧オ＿ドを用いているので広帯域に申心周波数を

鮫できないし，xrsになると表皮Mkl：よつてQ

値が低下するという問題がある．この閥題を解決す

続めに図1に示す回路系を期し・2・一・1　6GH；

誰の広帯域特性を有する申心周波数および帯域幅可

変形帯塀通過フィルタが得られることを示した；回

路系の内に接続した高域および低域通過フィルタの

逡醐波数が齪されていても，2個の局鰯囎
の周波X　f　，，　b”，kびf、，を変化させることによつて

外部からみると中心周波数および纐樋‘可変でき

　る帯域通過フィルタとして動作していることがわ

　かる．
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光ファイバカップラの偏光特性
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Abstract
　　　The　polarisation　properties　of　fused　tapered　丘bre　couplers　have　been

investigated　eXperimentally．　It　becomes　evident　fめm　the　experimental　results

that　the　c・upling・・e缶・ient・difference・between・x－andツーP・1a・ised　lights　chang。s

貸om　positive　to　negative　with　decreasing　the　coupler’s　degree　of　fUsion　and　the

polarisation　e脆ct　is　relatively　Iarge　fbr　weakly　fUsed．couplers．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Polarising

beamsplitters　with　the　high　and　the　low　degrees　of　fusion　are　fabricated，　and　the

spectral．characteristics　are　co卑pared　with　each　other．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1．INTRODUCTION

　　　Single－mode　fibre　couplers　are　key　components　in　many　sensor　and

・・㎜uni・ati・n　apPli・ati・ns・in・luding・pti・al　p・wer　splitting，・pti・al丘ltering，

0ptical　reflecting，　wavelength　・multiplexingldemultiplexing，　and　optical

polarisation　selective　split廿ng．　There　is　a　great　interest　in　the　polarisation

properties　of　fused　Single－mode　tapered　fibre　couplers．　The　polarisation　behaviour

6ffUsed丘bre　c・uplers　has　been　rep・rt・d　expe・im・ntally［1】｛4］and・th。。reti，ally

［5H9】．　In　the　measurementS　and　theoretica1　results，　output　power　exhibits　a　rapid

sinusoidal　variation　and　displays　a　slow　modulation．　The　reason　fbr　the

modulation　is　that　the　orthogonal　polarised　modes　experience　di脆rent　coupling

strengths．　The　diffe．rence　of　coupling　strengths　betw畔en　x－and　y－polarised　lights

has　been　calculated　f（）r　the　elliptic　and　the　dumbbell　cross　sections［8］［9］．　They

indicate　that　the　difference　changes　fめm　positive　to　negative．　However　the

difference　has　riot　been　examined丘）r　actual　fused　taper　couplers　yet．

　　　In　this　paper　the　polarisation　properties　of　fUsed　tapered　fibre　couplers　are　’

invespigated　experimentally　by・hanging　cr・ss　sec廿・hal　shapes　at　the・・upler

waist．　The　coupling　coef五cient　di脆rence　between　x－and　y－polarised　Iights　is

studied　for　many　test　fused丘bre　couplers　with　various　cross　sectional　shapes．　On

the　basis　of　these　exp俘rimental　data，　polarising　beamsplitters　are　fabricated　and

compared　with　each　・other　iX）demonstrate　the．characteristics　di脆rence　caused　by

coupler　cross　sections．
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　　　　　　　　II．　DEPENDENCE　OF　POLARISATION　PROPERTIES

　　　　　　　　　　　　　　ON　COUPLER　CROSS　SECTIONAL　SHAPE

　　　In　order　to　investigate　the　polarisation　properties　of　fUsed　single－mode　fibre

ρouple陀s，　couplers　are　fabricated　and　adjusted　the　coupler’s　degree　of　fUsion　by

change　of且ame　position　and　temperature．　While　the　flame　is　scanning　back　and

f（）rth，　fUsed丘bres　are　tapered　slowly　by　pulling　the　fibres．　The・width　of　the

heating　zone　is　controlled　by　movihg　the　flame．　The　scan　lellgth　is　5　mm．　Butane

and　oxygen　gas　fiows　a　re　less　than　3　ml！血in　and　4－10　m1！血in，　respectively．　The

pul1　speed　is　15　pSn／s．．　During　coupler　formation，　the　optica1　output　power　from　the

・・up1・d　p・rt　is　m・nit・red　in　rea1　time・We・use・a・laser・di・de・perating　at　1．3　pm

wavelength　to　launch　the　light　into　the　input　fibre．　The　fibre　employed　in　the

couplers（SS10A，　Mtsubishi　Cable　industries，　Ltd．）is　conventional　one　with　mode

丘eld　diameter　bf9・5　pm　at　1．3　pm　wave1・ngth　and五bre　diam・ter　6f125　pm．　The

spectral　characteristics　of　manufactured　couplers　are　measured　using　’ a　tungsten

halogen　lamp　fbr　monochrometor　illumination　and　a　germanium　photodiode　to

detect　the　chopped　optical　power．　After　being　characterized，　couplers　are　cleaved

at　the　taper　waist　and　the　cross　sectional　shape　is　observed．
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Fig．1　Spectral　power　transfer　difference　between　x－andッーpolarised　lights．　The

height　and　width　at　the　coupler　waist　are｛∬and　l．　P2　is　the　power　transfered

fr・m　th・input丘b・e　t・the　c・up1・d丘bre，・nd　th・・hang・・f・P2・with・wav・1・ngthλ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　is　indicated　schematically．

　　　Fig・1・聯s　the　spe噸l　p・we・t・a・nsfe・di脆ren・e　b・tween・x－andツーP・la・ised

lights・The　c・upled　p・wer　P2　sch・mati・ally　indi・at・d　va・ies　with　wav・length・h．

Both　polarised　lights　have　the　similar　pattern　of　the　spectr’ al　power　transfer．　The
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wavelength　difference　between　their　patterns　is　indicated　by△t．　hl　case　of△t＞0，

the　coupling　coef且cient　fbr　the　x－polarised　mode　is　larger　than　fbr　theこy－polarised

mode．　The　aspect　ratio　11d　is　de丘ned　by　the　width　l　and　the　height　d　of　the　cross

section　at　the　coupler　waist．　The　cross　sections　with　the　aspect　ratios　of　1．0，1ess

than　about　1．5，　and　more　than　about　1．5　take　the　shapes　of　a　circle，　an　ellipse，　and

adumbbell，　respectively．　Elollgation　and　fUsion　of丘bres　are　stopped　at　10　power

transfer　cy・les加getthe・bservable　P・la・isa廿・繭脆rence△t　at　the　same　strength

of　C乙eff．　The　factor　C　is　the　coupling　coefEcient，　and　Lε1戸s　the　effective　coupler

length．　The　polarisation　dif艶renc¢△t　has　the　folloWing　proportiona1　relation．　．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　△t－＝K（C。－C。）L。rf　　　（1）

where　K　is　a　proportional　constant　depending　on　the　cross　sectiollal　shape，　and　Cx

and　qy　are七he　coupling　coe丘icients　fbr　the　x－and　theッーpolarised　fundamental

modes，　respectively．　Well　fused　couplers　whose　aspect　ratio　is　less　than　about　1．4

have　the　positive△ちand　Cx　is　greater　than（）y．　However△t　is　negative　for　weakly

fUsed　couplers　with　smaller　aspect　ratio　than　about　1．4，　and　Cx　is　less　than　Cy．

Fig・1　P・・ves・an・interesting・f・ature・that・th・・c・upling・・e缶・i・nt　di脆rence（）x一ら

changes　from　positive　to　negative　wh6n　the　aspect　ratio　is　al）out　1．4．　The　fUsed

coupler　with　the　aspect　ratio　of　about　1．4　is　isotropic，　and　its　cross　section『is

elliptical　at　this　point．　This　experimental　result　differs　from　the　theoretical

calculations［sJ［91・The　computations　suggest　that　couplers　with　an　elliptical　and　a

dumbbell　cross　sections　are　isotropic　when　the　aspect　ratios　are　about　i．93［8］and

1．8［9］，respectively．　This　discrepancy　between　theoretical　and　experimental

resuks　may　be　caused　by　the’change　of　cross　section　along　fabricated　couplers　and

di脆rent　sizes　of　cross　section　between　both　results．

　　　Fig．2　shows　the　period　of　spectral　power　transfer　against　the　aspect　ratio．　The

coupled　power　p2　changes　sinusoidally　with　wavelengthλ．　The　period　T　is　very

nearly　same　for　x。　andッーpolarised　lights，　and　decreases　with　aspect　ratio　except　for

afew　points．　The　exceptions　probably　arise　from　ununifbmlity　of　fUsion　alld

cleaving　couplers　at　some　distance丘om　the　coupler　waist．　Since　the　power

transfer　cycles　are　10　f（）r　all　fabricated　couplers，　the　strength　of　C乙eff　is　same　at　1．3

ym　wavelength．　The　change　of（兀eff　against　wavelength　for　well　fused　couplers　is

smaller　thall　that　fbr　weakly　fUsed　ones．

　　　Fig．3　shows　the　ratio　of　polarisation　difference△t　to　spectral　power　transfer

period　T．　Since△t　is　1ソ2　at（Cx－Cy）Lelア＝n12，　the　proportionaI　constant　in（1）is

K＝1ソ2n　and　we　can　get　a　equation　as　followsi
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Fig．2　Period　df　spectral　power　transfer　against　aspect　ratio．　The　coupled　power

　　　　　P2　with　wavelength　A　and　the　period　T　are　shown　schematically．
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Fused　couplers　become　polarising　beamsplitters　when　the　polarisation　di脆rellce

ratio△t／T　is±0．5．　In　order　to．　make　a　polarising　beamsplitter　with　fewer　pow6r
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transfer　cycles，　the　aspect　ratio　should　be　large，　i．e．　the　degree　／of　fusion　should　be

weak．
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Fig．4　Elongation　length　L　for　fused　couplers　with　10　power　transfer　cycles　at

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1．3　pm　wavelength．

　　　Fig．4　shows　the　elongation　length　L　fbr　couplers　with　10　power　transfer　cycles

at　1．．3　ym　wavelength．　The　strength　of（兀¢〃is　same　at　1．3　ym　for　all　test　couplers．

The　elonga廿on　Iength　L　is　thought　to　be　proportional　to　the　effective　coupler

length　Leff．　The　length　L　becomes　shorter　for　well　fused　couplers　with　less　aspect

ratio　because　coupling¢oe缶cient　C丘）r　well　fUsed　couplers　is　Iarger　than　that　fbr

weakly血sed　c・uplers．　　　　　　　　9　”
　　　Fig．5　shows　the　tapered丘bre　diameter　d　at　the　taper　waist　for　couplers　with　10

power　transfer　cycleS．　Since　couplers　with　Iarge　aspect　ratio　are　weakly　fUsed　and

the　coupling　is　weak，　the　couplers　are　extended　long　tO　get　the　same　power　transfer

cycles，　and　the　constituent　fibres．　come　to　be　thin．　The　fibre　diameter　f（）r　the

coupler　With　the　aspect　ratio　of　about　1．48　is　relatively　thick　because　the　coupIer　is

cut　aWay　from　the　coup耳er，s　waist．　The　aspect　ratio，　therefore，　is　presumably

smaller　than　1。48．

　　　Fig．6　shows　the　polarisation　di脆rence　ratio△t！T　per　the　elongation　length　L．

Since　the　elongation　length　is　probably　proportional　to　effective　coupler　lepgth

Leff，　it　can　be　concluded　from（2）that　the　polarisation　di脆rence　ratio　per

elongation　length△tiT／L　is　in　proportion　to　the　coupling　coefflcient　difference

between　x－and　y－polarised　lights　as　fblIows．
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Fig．5　Fibre　diameter　d　at　the　coupler　waist　for　couplers　with　10　power

　　　　　　　　　　　transfer　cycles　at　1．311m　wavelength．
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△t
ii；　Ct（c。口（？ （3）

The　difference　of　coupling　coefficients　between　the　x－and　theッーpolarised　modes　is

comparatively　large　at　aspect　ratio　of　about　1．O　and　more　than　1．7．　The　sigh　of　the

diflもrence　at　both　aspect　ratios　is　opposite　to　each　other．　The　tendency　of　the
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co．upling　coefEcient　di脆rence　is　similar　to　the　theoretical　analysis　f（）r　fused

couplers　modelled　by　a　dumbbell　cro串s　section［9］．　However　the　experiment

prρsented　here　differs　quantitatively　from　the　analysis，　and　the　polarisation

differen・e　rati・per　length△tiTIL・sh・wn・in・Fig．6，　i．e．　Cx－（を，　is　very　la・ge　ab・ve

the　aspect　ratio　of　1．7　contrary　tO　the　theoretical　computations．

　　　　　　　　　　　　　　　　III．　POLARISING　BEAMSPHTTERS

　　　On　the　basis　of　experimental　results　shown　in　the　previous　section，　polarising

beamsplitters　are　manufactured．　We　can　fabricate　polarising　beamsplitte’rs　with

few　power　transfer　cycles　by　a（ljusting　the　degree　of　fusion　so　that　the　aspect　ratio

is　about　1．O　and　more　than　1．7．because　the　polarisation　difference　ratio△t1T　shown

in　Fig．3　is　relatively　large　at　the　aspect　ratio　of　about　1．O　and　more　than　1．7．　We

stop　elongation’　and　fusion　of　couplers　when且uctuation　of　output　power　monitOred

at　coupling　port　becomes　smallest．　The　scan　length　of　the　flame　is　10　mm　to

achieve　the　thick　couPler，s　waist．
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Fig．7　Splitting　ratios　of　a　polari等ing　beamsplitter　with　the　aspect　ratio　of　1．1

　　　　　　　　　　　　forx－，こy－polarised　and　unpolarised　lights．

　　　Fig．7　shows　splitting　ratios　of　a　polarising　beamsplitter　with　the　aspect　ratio　of

1．1丘）rx－，ンーpolarised，　and　unpolarised　lights．　The　cross　sectional　shape　is　a1血ost

circular．　The　loss　is　Iess　than　O．6　dB　in　the　region　of　1．2　to　1．511m　wavelength．　The

power　transfer　cycle　is　28，　the　elongation．1ength　L　is　48．5　mm，　the　period　of

spectral　splitting　ratio　T　is　45　nm，　alld　the　splitting　ratios　are　17．6　dB　and－16．1

dB　at　1．33　pm　fbr　x－andンーpolarised　lights，　respectively．　Considering

monochromatic　light　withちhe　theoretical　spectral　width　of　about　2．5　nm　and　the
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observation　wavelength　interval　of　5　nm，　it　appears　that　polarisation　selective

splitting　of　the　beamsplitter　is　better　than　the　measured　values　of　17．6　dB　and

－
16．1dB．
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Fig．8　Splitting　ratios　of　a　polarising　beamsplitter　with　the　aspect　ratio　of　1．8

　　　　　　　　　　　　　f（）rx－，　Oy－polarised　and　unpolarised　lights．

　　　Fig．8　shows　splittillg　ratios　of　a　polarising　beamsplitter　whose　aspect　ratio　is

1．8．The　degree　of　fUsion　is　considerably　weak．　The　loss　is　less　than　O．3　dB　in　the

wavelength　region　of1．1　to　1．35　pm．　The　elongation　lengthLis　57．6　mm　and　the

splitting　ratios　at　1．295　pm　are－12．7　dB　and　11．7　dB　for　x－and　y－polarised　lights．

The　power　trans飴r　cycle　is　17　which　is　less　than　that　of　the　fbrmer　polarising

beεmsplitter　because馳e　absdlute　pc吼arising　difference　ratio　l△t／Tl　fヒ）r　the　aspect

ratio　of　1．8　is　greater　than　fbr　the　aspect　ratio　of　1．1　as　shown　in　Fig．3．　The　sp6ctral

period　T．　js『72　nln　and　longer　comparing　with　the　well　fUsed　polarising

beamsplitter　shown　in　Fig．7．　Wavelengths　where　couplers　serve　as　polarising

beamsplitters　are　discrete，　and　their　spaces　fbr　weakly　fUsed　polarising

beamspli七ters　are　greater　than　fbr　well　fUsed　ones．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　IV．　CONCLUSIONS

　　　The　polarisation　properties　of　fused　tapered　fibre　couplers‘are　examined

experimentally．　The　wavelength　difference　of　spectra1　splitting　ratio　betweeh　x．

and　y－polarised　lights　depends　dramatically　on　the　cross　sectional　shape　of　fUsed

couplers．　The　shape　changes　from　a　du血bbell　to　an　ellipse　and　a　circle　with

increasing　the　degree　of　fUsion．　The　di脆rence　of　coupling　coeffircients　between　．x－

and　y－polarised　lights　is　relatively　large丘）r　the　aspect　ratio　of　abouむ1．O　and　more

than　1．7．　The　coupling　coefficient　of　the　x－polarised　mode　is　greater　alld　smaller
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than　that　of　the　y－polarised　mode　fbr　the　aspect　ratio　of　less　and　more　than　about

1．4，respectively．　The　couplers　with　the　aspect　ratio　of　about　1．4　is　isotropic　and

insensitive　to　polarisation　state．

　　　Oh　the　basis　of　the　experimental　results，　two　polarising　beamsplitters　with　the

aspect　ratio　of　1．1　and　1．8　are　produced，　and　their　chromatic　characteristics　are

measured．　It　turned　evident　that　the　aspect　ratio　should　be　more　than　1．7　to

manufacture　polarising　beamSplitters　with　few　power　transfer　cycles，　i．e．　long

spectral　period．　Splitting　ratios　of　polarisillg　beamsplitters　with　the　aspect　ratio　of

1．1and　1．8　are　17．6　dB　and－12．7　dB」f（）r　x－polarised　light　and－16．1　dB　and　11．7

dB　for，Or－polarised　light，　respectively．　Their　losses　are　less　than　O．6　dB　and　O．3　dB．
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〈

1．まえがき

　地表面近くに置かれたアンテナから地中にパルス波を発射し，

埋設物による反射信号から地中の状態，埋設物の位置とその材

質，形状等を調べる地中探査パルスレーダが最近盛んに研究さ

れている‘1）”‘5⊃．　このレーダシステムは，電磁波を放射し，

その反射波から物標に関する情報を収集する電磁波センサーと

してのアンテナ系と，得られた情報から物体の像を再生する信．

号処理系よりなっている（8⊃．信号処理系に関する研究ではパ

ルスエコー法や合成開口法について研究されている．しかし，

地申探査パルスレーダはまだ実用的な段階には達しておらず，

探査距離の増大，分解能の向上が望まれている．探知距離の増

大，分解能の向上には，標的からの散乱も含めたアンテナ・導

体系における電磁波の過渡特性を明らかにすることが重要であ

る（5）．比較的簡単な構造の結合した2本のダイポールアンテナ

間のパルス応答（6，や，無限長円柱導体の近傍に置かれたダイポ

ー ルアンテナの過渡電磁界⊂5，については，既に検討されている．

　本報告では，より実用的なパルスレーダシステムにおけるア

ンテナ系の過渡特性を明らかにすることを目的として，空気中

に置かれた抵抗装荷クロスダイポールアンテナと有限長導体に

よる散乱電磁界の過渡特性について検討している．

，－ 1一
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1．理論
　ダイポールアンテナに単一のパルス波を加えた場合，素子上

を流れる電流は，給電部と両端部の間で反射を繰り返し，アン

テナから放射される電界はパルス列となる．放射波に対する標

的からの反射波の時間経過から距離を測定するパルスレーダで

は，このような素子上での多重反射（リンギング）は，雑音と

なるため好ましくない．しかし，ダイポールの両アームの中央

に適当な値の抵抗値を装荷することにより，この多重反射を抑

えることができる｛7⊃”（9｝．そこで，本報告でも図1に示すよう

に送受信ダイポール上に抵抗Ztl，Z’tを装荷する．さらにこ

れら2本のダイポールを直角に配置⊂9⊃することによって送受

信波の直接の結合を無くし，リンギング特性の改善をはかって

いる．

　図1における送受信ダイポールおよび標的導体の半径α、，

ar，α。は，それぞれの長さL¢，　Lr，　L。に比べて十分小さい

ものとし電流はそれぞれの軸方向にのみ流れているものとする．

2ar 2a・ヒ

h

⊥
†2as

図1アンテナの配置

，－ 2一



　これら3つの導体上の電流分布を，まとめて区分的正弦波モ

ー ド関数Jn（ω，r）の重ね合わせによって次のように表す。

J（ω，r）＝Σ1nJn（ω，r）
　　　　　　n＝1

（1）

ここで，ωは角周波数，Inは展開モードの未知係数，　Nはモー

ドの総数である．モーメント法によると，展開係数lnは次の代

数方程式の解として与えられる（1°⊃．

ΣZ冊π1π＝y掴　（m＝1，2，…　，1V）
π冒1

（2）

ただし，

v・　＝

｛1’（c°） （送信アンテナ給電部）

（上記以外）

（3）

Zmn＝
∫∫s∫∫s．’m（c・・　r）・Xi’（r・rS）

・ Jn（ω，r）dsds，　十Lmn （4）

である．なおLm．は，送受信ダイポールめ給電線インピーダン

スZt。，　Z「。および装架抵抗値Ztt，　Z「tによって次のように

　　　　　　　　　　　　　　　　　　表される．　また，以下の記述において　はフーリエ変換され

た量を示すことにする．
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Lmn　＝

Z㌔

Ztt

Z’o

z”t

O

（送信アンテナ端子部）

（　　　〃　　抵抗装荷部）

（受信アンテナ端子部）

（　　　〃　　抵抗装荷部）

（上記以外のモード）

また，式（4）中のK（r，rt）

でのダイアディックグリーン関数である．

K（r，ゼ）

　　　＝（た2∬一▽▽’）

（5）

は次式で与えられる自由空間

1

ゴ4πε。ω

　　コセロァロゼロ
　ヨ゜ レーr・1（6）

ただし，1は単位ダイアディックである．電流の未知展開係数

Inは，式（2）を解くことによって次のように与えられる．

1π＝ΣYπ冊y冊
　　皿詔1

（7）

ただし，Y。。は［Zm．］の逆行列の要素である．

　式（7）を用いると，パルス電源7t（ω）によって励振され

た送信アンテナの端子電流の周波数領域での特性は

りr，（ω）＝Y耐，朔ε’i），「虚（ω） （8）

で与えられる．同様にまた受信アンテナの端子電圧については，

つ（，（ω）＝ZroY嗣r，拠8γ8（ω） （9）

で与えられる．ここで式（8），（9）中での添え字mt，mr
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は，送受信ダイポ，一ルの中央のモードに対応する番号である．

　次に過渡特性，すなわち時間領域での特性を求めるために，

フーリエ変換対を次のように定義する．

7・（ω）＝S－：v・　（t）e－…　d　t　　（1・）

Vs（t）＝
訂：ti＞e・（ω）e…tdc・　（・・）

これより，送信アンテナの端子電流および受信アンテナの端子

電圧の過渡特性が次式によって求まる．

・・（t）＝2ai－」二Y・・…7・（ω）　e…dc・　（・2）

Vr（の＝
訂：Z・・　Y…　m・’i7　t（ω）θ…dω（・3）

　図1の導体系における近傍界は，式（6）のダイアディック

グリーン関数をもちいて次のように表される．

　宕（ω）

＝

　”、　SI，，　rt（r・　r・）・J・（c・・　r・・’）ds・（・4）

さらに，近傍界の過渡特性は，上式をフーリエ変換することに

より
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E（の＝2紅：密（ω）ε…dω

によって求めることができる．

（15）
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皿．数値計算結果

　以下の計算において，送信アンテナに印加するパルスは図2

（a）に示すように幅t。＝2（nsec）で半周期の正弦波
関数

｛＿∴君。） （t＜O，to＜t）

（0≦ガ≦to）

（16）

とする．式（10）より上式のフーリエ変換を求めると図2
（b）となる．したがって入力パルスの周波数スペクトルは，

直流成分から1GHz付近まで広がっていることが分かる．，

1．0

目
ゆ
聾o・5

蚕

0
－5 　O

t［nsec］

5

（a）パルス波形

　1．0
罵

置o
冥

一1．0

0 　0．5

FREQ［GHz］

1．0

（b）周波数スペ外ル

図2入力パルス電圧
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　まず，受信アンテナと標的導体を取り除き，長さL、＝O．6

m，半径at＝＝　O．001mで抵抗を装荷しない送信アンテナ
に，上記のパルス波を加えた場合，給電端子を流れる電流の過

渡特性を図3に破線で示す．横軸は光速cと時間tをかけた
値Ctどしている．これより，給電部と両端部の間で生じる多

重反射によって，電流はct＝0．6m間隔のパルス列となる
ことがわかる．いま第1パルス（印加パルス）の面積S・に対

する第2パルス以下の反射波の面積の漁をSとして，これらの

面積比（リンギング係数）

F＝S／S。 （17）

を求めると，これはリンギングの程度を表すことになる．送信

アンテナについて，装荷抵抗Zttに対するこの面積比を示した

のが図4である．この値は，Ztt＝615Ωにおいて最小値を
とることがわかる．この値の抵抗を装荷した場合の端子電流の

過渡特性を図3に実線で示す．これより，抵抗値を適当に選ぶ

とリンギング特性は，著しく改善できることがわかる．なお，

送受信アンテナにおける相反定理より，受信アンテナについて

も同じ抵抗値でリンギングの最小化が可能であると考えられる．

0．003

宮

H
0

一〇．003

一3 0　　　　3　　　　6
　　ct［m］

9

12

述
㍗

tW　6

0　　　　　500　　　　1000

　　Z墓［Ω］

図3電流分布の過渡特性

pt　8一

図4装荷抵抗に対する

　　リンギング係数の変化



　図1において送受信アンテナを同一寸法（L・＝Lr＝＝0．6

m，α¢＝ar＝0．001m），同一抵抗値（Ztt＝＝Z”1＝
615Ω）として，アンテナからh＝0．5mの位置に標的物

体（L。＝3m，α。＝0．005m）おいた場合の過渡特性を
図5（a）に示す．この図より，受信電圧Vrの過渡特性は，
標的導体からの直接の反射波①の他に，導体の端部からの反射

波②③が生じていることがわかる．パルスレーダにおいては①

は標的までの距離を，②③は標的の長さに関係する情報を含ん

でいる．標的導体の長さL。が長くなれば，①に対する②③の

位置は遠ざかる．ここでは，標的導体としてガス管，水道管等

十分長いものを想定し，距離測定のみを取り扱うことにすれば，

端部からの反射が少ない抵抗装荷ダイポールを用いても差し支

えないと考えられる．この場合の結果を，図5（b）に示す．

図5（a）（b）の比較より，過渡特性の立ち上がり点の特徴

は全く変わらないことがわかる．そこで，以下の計算において

はこのモデルを用いることにする．

3

0

E－3
8

一6

一9

－
0●5　　　　　　　　0　　　　　　　　　0●5

　　　　Amplitude

　（a）1、8＝3．Om，　Z㍉＝0Ω

3

0

宮一3
ぢ

一6

一9

－
0・5　　　　　　　　0　　　　　　　　　0●5

　　　　Amplitllde

（b）L。＝0．6m，Z81＝615Ω

図5標的導体のモデル化
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　地中探査レーダにおいては，標的の上部を一定閥隔でパルス

波を放射しながらアンテナを移動させた場合，反射波の立ち上

がり点は双曲線を描き，その頂点が標的の位置を与えることが

実験的に知られている‘11）．そこで，このような距離測定法を

想定して3つの位置（a）h・＝0．5m，（b）h＝＝1m，（c）

h＝1．5mについて受信電圧の過渡応答を計算し，　その結果

を図6に示す．ここで，標的導体はクロスダイポールに対して

45°の角度をもつものとする．各場合とも計算より得られた

放物線の頂点は上記の位置に一致しており，本計算結果の有効

性を確認することが出来る．

　　　　　　　　0
。1

　せ
宮，3

ぢ

　。4

95

，6

’

’　　、

電 、

、

せ　　　せ　　　　　　　　ユ　　　　

　　position　［1！t］

（a）h＝0．5m

0

一1

　ぞ
宮一，

ぢ

　一4

一5

一6

69　　　　、

’
、

セ　　　　ロエ　　　　　　　　　　　　　　　き

　　position　［m］

（b）h＝1．Om

0

一1

　む
宮．3

8
　。‘

。5

一6

せ　　　　コユ　　　　ロ　　　　　　　　　ヨ

　　position　［m］

　　（c）h＝1．5m

図6距離測定
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　最後に，アンテナ・標的導体系における電界分布について検

討する．図7は（a）送信用アンテナおよび（b）受信用アン

テナを含む2つの面で，周波数250MHzにおける電界の等
強度の点を示したものである．なお信号レベルは送信アンテナ

から0．01m離れた点での電界値を基準にdB単位で表示し
ている．同図（a）より，電界は抵抗装荷ダイポールの給電部

と両端部付近から強く放射され，ダイポールから離れるにした

がって一つの波面を形成して伝わってゆく様子がわかる．また

同図（b）より，標的から再放射（散乱）された電界が受信ダ

イポールに達している様子がわかる．

■

●

0．5

　　0

冨　

　一〇．5

冒
冒

一1．0

　－0；5

0．5

0

一
〇．5

一1．0

　－0．5

　O
X［m］

（a）送信アンテナ

　　　　を含む面

0．5

　O
Y［m］

図7近傍界分布
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0．5

（b）受信アンテナ
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W．むすび
　パルスレーダ用アンテナの基礎的検討を目的として，自由空

間中に置かれた抵抗装荷形クロスダイポールアンテナと標的導

体間での過渡応答を，モーメント法とフーリエ変換を用いて厳

密に解析した．

　まず数値計算により，ダイポールアンテナの両アーム上に抵

抗を装荷してその値を適当に選べば，リンギング特性を大幅に

改善できることを示した．また，十分長い標的導体は，抵抗装

荷ダイポールでモデル化できることを示した．この結果に基づ

き，抵抗装荷クロスダイポールを用いたパルスレーダにおける

距離測定，および送受信ダイポールと標的導体系における近傍

界分布について検討した．

　実用的な地中探査レーダを想定した半無限損失性誘電体基板

上のアンテナの過渡応答の解析や，近接標的に対する分解能の

改善，測定距離の拡大のためにアンテナのアレイ化に対する検

討等が今後の課題である．
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1　はじめに

近年、微細加工の技術が進展し、サブミクロンあるいはナノメータ領域において人工的な構造を作成する

ことが可能になってきている。これに伴ないメゾスコピック系の現象を利用したデバイス等が種々提案さ

れ、実用化を目指して研究が進められている。このような微細領域においては、電子線、X線などの短波

長線源がプローブとして有用だと思われてきた。しかし、エバネセント波を用いた走査型光顕微鏡を用い

れば可視光によっても波長以下の分解能で測定が可能になる。従って、従来型のプローブでは得られない

情報を可視化できることになる。また、可視光が他の線源に比べて試料に与える影響カシ』・さいことを活か

して、外界の影響を受け易くかつ微細な構造、機能を持つ生体系を活動状態で観測、操作することが期待
できる。

2　原理

エバネセント波を用いた走査型光顕微鏡は走査型トンネル顕微鏡（STM）【11の光学版である。　STMは試

料表面とプローブに流れるトンネル電流を用いて試料表面の形状を測定するのに対し、走査型光顕微鏡は

試料表面で光を全反射させて発生させたエバネセント波の強度を測定することで試料表面の形状を計測

する【21。STMの場合のトンネル電流、走査型光顕微鏡のエバネセント波もその強度は試料表面からプ

ローブまでの距離に対して指数関数的に減少する。従って、どちらの場合も測定した電流、エバネセント

波の強度を一定に保つようにプローブを上下させなが試料表面を走査させることで、試料の表面形状が測

定できる。この原理図を図1に示す。光学顕微鏡の分解能は回折限界により制限されて光の波長程度にな

　　　　　ねおぬ
　　　　　　↑

・ 、／；1＼、’　、
、　　　　　　　　’　　　、

試料表

s　　　　　　　楼・…：・・”）s熱

　　半導体レーザ光

図1：走査型光顕微鏡の原理図

る。しかし、走査型光顕微鏡では光を用いているにも拘わらずその波長以下の分解能で試料を観測するこ

とが可能である。すなわち、走査型光顕微鏡ではエバネセント波を光ブローブで検出するため水平方向の

分解能はプローブの先端を光の波長以下に加工することで、回折限界を越えて光の波長以下の分解能を得

ることが可能となる。また、垂直方向の分解能はエバネセント波の垂直波数で決定される。

八

3　装置

　図2に走査型光顕微鏡システムのブロック図を示す。エバネセント波の発生ための光源としては出力
が大きく、出力偏光面や出力の時閥的変動が少なく、小型のものが望ましい。本システムでは、光源とし
て波長780・nmの半導体レーザー光を用いた。試料ばプリズム表面に置き、半導体レーザー光をプリズム

に全反射角で入力し、プリズム表面で試料の形状に応じたエバネセント波を発生させて、試料形状を走査

する。

　本システムではロックインアンプによる同期検波を用いてエバネセント波の測定感度の向上を図って

いる。そのため、半導体レーザーは500Hz（変更可能）のパルス電流で駆動した。さらに、出力パルス光

1
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図2：走査型光顕微鏡システムのブロック図
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図3：シングルモード用光ファイバー

をモニターして駆動系にフィードバックし、出力パルス光の振幅がデューティ比に無関係に一定になるよ

うにコントロールしている。
　一方、エバネセント波を検出する光プローブは図3に示すシングルモード光ファイバーを50％のフッ
化水素水（HF）を用いたケミカルエッチングに依って先端を尖らせて製作した。製作した光プローブの電
子顕微鏡写真を図4に示す。図に示すようにブローブ先端は波長レベル（0．8μm）以下となっており、比較

的容易に行なえるケミカルエッチングによっても波長レベル以下の分解能が得られる光プローブが製作で

きる。さらに、高精度な作製法により水平分解能の高い光プローブを製作することは可能である。
　光プローブで検出したエバネセント波は太陽電池を用いて電気信号に変換し、半導体レーザー光を変

調した信号を用いてロックインアンブで同期検波を行なう。得られたエバネセント波の強度は、GPIBバ

スを介して計算機に取り込む。
’ 　試料の走査に関しては、従来のSTMなどと同様な方法を用いた。ただし、本システムでは上下（z）方

向及びy方向の走査に関しては光プローブをPZTで駆動し、　x’方向に関してはプリズムをPZTで駆動し

た。以上の3軸のPZTによる走査はD／A変換器を用いて計算機により制御した。

4　実験

　現在はまだ、走査型光顕微鏡の製作のための予備実験を行なっている段階なので、その結果を報告す

る［3，41。

4．1　エバネセント波の検出

プリズム上に試料を置かず、図5に示した角度でレーザー光を入射した場合に観測出来たエバネセント波

の強度とz軸PZTの印加電圧の関係を図6に示す。この場合のロックインアンプによる同期検波の測定
時定数は300msecである。　z軸方向の走査は、　z軸のPZTに0．1V／secの変化率でOVから35　Vまで電圧

を増加させ、その直後逆にOVまで同じ割合で電圧を減少させて測定を行なった。　z軸方向の駆動を行な

7，、
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　　　　図8：IJ軸、　z軸PZTの印加電圧とエバネセント波の強度の関係（印加電圧増加過程）

うPZTは、印加電圧100　Vで約5μm変位する。また、図中の実線は光プローブをプリズム表面に近付け

る過程（PZTの印加電圧増加過程）の結果でり、破線は逆にプリズム表面から光プローブを遠ざける過程

（PZTの印加電圧減少過程）の測定結果である。両過程でエバネセント波の強度が急激に増加する電圧が
異るのは、PZTにヒステリシスが存在するためである。さらに、両曲線とも太陽電池の測定電圧が1．3　V

に達する辺りから曲線の傾きが衰え始める。これは、この近傍で光プローブの先端がプリズム表面に接触

しためと思われる。従って、エバネセント波のz方向の観測範囲はPZTの印加電圧にして約8V、光プ
ローブの変位量にして約40011mである。この距離は使用したレーザー光の波長780　nmの半分程度であ
り、走査型光顕微鏡の垂直分解能がト分、光の波長以下となることを示している。次に同じ結果を片対数

グラフにプロットしたものを図7に示す。この図では、先に述べた曲線の傾きの変化がより明確である。

　エバネセント波の強度は試料表面からの距離に対して指数関数的に減衰し、その減衰定数αはz軸方
向の波数K・、に比例する【3，4］：

　　　　　　　　　　　　　　　・－21k・1　＝　2ni聖・in2　ei－・i・12・e．　　　　　（・）

ただし、nlはガラスの屈折率、λはレーザーの波長、θ1は入射角、θ。は臨界角を表す。図7の実験条件：

nl＝1．5，λ＝78011m，θ1＝53°，θ，＝41．8°を上式に適用すれば、　a＝1．05×107m－1となる。一方、図

7のデータに最小自乗法を適用して求めた曲線の傾きは、PZTへの印加電圧増加、減少過程を平均して
αニ0．9×107m－1となる。但し、　PZTの印加電圧を1V　＝　50　mnで換算した。これら理論計算値と測定

値の差は10％程度であり、両者は良く一致してると考えられる。従って、光ブローブで検出している光

がエバネセント波であることが確かめられた。

4．2　水平走査（yt軸方向）

エバネセント波の検出と同様の実験系で、光プローブをIJ軸方向に走査しながら、垂直方向にもプローブ

の走査を行なってエバネセント波の強度を測定した結果を図8，9に示す。図8は印加電圧増加過程、図9は

印加電圧減少過程の結果である。この2つの図では、？J軸PZTへの印加電圧に比例してグラフのx軸を
移動させて表示した。

　測定は・同期検波の測定時定数300・msec、・Yl軸PZTへの印加電庄をOV、　z軸PZTは1V／secの変化

率でOVから70Vまで電圧を増加させ、その後OVまで同じ割合で電圧を減少させて行なった。同様の測
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定を手動で？J軸PZTへの印加電圧を手動でO～70　Vまで10　V刻みで増加させながら各々の位置で行なっ

た。但し、’y軸PZTは100　Vで約10・niil移動する。

　印加電圧増加、減少過程ともにIJ軸PZTへの印加電圧が増加するに従い、エバネセント波が検出し始
めるz軸PZTの印加電圧が増加している。これば光プローブが・Jt軸方向の移動に従い、プリズム表面か

ら離れていることを表している。すなわち、プローブの移動方向がプリズム表面に対して傾いていること

を表している。これを確認するために、エバネセント波が検出できるまで手動でz軸PZTに電圧を印加
し、IJ軸PZTの印加電圧を1V／secの変化率でOVから20　Vまで増加させ、その後OVまで同じ割合で電
圧を減少させて測定を行なった結果を図10に示す。z軸走査の場合と同様に、電圧の増加、減少に対して

検出されるエバネセント波の強度は変化し、かつPZTのヒステリシスを考慮すれば、‘Jt軸PTZの印加電

圧に対して検出されるエバネセント波の強度は再現性がある。すなわち、プローブの移動方向に対してプ

リズム表面が傾いているいることをこのグラフが示している。次に、曲線の傾きがほぼ一定の部分を用い
て、さきと同様にエバネセント波の減衰定数を計算すると（L＝4．2×10’）　ln－・1となる。これを傾きに直す

と2．7・であり、プリズム表面力㍉軸の正方向に対して一2．7°傾いていると考えられる。

4．3　水平走査（．lr軸方向）による定在波の測定

　次にプリズムから出てくる光を鏡を用いて同じ方向に戻し、プリズム表面に定在波を発生させ、図11
に示すようなIJ軸方向に一様でx軸方向に周期性のあるエバネセント波の観測を行なった。光プローブ
のz軸、IJ軸方向の位置は固定して、　x軸方向のみを走査して測定したエバネセント波の強度と二L’軸PZT

の印加電圧の関係を図12に示す。実験の条件は先の・Jt軸走査の場合と同様であるが、　P　ZTの変位速度は

1．2μm／sec、変位量は0～12μmまでの増加方向のみとした。但し・：1，軸の走査に関してはプリズム自

体をPZTにより移動させた。
　x軸の変位に対してエバネセント波の強度が増加しているのはlyt軸走査の場合と岡様にプリズム表面
が光ブローブに対して傾いているためと考えられる。また、この場合に発ξkするエバネセント波の岡期は

0．33μmであるが、グラフには顕著な周期性は見られない。従って、現在のシステムでは0．33μm程度の

周期構造は観測出来ないものと思われる。この原因は、図4に示した光プローブの先端がO．33μm程度の

周期構造を検出できる程度には十分細く加工で出来ていなかったためと考えられる。

6
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図11：定在波の観測
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5　まとめ

本研究では、走査型光顕微鏡の製作のための予備実験として先端が光の波長嫉下の光プローブの製作を行

ない、これを用いてエバネセント波が検出できることを示した。また、1’軸、・Jt軸方向の水平走査を行な

いプリズム表面の傾きが計れることを示した。しかし、定在波による0．33μ111程度の周期構造は検出でき

なかった。
　今後の課題としては、より高度な作製法を用いてより先端が鋭い光プローブを作製し、波長以下の構

造物が測定可能な走査型光顕微鏡を完成する。

参考文献

［11　H．Rohrer，　G．　Binnig，　Mod．　Phys．，59615（1987）．

【2】古賀正，北野正雄，高橋信行，小倉久直，“エバネセント波を川いた走査型光顕微鏡’，1990年秋物

　　理学会予稿集，2a－M－3，374

［3］古賀正，京都大学特別研究報告書，（1990）．

［4】渡部一雄，京都大学特別研究報告書，（1991）．
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F－P形光変調器を用いた

10．6μm帯周波数変換

　Frequency　Converslon　at　10．6μm

by　Fabry－Perot　Type　Light　Modulator

松島朋史 末田　正

大阪大学基礎工学部

Facukty　of　Engineering　Science，

　　　Osaka　University

　　1．まえがき

　　　炭酸ガスレーザーは高効率，高出力であるため，広範囲な応用が

　　考えられるが，用途によっては，レーザー光の周波数（波長）を精

　　度よく，広範囲にわたって可変できる周波数可変レーザーもしくは

　　周波数変換器がしばしば要求される．レーザー光の周波数を変える

　　（周波数変換）方法の一っとしては，レーザー光を変調して，側波

　　帯を発生させ，その成分の一っをファブリペローエタロン等によっ

　　て取り出すことが考えられる．この方法の利点としては，変調周波

　　数を変化させるだけで容易にレー－if・一光の周波数を微細に，精度よ

　　く可変できることが挙げられる．この場合，変調には，高い周波数
＿

　変調を可能にすることから電気光学効果を利用するのが妥当である．

　　一方問題点としては，広い周波数可変範囲と大きな周波数変換出力

一
1一



を得るには・広帯域で高効率な変調器が要求されることである．し

かし・電気光学効黒を用いる場合，同じ変調度を得るための変調電

蓬は波長に比1列するため，炭酸ガスレーザー光のような長波長帯に

おいて，大きな側，皮勢成牙を発生させ，その結果，十分な周波数変

換出力を得る二：は非常に大きな変調電圧が必要となる．この為，可

視光におけるt5法をそのまま利用するのは実際的ではなく，何らか

の工夫が必要となる，そこで，10．6μm帯における電気光学効

果を利用した周波数変換器として，低い変調電圧で高効率変調が可

能なF－P形光変調器を用いることを考える．しかし，一般にF－

P形変調藷で変調を行う場合，入力側及び出力側にもほぼ同等の側

波帯成分が出射される，従って，出力側のみの側波帯成分を周波数

変換出力として用いる場合は，通常2枚のミラーで構成されるF－

P形光変調器では生成される側波帯成分を有効に利用されていない

ことになる．そこで，F－P形変調器の入力側または出力側ミラー

に，入射光と側波帯成分の周波数に対して反射率の違いをもたせ，

変調器内で生成された側波帯成分の大部分を出力側に出射させるこ

とのより，側波帯成分の利用効率の向上が計られると考えられる1

’．ここでは，周波数によって反射率の違いをもたせるものに2

枚のミラーで構成された複合ミラーを想定している，この場合，合

計3枚のミラーでF－P形光変調鵠が構成されるため，この方式を

3ミラー一　F－P形光変調器と呼ぶことにする．

　本文は，まず，電気光学結晶としてCdTeを用いた通常の2枚の

ミラーで構成されたF－P形光変調器による炭酸ガスレーザ光の変

調実験および検討結果について述べる．次に，3ミラー－F－P形光

変調器の動作解析を行った結果について述べる．さらに，通常のF

－ P形変調器に用いられている位相変調素子の変わりにSSB変調

素子を用いた2ミラーおよび3ミラーF－P形光変調器の動作解析

を行った緒果について述べる．

ti
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2，F－P形光変調器

　2－1構成と原理

　図2－1－1に示すように，F－P光変調器はF－P干渉形内部

に光位相変調素子を挿入して構成される．

　参考文献（3）より，図2－1－1に示すミラーM，，M2の複素反

射係数及び透過係数をρ1ρ2，τ1τ2，光波の片道の損失δ，変調

周波数fとし，ミラー間隔をL，とすれば，光強度の透過係数Tは

Tmax
T＝

1＋FsinL’（θg＋△θsin2πft）
（2－1）

となる．ところで

　　　　T：T2exp（。2δ）

Tmx＝
｛1。exp（－r）｝2

（2－2）

Ti＝τ1τ、’

1ρ！ρ2exp（－2δ）1＝　exp（－r）

（2－3）

（2－4）

θu＝
2πレL

である．

C

1

一鞘 argρ1ρ2
2

　　4　exp（－r）
F昌

　｛1－exp←r）｝2

（2－5）

（2－6）

　　　　　　　　dT
また変調蔽M＝ M・f（フィネス）は

　　Tmax　F　sin2θa
M＝

　　（1十　Fsin2θ）2
（2－7）

一
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一一 一

L

図2－1－1　F－P形光変調器の構成

＾　．　一　　一　　　　　πSit－F

f（フィネス）＝
2

（2－8）

となる．

　式（2－1）はF－P形光変調器の電力透過係数Tと移相量θの関係

を示し，これを図示したのが図2－1－2である．図からもわかる

よに，光学バイアスeeをnπの近傍にすれば，位相変調素子に変調

電圧を印加するとその光学長が変化するが，多重反射を用いている

ので光学長のわずかな変化に対しても光透過強度が大きく変化し，

強度変調が得られる．この場合，変調感度は式（2－7）のようになる

が，これは光がこのF－P共振器を往復する間に変調信号の位相が

ずれないという仮定のもとであって，この位相のずれから変調器の

帯域がきまる．この帯域については文献（3）に詳しく述べられてい

るが，位相のずれが無いときの変調感度Mの値が1／2（。3dB）にな

る周波数を変調帯域△fcとすると

　　　　1　C
△fCvv＿一＿
　　　f　2L

（2－9）

となる．

一
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図2－1－2　F－P形光変調器の電力透過係数Tと移相量θ

　　　　　　　の関係

0 £
2し

c

2L

図2－1－3

　　　　　　　　些

　　　　　　　　2L　Modulat言on

　　　　　　　　　　　Frequency
F－P形光変調器の変調特性

10．6μm帯での電気光学結晶として，光の透過損失の少ないCdTe

結晶を用い，F－P形光変調器を構成し，結晶両端面のARコーテ

ィングによる反射損失，及び吸収損失を合わせて　1．6％とした場

合・変調感度M（M＝dT／dθ）は12となる．この値は通常の

強度変調器構成法に比べて12倍となり，F－P形変調器は高感度

な変調器といえる，一方，高感度なのに反して，変調帯域幅はF－

P干渉計内での光の通過時間の増加によって減少する．しかし，図

2－1－3に示すように光の多重反射を利用しているため，F－P

共振器の縦モード周波数間隔fの整数倍（＝nc／2L，n：整数，

L；F－P共振器長，c：光速）付近ρ周波数で高効率な変調を行

一
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うことができる・この変調器を利用して周波数変換を行う場合，周

波数変換出力は，図2－1－4に示すように，レーザーの出力光を

F－P形光変調器で変調し，側波帯を発生させ，その成分の一っを

F－Pエタロン等のフィルタで取り出すことにより得られる．

　　　　　　÷　　4L嚇．
E亙］一一一［亜コご一一一〃一・・h－・　・一）

図2－1－4

　　　FABRY　・一　PE　ROT　TYPE　　　　　　FABRY昌PEROT

　　　MODULATOR　　　　　　　　　　　　　　ETALON

F－P形光変調器を用いた周波数変換の構成

．1－＝．laSillfi

　炭酸ガスレーザ光をF－P形光変調器を用いて変調周波数460

MHz，及び1．47　GHzで変調を行い，被変調光のス採クトルを測定

した・まず変調周波数460MHz　で行った実験結果にっいて述べる．

図2－2－1は実験装置（400MHz帯）の構成を示す．

㎜8しε　VAVE　GUSDε　CO
　　　　　　　　2LASER

　　　　　　　｛

　　　　　　　　　　　　　ロ

〔：：｝。一。一！

闘●一南LA＄ε鳥

FA8RY・PEROT　Cd’『e　　　　S㎝”竃NG　FA8RY・PεROT

MOOUS．A了OR　　　　　　　　　婁1旧正RFEROH訂εR

RF’OSClLLATO禽　　・
　　　　　　　05C窟LLoscaPE

図2－2－・1　実験装置の構成
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F－P形変調器は曲率50㎝，反射率9瀦のZnSeミラーと反射率

9㍑のGe平面ミラー及びCdTe結晶を挿入した半同軸形共振器で

構成されている．図2－2－2は半同軸形共振器（400MHz帯）の

構造を示す，

図2－2－2　半同軸形共振器 図2－2－3　CdTe結晶

CdTe結晶は図2。2－3に示すように［110］［001］，

［110］方向に4x4x20　m，の大きさ，（110）面及び

（110）面に電極が蒸着されている，またレーザ光の入射面およ

び出力面となる（110），面には無反射コーティングが施されて

いる．位相変調を行う場合は［110］軸から45度傾いた偏波を

持っレーザ光を入射させる，ミラー－M，には光学バイアスを設定する

ため圧電素子が取り付けられている．ミラーM，とミラー恥の間隔

は，F－P共振器の縦モード周波数（CdTe結晶が挿入されている）

が460MHzになるように29．4　cmとされている．掃引形F－P干

渉計は反射率が95Y，及び98％のZnSe平面ミラー－M3，M・で構成さ

れている．ミラー間隔は13．5㎝（縦モード周波数1．1GHz）で分解

能は約20MHzである，また，　F－PF渉計の反射光がF－P形光

変調器に戻らないように，それぞれの間には偏光板（ZnSe板）と

λ／4板が挿入されている，掃引形F－P干渉計からの出力光を

ZnSeレンズで集光し，　AuGe検波器に入射する．検出器からの出

力をオシロスコープを用いて被変調光のスペクトルを観測する．

一
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図2－2－4 F－P形そ変調措の静特性

まず図2－2。4に示すよう二こぎ一P形」ヒ∫を調器の静特性を測定し

た・これよりフィネス；瀞」23であった．へ；こ変調電力に対する変

調度を測定した，ここで変渦斐を鳶囎ハ：・X乃測波帯成分の振幅と

変調電力が供給されていないとき劣へ打七の最大透過光強度の比と

定義した．

20

ユ5

ユo

5

図2－2－5　変調電‘フと変調斐の関係

一
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図2－2－5は被変調光のスペクトルから変調電力に対する変調度

を示したものである．実線はフィネス28，光学バイアスが最適値の

ときでの計算値である，この図2－・2－5より変調電力14Wにお

いて1ezの変調度が得られることが分かるが，通常の横形変調器

を構成して10Z程度の変調度を得ようとすると910　W程度の変調

電力が必要となり，結晶に印加される電圧も4500Vとなる．しか

しながら，変調器への入力光に対する側波帯出力の比，すなわち変

換効率を考えると上に述べたこととは少しことなる．F－P形光変

調器のフィネスより最大透過強度を求めるとTmaxは0，12となっ

た．従って定義した変調度1e％は変換効率（入力光強度と側波帯

成分の強度の比）では1．2％となる．この実験で用いた結晶で通常

の横形変調器を構成し，この変換効率を得ようとすると，100W程

度の変調電力が必要となる．また結晶に印加される変調電圧は15

00Vとなる，ミラーの反射係数，結晶の透過損失から得られるTm

axの計算値は0．45となり，これより変換効率は4．5Xとなる．

この変換効率を通常の変調器で得られる場合の変調電力は400W

となる，また変調電圧は3000Vとなる．これよりF－P形光変調

器を用いることにより，変調電力は実験では1／7，計算値では1／

65に減少される．

（al

㈲ ｛C♪

図2－2－6 光学バイアスeeを変化させた場合の被変調光

のスペクトル

。
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　図2－2－6（a）（b）（c）は光学バイアスeeを変化させた場合の

被変調光のスペクトルを示す．図2－－2－6（b）は上下側波帯成分

が同振幅になるように光学バイアスを調整した場合を示す．図2－

2－6（a），（c）は上及び下側波帯成分が大きくなるように光学バイ

アスを調整した場合を示す．これより，図2－2－6（b）の場合に

比べて側波帯成分の一方が約1．5倍になっている．これより，光

学バイアスを調整することにより，同じ変調電力で片側の側波帯成

分だけを大きくすることができる．そこで，上記のような光学バイ

アスを設定して変調実験を行い変調電力に対する変調度を測定した

結果を図2－2－7に示す．

　　　　2

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　q．．．

図2－2－7　変調電力に対する変調度の関係

　図2－2－7における破線は図2－2－5の実験結果を示す．こ

のように，光学バイアスを変化させると図2－2－6が示すように

被変調光のスペクトルが変化し，変調度も増大することが分かる．

そこで，この原因にっいてF－P形光共振器の縦モード周波数と変

調周波数のずれ及び光学バイアスによる影響であると考え，F－P

形光変調器の動作にっいて簡単なモード理論を用いて解析した結果

を図2－2－8に示す．解析結果より，図2－2　－m　8（d）のように

変調周波数とF－P形光変調器の縦モード周波数が一致している場

合は光学バイアスを変化させても上下側波帯成分のそれぞれの振幅

。 10一



硬

7

剛

．　v

嘲

は等しい．しかし，周波数が一致しない場合は，光学バイアスによ

って側波帯の振幅が異なるが，光学バイアスが0の時はその振幅

は等しくなる．　　　　　，

　のの　コ

薇尊由：光孝ハごイアスe，⊂yad，

縦軸；疲調痩A士ノ丁凹＾，㈱

（α）． elc”d）

等三1蹴，，
｛：》

　一一，

・　に
■ ●

●

■ ■

■ ●

● ■

●
・

●
●

o

一，●090

●
●

o
、●

”・・．、．．

・o．3　・o．2 ’°’蓼
（6》 0．1 o。2　　0，

　　　　　　o．｛o．｛r．d⊃

（C） qCr‘d｝

図2－2－8

1

●　　　　　　　9

’

（e） e●‘rad｝

　　　　　　ゆロの。．ω　　．．．．．一＿＿＿

，＿．．．．∫9）＿陣　゜二‘「邑d，

（h）
o．｛r・d｝

（d》「　　　　　　°・t「‘d，　　　　　　　　　　　　　　　・（i）　　　　　　　o・Cr・d⊃

F－P形光共振器の縦モード周波数と変調周波

数のずれをおよび光学バイアスによる影響によ

るスペクトルの変化
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またこの場合，側波帯振幅の最大値は，両側波帯成分の振幅が等し

い時の値より大きくなる．そこで，このF－P形光変調器を周波数

変換器として用いる場合，F－P形光共振器の縦モード周波数と変

調周波数を少しずらし，さらに光学バイアスを適当な値にすること

により変換効率の向上を計ることができる，

図2－2－9　1．47GHzで変調を行ったときの被変調光の

　　　　　　　スペクトル

　次に，変調周波数1．47GHzで変調を行った結果を示す．　F－P

形光変調器を構成するミラーは反射率90XのGeミラーと95Zの

ZnSeミラーを用いた．共振器間隔は17c田で，この場合，縦モー一

ド周波数は74　OMHzとなる，この周波数は変調周波数の1／2であ

る．観測系は変調周波数460MHzで変調を行った場合とほぼ同様

のものである．図2－2－gに変調電Pt．12．5　Wの時の被変調光の

スベクトルを示す．これより約8X（計算値8．5X）の変調度が得ら

れている，
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　3．3ミラー－F－P形光変調器を用いた周波数変換

　通常のF－P形光変調器は2枚のミラーで構成した干渉計内部に

位相変調器を挿入したものであるが，変調器内部で生成された側波

帯成分は変調器の出力側のみならず入力側にも出射される．従って

F－P形光変調器で生成される側波帯成分をすべて利用されていな

い，そこで，側波帯成分を効率よく利用するため，図3－1－1に

示すような3ミラーF－P形光変調器を考える．ミラ・・一一M，，M，は

F－P干渉計を構成する．今，この干渉計を一つのミラーとみなし，

一
［トロ…［國十

　MI　　M2

図3－1　3ミラ・－F－P形光変調器

干渉計のミラー間隔を変えることにより，このミラーに搬送波周波

数に対しては適当な反射率を，側波帯周波数に対しては高反射率を

もたせる．これにより，変調器内で生成された側波帯成分は出力側

しか出ることができず，側波帯成分の利用効率が向上されると考え

られる．そこで，複合ミラーを用いた3ミラー形F－P光変調器に

っいて簡単なモード理論を使って解析を行う．この解析を行うにあ

たって，結晶は非常に薄く出力側のミラーと密着しているものとす

る，また小振幅変調を考えているため，F－P共振器内では搬送波

成分及び1次の両側波帯成分のみが存在しているものと考える．そ

こで，搬送波成分および両側波帯成分をそれぞれ，ae，　a±1とお

く．定常状態では，ae，　a±sのモードが位相変調を受け，そのエ

ネルギーの一部を相互に交換し，変調器を一巡するとまた同一のモ

ー ド分布as，　a±iをとらなければならない．従って，出力側ミラ

ーのすぐ前では，単位入力に対して，
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ae＝agp3ρ（γ）exp（－i4πy（L／c）－2δ）一△θ／2（a．1－a－1）

　　xρ3ρ（ソ）exp（－i4πレ（L／c）－2δ）ロムθ／2｛ρ（γ＋f）

　　xa＋texp（－i4π（レ＋f）（L／c）－2δ）

　　－P（ソーf）a－iexp（－i4π（レ＋f）（L／c）－2δ）｝ρ3

　　十τ（γ）exp（－i2πン（L／c）。δ）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3－1）

a±1＝a±！ρ3ρ（レ±f）exp（－i4π（レ＋f）（L／c）－2δ）

　　　±（△θ／2）aeρ3ρ（レ±f）exp（－i4π（y÷f）（L／c）－2δ）

　　　±（△θ／2）aeρ3　ρ（ソ）exp（－i4π（ソ）（L／c）一δ）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3－2）

が成立する．但し，一巡の位相変調は

exp（i2△θsin2πft）～1＋△θ　｛exp（i2πft）－exp（－i2πft）｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3－3）

で近似されている．ところでρ（y），ρ3は複合ミラー及びミラー

M3の複素反射係数，τ（ソ），τ3は複合ミラーおよびミラーH3の

複素透過係数，Lは変調器のミラー間隔，δは片道の光波損失，

△θ，fは位相変調の振幅及び変調周波数である．

ここで，

exp（一r）＝1ρ（ソ）ρ3exp（－2δ）1，

　　θe＝2πv（L／c）－argρ（レ）ρ3，

　　Aψ＝2πf（L／c）－nπ（n：整数）

（3－4）

　（3－5）

　（3－6）

∀

とおくと，式（3－1）一式（3－6）より，aeは
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τ（レ）exp（－iθe一δ）〔1－（ρ（レ＋f）／ρ（ソ））

xexp←P－2i（θe←∠1ψ）〕　〔1－（ρ（ソーf）／ρ（ソ））

xexp（－r－2i（θB－∠1ψ））〕

a6＝
　　　［　（1－exp（－r－2iθe））　〔1－（ρ（ソ＋f）／p（ソ））

　　　xexp（－r　・・2i（θe÷∠1ψ））〕　〔1－（ρ（ソーf）／ρ（レ））

　　　xexp（－r－2i（θe－∠1ψ））　）

　　　＋　（（△θ）2／4）exp（－2r－4iθ⑤））

　　　x〔（（ρ（ソ＋f）／p（レ））exp（－2i∠1ψ）＋1）2

　　　x（1－（ρ（レ＋f）／ρ（y））　exp←r。2i（ee＋∠1ψ））〕

　　　・1・（（ρ（ソ。f）／ρ（ソ））exp（2i∠1ψ）＋1）2

　　　x〔1－（ρ（ソ＋f）／ρ（v））

　　　xexp（－r齢2i（θo十∠1ψ））　〕］

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3－7）

となり，またa±1は

±（△θ／2）（ρ（ソ±f）／ρ（ソ））

x　exp（±2i∠］ψ）＋1）exp（－r－2iθB）

a±1＝ ag
〔1。（ρ（レ÷f）／ρ（ソ））　exp（聯r－2i（θe十∠1ψ））　〕

（3－8）

となる．これより，変調器から取り出される1次の側波帯成分の振

幅A±1は

A±1＝1τ3a±112

より，次式となる．
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A±1＝

1τ312（△θ／2）2

xexp（－2r）｛1＋（ρ（ソ±f）／ρ（レ））2

＋2（ρ（レ±f）／ρ（ソ））cos　2∠ψ｝

1－2（ρ（ソ±f）／ρ（ソ））exp（－2　r）

laoI2

xcos2（θe＋∠1ψ）＋〔（ρ（γ±f）／ρ（v））

xexp（－r）〕2

　　　　　　　　　　　　　　　　　（3－9）

0．3

馨・・2

O．1

0

図3　一・　2

　　　　0・1　　　　　0．2　　　　　0．3

　　　　　　　　　　　　位相変化量　［rad］

3ミラーF－P形光変調器の変換効率

　図3－2は上記の解析結果より，適当なパラメータを用いて，3

ミラーF－P形光変調器の変換効率を計算したものである．ここで

変換効率は側波帯成分と入射光の最大透過光強度との比である．図

3－2の実線は3ミラー形光変調器を用いた場合，点線は通常のF

－ P形光変調器を用いた場合の変換効率を示す．これより，3ミラ

ー形光変調器を用いることにより，変換効率は約2倍となることが

分かる．上述の3ミラー形F－P光変調器は入力側ミラーに入射光

（搬送波）と側波帯の周波数に対して反射率の違いをもたせたが，

次に出力側ミラーに反射率の違いをもたせた場合について考える．

一 16一



・且一［亟コ丑1…

　　　　　　　　　　　　　剛　　　凹2

図3－3　3ミラー形F－P光変調器

　図3－3は出力側に複合ミラーを用いた3ミラー形F－P光変調

器の構成を示す．この場合，F－P形光変調器の出力側ミラーが入

射光の周波数に対して高い反射率，側波帯成分の周波数に対して適

当な反射率を持たせることにより，出力側には搬送波の成分が含ま

れず，また変換効率も向上することが考えられる．そこで，出力側

に複合ミラーを配置した場合について考える．出力側（ここでは複

合ミラー）ミラーの直前では，単位入力に対して

ae＝aeρ1ρ（レ）exp（－i4πレ（L／c）－2δ）

　　一△θρ1｛a◆1ρ（ソ＋f）xexb（－i4πレ（L／c）

　－2δ一i2πf（L／c）〉一ρ（ソーf）a－1

　x　exp（－i4π（v＋f）（L／c）－2δ＋i2πf（L／c）｝

　＋τ1（ソ）exp（－i2πソ（L／c）一δ）｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3－10）

a±1＝a士1ρ1ρ（レ±f）

　　xexp（－i4π（ソ±f）（L／c）－2δ）

　　　±△θaeρ1ρ（レ）xexp（－i4π（ソ＋f）（L／c）－2δ

　　　±i2πf（L／c））　　　　　　　　　　　　　　　　　（3。11）

となる．

一
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但し，ρ！ρ（ソ）はミラー1及び複合ミラーの複素反射係数，τ1τ

（レ）はミラー1及び複合ミラーの複素透過係数でその他の変数は前

期の場合と同じである．ここで，

exp（－r）＝1ρ1P（ソ）exp（・2δ）1，

θe・2π　v（L／c）－argρ（レ）ρ1，

』ψ＝2πf（L／c）－nπ（n：整数）

とおくと，式（3。10）一式（3－14）より，aeは

（3－12）

　（3－13）

　（3－14）

τ1exp（－iθe一δ）（1－（ρ（レ＋f）／ρ（ソ））

　xexp←r－2i（θe＋∠1ψ））〕　〔1－（ρ（レーf）／ρ（レ））

　xexp（－r－2i（θ9・・’∠1ψ）〕

ae＝
　　　［（1。exp（－r－2iθo））　〔1－（ρ（ソ＋f）／ρ（ソ））

　　　　xexp（－r－2i（θ6÷』ψ））〕　〔1－（ρ（ソーf）／ρ（v））

　　　　xexp（－r－2i（θe－∠1ψ））　〕＋（△θ）2　exp（－2r－4iθe）

　　　　x〔　（（ρ（レ＋f）／ρ（レ））exp（－2i∠1ψ））　〕

　　　　x〔1。（ρ（y＋f）／ρ（レ））exp（－r－2i（θ。一』ψ））

　　　　＋（（ρ（レーf）／ρ（レ））exp（2i∠1ψ）

　　　　x〔1－（ρ（レ÷f）／ρ（レ））exp（－r　－2i（ee＋∠1ψ）〕］

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3。15）

　　　　　　±△θ　xexp（±i∠1ψ）（exp（－r－2iθe））

a±1＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ae
　　　　1－（ρ（ソ±f）／ρ（ソ））exp（－r。2i（θ。±Aψ））

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3－16）

従って変調器から出力される1次の側波帯の強度振幅A±は

A±1＝1τ（ソ±f）a±tl2 （3－17）
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より，次式となる．

A±1＝

1τ（レ±f）12（△θ＞2exp（－2　r）

1－2（ρ（レ±f）／ρ（ソ））exp（－r）

　　　x　cos　2（θ9±∠1ψ）

　　　十（ρ（ソ±f）／ρ（ソ））exp（－r）〕2

0．5

0．4

0．3

0．2

0．1

la臼12

　　　

　　　　　　　　　　　　　　　　位相変化量　［radコ

図3－3　3ミラーF－P形光変調器の変換効率

図3－3は上記の解析結果より，適当なパラメータを用いて，3ミ

ラ・－F－P形光変調器の変換効率を計算したものである，図3－3

より，入力側に複台ミラーを用いた場合と同様に変換効率の向上が

みられる．また，出力側に搬送波成分が含まれていないため，周波

数変換器としてこの変調器を用いる場合は有用となる．
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4　F－P形SSB光変調器を用いた周波数変換

　4　一一1　SSB　；　の　成と原理

　上述のようにF－P形光変調器は高効率であるが，被変調光に搬

送波及び高次の搬送波成分が生じるため，変調器を利用して周波数

変換を行う場合，できるだけ搬送波及び不必要な側波帯成分を生じ

ないことが望ましい．Buhrer等A）は変調電界，搬送波共に円偏波を

用いることにより，被変調光に搬送波成分及び高次の側波帯成分が

生じないSSB変調器を提案し実験を行っている．図4－1－1は

通常の位相変調による1次の側波帯出力とSSB変調によって得ら

れる側波帯出力との比較を示したものである．実線はSSB変調方

式，破線は通常の位相変調方式を示したものである．これより，通

常の位相変調
　　　　　　　旭

08

§　ss

図4－1－1

o　・　iz4rr　　　t2z，r・　　㍉π　　　π

　　　　　リターデーシyン　〔radl

通常の位相変調による1次の側波帯出力とSSB

変調によって得られる側波帯出力との比較

方式では両側波帯および高次の側波帯成分が発生するため，完全に

シフトした周波数成分を得ることはできない．しかし，図4－1－

1より明らかなように，通常の位相変調に比べて搬送波成分を
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　　　　　　　　　　　　ωo十ωm　ω6十ω厩

　　1／4λ板　SSB変調素子　1／4λ板　偏光板

図4－1－2電気光学結晶を用いたSSB変調器の構成

側波帯成分に完全に変換することができる．この場合，πradの

リターデーションが必要となる．赤外光での周波数変換にこの変調

器をそのままの構成で用いると大きな変調電圧が必要となる．そこ

で，変調電圧の低減化を計るためSSB変調器をF－P干渉計内に

挿入したF－P形SSB変調器を提案した．

　まず，SSB変調器の動作原理にっいて述べる．回転している半

波長板（λ／2板）に入射した円偏光の周波数はλ／2板の回転周

波数の2倍だけシフトすることが知られている．この回転するλ／

2板の状態は，適当な対称性を有する電気光学結晶によって得るこ

とができる．例えばZnS，　LiNbO3結晶を用いた光周波数シフタが提

案されている．10．6μm帯でもCdTe結晶を用いて実験が行われて

いる5｝．図4－1－2は電気光学結晶を用いたS3B変調器の構成

を示す．この方法では，結晶に回転電界を印加し，その結果生じる

複屈折の主軸の回転を利用する．半波長電圧を結晶に印加すれば，

光周波数は変調周波数分だけ上方，または下方にシフトし，単側波

帯変調（SSB変調）が可能となる．

　CdTe結晶は10．6μm帯で透明域をもち，赤外変調に用いる電気

光学結晶として最も一般的なもので，光学的対称性は43mに属す

る，この結晶を用いて光周波数シフトに必要な回転するλ／2板の

状態を作るには図4－1－3に示しように結晶軸を設定する．
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出力円偏光
bCl＞，

ω〇十ωm

S工］N’Wmt

　　　　　　EmCOSω．t

図4－1－3　SSB変調用CdTe結晶

図4－1－3に示すように3回転対称軸である［111］軸を光の

電搬方向（z軸〉とし，この軸に垂直な面に一定振幅の回転電界を

与える，回転電界を得るために図4－1－3に示すように印加電界

を

腰トじ瓢］・一回

ただしe刊一・・

（4－1－1）

（4－1－2）

とすると，屈折率楕円体のZ軸に垂直な断面は図4－1－4に示す

ようになる． y　y’

n2

θ

n1

X

X’

図4－1－4　屈折率楕円体
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ここで」は虚数単位とする．このとき，z軸方向に伝搬する光に対

する主屈折率nl・n2およびその主軸の回転角は次式で与えられる．

n，。n、＋」γ、1n、・E皿

　　　　　4－6

　　　　　ユ
n・＝　nB　”　76γ・山3Em

θ＝ω。t／2

（4－1－3）

（4－1－4）

（4－1－5）

これらの式より，主屈折率n1，　n2は時間tによらず一定であり，

主軸の回転角θは角周波数ω・・t／2で，印加電圧と反対向きに回

転することが分かる．長さLの結晶中を伝搬するとき生ずるリタ

ーデーションムφは

　　　2　2π
△φ＝一一no3γ41LE皿
　　　≠6λ

（4＋6）

となり，変調波の位相によらず一定である．

次に・このような複屈折の主軸がω。t／2で一様に回転している状

／2

図4篇1－5　入射光と主軸がω・t／2で回転するときの関係
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態に・Z軸方向に円偏光e；が入射したときの出力光eeを考える．

そこで入射円偏光e、を次式で表す．

ただしe
判蜘ω・t）

（4－1－7）

ここで・ωeは入射光の角周波数を示す．上式の実数部分をとれば，

カッコ内の上の行より，x成分の，下の行よりy成分の光波の振幅

を得る．出力光を求めるには

　　1）θ＝ω・t／2の座標変換を行う．　回転する主軸方向（x・，

　　　　y’軸）に入射光の成分を分ける．

　　2）x’成分とy’成分との間には式（4－1－6）で示されたリタ＿デ

　　　　イションが与えられる．

　　3）出力面で再びθ＝一ω・t／2の座標変換を行い　x，y軸に戻

　　　　すことによって出力光eeは

e・

㍑諺；：lll器ll；1

轡／2）＿』φ／2）］

　　　㍑：llil　E：1鶴）lei

・繭φ／2）
団蜘ω・t）

　　　畷△φ／2）B1副cp［」（ω・＋ω・）t】

（4－1－8）

となる・式（4－1・－8）より，△φ＝πとなるときに入射光の周波数は
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ωoから（ωz＋C・）　・）に完全にシフトする，ここでは入射光と複屈折

の主軸の回転方向と同一方向としたが，それらを互いに逆方向に回

転するようにとれば光の周波数はωoから（ω3一ω。）にシフトする

ことになる．また△φ＝πの条件でない場合は搬送波成分は生じる．

しかし1／4波長板と偏光板を用いて取り除くことができる．

　この方法を用い，10．6μm帯に於ける周波数変換光を得ようとし

ても完全に周波数シフトを行う（△φ＝π）には電圧として約68kV

必要となる，そこで，印加電圧の低減化を計るため前章で述べたF

－ P形変調器構成をここでも用いることを考える．まず2ミラーF

－ P形SSB変調器，次に3ミラ・－F－P形SSB変調器構成を用

いた場合について述べる．

4－2　F－P形SSB変調器

MI　　　　MOD．　M2　　　　　　　　　a、

E

一 ！卿一一一一゜
．1 o－　oo噸■■　■■脚

　　　　　E

一　■巳　一　　●　　一 胤ρ一一＿曜。・。

τ1ρ1 τ2ρ2

Ec（°1

Eぜ゜1

図4－2－1に2ミラーF－P形SSB変調器の構成

　図4－2－1に2ミラーF－P形SSB変調器の構成を示す．こ

こでも前章の場合と同様に，結晶は薄く被変調光が結晶を通過する

間に変調電界の位相が変化しないものとし，さらに出力側ミラーに

密着しているものとする．変調が行われている時は共振器内部には

搬送波成分のほかに側波帯成分が生じている，それぞれの振幅を

Ec，　Esとおく．定常状態ではEs，　Ecのモードが変調を受け，そ

のエネルギーの一部を相互に交換し，変調器を一巡すると，また同

一のモード分布Ec，　Esを取らなければならない．定常状態を考え，
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結晶の直前での光波のモード分布a’を

謡Ll］蜘ω・t臨1ト（j（ω・t＋・・）・）t）一（4－2－1）

　　　　距［a】・図　　　　　（4－2－2）

とおく．さらに，

A＝
鰍ll；）灘1こlll

・聯：認；；1：瓢；］

［ex：j△ψ嗣

（4－2－3）

とし，損失を無視すれば，光波が結晶を往復した時点でのモード分

布a”は

a・＝　ECi）・A

［1　］　exp（jω・t）

　　　　　Esρ・A［”i］　exp｛j（・c・）　et＋w・）t｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－2－4）

となる．

　式（4－2－4）の実部を取り，搬送波成分と側波帯成分に分けて，x

成分のみを示すと次式となる．

a”x＝ρ2｛Ec　cos（△ψ）－Es　sin（△ψ）｝exp（jω6t）

　　　　ρ2｛Ec　sin（△ψ）＋Es　sin（△ψ）｝exp（」（ωe＋ω・rn）t）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－2－5）
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D

モードa”xの実数部分が光波の振幅のx成分となる．y成分も同

様に求められるため，今後x成分についてのみ考え，添字xを省略

する．式（4－2－1）と比較して，出力側ミラーの透過分を除けば，光

波が結晶を一往復する間に，搬送波の振幅がEcから

Ec　cos（△ψ）－Es　sin（△ψ）に，側波帯振幅Esから

Ec　sin（△ψ）＋Es　sin（△ψ）に変調されることを意味する．さらに

モードa”が伝搬して，再び元の結晶前面に戻る，定常状態では，

これはもとのモードa’に等しい．よって

a，＝exp（－r）｛Ec　cos（△ψ）－Es　sin（△ψ）｝exp（jωet－2ee）

　　　＋exp（－r）　｛Ec　sin（△ψ）＋Es　sin（△ψ）｝

　　　x　exp（」（co　e十ωm）t－2（θe十△θ））

　　　　＋τiexp←δ÷（jωet－ee））

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－　2e5）

となる．ここでは，一周の損失をexp（－2δ）とし

　　exp（－r）＝ρ1ρc　exp（－2δ）　　　　　　　　　　　　　　　　（4－2－6）

　ee＝ωeL／c－（1／2）arg（Ptρ、）　　　　　　　（4－2－7）

　△e＝ω・L／c－Pπ　　　（Pは整数）　　　　　　（4－2－8）

　△θ＜π／2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－2－9）

としている．但しρ1は入力側ミラーの反射係数を表す．　また，

θeは光学バイアスを示し，△θは光波が変調器を一往復する間に

生じる変調信号の位相のずれを示す．変調周波数fm＝c・）s／（2π）とF

－ P形光変調器の縦モード間隔の整数倍q（c／2L）とのずれを△fと

すると△θと△fの間には

，

△f　＝f。qc／（2L）＝（△θ／π）（c／L）

△f＜c／（4L） （4－2－10）

なる関係がある．式（4－2－1）と式（4－2－5）を比較して，結晶直前での

搬送波及び側波帯の振幅は
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τ1exp（一δ）［1－exp｛－r－j2（θe十△θ）｝cos（△ψ／2）

Ec＝

（　［1－exp（－r－j2θ9）cos（△ψ）］

　［1－exp｛－r－」2（θe十△θ）｝　cos（△ψ）】

　＋exp　2｛－r－」2（ee＋△θ）｝sin2（△ψ））

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－2－11）

T・1exp（一δ）［1÷exp｛。r－」2（ee＋△θ）｝sin（△ψ！2）

り

Es＝

（［1－exp（－r－j2ee）cos（△ψ）］

　［1－exp｛－r鱒」2（θ8＋△θ）｝　cos（△ψ）］

　十exp　2｛－r－」2（θe÷△θ）｝sin2（△ψ）） （4－2－12）

となる．それぞれもう一度結晶を通過した後，出力側ミラーから出

力されるので，出力光の搬送波成分Ec（0），及び側波帯成分Es（0）

は

Ec（o）＝τ2｛cos（△ψ／2）Ec－sin（△ψ／2）Es｝

Es（o）＝τ2｛sin（△ψ12）Ec＋cos（△ψ／2）Es｝

（4－2－13）

となる．これより出力光は

τ監τ2exp（一δ）［1－exp｛－r－j2（θg＋△θ）｝cos（△ψ／2）

Ec＝

（［1－exp←r－・j2・e　e）cos（△ψ）］

　［1－exp｛－r－」2（θe＋△θ）｝　cos（△ψ）］

　＋exp　2｛－r－j2（θ6＋△θ）｝sin2（△ψ））

（4－2－14）
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τ！τ2exp（一δ）［1＋exp｛－r－」2（θe÷△θ）｝sin（△ψ／2）

Es＝

　　（［1－exp←r－j2θa）cos（△ψ）】

　　　［1－exp｛－v－j2（θB＋△θ）｝c。s（△ψ）〕

　　　÷exp　2←r－j2（θ6÷△θ）｝sin2（△ψ））

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－2－15）

となる，

光学バイアスθ0＝0でF－P形光変調器のミラーの反射率をパ
　　　　　1．o

鳶OB

tr　O・6

か
Q2

d

図4－2－2

　　0．1　　　　　0．2　　　　　03　　　　　04．

　　　リターデーション
リターデーションと周波数変換出力光との関係

ラメータとして，リターデーションと周波数変換出力光との関係を

図4－2－2に示す・図中破線で示すように2ミラーF－P形SS

B光変調器の場合，出力側には搬送波成分も出力される．この場合，

搬送波成分を取り除くには1／4波長板と偏光板を用いればよい．

この方法は光の多重干渉を利用したF－Pエタロンに比べて広い周

波数特性をもっているため，安定に動作を行うことができる．．図4

－ 2－3に通常のF－P形光変調器およびF－P形光変調器を利用

しないSSB変調（図中破線〉との比較を示す．これより，リター

デションが比較的小さい範囲でほF－P形SSB光変調器を用いて

周波数変換を行うことが有利であることが分かる．
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Q3

÷5、02

ど

圏o．1

　　　　　　0　　　　　　　0．1　　　　　Q2　　　　　．0．3　　　　　04

　　　　　　　　　　　．リタ鴨デーションこ岡

図4囎2－3　通常のF－P形光変調器およびF－P形光変調器

　　　　　　　を利用しないSSB変調（図中破線）との比較

r

ミ蝉＿　＿　4 量。　u

　ここでは前節と同様に3ミラー方式を用いたF－P形SSB光変

調器について述べる・F－P形SSB光変調器は通常のF－P形光

変調器に比べて効率よく周波数変換を行うことができるが，出力側

に搬送波成分も含まれる・そこで，前述の3ミラー一一　F　－P形光変調

器と同様に・出力側ミラーに複台ミラーを用いて搬送波成分を除去

すると共に・周波数変換効率を計る方法について述べる，

MI　　MOD．　M
一　　a

o願騨“噸一一〇〇°’

毒韮錘

噂　一　●●　－　o　・ ’N－．臼鴫・●・

τ1ρ1

　　　　Es（o）

　－　　o　　鱒　　o　　●●圏齢

　　　τsρs

　　　τCρC

複合ミラー

図4－3－1　3ミラーF－P形SSB変調器の構成
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図4－3－1に3ミラー・・F－・P形SSB変調器の構成を示す．前節

と同様にSSB変調素子は十分薄く，出力側ミラーに密接している

ものとする，

　搬送波の振幅Ec，側波帯成分の振幅Esとおくと，変調素子直前

の光波のモード分布aは次式で表される，

瀦猛1繭ω・t魂1鋤甲（j（c・）・e・t＋・a・・m）t）（4－3－1）

である．畷a1

　前節の2ミラー方式とことなり，出力側ミラーに複合ミラーを用

いているため，複合ミラーの反射率は側波帯成分と搬送波成分に対

して異なった値を持っため，それぞれの成分に対する複素反射係数

をp，ρ，と置く．そこで，光波が変調素子を通過し，出力側ミラー

の直前での光波の振幅a’は

a
蝿］－t蹄Aロコexp（」（ωet＋ω9）t）　　　　　　　　　（4－3－3）

式（4－3－3）を側波帯成分と搬送波成分に分け，x成分のみ示すと

ax，＝（Ec　cos（△ψ／2）－Es　sin（△ψ12））exp（ωot）

　　　＋｛Ec　sin△ψ／2）－Es　cos（△ψ／2）exp｛」（ωet＋ω糟）t｝

　　＝　｛Ec－Es｝exp（ωot）＋｛Ec＋Es｝exp｛j（ωet＋ω。）t｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－3－4）

となり，モード分布a．’の実数部が光波の振幅のx成分となる，

y成分も同様に求められるため，今後x成分のみ記し，添字xを省

略する．
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　次にモード分布a’は複合ミラーで反射され，再び結晶を通過す

る．側波帯と搬送波に対するミラーの反射率が異なることに留意し，

結晶通過後のモード分布a”は

a’，＝（p　cEc　cos（△ψ／2）一ρ＄Es　sin（△ψ／2））exp（jωet）

＋（ρ・Ec　sin（△ψ／2）一ρ・Es　c・s（△ψ／2））exp｛」（ω、t＋ω。）t｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－3－5）

）

となる・ここで光波がF－P共振器を一周する間に受ける損失を

exp（一δ）とし，

　　exp（－r）＝ρ1ρc　exp（－2δ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－3。6）

　θ・＝ω・L／c－（1／2）arg（ρ1ρ・）　　　　　　（4＋7）

　△θ＝ω。L／c－pπ　　　（pは整数）　　　　　　（4＋8）

　△θ＜π／2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－3－9）

とおく。モード分布a”は共振器内を伝搬し，さらに入力側ミラー

に反射され，再び変調素子の直前では元のモード分布a’に等しく

なる．これより，

a，＝【｛Ec　cos（△ψ／2）－Es　sin（△ψ／2）｝

　　　　　　　xc・s（△ψ／2）exp（・r－」2θ・）．

　　一（ρ5／ρc）｛Ec　sin（△ψ／2）＋Es　cos（△ψ／2）｝

　　　　　　　xsin（△ψ／2）exp（－r－j2θe）

　　　　　　　十τ1exp←6　一　jω　eL／c）】exp（」ωot）

＋【｛Ec　sin（△ψ／2）－Es　sin（△ψ／2）｝

　　　　　xsin（△ψ／2）exp（－r－」（2θo＋2△θ））

＋（ρ5／ρo）　｛Ec　sin（△ψ／2）÷Es　cos（△ψ／2）｝

　　　　　x　cos（△ψ／2）exp（－r－」（2θe÷2△θ））　］

　　　　　xexp（（jc・・＋Wm）t）　　　　　（4－3－10）
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㌻

ぞ

となる．この式と（4－3－1）と比較して，側波帯及び搬送波のそれぞ

れの振幅を求めると，

　　　τ　iexp（一δ一」ω6L／c）【1－exp（－r－」θ3）

　　　　x｛（ρ1／ρ2）cos2（△ψ／2）－sin2（△ψ／2）｝I

Ec＝

　　　［1－exp（嫡r－j2θo）x　（1＋ρs1ρc）cos（△ψ）

　　　　÷（ρ3／ρc）exp（。2　r－j4　e　e）］

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4－3－11）

Es＝

τ1exp（一δ）［1＋exp｛－r－j2（θe）｝sin（△ψ／2）

　　xcos（△ψ／2）｛1＋（ρ1／ρ2）｝

［1－exp（鱒r口」2θo）

x（1＋ρ。／ρ、）cos（△ψ）

＋（ρ・／ρ・）exp（－2　r－j4　e　e）］

　1．o

　Q8
只

ヨ06
§

寧Q4

　0

図4－3－2

（4－3－12）

　　　　バイアス　　　’　　　l
　　　　　　　　　　　　　　　　l

光学バイアスに対する周波数変換出力の関係
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これより，出力光の振幅Ec（0），Es（0）は

Ec（0）＝τ2｛cos（△ψ／2）Ec－sin（△ψ／2）Es｝

Es（o）3τ2｛sin（△ψ／2）Ec＋cos（△ψ／2）Es｝

（4－3－13）

（4－3－14）
め

となり・式（4＋11）v…式（4－3－14）を用いて求めることができる．

　光学バイアスの最適値は式（4－3－14）を微分して得られるが，リタ

ーデションが小さいとき，あるいは複合ミラーの側波帯に対する反

射率が低いときはee＝0となる．また側波帯に対する反射率が高

いときには最適値は変化する．複合ミラーの側波帯に対する反射率

Rsをパラメータとした光学バイアスに対する周波数変換出力の関係

を図4－3－2に示す．

　次に光学バイアスeB＝0とした場合に於けるリターデションと

周波数変換出力の関係を図4－3－3に示す．2ミラー方式と異な

り，3ミラー方式の場合は出力側に搬送波成分が出ないように複合

ミラーの間隔を変えて，搬送波に対する反射率を100Xにすることが

できる・図4－3－3より，リターデーションが小さな範囲では

Rs＝0として，側波帯に対する複合ミラーの透過率を最大にするよ

り，適当な反射率を持たせた方が良いことが分かる．

　

塁

竃

〉

（

？

　　　　　　　0　　　　　　　0．1　　　　　0、2　　　　　　0．3　　　　　04

　　　　　　　　　　　　リターデーション
図4－3－3　リターデションと周波数変換出力の関係
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4－－4　　§・

　動作解析結果より，F－P形光SSB変調器は低電力，高効率周

波数変換器となる可能性があると考えられる．特に3ミラー方式で

は70Zにも達する変換効率をもっ可能性があり，赤外域に限らず周

波数変換器として有望である考えられる．

　例えば，F－P形光共振器内に挿入する電気光学結晶として，

4x4x20　mの大きさのCdTe結晶を用いた場合，変調電圧600　Vで

リターデッシヨンは0．15となる．そこで反射率85Xのミラーを

用いてF－P形光SSB変調器を構成すれば，変換効率は20Xと

なり，また3ミラー方式で入力側のミラーの反射率を90％とした

ときには，変換効率は60％に達する．通常の位相変調方式を用い

て得られる変換効率は，このときIX程度であることを考えると，

低い変調電圧の場合，高い変換効率を得ることが可能となることが

考えられる．

5　むすび

　10，6μm帯F・－P形光変調器を用いて変調周波数460MHz，及

び1．47GHzにおける炭酸ガスレーザ光の変調実験を行った，周波数

460MHzにおける変調実験では14Wの変調電力で10Xの変調度を得るこ

とができた．また周波数1．47GHzにおける変調実験では12．5Wの変調

電力で約8Xの変調度を得ることができた．これらの結果より，　F　一一

P形光変調器を用いることにより，低い変調電圧で炭酸ガスレーザ

光の周波数変換を行うことができると考えられる．また，F－P形

光変調器の効率を向上を計るため，3ミラー形F－P変調器を提案

し動作解析を行った，解析結果より，通常のF－P形光変調器に比

べて約2倍の変調度が得られることが分かった．さらに，SSB変

調素子を用いたF－P形SSB光変調器を提案すると共に動作解析

を行った，この解析結果より，F－P形光SSB変調器は低電力，

高効率周波数変換器となる可能性があると考えられる．特に3ミラ

・－ F－P形SSB光変調器は約70Xにも達する変換効率が得られ
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る可能性があり，赤外域に限らず周波数変換器として有望である考

えられる，
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あらまし

　鏡面研磨した端面を有する10　01nt厚のYIG薄膜を使って、不均一な外部磁界

により磁気弾性波を効率よく励振したこと、およびその遅莚時固対磁界や相対的な

損失対遅延時間の周波数依存性などについて、体積後退静磁波の特性と比較しつつ

述べたものである．特に体積後退静磁波の損失には周波数依存性が余りみられない

のに対して、磁気弾性波は低い周波数ほど損失が小さくなる．

ちなみに3．2GHz．0．25μム幅のマイクロ波パルス入力に対して最大遅延は

2vkL6，相対損失は7　S・IBの磁気難波のエコーが受信された・

1．まえがき

　YIG（イットリウム・鉄・ガーネット）単結晶における磁気弾性波（Hagnet。－
elastic　Nave・・M　E波）の研究は1965年頃，　Schl＆nn．Damonらによって精力

的に行われた．‘1）“‘弓⊃ME波は弾性波（Elastic　Nave…MW）とスピン波（Spin

Nave…SW），静磁波（HagnetoSta．tic　Nave…MSW）が詰合した姿でGHzの弾
　　　　　　　　　　　　　　　　コロナの
性波であり、かつ磁界により制御可能な弾性波である。　この波を励振するには不

均一磁界による方法が最適でYIG単結晶棒とか円板に自然に現れる不均一磁界が

利用された．

　一方、当時話題となった弾性表面波の研究に関連してYIG薄膜における磁気弾

性表面波の研究が行われた．‘5⊃’ca；しかしながら薄膜におけるME波は実験的に

確認されず、むしろME波よりも良く似た波動であるMSWの研究が活発化した．

‘9⊃ 薄膜にME波を励振できない大きな理由の一つは薄膜内に不均一磁界を形成

出来ない事による。

　筆者らは最近比較的厚いY°IG薄腺を用いrかつ、薄膜寸法を最適化した形でY

IG薄膜内に不均一磁界を形成し、ME波の励振に成功した．“・》本稿ではバイ

アス用磁極の形などを工夫するなど更に不均一磁界の分布を最適化し、ME波の遅

延特性をより明確な形で観測したので報告する．

1

i 2分散関係式

ME波の運動方程式はStraussによって

4
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で，．uは透嚇テンソルをdはME係数のテンソルそして，　s・はコンプライアン

ステンソルである。いまこの構成関係式でdを零と置くと（2）式は各々フェライ

ト媒質（MSW，　SWの界を与える。）と弾性波媒質（等方性弾性媒質におけるE

W）の構成関係式に分離される。したがってME媒質とは両者が混合した媒質と考

える事ができる。

（2）式とマクスウェルの方程式

xv　x　）H　＝o

　　　　　　　）
Q・8＝o
　　　　　　　，

そしてフックの法則およびニートンの法則

喚vrd　di　S．　vゴの沢

　NV・7・dq／y

（3a）

（3b）

さらに境界条件からMSW，　SW，　EW，ならびにME波導波路に関するすべての

界を導出する事ができる．しかしながらこの問題を厳密な形で論じる事は電磁界問

題を境界条件のもとに解くという問題よりもはるかに複雑なものである。

　ここではME波の波長がYIG薄膜の厚さに比べて十分小さいものとし，さらに

バイアス直流磁界の方向に進むME波に着目し，平面波の形でME波の分散関係式

談蓬撒二繍誌・と仮定し・z方向（欄界の方

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，



　　ω袖X」ぞ一Ctうが♪拠弓が實

山ナ量スー｛3》

（4）

　　　b6？

q＝ （i；’

　　　　　　この場合．ME波の正負円便波のモードが伝毅し，　（4）式の上の符

号下の符号が各々正負円徹に相当する・（1’　’　f4’なお・PはME波の伝齪数

である。

一一一
rr．乃がM厳に比べてきわめて小さくなる（波長が長くなる．）と，薄膜の

厚みの影響を考える必要がある。この場合に現れるモードがMSWのモードでかっ

直流磁界の方向に進むMSWのモードは静磁後退体積波（MSBVW）のモードで

ある。その分散関係式は
　　　　　　　　　，　　　　　●　　，

　　　　　　r　i　　　伽　itηπ　ぼ
px　・　pi　Xa　Jl　“，　iii　・？

？言一（ノナ刃，Xξ

～謁1ツ）＝・・

？つ　＝　O，　1∂　Q，　　’一　一一一

である。‘9｝　ここにオは薄膜の厚みである。

（軸ン｛i】ドーが　　）
（5）

3　不均一磁界によるME波の励振

　（5）式のMSBVWそして（4）式のME波の分散関係式を正円偏波のモード

に対して数値的に評価し，分散曲線の概略を描くと図1のようになる。この場合，

（4）式から求まるME勘βと（5）式から求まるMSBV験βとは大きさが

灘熱饗謡二麟器膿：19：熱囎織
ら直接にME波を励振できない理由がここにある。

k

図1　MSBVWとME波の分散曲線



同じくME波鰯も吻にあり，かっ蜴の近傍にはEWがある．なお，　SWは

ME波とMSBVWとを結びつける重要な波である。

　このようにMSBVWおよびME波の帯填が磁界によって変化する事は分散曲線

が∂軸に沿って上下する事を意味し，この動作を不均一磁界という形で導入すれば

波長の長いMSBVWから波長の短いME波へ連続的に距離を介して両者を結びっ

ける事ができる。

a）i’

》hf，

図2磁界のH，．H2に対する分散曲線

　図2はこの不均一磁界によるME波励振の原理を示す。　同図には2っの磁界の

強さH，．H2（H2＞H！）に対する分散曲線を描いている。いまOfiの角周波数で

ME波を励振しょうとする。　この場合，磁界の弱いHlでの分散曲線と4》t’とは

P，で交叉する・こ・P　Pt点が動作点であl」・’この点で波長の長いMSBVWがマイク

ロ波により容易に励振される。　つぎに磁界がH2になると分散曲線は全体に上方

に移動し，動作点はSWを通じてP？．点のME波の曲線上に来る。更に磁界が強く

なればP2点は下方のEWの曲線上P3点に移動する事もあるが．通常このようなM

E波はしゃ断される。　このように不均一磁界をYIG内に形成させると，電磁波

→MSBVW→SW→ME波→EWの過程を経て電磁波から連続的に波長が短縮さ

れEWが励振される。

　また何らかの形でEWからMSBVWへの逆の過程をYIG内に形成すれば・弾

性波の信号をマイクロ波で取り出す事もできる。

8



　ここでYIG薄膜内に自然に現れる不均一磁界の分布についてバルク素子との比

較を含めて検討する。　一般に磁性体を磁化すると減磁効果が現われ，その効果は

磁性体の形状に左右される。　この減磁効果の形状依存性はJosephやSchloemannに

よって詳しく報告された。Ct2⊃ここではJosephらの式を使うて厚さ10ωMのY　I

G薄膜で［（寸法W（Z）＝9・97．ut）×（X＝e．10r。s）x（Y＝＝11．7”ut）］とバルク素子

［（寸法W（Z）＝5・論）x（aこ＝0・4Z．）x（9　・＝　5・　S．）］の減磁効果を長さ方向（Z

方向）に直流磁界を印加したものとして計算し，長さwで規格化し．2方向に対し

xlO　30e
　　　O．1

ヨ
2fl

L
望

属

：

裂

2
臣

o

0．0

一〇。1

一〇．2

・｛1．3

e．4

e．S

一〇．6

D．7

一〇。8

　→D。5－0．4－｛〕．3－｛）．2－｛〕。1　0．0　0．1　0．20．3　0の4　0．5

　　　NORMAL．POS！TION　z！W

“S＊11礪ぞ：パ・〃

図3不均一な反磁界分布の計算例

て描くと、図3のごとくなる。

　同図から薄膜の場合は全長の約5％の両端のみが不均一磁界となり，しかも不均

一磁界の勾配がかなり大きい。一方，バルク素子の場合は全体に長さ方向に不均一

になる。これは厚さの違いが不均一磁界の分布に大きく関連している事になり，薄

い薄膜ほど不均一磁界を形成し難い。

ノ
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図4　ME波伝撮の概念図

　図4は不均一磁界によるME波の励振の過程を描いている。同図でz嵩0，

Hi・・HtのYIG薄膜の端でマイクロ波からMSBVWが励振される。このMS

BVWは磁界がH2と強くなるにっれてSWに変換されるが，　H2を越えるとSWは

遮断され，逆にSWは一方向にもどる事になる。このもどる場所z＝z2を転回点

T・と呼んでいる。もどされた波は磁界の弱い方向に向かって進むが．Hi　＝＝　H，で

ME波となる。　ME波は更に弱い磁界の方向に進むためにEWになり，　EWはz＝

0の薄膜の端面で反射される。反射されたEWは再び磁界の強い方向に向かって進

み，T・で反射され，　MSBVWの形で端面で出力として取り出される。この場合，

磁界をz・・0からz＝z2にわたって強くすると．　z＝0とTp＝　z2問の距離が短

くなり，結果としてME波の遅延が短くなる。一方MSBVWは磁界が強くなると，

遅延が大きくなるなるから，両者の遅延特性を測定すれば，ME波とMSBVWと

を区別できる。

　以上が不均一磁界によるME波の励振の原理であるが，これを最適化するにはE

Wを反射させるためにz・＝0の端面を鏡面仕上げする必要がある事と．不均一磁界

の勾配を調整する必要がある。

1
々



4　実験結果

　すでに筆者らは比較的寸法の小さい100」噸厚のYIG薄膜を用いてME波のエ

コーを観測した。しかしながら測定されたME波の信号はきわめて弱いものであっ

た。c1　a，

　ここではこの結果を発展させるために寸法が11．7xg．97xO．la翼3と表面積の大

きいYIG薄膜を用いる。また，すでに述べたようにこのまま不均一磁界で磁化す

ると，内部不均一磁界の勾配が強すぎる。そこで図5に示すようにバイアス磁極を

凹形に削り，不均一分布の最適化を図った。

　ME波励振用のマイクロ波アンテナは直径180Ptntであり，鏡面研磨された薄膜端

面に密着させている。図6に測定系のブロックダイアグラムを示す。3GHz帯のマ

イクロ波を0．251AI』程度のパルス幅で変調し・サーキュレータを通じてアンテナに

印加する。YIG薄膜からの反射波をGd．　AAFETで増幅した筑局部発振器の

le

戯臨

図5　YIG薄膜と磁極の配置

信号を混合し，スーパヘロダイン方式で信号を受信する。

　図7はこうして受信された信号の遅延時閲が外部磁界によって変化する様子を示

している。周波数が3．2GHz，パルス幅が0．2融ムである。1．　4KOe以下に見られる遅

延時間がMSBVWの信号によるものである。この場合3次のラウンドトリップの

エコーまで測定されている。この様に遅延が磁界と共に増加するのはMSBVWの

特長である。これにたいして1．6KOe以上で現われ．遅延時闇が磁界にたいして減少

する信号がME波によるものである。　ME波の遅延が磁界の増加にたいして減少す

るのはすでに述べたごとく不均一磁界の分布，すなわちT，点とz・＝0での端面と

の距離が短くなるからである。
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図6　実験装置のブロックダイアグラム
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図7　MSBVWおよびME波の遅延特性
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図8　高次のME波の損失対遅延時間
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　図8はME波の高次のエコーに関する損失の遅延時間の依存性を示す。この場合，

基本エコーは不均一磁界による干渉のため損失が正弦波状に変化する。しかしなが

ら2次，3次と高次になるほどこの干渉の効果は弱い。

　図9はME波の遅延の磁界依存性を3種類の周波数にたいして魂建したものであ

る。この場合周波数依存性は顕著でないが，低い周波数ほど磁界にたいして遅延の

変化が大きく，遅延の分散性が強くなる。なお，図中の実線は理論値である。この

値はME波の分散関係式（4）式誉用いて，群速度碓を

　　　　　㍗ξ一警／響ノ　　（6）

FS

望
：

セ
iil
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1．2　1。3　1．4　1．5　1．6　1．7　1．8　1。9　2．0　2の1　2．2

　　　　　　納AGNEτICF！EしO　　kOe

図9　ME波の遅延対磁界の周波数依存性

によって求め・図4に示すz＝0からT，までの距離T，（z）を図3に示す磁界の関

数として評価し，遅延を

　　　　　　　　　z・　7P（？　2／Vs　　　　　（7）

として求めたものである。図から実験値は理論値と傾向が似ている事が分かる。

！0
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　図10ME波の損失対遅延時間の周波数依存性

　図10はME波の遅延対損失の周波数依存性を示しており，低い周波数ほど損失は

20dB程度小さくなる。

図11はMSBVWの遅延の磁界依存性を周波数を変えて測定したものである。こ

の場合，ME波と逆に高い周波数で分散性が増す。また，図中の実線は理論値で，
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●

と仮定した。ここにH。は空中の磁界を，Nzz（z）　は図3に示す減磁効果に依存

する磁界でzの関数である。（5）式の721－1にたいして求めた理論値（8）式は

ほぼ実験値と一致しているが，遅延の小さいところで両者にいくらかの差異が見ら

れる。
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図12MSBVWの損失対遅延時間周波数依存性

　図12はMSBVWの遅延と損失の関係を周波数を変えて測定したものである。同

図から周波数による損失の違いはそれほど見られない。また損失はME波と比べて

30di以上に小さく特に0．2PJ位の遅延で損失が最小となる。この傾向はすでに

報告した不均一磁界における体積前進静磁波の損失特性と類似する。（9｝

なお得られた特性から1ノ撹あたりの損失を求あると，2　5　aB／Ptl位となる。

（の．MSBVWエコロ

　　　frequency：3●2G鎚2

　　　putse　vidth：O．35μs

　　　聡＝13200e

　　　O．2μs／c■

（b／MEWエコー

　　frequency：3・2G髄2

　　putse　vidth：0●35μs

　　H3乳？700e

　　OO2μs／co

図13MSBVWおよびME波の遅延波形

f）
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9

　　終わりに本実験で得られたME波とMSBVWのパルス遅延の波形を図13a，　b

　に示す。図13aはMSBVWであり，図13　bはME波である。

　　両者の波形を比較すると，ME波の波形はMSBVWに比べて角ばっており，　M

　E波独特の非分散性の性質が現れている。

　5．むすび

　　不均一磁界によるME波の励振について，その原理を述べると共に，実際に10◎μ

Ut厚のYIG薄膜を用い，　ME波の実験を行い，遅延特性および損失の周波数や磁

　界依存性について詳しいデータを得た。初期の段階に比べて10～20dB程損失特性

　は改善されたものの（1　o⊃相対的なME波の損失が75dB程度とまだかなり大きい。

　　これを減らすためには結晶軸の方位とME波のモードとの関係ならびにアンテナ

　の位置などの関係を詳しく誤べる必要があろ。

　　この様なME波は静磁波と異なり，弾性波であるから，静磁波に代わってME波

　による光偏向などの光との相互作用の研究（a3⊃はきわめて興味深いものになるであ

　ろう。
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擬周期性を持つグリーン関数を用いた

　　積分法による誘電体格子の解析

　　　　　　　　南　功治　　　山北　次郎　　　沢　新之輔

　　　　　　　　　　　　　（大阪府立大学　工学部）

1．まえがき

　周期構造媒質による電磁波の散乱問題は，光，電波工学における基礎的課題の

一つであり，解析手法についても数多くの報告がすでにある．従って，表面レリ

ー フ型誘電体格子に対する解析手法も様々あり，モード整合法（1）・⊂2⊃，有限要素

法‘3），微分方程式による解析法である微分法｛4⊃一｛6⊃，積分方程式による解析法

である境界要素法（7）”（1°，や積分法‘11｝’（12⊃，固有関数展開法｛13⊃・‘14｝などが

有力な解析法として知られている．

　これらの手法にはそれぞれ特徴がある．例えば，モード整合法はモード関数に

より電磁界を展開することにより解析する手法で，解析の際にグリーン関数を必

要としない．また，微分法は損失の無い誘電体格子の解析には非常に有効な手法

として知られており，異方性媒質を含む誘電体格子への適用法（5）も確立されてい

る数少ない手法の一つである．しかし，損失の大きな誘電体格子にTM波が入射

する問題を解析する際，解の収束性が極端に悪くなる｛15｝という欠点もある．積

分方程式による解析法については，誘電体の損失の有無，TE波入射，　TM波入

射の違いにかかわらず同等な解析が可能で，解の収束性についてもいずれの場合

も同等である．

　ところで，積分方程式による解析法は二つに大別され，一つは自由空間のグリ

ー ン関数であるハンケル関数を用いるもの‘7）一‘1°），もう一つは周期条件を満た

すグリーン関数を用いるもの（11）・‘12⊃である．しかし，周期条件を満たすグリー

ン関数を用いる手法については，筆者の知る限り，国内ではあまり用いられてい

ないようである．

　本報告では，誘電体の損失の有無，TE波入射，　TM波入射の違いにかかわら

ず同等な解析が可能という点に着目し，周期条件を満たすグリーン関数を用いて

境界要素法的に解析する手法を提案する．本手法では，周期条件を満たしている

グリーン関数を用いているので境界要素は空気と誘電体との境界上の一周期分だ

けに取れば十分であり，これにより，最終的に解くことになる行列方程式を低元

化できる・また，このグリーン関数の特異点付近での計算方法‘12），及び特異点

付近でのグリーン関数の積分方法についても述べる．

　なお，数値計算例としては，解の収束性についてこれを微分法と比較する形で

示し，損失のある誘電体を用いた正弦波状格子について解析し，他の手法（7）の結

果と比較することで解の妥当性を示す．
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2．問題の設定

　本報告において解析対象とする

のは図1に示すような，なめらか

な形状を持つ誘電体格子で，y方

向には一様である．この図におい

て，領域1は空気で，ε、＝1．0で

あり，領域1は任意の複素誘電率

ε2を有する誘電体である．また，

各領域ともμ＝1．0である．格子形

状については関数∫（z）によって与

えられ，hは格子の溝の深さを，

Aは格子周期をそれぞれ表す．

X
θ

領域1
ε1

f（z）

下
n h

y ε2 Z
領域皿 A

図1　誘電体格子の構造及び座標系

なお，nは法線方向を表し，入射波はθiで入射するものとする．

　今・時間因子としてexp（i　co　t）を採用し，空間変数をすべて，波数k。＝2　z／λ

で規格化して，kox→x，　koz→zと藺略化する．

3．問題の定式化

3．1　電磁界の積分表現

　本報告で述べる手法は積分方程式による解析法であるから，電磁界を積分形で

表す必要がある・また・誘電体格子の散乱問題をスカラ堺の二次元散乱問題と

して扱うために，y方向に一様ということから，電界または磁界のy成分をスカ

ラー界として選ぶことにする．

　以上のことから，このスカラー界をFで表すと，入射界をFiとした場合，領域

1・及び領域nのスカラー界F，，F・はグリーンの定理を用いて積分表現できる．

ただし，このときの線積分については，グリーン関数が周期条件を満たすという

ことから積分路は領域1と領域1の境界上め一周期分のみになる．従って，各領

域の任意の観測点（x，z）における電磁界の積分表現は周期条件を満たすグリーン

関数G、，G2を用いて

F1（x・z）＝Fi（x，z）十F1・（κ，z），

F・・（為z＞－
」：｛A G、（x一工・，z－z・）∂F・（）c’・z’ L∂G1（xイ・z－z’）

　　　　　　　　　∂η　　　　　∂η
F・M｝φ（z，）dガ

　　　　　　　　（1）
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F・（x，z）＝
∫：｛G・（x－x’・z－・〆）∂F琴｛・ノL∂G・（管≦・z－－z’）F・（〆，ガ）｝φ（ガ）d〆

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）

　　φ（zt）＝1＋｛s’（ガ）｝2　　　　　　　　　　　　　　　（3）

と表される・ここで・添え字jは領域1，皿に対応し，FはTE波入射のときE．，

TM波入射のときHyをそれぞれ表す．なお，（x’，z’）は境界上の波源点を表す．

　また・式（1）・（2）においてG’（j＝1・2）は周期条件を満たすグリーン関数であり，

∂G’／∂nはGjの法線微分である．そして，これらは

G’（x－x’・z－z’）＝
2諺κ1縦θκP｛－iκ・mlx－・」C・1－is。（z－〆）｝，

　　xt＝∫（z，）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（j＝1，2）　　　　　　（4）

∂G’（一　＿）　　一　　、驚一x　，z－z

∂n）＝云写｛sgη（x－x・）一音デ（〆）｝

　　　　　　　・exp｛－iκ　・・lx　一一　x’トiSm（z－z’）｝／1＋｛f’（z’）｝・，

sgn（x－－x’）＝｛h1，　Xi：　　　　　　　　（ゴ＝1，2）（5）

で与えられる．

ただし，式（4），（5）において，mは空間高調波の次数であり，　Sm，κ」mは，

　　s・＝s・＋2πm／A，s。＝・V「5’；　s　i　n　e、　　　　　　　　　　（6）

K・jm＝・v　£　j－s　．2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）

と表される．また，∫’（z）は∫（z）の導関数を表す．　’

3・2　積分方程式の導出とその解法

　積分方程式は電磁界の積分表現に境界条件を適用すれば得られるが，境界条件

を適用するには境界上に観測点をとる必要がある．そのためには観測点を境界上

に近づける極限操作を行うことによってこれを処理しなければならない（8⊃．この

極限操作を前述の積分表現に適用すれば

Ili　F（r）＝F・（r）一∫1｛G1（k）∂吾ギL響）F（〆）｝1＋｛デ（〆）｝・d2・

SF（r）＝∫1｛γG・（R）∂95FL－∂薯餐互）F（〆）｝1＋｛デ（ガ）｝・dz・

　　γ＝｛L，／ε1：織

（8）

（9）

（10）

　で表される積分方程式が導かれる．ここで，式（8），（9）のF（r），F（〆），G，（互）

はそれぞれF（x，z），　F（x’，z’），　G，（rc－x’　，　z－〆）を表す．ただし，この極限操作により
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x＝∫（z）が成り立っ．

　さて・この積分方程式を解くためにはこれを数値化された行列方程式にする必

要があり・そのためには未知関数の離散化を行わねばならない．すなわち，未知

関数を何らかの展開関数を用いて展開する必要がある．そこで，ここでは階段関

数を用いてこの展開を行うことにする．ただし，この展開は積分方程式を点整合

させるものとする（8）．

　まず，領域1と領域五との境界の0≦z≦Aの範囲をN個の区間に均等分割し，

整合点z・（P・1・2・…・N）を各区間の中心にとる．そして，この中心での値をその区

間での未知関数の値とする・このように階段関数展開すると未知関数は次のよう

になる．

　　F（x，z）＝F（x，，Zp），∂F（x・z）＝∂F（x・・z・）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂n　　，　　　　　　　　　　　　　∂n

　　Zp＝盒（2P－1）・x・＝S（z・）PIVL’A≦z≦寿A，P＝1，2，…，N

このように離散化することで，未知関数F（x，　z）及び，∂F（κ，z）／∂nは，

　　F＝［F（X・，Z・），F（X・sZ・），…　，F（XN，　ZN＞］t

　　F’一［∂Eiil’t．E，）・∂Flx磐）・・…∂F多糾

（11）

（12）

（13）

という形でベクトル表現できる．なおこれ以後，境界とは領域1と領域皿との境

界の0≦z≦Aの範囲を指すものとし，Nを境界の分割数と呼ぶことにする．

　この離散化の結果，積分方程式は

　　（8；8i）（S．）＝（硲’）　　　　　　　　　（14）

で表される行列方程式として書くことができる．ここで，小行列C、，C2，C3，C、の

各要素は次のように表される．

　　　c…＝麦δ…∫：∂G1（ig・e’－zP）1＋｛f’（zt）｝・dz・　　　（15）

　　　c　…＝　S：G・（Xp－－x’・Zp－zt）1＋｛f’（・t）｝・dz’　　　　　（16＞

　　c…＝麦δ・・＋∫：∂G2（xぎ｛・Zp－zt）1＋げ（zS）｝2dz’　　　（17）

　　と・・q＝一∫：γG・（x。－x’，z，：z’）．vtl＋｛ヂ（zS）｝・d2・　　　　（18）

　　α＝q寿1ムβ＝寿A　　　　　　　　　（19）

なお，δpqはクロネッカーのデルタ記号である．
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　また，Fiは境界上の各整合点での入射界の値によって構成されるベクトルで

　　F’＝［F’（Xl・z・）・F’（x・tZ・〉，…　，F’（XN，・ZN）］t　　　　　　　　（20）

と表される・従って，入射界の式が与えられれば，各整合点での未知関数の値が

式（14）の行列方程式から求められる．なお，後の数値計算では単位電力入射の場

合を考えて，

　　F‘（x・z）＝exp（iκ1・x－is・z），κ≒∫（2）　　　　　　　　　（21）

で表される入射界を用いる．

　ところで，散乱電磁界Fs（X，・Z）は次のように空間高調波展開することができる．

Fε（X・Z）＝：i；Am　e　XP（iκ・・X一乞S・2）＋：iFBMeXP（－iκ1m」C－is。Z） （22）

Am＝一
∫：｛γG2舩（x’，z’）∂F藷ガ）一∂再害・ガ）F呵1－W（23）

Bm＝
∫1｛・f（xS・zt）∂ag9－∂再寡・ze）F（x・t・ze）｝1＋｛f’（zS）｝・dz・（24）

ただし，Amは透過振幅係数，　B。は反射振幅係数を表す．また，式（23），（24）にお

けるG」m（」＝1，2）は

　　砿（x・・z）＝iidκ　一；。；e　XP（iκ・mX＋is．2）　　　　　　（25）

　　Of（x・z）＝2ifκ、Eexp（一｛κ・mX＋is．z）　　　　　（26）

で与えられる．

　このことは行列方程式の解F，F’を用いて，　Am，　Bmが式（23），（24）から求めら

れることを示している一，従ってAm，Bmが決まれば，　TE波入射，　TM波入射の各

場合についてのm次の反射回折効率垢，及び透過回折効率η羨は
　　lRe（、IC　1　m）l　　　　　　　　　　　　　iRθ（κ、。＞l
　　　　　　　lBml2，　　η羨＝η蕩＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　IAmI2　　　∫or　TE　　　　　　　　　　　　　（27）
　　1Re（κ10）1　　　　　　　　　　　　　1Re（KiO）1

η・li＝ 1畿1；ト1争12・ηtl＝綴矧・1豊12∫・r　TM　　（28＞

を用いて求めることができる．
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4．周期条件を満たすグリーン関数

4．1　特異点付近のグリーン関数の計算方法

　式（4）で示した周期条件を満たすグリーン関数G，は無限級数であるが，実際の

計算では，その値が収束した有限の展開項数でこれを打ち切ることになる．しか

し・特異点に近づくにつれて，この展開項数が非常に大きくなり，その値が収束

するのが遅くなるという性質がある“2⊃．そこで，この問題を避けるために値の

収束が遅くなった段階でグリーン関数G，を

G’（x－x’・z－z’）＝G…（x－x’・ZtiZ’）＋｛G’（x－〆，㍗z’）－G，．．（x－x’，㍗ガ）｝　　　　（29）

G’・・（Xpx’・2・’）＝ 婁4轟εκP｛s・（＋iz）｝・exp｛2πm（－X－iz）／A｝

　　　　　　　一二4轟θκP｛s・（X－iz）｝・exp｛2πm（X－iz）／A｝，

　　X＝lx－x’1・Z＝2一ガ　　　　　　　　　　　（ゴ＝1，2）（30）
という二つの級数に分けて計算する‘12⊃という処理を行う．ここでGj－G，。。とい

う級数は・G，より小さい展開項数でその値は収束する．また，級数GJe。の和は

G’・・（x－x’・z－z’）一 かκP｛s・（＋iZ）｝1・9［1－exp｛2π（－X－iZ）｝／A］

　　　　　　　　1
　　　　　　－7i7　e　xp｛s・（X－iZ）｝1・9［1－exp｛2π（－X＋iZ）｝／A］　（31）

で表され・このような簡単な計算で求められる．この結果としてグリーン関数の

値の収束は速くなる．

　一方，∂G」／∂nについても同様な性質を持つので，

N’（x－x，tZ－z，、　”N　j。。　〈x－x，，z－z，）十｛1V，（x一エ，，z－z，）－N，。。（x－x’，2－z・）｝

N…（xyx’・rガ）＝［云sgη（x－lc・）＋捗r｛sgπ（x－x・）＋げ（z）｝

　　　　　　　　　　　　　　・Σexp｛s。（－X－iz）｝exp｛2珈（－X－iz）／A｝
　　　　　　　級＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．

　　　　　　＋☆｛sgη（x－x・）一げ（z）｝£exp｛s。（X－iz）｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝融1
　　　　　　・exp｛2πm（X一乞Z＞／A｝］／1＋｛∫・（〆）｝・

（32）

（33）

で示されるような処理を行えばよい．ただし，簡単のために∂G」／∂nをN，で表

している．

　また・ここでもN，－N，・・という級数はN，よりその値の収束が速く，先のGje。の
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場合と同様に級数N」・・の和は

N…（」C－xt・z一ガ）＝［云sgη（x－x・）＋孟｛s卯（一め＋げ（z）｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　・exp｛So（－X一乞Z）｝
　　　　　　　　　　　　　　　　　exp｛2π（X十iz）／A｝－1

　　　　　　　　1
　　　　　　＋i病｛s卯（x－x’）一げ（z）｝exp｛s・（X－iz）｝

・

exp｛2π（≠iz）｝／A－1］／1＋げ（zS）｝・

と求めることができ，この結果NJの値の収束も速くなる．

4．2特異点付近のグリーン関数の積分方珠

（34）

　前節においてグリーン関数をG，－G，・・とG，・・の二つの関数に分けたが，G，。。

は特異点の近くでは

G’・・（x－x’　・　z－zf）≒一 毒［Z・9（2π）＋Z°9［1圭げ（z）｝2］＋1・・－LEIfal］（35）

と近似され（12）・対数関数の影響で変化の急激な関数となっている．すなわち，

このG，。。がグリーン関数の特異点付近の変化を支配すると言える．

　従って，このままでは特異点を含む区間でのグリーン関数の数値積分を行うこ

とはできない・しかし，数値積分の際に問題となる要素log｛1z’－zl／A｝は可積

分関数であることから，

∫：G・（x・－x’…一・f）φ（zs）dz’＝∫1｛G、（x。－x・，Zp－・・）－G、．．（x。－xe，z．－z・）｝φ（zs）dz・

　　　　　　　　　　＋∫1｛G…（x。－x・tZ。－z・）φ（ガ）－G⊃．．（x。－x・，z。一〆）φ（z。）｝dz’

　　　　　　　　　　＋φ（z・）∫IG；e・（x。－」C・tZ。－z・）dz’　　　　　（36）

　　G；・・（x－xf・z－z’）＝一毒Z・glz売zi，φ（z）＝1＋げ（z）｝・　（37）

で示されるような処理を行うことで，この問題を避けることができる．

　これにより，式（36）の右辺第1項，第2項の被積分関数はともに変化の小さな

関数となるため積分区間の分割数は少なくなり，第3項の積分も簡単な計算で積

分値が求められる．従ってグリーン関数の積分は容易に行うことができる．
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5．数値計算例

　まず，本手法により得られる解の収束性を，損失誘電体格子にTE波，及び

TM波が入射した場合・無損失誘電体格子にTE波，及びTM波が入射した場合

について・回折効率ηの収束性を調べることにより検討する．また，微分法を用

いた場合の解の収束性とも比較する．

　回折効率の収束性を示すための尺度は本手法の場合は境界の分割数Nであり，

微分法の場合には空間高調波の展開項数2M＋1であるから両者は全く異なる．

しかし・双方ともこの値が大きくなれば計算に負担がかかるという点で一致して

おり比較することに問題はないと思われる．

　なお・以後の数値計算では格子形状を正弦波状格子として計算を行う．従って

格子形状を表す関数∫（Z）は，次のように表される．

　　∫（z）＝hc・s（2π青）　　　　　　　　　（38）

　図2・図3・図4・及び図5は，h／λ＝0・4，　A／λ＝2．0の損失誘電体格子に入射

波が入射角θi＝38°で入射した場合の反射回折効率の収束性を示している．すな

わち，図2，及び図4は本手法を適用したときの境界の分割数に対する収束性を

示し・図3・及び図5は微分法を適用したときの空間高調波の展開項数に対する

収束性を示す．ただし，図2，及び図3はTE波入射の場合を，図4，及び図5

はTM波入射の場合をそれぞれ示している．また，損失誘電体としては波長0．55

μmでの金を考え，ε2＝－5．28－i1．48とする．

臼ピ

0．5

0．4

0．3

0．2

0．1

0

0　　　　　ユ0　　　　　20　　　　　30　　　　　40　　　　　50

　　　　　　　　
図2 驚灘鷲離鑛灘二

hぱ

0．5

0．4

0．3

0．2

0．1

　0　　1　　　　　　11　　　　　21　　　　　3ユ　　　　　4ユ　　　　　51

　　　　　　　　　
図3微錨鍵霧鋸羅膿甚る
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0．3

　　

。．2

0，1

0

0　　　　　10　　　　20　　　　30　　　　40　　　　50　　　　60

　　　　　　N
図4　TM波入射時の境界の分割数に
　　　対する反射回折効率の収束性

“♂

0．3

0．2

o．i

　0
　　ユ　　　　　11　　　　　21　　　　31　　　　41　　　　51　　　　61

　　　　　　　　2M十1
図5　微分法を用いた場合のTM波入射時における

　　　展開項数に対する反射回折効率の収束性

　図2と図3の比較から，TE波入射の場合，本手法を適用した場合の収束性と

微分法を適用した場合の収束性との間には大きな差異はないと言える．しかしな

がら，TM波入射の場合は，これとは異なる結果が得られる．すなわち，図4が

示すように本手法を適用した場合は境界の分割数40程度でほぼ収束するのに対し

て，微分法を適用した場合には，図5が示すように空間高調波の展開項数を61に

しても，まだ解の収束は得られない．

　また，図6，図7，図8，及び図9は，h／λ＝0．5，　A／λ＝1．0でε2＝4．0なる無損

失誘電体格子に入射角θ，＝＝45°で入射波が入射した場合の透過回折効率の収束性

を示したものである・すなわち，図6，及び図8は本手法を適用したときの収束

性を表し，図7，及び図9は微分法を適用したときの収束性を表す．ただし，図6

及び図7はTE波入射の場合を，図8，及び図9はTM波入射の場合をそれぞれ
示している．

　このときの収束性について考えると，TE波入射の場合は，図7が示すように

微分法を用いた場合の収束は非常に速く，図6と比べてもこれは明らかである．

しかし，本手法を適用した場合も収束しないわけではなく，図6が示すように図

2・あるいは図4の場合と同じ程度の境界の分割数で収束している．一方，TM

波入射の場合については，図8と図9の比較から，本手法を適用した場合の収束

性と微分法を適用した場合の収束性の間には大きな差異はないと言える．
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図6　TE波入射時の境界の分割数に　　図7
　　　対する透過回折効率の収束性
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　　　　　　2M十1
微分法を用いた場合のTE波入射時における
　展開項数に対する透過回折効率の収束性
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図8　TM波入射時の境界の分割数に
　　　対する透過回折効率の収束性
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　　1　　　　　　　11　　　　　　　21　　　　　　　31　　　　　　　41

　　　　　　　　2M十1
図9　微分法を用いた場合のTM波入射時における

　　　展開項数に対する透過回折効率の収束性

　このように本手法の解の収束性は，微分法の場合のように取り扱う問題によっ

て異なるということはなく，誘電体の損失の有無，TE波入射，　TM波入射の違

いなどには影響されないことがわかる．また，損失誘電体格子にTM波が入射す

る問題を解析するには本手法のほうが微分法よりはるかに適していると言える．

　次に・図2・3の場合と同じ正弦波状格子にTE波，及びTM波が入射すう場

合について解析を行う・図10，11は入射角を変化させた場合の正弦波状格子の反

射特性を表しており，実線は本手法による解析結果を示し，各点は境界要素法に

よる解析結果｛7）を示す・なお，図10はTE波入射の場合を，図11はTM波入射の

場合をそれぞれ表す．これらの図において本手法による解析結果と境界要素法に

よる解析結果とはよく一致しており，本手法の妥当性が示される．

　また，正弦波状格子以外の格子形状に本手法を適用した例としてフーリェ格子

を考え，入射角を変化させたときの，このフーリェ格子の反射特性を図12，及び

図13に示す．すなわち，図12はTE波入射の場合を示し，図13はTM波入封の場
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合を示す．ただし，フーリェ格子の形状は

　　　∫（z）＝h，｛sin（2πz／A，）十γ，sin（4πz／A，十δ，）｝　　　　　　　　（39）

で表される．なお，損失誘電体としては波長λ＝0．83μmのときの金を考え，

ε2＝－21．6－i1．40であるとし，式（39）における各パラメータをh’＝O．2μm，

A’＝1／1200mm，　y’＝0．2，δ’＝一π／2とする．

　このように，本手法はなめらかな形状であればどのような格子形状に対しても

適用可能である．

　　1．O

　　o．9

　　0．8

　　0．7

　　0．6
臼冒o．5

　　0．4

　　0．3

　　0．2

　　0．1

　　0
　　0．4

　　0．3

　　0．2

　　0．1

　　0
　　0　　10　20　30　40　50　60　70　80　90

　　　　　　　　　θi
図10　TE波入射時の正弦波状格子の反射特性
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　　　　　　　　　θi
図11　TM波入射時の正弦波状格子の反射特性
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図i2　TE波入射時のフーリェ格子の

　　反射特性
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6．むすび

　本報告では誘電体格子の散乱問題を周期条件を満たすグリーン関数を用いて境

界要素法的に解析する手法を提案した．また，本手法においては，すでに周期条

件を満たしているグリーン関数を用いることで，最終的に解くことになる行列方

程式を低元化できた．さらに，周期条件を満たすグリーン関数の特異点付近での

計算方法，及び積分方法についても示した．

　数値計算では，解の収束性について検討し，本手法においては誘電体の損失の

有無，T耳波入射，　TM波入射の違いに解の収束性が影響されないこと，すなわ

ち，本手法が微分法とは異なり任意の複素誘電率を持つ誘電体格子の散乱問題の

解析に適用できることを示した．また，本手法による解析結果と他の手法による

解析結果がよく一致することから本手法の妥当性を示した．

　今後の課題としては，異方性媒質に対するグリーン関数を導出することで，異

方性誘電体格子の解析を行いたいと考えている．最後に，日頃から有益な御質疑，

御討論を頂いている森静雄講師，小南昌信講師に深く感謝致します．
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付録A・Pseudo－Periodic　Green’sFunctionの導出

　まず，境界上を除いてMaxwe11の方程式は

cur　1・vti75’　E　＝－iV2τH，・副～ゼ認＝iε鞭τE，Y。＝1／Z。＝V蕊砺

と表され，その解は式（A－2）の形になる．

（A－1）

掘E・（X・・Z）＝写ε・m（・）c）exp（－is．Z），・V／176’Hp（X，、Z）＝Σe．m（X）e．SC、P（－is．Z）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（P＝x，）P，z）　　　　（ムー2）

さらに・ここから得られる行列微分方程式は次のようになる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A－3）

TE波とTM波に分離して取り扱えるので，TE波だけについて示すことにする．

式（A－3）の係数行列の固有値及び，固有ベクトルから

（1緋（≡飯）a・・（x’）…｛－ifc．lx－x・D－～v‘E－：－i；；5－（矧

が得られる．

まち境界x’＝ヂ（zt）上において次のようなδ関数状の電流源を考える．

V2UJ・（z）＝δ｛（z－z’）・V’iF7’－i｝＝XZii］　；ili　exp｛－iSm（2－〆）｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（Q＝ンort）　　（A－5）

ただし，∫’は∫（z，）の導関数∫’（ガ）を表す．

　ここでは，境界条件からこの電流源に対するE。の応答を求めることで，グリー

ン関数を決定する．

　電流源に対するEyの応答〈E・←－iみ〉：境界条件としてはe。が連続，磁界の

接線成分h，はジャンプが存在する．ただし，h，は次式で与えられる．

　ht＝｛hx十∫，　h。｝／；vii　7；－E

この結果・境界条件は次式のようになり，aE・，αE一が決定される．

aE＋一αガ＝0，

｛（一’smf’＋κ。）a。・＋s・。f・一κ。）ai｝／（1＋∫・・）

＝（三／A）／　（1十デ2）exp（is．z，）

砺＋＝αガ＝1／（2iAKm＞exp（is．z，）

（A－6）

（A－7）

（A－8）
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そして，式（A－8）と式（A－4）より次式が得られる．　　　　　　　　　　　・　　・

　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＼
e・。m（x－x’）＝　　　　　　　　　exp｛－iκmlx－x’1＋is。z’｝　　　　　　　　（A－9）

　　　　　　2iAκm

最後に式（A－9），及び（A－2）から本文における式（4）が導かれる．

　ただし，ここでの応答はスカラー解析によるグリーン関数に一致させるために

一 iJ。に対する応答となっている．

付録B．微分法

　微分法はMaxwe　11の方程式から導かれる次の行列微分方程式をよく知られてい

る手法，Runge－Kutta法やAdams－Moulton法などによって解くことで解析を行う．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　誓

dl（歪）＝iC（x）s（x），s（x）＝［e．（x），hz（x＞，ez（x），h．（x）］・

　また，等方性誘電体格子の場合には，係数行列C（x）は

cω＝
（CTE（x　　O）伽＆））

CTE（x）＝
（－2＋s，㌔1）・砺ω＝（呈1口s。ε“1s），

　　ε＝［εδ．。］，s＝［δ．。s．］，1＝［δ司，0＝［0］

と書け，TE，　TM波に分離して解析できる．

（B－1）

（B－2）

（B－3）
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非線形光導波路の双安定的導波特性

Bistable　Propagation　Characteristics　of　Nonlinear　Optical　Wayeguides，

　　村田　博司，　　井筒　雅之，　　末田　正

Hiroshi　MURATA．　Masayuki　1ZUTSU　and　Tadasi　SUETA

　　　　　　　大阪大学　基礎工学部

Faculty　of　Engineering　Science，　Osaka　University

1．はじめに

　光の本来持っている高速性を活かして光波

を制御する方法として，非線形光学効果によ

る光波の制御がある．一方，光導波路におい

ては，光閉じ込め作用のために比較的容易に

高い光電力密度と大きな相互作用長を得るこ

・とができるため，効率よく非線形相互作用を

利用することができる．また，光導波路はフ

ァイバとの接続や他のデバイスとの集積化も

容易である．このため，近年来，3次の非線

形光学効果を持つ光導波路を用いた光機能デ

バイスが注目を集めてきており，超高速光一

光スイッチ，光メモリなどの研究が進められ

てきている［1］【2】．

　3次の非線形光学効果を利用した導波形光

機能デバイスを考える上では，非線形導波路

の導波特性を知ることは重要である．これま

でに，コアやクラッドが非線形屈折率効果を

持つ光導波路については固有モードの解析の

報告がいくっかなされている［3］【4］【5］．　し

かし，導波路全体に非線形性を持たせたもの

はないようである．我々は，全体が非線形性

を持っ光導波路と部分的に非線形性を持っ光

　導波路の固有モードを解析的に求め，その固

有値方程式を導出した．

　　また，これまでの報告では，非線形性を持

つ部分における光波の電界振幅に対するモー

　ドの界分布，位相速度の変化に注目したもの

が多い．しかし，実際のデバイス応用を考え

る上では導波路全体の光波電力，すなわちモ

ー ドの伝送電力に対する位相速度，界分布の

変化や，導波路の構造によるモードの変化を

知ることが重要と考えられる．我々は，これ

らを考慮して解析を進めた［6］．

　導波路の一部が非線形媒質からなる導波路

については，コアやクラッドが非線形性を持

っ場合の報告がなされているが，一方の導波

路のみが非線形媒質からなる方向性結合器な

どについて詳しい考察を行ったものはないよ

うである．我々は，部分的に非線形性を持っ

光導波路の伝送電力に対するモードの変化に

着目し，双安定的な導波特性が生じることを

．明らかにした［6］．　さらに，解析結果に基づ

き，一部分が非線形性を持っ光導波路分岐を

用いた新しい光一光機能デバイスを提案した

［7］［8］．一方の分枝に非線形屈折率効果を持

たせた光導波路分岐では，入出力特性に光双
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s

も

安定特性や光一光スイッチング特性が生じる．

　本報告では，まずここで考える全体が非線

形性を持っ光導波路と部分的に非線形性を持

っ光導波路の固有モード解析を行い，それぞ

れ固有値方程式を導出する．次に得られた固

有値方程式の解析により，部分的に非線形性

を持っ光導波路においては双安定的な導波特

性が生じることを示す．導波路構造に対する

特性の変化にっいても述べる．さらに，一部

分のみに非線形性を持たせた新しい光機能デ

バイスを提案する．光導波路分岐の一っの分

枝のみに非線形屈折率効果を持たせることに

より，光双安定特性，光一光スイッチング特

性が得られることを示す．

2． 多Ψ；t「　g　の　　モード

が

　図1に示す非線形3層光導波路の光波モー

ドについて考える．図において各層は等方性

媒質からなり，非線形屈折率効果（光カー効

果）を持っものとする．光波電界がないとき

の各層の屈折率をそれぞれn　et，　n　e2，　na3，

非線形屈折率をn21，　n22，　n　23とする．非

線形屈折率効果を持っ光導波路では，導波路

中を伝搬する光波の電力に応じた屈折率変化

が誘起されるため，モードの界分布，位相速

度は伝送電力によって変化する．

　非線形屈折率効果を持っ媒質中を伝搬する

光波の振舞いは，非線形波動方程式を解くこ

とにより求められる．角周波数がωで，z方

向に位相定数βで伝搬するTEモードの電界

振幅Eは，Jacobiの楕円関数を用いて次の

ように表される［3］．

2－1 4　を　っw　’
E＝P・cn［q（X＋Xs），m］ 《1》

y

X

Z
工D

図1　全体が非線形性を持っ光導波路
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但し，

q2－k4＋4μP2（U　P2－k2）

m＝＝（q2＋k2）／2q2

k－ke、！蒲
　　　　　　2μ　＝　nen2k9

β　＝　n。rrke

《2）

（3）

（4）

（5》

（6）

であり，cn［qx，　m］はJacobiの楕円関

数，mがその母数である．また，　koは光波

の真空中における波数である．ここで重要な

ことは，電界分布は非線形媒質中における最

大振幅pに対して一意に定まることである．

　また，　（1）式において，x→＋。・tあるい

はx→一。。でE→0という条件を課すと，

Jacobiの楕円関数cn［qx，　m］は双曲線

関数sech［kx］に帰着する．したがって，

図1の光導波路を＋z方向に位相定数βで伝

搬するTEモード（角周波数ω）の電界振幅

Eは次のように表わされる．

E　＝ Plsech［k1（x十xt）］

　　　　　　　（x≦－0）

P2cn［q2（X＋X2），m］

　　　　　　　（0≦x≦D）

P3sech［k3（x十x3）］

　　　　　　　（D≦x）　　　（7）

但し，

q。2－k。4＋4μ　P2（μP2－k。2）

m－（q。2＋k，2）／2q。2

μ一n、2n22k。2

β　＝　netrke

kドk。Vn。fr2一職2（H～3》

（8）

（9）

（10）

（11）

（12）

である．

　さらに，電界および磁界の各境界における

連続条件により，次の固有値方程式（特性方

程式）が得られる．

cn［q2D，m］

　　　宣・6・（1＋π1π。／q，2）
＝±

・－m2（・－S，2）‘ （、－i、2）
（13）

但し，

S，－c［｛（k、2－k，2）2

　　＋4（i，2－一　k，2）（宣。2　．一　it、2）｝1／2

　　　　　＋（k，2－k12）】／43，2］1／2

　　　　　　　　　　　　　　　　　　（14）

宣、＝：【【｛（k、2－k。2）2

　　＋4（3，2－k，2）（宣，一π、2）｝1／2

　　　　　＋（k，2－k、2）］／4V，2］1／2

　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）

IE’1－k・P，2／P、2　　　　　（16）

cr・－k・P、2／P、2　　　　　（17）

3・一・石rP。一、ズ藁藁篇2P2　（18）

複号は，偶モードについては＋を，奇モード

にっいては一をとるものとする．各領域にお

ける振幅Pl，　p2およびp3によりモードが

決まる．現在，この方程式の詳しい解析を継

続中である．

　なお，（13》式において，n12．＝＝n32＝0と

すればコアだけが非線形性を持っ3層導波路

の固有値方程式が，n22＝n32＝0とすれば

クラッド層だけが非線形性を持っ導波路の固

一 3一



有値方程式が得られる．また，nt2＝0ある

いはn　32＝0の場合には，コアと基板が非線

形性を持っ，n22＝0の場合には基板とクラ

ッド層が非線形性を持っ導波路の方程式に帰

着する．

非線形屈折率効果を持っ媒質中を伝搬するT

E波の界分布は，Jacobiの楕円関数を用いて

表される．したがって，図2の導波路を＋Z

方向に位相定数βで伝搬するモード（角周波

数ω）の電界振幅Eは次のように表わされる．

2－2．　ロ　・に 多　を　っ”

　2－1．で非線形3層導波路の固有モード

の固有値方程式を導出したが，同様にして非

線形4層，5層導波路の固有値方程式を求め

ることができる．しかし，非線形性を持つ領

域の数が増えると固有方程式も煩雑になり，

予想される特性に対する見通しが得られにく

くなる．そこで，ここでは図2に示すような

一 部分だけが非線形性を持つ5層光導波路の

固有モードの解析を行うこととする．

　図2において各層は等方性媒質からなり，

導波層1のみが非線形屈折率効果（光カー効

果）を持っものとする．先に述べたよケに，

E＝ E1尋exp［k塞（x十D／2十W1）］

　　　　（x≦－D／2－W1）．

E2＝P・cn［q（x十Xo），m］

　　　　（－D／2－W1≦x≦－D／2）

E・尋exp［k・x］＋Eゴexp［－K、x］

　　　（－D／2≦x≦D／2）

E・“exp［k・x］＋Eバexp［－k、x］

　　　（D／2≦x≦D／2十W2）

E5－exp［－k5（x－D／2－W2）］

　　　（x≧D／2十W2）　　（17）

但し，

kl　＝＝k・・需《i　－1－5）（18）

である．

y

X

Z
n1

’　　，　　　　　｛　　　　　　　　、　♂’ 醐、1；≡三・・

；三；≡≡：’覧描

1蒙；；難；；嚢；；；；；叢1糞；

｛ち、

　　　　．讐゜

；ll鰐

ミ：≡ミ妻這≡ミ≡ミ≡ミ≡鑑ミミ≡妻ミ蚕≡ミ≡ミ：ミ：ミ：1ミ：き9＃≡ミこミこ≡こ葦こ葦：ミこ≡こミミミミミも

榊　　難蕪難難搬慧き≡：1：1ミ：§：§糞藻きミ≡1：’｝：≡9≡ミミ≡蕪ミ薫≡1≡1≡ミ≡ミ三蓑1≡≡≡蕪

n5

Wl
D

W2

図2　部分的に非線形性を持っ5層光導波路
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し

　電界および磁界の各境界における連続条件

により，次の固有値方程式（特性方程式）が

得られる．

cn［qW2，　m］

　　　宣1窟、（1＋k、τ、／q2）
＝＝±

1－m2（1　－S，2）（1一宣、2）

但し，

（19》

宣・一【｛（k12－k・2）1＋452（S2－k，2）

　　　＋（k、2－k、2）｝／4i2］1／2　《2。）

宣・一【｛（π、2－k、2）2＋432（i2

　　　＋（k，2－cr、2）｝／4i2］1／2

　
k3＝k3（1－G）／（1十G）
3　－　　～！7z－P　　－　　v〆一繭2　P

G＝［k3（k4十kstanh（k4W1））

　　十k4（k4tanh（k4W1）十k5）］

　／［k3（k4十kstanh（k4W1））

　　－k4（k　4tanh（k4W1）十k5）］

　　　　　　　　　　×exp（4k3D）

一
k22）

（21）

（22）

（23）

（24）

である．複号は，偶モ・一ドにっいては＋を，

奇モードにっいては一をとるものとする．

　これが，一方の導波層のみが非線形屈折率

効果を持っ媒質からなるスラブ形5層導波路

のTEモードの固有値方程式（特性方程式）

である．なお，（19）式において中央の領域の

幅Dをゼロとすれば導波層の一部分のみが非

線形媒質からなる4層導波路の固有値方程式

に帰着する．またDと導波層2の幅W2もゼ

ロとすれば導波層が非線形媒質からなる3層

導波路の固有値方程式に帰着し，これは（13）

式においてn2t　＝：n23＝0としたものに一致

する．

　また，図3（a）のように方向性結合器の一

方の導波路が非線形屈折率効果を持っ場合や，

図3（b）のようにコアの一部分だけが非線形

屈折率効果を示す媒質からなる導波路におい

ても，x方向の光閉じ込め作用に比べて，　y

方向のそれの方が強く，非線形屈折率変化に

よるy方向の光波界分布の変化は十分小さい

場合には，上の解析により光波モードの振舞

いが求まる．

（a）

（b）

n＝no

　　　　ヱ

・6・

y

図3　部分的に非線形性を持っ光導波路
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し

、

3．ヌ ・な腎昌　、

　2－2．で求めた部分的に非線形性を持っ

光導波路の固有値方程式（19）式を解くことに

より，モードの固有値（等価屈折率）が求ま

る．モードは非線形導波層中の電界の最大振

幅pに対して定まる．っまり非線形性を持っ

部分の光強度によって固有モードの位相速度，

界分布が決まる．しかし，実際のデバイス応

用を考える上では，モードの伝送電力に対す

る位相速度や界分布の振舞いを知ることがよ

り重要と考えられる．そこで，（17），（18）式

より各固有値に対応する光波の界分布を計算

し，これよりモードの伝送電力を求めた．モ

ー ドの伝送電力に対する等価屈折率の計算例

を図4に示す．

莞

仁

power（a．u．）

図4　非線形分散特性

一 6一

　この例では，非線形屈折率効果は自己集束

性を示すものとして非線形屈折率n2＞0と

ている．偶モードの固有値は伝送電力に対し

て双安定的な特性を示し，ある伝送電力の範

囲では同一の伝送電力に対して異なる複数の

偶モードが存在する．図中のa～e点におけ

る固有モードの界分布を図5に示す．伝送電

力が小さく，誘起される屈折率変化も小さい

とき（a点）では，光波のほとんどは線形な

媒質からなる導波層2に集中している．伝送

電力を増していくと誘起屈折率変化のために

導波層1での光波の割合が大きくなり，十分

伝送電力が大きくなると光波は逆に導波層1

の方に集中するようになる（e点）．また，

これの中間の電力では光波電力の各導波層へ

の割合に応じて異なる3っのモードが存在す

名
日

置
§

R．9
c・H

舞1
guided　layer－1　9uided　Iayer－2

図5　固有モードの界分布（偶モード）



L

る（b，c，　d点）．光波はb点では導波層

2に，d点では導波層1に集中し，　c点では

両導波層に分かれる．っまり伝送電力を変え

ると，光波の導波層1と導波層2との割合が

大きく変化することになる．

　この特性の物理的メカニズムは次のように

考えることができる．a，　b点では，非線形

性を持っ導波層1での光強度が弱く，誘起さ

れる屈折率変化も小さいため導波層1に比べ

て導波層2の光閉じ込め作用のほうが大きく，

光波は導波層2へ集中する．c点では非線形

性によって誘起される屈折率変化により導波

層1と導波層2の光閉じ込め作用がほぼ等し

くなり，光波は両導波層に分かれる．一方，

d，e点では誘起屈折率変化が大きく，光波

は導波層1へ強く閉じ込められる．モードの

界分布，位相速度を決めるのは非線形導波層

における光強度であるため，適当な条件下で

はある伝送電力に対して異なる複数のモード

が存在することになる．

　この特性は導波路構造に大きく依存する．

両導波層間の間隔Dに対する特性の変化の例

を図6に示す．この例では，導波層間隔Dが

小さいときには伝送電力と等価屈折率の関係

には双安定的な特性は生じないが，Dが大き

くなると双安定的な特性が生じるようになる．

　また，図5の奇モードの特性のf点におけ

るモードの界分布を図7に示す．この計算に

用いた導波路の場合，奇モードは伝送電力の

増加に対してその固有値も緩やかに変化し，

同一の伝送電力を持つ複数の奇モードは得ら

れない．しかし，導波路のパラメータによっ

て特性はかなり変化し，適当な構造の導波路

では，奇モードについても同一の伝送電力に

対して多くの固有モードが存在するようにな

る．

n＝no十n21

　一＿ヒ　　　　　　　　　ゆ
　＿」皿＿仁

power

8
昌

凪
日

邸

32
．921

CH

葺1
guided　layer－1　gu董ded豊ayer－2

図6　導波路間隔に対する非線形分散特性
図7　固有モードの界分布（奇モード）
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、

し

4　”　ヒデバイスへの応

4－1。　ロ　　・‘こ f生を　っ

　一部分が非線形性を持つ光導波路の双安定

的な導波特性を利用することにより，光波電

力によって動作する光機能デバイスを構成で

きるものと予想される．我々はこのような構

造を光導波路分岐に適用した新しい光一光機

能デバイスを提案する［7］．

　図8　（a）にその構造を示す．各分枝が単一

モード導波路からなる導波路非対称Y分岐で，

一 方の分枝が非線形屈折率効果を持つ媒質か

らなるものとしている．直線導波路から光波

を入力すると，各分枝から出力される光波の

割合が入力光電力によって大きく変化し，直

線導波路への入力に対する各分枝への出力に

は光双安定特性が生じる．っまり，光双安定

デバイスとして動作する．

　動作原理について簡単に述べる．非線形屈

折率効果は自己集束性であるとし，n2＞0

であるとする．分1岐胃が小さいとして，階段

近似により導波路分岐を導波路間隔の異なる

方向性結合器の連続したものとみなすことが

できるとする．ここで，各方向性結合器は片

方の導波路だけが非線形屈折率効果を示す．

これらの方向性結合器の導波特性は図6に示

されており，導波路間隔が大きくなると，あ

るところから双安定的な導波特性が生じるよ

うになる．直線導波路から入力された光波が

分岐を伝搬して行く様子は，図6の各方向性

結合器の固有モードを緩やかに変化させてい

くことにより求められる．したがって，直線

導波路への入力に対する各分枝への出力には

双安定特性が生じるものと予想される．

（a）

n＝n。＋n21 分枝1

一一”””’

「N－一一＼くこごこ分枝．

（b）

nftt

An：lt

磁

V澁

図8　部分的に非線形性を持っY分岐
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奄

亀

　図6の導波特性をもとに求めた部分的に非

線形性を持っ導波路Y分岐の入出力特性の計

算例を図9に示す．入力を増していくと，出

力が線形分枝，分枝llから非線形分枝，分枝

1へと切り替わり，双安定特性が生じている

のがわかる．この特性は導波路分枝の分岐角

や非対称性に強く依存する．特に分岐角が大

きくなると光双安定特性は生じなくなる．

　このデバイスの特長としては，光強度によ

る屈折率変化を用いているためコヒーレント

光，インコヒーレント光のいずれでも動作が

可能であることや，分岐を用いているため波

長依存性，偏波依存性が小さいことなどが挙

げられる．非線形材料としてAIGaAs系のMQ

W（n2～10’9［m2／岡）を用いたと仮定する

と，数μW程度の光電力で双安定動作が可能

であると試算される．

4－2．　ロ　　・‘こ 多　を　っ

sw1ltlllit－11

　一方の分枝だけに非線形性を持たせた導波

路Y分岐では，直線導波路からの入力光の各

分枝への出力比は，入力光自身のの光波篭力

によって決まる．つまり，入力信号自身の強

度によって出力ポートが切り替わる光スイッ

チとして動作する．

　一方，導波路X分岐を用いれば，信号光の

出力を別の光波（制御光）の電力によってコ

ントロールする光一光スイッチを構成できる

［8］．　光一光スイッチング動作の他，光メモ

リ，光論理ゲート等としての応用も考えられ

る．

　図10（a）において，各分枝は単一モード

導波路からなってお，り，分枝皿のみが非線形

　iii

赫

　
り

aぢ
o

0
input　（a．u．）

図9　光双安定特性
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■

屈折率効果を示す媒質からなるとする．非線

形性による屈折率変化が無視できるときは，

分枝II　s分枝IVの等価屈折率がそれぞれ分枝

1，分枝皿に比べて大きいものとする．信号

光（波長λt）を分枝llより，制御光（波長

　λ2）を分枝1より入力する（両光波の波長

は異なっていてもよい．）。そして，非線形

屈折率効果は，信号光，制御光の波長におい

て自己集束性を示す（n2＞0）とする．誘

起屈折率変化が十分小さい範囲では，分枝ll

から入力された信号光は等価屈折率の大きな

分枝IVから出力される．制御光を分枝1から

入力すると，非線形屈折率効果により分枝皿

の等価屈折率が上昇する．十分強い制御光が

入力すると誘起屈折率変化のために分枝皿の

等価屈折率が分枝IVよりも大きくなり，信号

光は分枝皿へ，制御光は分枝IVへと伝搬する．

つまり，制御光の強度によって信号の出力ポ

一 トを分枝IVから分枝皿へと切り替えること

ができる．

　また，制御光によって一度信号光が分枝皿

へと伝搬し始めると，信号光自身の光強度に

よっても屈折率変化が生じ，分枝皿の等価屈

折率がさらに上昇する．信号光だけによる屈

折率変化のみでも，分枝皿，IV間の等価屈折

率の大小が逆転する場合には，その後制御光

入力が下がっても信号光は分稜皿へと伝搬し

続ける．っまり自己保持機能が期待できる．

　信号光だけを入力する場合の伝搬の様子は，

Y分岐の場合と同様にして階段近似により逐

次求めることができる．制御光と信号光の2

光波が入力する場合には，光波の振舞いもよ

り複雑なものとなる．一般に2っの光波が存

在するときには非線形波動方程式を解析的に

解くことは難しく，またBPMのような数値

解析法を用いる場合でも，光波間に干渉が生

（a）

分枝皿

皿

分枝IV

（b）

n藷

A
唱

信号光

（C）　制御光

n2，

V
n濫

信号光

図10　部分的に非線形性を持っX分岐
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o

じると誘起屈折率変化も干渉の影響により大

きく変化するため，期待される特性に対する

見通しが得られにくい♂このため，制御光，

信号光の間には相関がない，　（例えば両光波

の波長が異なる）として，BPMによる解析

を行った．BPMの各ステップにおける誘起

屈折率変化は，その直前のステップにおける

光波の界分布よ・り算出することとした．図1

1に信号光の伝搬の様子を示す．図11（a）

が制御光強度が弱いとき，　（b）が強いときで，

制御光の強度によって信号光の出力ポートが

切り替わっているのがわかる．BPMによる

計算を繰り返して求めた制御光入力に対する

信号光の各ポートへの出力比を図12に示す．

特性の急峻さは，分岐の非対称性や分岐角に

依存する．非線形材料としてAIGaAs系のMQ

Wを用いたとすると，スイッチングに必要な

光電力はμWオーダと予測される．

（a）

0

（b）

0

分枝皿 分枝IV

分枝1 分枝ll

1

ヨ

中
些

0　規格化制御光パワー　1

図12　光一光スイッチング特性

図11　信号光の伝搬の様子
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◎

　非線形屈折率効果を持っ光導波路の固有モ
一　　，－　　　　　　　　tLJ　　　　’“　f’

一 ドの解析を行った．導波路全体が非線形性

を持っ光導波路の固有モードの解析を行い，

固有値方程式を導出した．さらに，一部分だ

けが3次の非線形光学効果を持つ光導波路の

固有モードの解析を行い，双安定的な導波特

性が生じるこどを明らかにした．また，導波

路構造に対して特性が強く変化することを示

し，これ特長を利用した新しい光機能デバイ

スを提案した．

　今後は，さらに全体が非線形屈折率効果を

持っ媒質からなる光導波路の導波特性の解析

を進めていく予定である．

　Ω旦二2旦，12，　PP．2084－2088　（1987）．

［6］村田，井筒，末田：”双安定特性を示す非

　線形光導波路”，信学技法，Vo1．90，No．68，

　OQE90－15，　pp．13ξ÷18　《1990）．

［7］　H．Murata，M．1zutsu　and　T．Sueta，卿Opti－

　cal　Bistability　　in　　Nonlinear　Vr　ave－

　9ロide　Branches”，　Optical　Computing’90

　Technical　digest，9C－8，pp．33－・34（199Q）．

［8］　H．Murata，　M．1zutsu　and　T．　Sueta，・Al1－

　Optical　Switching　　in　Nonlinear　X－

　junctions°’，　Nonlinear　Optics’90　Tech－

　nical　diges㌻，　MP26．　pp．63－64　（1990）．

［1］　G．LStegeman，E．M．Wright，N．Finlayson，

　R・Zano龍i　and　C・T．　Seaton，”Third　Order　．

　Nonlinear　lntegrated　Optics”，」．Light－

　wave　Tech冗01．，　vo1．6，　6，　PP．953－970

　（1988）．

［2］　S．M．　Jensen，　”The　Nonlinear　Coherent

　Coupler脚，　IEEE　J．　Quantu皿　Electron．，

　Ω£二」L旦，　10，　PP．1580－。1583　（1982）．

［3］　A．D．　Boardman　and　P．　Egan。　脚Optically

　nonlinear　waves　in　thin　films°’，　IEEE

　J・Quantu塒　Electron．，　蝦，2，　PP．319－

　324　（1986》．

［4］　T．Sakakibara　and　N．　Oka瓢oto，　■Nonli－

　near　TE　waves　in　a　dielectric　slab

　waveguide　　with　two　optically　nonli－

　near　layers’，IEEE　J．Quantum　Blectron．
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1．はじめに

　導波管形の一つのフィルタとして単一遮断導波管中に基本モード

共振形の空胴（あるいは誘電体）を設けたものが広く用いられてき

た［1］。この種のフィルタは構造が簡単で、帯域通過フィルタの

場合、遮断導波管のカットオフ効果を利用して大きな減衰量が得ら

れ、空胴の共振伝送によって所望の通過域特性が実現でき、通過帯

域より低域側では導波管の強い遮断現象の性質上、急峻な遮断現象

が期待できる。しかしながら、通過帯域より高域側では、遮断導波

管の高域通過特性の影響によって緩やかな遮断特性しか得られない。

そのため、通過域に要求される鋭い周波数特性や帯域外（特に高域

側）において要求される高減衰特性を実現できるフィルタが各種検

討されてきており、その一つとして減衰極を有する楕円関数形フィ

ルタ（例えば2重モードフィルタ［2］）があげられる。しかしな

がら、そこで用いる近似関数は主として通過域中心周波数で対称と

なり、その帯域外特性はその通過域特性によってある程度決ってく

る。そのため、設計上の自由度には制限があり、通過域中心周波数

より高域側の希望する周波数帯域において自由な阻止減衰特性が選

び得ない。そこで、通過域特性とその帯域外減衰特性がほぼ独立に

設計できる小型の帯域通過フィルタとして、2通路遮断導波管（空

胴または誘電体多段装荷）フィルタを提案してきた［3］，〔4］。

これは、遮断導波管中に多段に装荷した共振器の結合共振によって

通過域特性を実現し、2通路構造によって得られる負結合を利用し

て阻止特性を得るものである。．

　本文では、その動作原理及び設計法について述べ、さらに従来の

構成法において生じていた特性劣下の原因を明らかにして、特性改

善のための新しい構成法について理論的、実験的に検討していく。
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図1　2通路遮断導波管フィルタの基本構造
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2．°動作原理

　2通路遮断導波管（空胴共振器多段装荷）フィルタの基本的構造

を図1に示す。本フィルタは矩形導波管の一部を導体隔壁板によっ

て適当な割合でH面分割して遮断導波管とし、各分岐路中の一部の

導波管幅をひろげて空胴としてこれを多段装荷したものである。以

下では、まず2通路遮断導波管フィルタの一例として一方の分岐

（主分岐）に3段、他方の分岐（副分岐）に1段の空胴を装荷した

ものを考える。なお、本フィルタの構造は伝搬軸（z軸）に対して

垂直なz・＝0のx－y面に関して対称構造とする。

　さて、本フィルタの各分岐中の波動現象は、厳密には図1（b）

に示すような各種不連続の存在などによって、相互に影響を及ぼし

て生じている。特に基本モードが伝搬可能となる伝送線路の並列接

続によって構成したフィルタでは、相互に影響し合う両分岐回路の

動作によって所望の特性を実現しており、各分岐構造は独立には設

計できない。しかし、本フィルタのごとくH面分割して得られる各

分岐回路が遮断導波管として動作している場合には、以下で述べる

ようにそのカットオフ効果を利用すれば、非常によい近似でもって

各分岐構造をほぼ独立に設計することが可能となる。

　いま、本フィルタの副分岐に装荷した空胴の共振点を通過帯域よ

り離しておけば、通過域近傍では副分岐中の空胴は入出力端からは

①②　　　　④　　！③　　κ④　③　　　②①’　　　　，

膨ii　O　　　　　　　　　　　l

i
ll

i膨I　　　　　　　　　　gl　　l

　ll　　l輔，　11，8　1　　蓼2，’

E⑳ol

1

2膣2，’
1・1・！一一　10

●13，　　　→’°° ◎◎← 3’i
一一一 z笏

Perfect　conductor

　　　　図2　通過域設計のための近似構造
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見えなくなり、副分岐は遮断導波管が無限に続く構造（図2）に近

似できる。したがって本フィルタの通過域特性は主分岐に多段に装

荷した空胴の結合共振特性と遮断導波管である副分岐の特性とを考

え合わせることによって決定できる。そして通過域の低域側では導

波管の遮断現象のために急峻な遮断特性が期待できる。

　一方、通過域の高域側で実現すべき阻止域特性は、両分岐からの

出力をほぼ同振幅、逆位相として互いに打ち消し合うように副分岐

の共振系のみを調整して構成することができる。これによって負結

合効果を実現し、複数個の減衰極を生じさせ広帯域にわたって所望

の阻止減衰量を満足する有極形帯域通過フィルタが実現できる。

3．設計法

3－1　不連続部の取り扱い

　本フィルタは図1に示すように各種不連続部が存在するので、そ

こで発生する遮断モードが隣接する不連続部に減衰波の形で影響を

及ぼす相互干渉を十分考慮する必要がある。ここでは不連続面にお

ける境界条件を最小2乗法的モード整合法により取り扱い、各々の

モードの透過・反射係数を決定し、それにより遮断モードをも一つ

TEqO

S

qO Bi∫urcating　M創al Pla

ゆ
r

y
π

z

笏P卿’ c。蜘cωr多多

as

△au

図3（a）　不連続部
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Z1’ ゐ1 ∂Nr＋1 Z13

α2
薯

Z2’ ∂2 ：

1
ll

αNτ＋N3

δN跨N8 ZN33

αNr＋N3＋1

δN，．Ni．1 Z1腿

1量olαNr 　　8
　　霞

　　l
　　l
　　雪’4Nr＋N3÷No

ZNr7 西Nr ゜δN，州、．N巴 ZNu麗

図3（b） 不連続部の等価回路

の独立端子に持つ散乱行列を求めることにする。

　　以下では本フィルタの有する不連続部の代表として図3（a）の

構造をを考える。いま、図中r領域からTE。oモードが入射した場

令、z＝0のx－y面における領域r，sおよびuの接線電磁界．分

布は次式となる。　　　’　　．　　　　　　　　　。

　　　　ロ
E多＝Σ（δng十B蓋9）’e多n
　　　n＝1

＿

も　　・

　　　　ロ
H支＝轟（δ・・－B孟のh美・

　　　　ロ
E多＝暑B駈e罫・

　　　　ロ
H曼＝ΣB言qh昊、
　　　n＝1

　　　　ロ
EY＝Σ：BXge夢n
　　　n＝1　　・

　　　　ロ
H昊＝Σ　BXgh呈n
　　　n＝1

（領域r）

（領域s）

（領域u）

（1）

（2）

（3）

，．
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ここで

　　e多n＝－A蓋sin（nπx／ar）

　　hEn＝｛（rKA蓋）／（jωμ）｝sin（nπx／ar）

　　e多n＝－Alisin｛nπ（x－－au－t）／（a8十△a8）｝　　　　　（4）

　　h昊n＝｛（rllAli）／（jωμ）｝sin｛nπ（x－au－t）／（as十△a8）｝

　　e罫n＝－A隷sin｛nπ（x十△au）／（au十△au）｝

　　h呈n＝：｛（r：AK）／（」ωμ）｝sin｛nπ（x十△au）／（au十△au）｝

ただし、e翻およびh隻」は領域R（＝｛r，s，u｝）におげるj次モード’

の電界及び磁界モード関数を表し、δ。。はクロネッカデルタの記号

を意味する。また、B？9は領域Rにお’いて、　q次モードが入射した

ときのj次モードの反射係数または透過係数を表す。また時間依存

性lg：　ejwtを考え、　P§は伝搬定数を表す。

　いま、TEgoモードが伝搬モードの場合にはr警＝」β臥遮断モ

ー
ドの場合には鴨＝α§とおけるから各モードの正規化は

　　一∫、R声（x）hem（x）（ix

　　　　　　　　＝δ・m　　　（伝搬モード）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）
　　　　　　　　＝jδnm　　（遮断モード）

にて行い、これより領域rにおけるq次モごドのモード関数の振幅

係数Aれま次のように決まる。

　　A尋＝’（2ωμ）／（lr姦1　ar）　　　　　　　　　　　　　　　　　（6）

A尋，AEも同様に決定できる。

　さて、先に示した接線電磁界成分は乞＝Oのx－y面における境

界条件

EY＝O

E多＝E夢，H美＝H艮

EY＝O

E多＝E塁，H美＝H昊

E塁＝0

（一△au≦x≦0）

（0≦x≦au）

（au≦X≦au十t）

（au十t≦X≦ar）

（ar≦X≦ar十△as）

（7）

を満たさなげればならないが、実際の計算ではモードの展開項数を

有限で打ち切る必要がある。そこで、境界条件を最小2乗法的に満
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o

足させることを考え、有限の展開項数NRで打ち切ったときの領域

Rの接線電磁界成分宣島宣曼を用いて境界条件に対する相対2乗平

均誤差εを次式のように定義する。

　　ε＝（ΨE／ψε＋Ψ珪／ψH）／2　　　　　　・　　　　　　　　　　（8）

ここで

　　　　ar十△a8　　　　　　　　　　　　　ar’Ψ・＝∫。．　1宣塁12叡＋∫。u＋，　ltrv一宣多12叡

　　＋∫：1＋tl鳶1・‘ix＋∫IUI宣多一Ey1・dW＋∫2．。1誹砿

ψ・＝∫：「1’5’y．1・（llx

Ψ・＝∫ll。諏一Tlr晃　1　2　dx＋∫；“1張一宜昊12砿　　’

ψ・＝∫1こ．，1’iir；a・12d．＋∫1”　1　llil’；a，，　1　2　dw

（9）

92　　　　　　94

91 93

9n．1

9n

　　ロロのロ　

　　（a）　　n：°dd

L一

9n●1

9n

9n・1
9n■1

酋

R＾

o’ ”“ 1ヨ》

n：oaa

0　　　　　1 しr2　Cr2

K。1

土90’・

，Lrl　Crl

l　i
11　　． K12

290°

K23

含90’

　：α

（c）

Ln

n：even

n：even

・・一…一網n

●●●●　■一一　一

謂n
Kn．n．1

忠90°

図4　等価回路

　（a）低域通過フィルタ（原型）

　（b）帯域通過フィルタ’

　（c）直列共振回路からなる帯域通過フィルタ
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この相対2乗平均誤差εを各モードの反射・透過係数のいずれに対

しても最小となるように決定すれば、それらの係数より図3（a）

の不連続部を同図（b）のように遮断モードをも一つの独立端子と

する散乱行列として表すことができる。なお、このときモードの展

開項数N，は定義した相対2乗平均誤差や複素電力の保存則に関わ

る誤差を十分小さくするように決定する。

3－2　通過域特性

　本フィルタの通過域特性の近似についてば、先に述べたように、

副分岐遮断導波管が無限に続く構造（図2）に対して行う。

　まず動作パラメータより、低域通過特性（チェビシェフ特性等）

を実現する伝達関数を求め、梯子型のリアクタンス回路に展開する。

この集中定数型低域通過フィルタに周波数変換をほどこし、集中定

数型帯域通過フィルタを得る。さらにこの集中定数型回路を影像パ

ラメータにもとつくインピーダンス・インバータ回路と半波長線路

の周波数特性に近似した直列共振回路からなる等価回路（図4）に

変換することによって通過域中心周波数近傍においてその特性を分

布定数線路におげる伝送特性に対応つげることができる。このとき、

所望の通過域特性を実現できるインバータ・パラメータは次式より

決定できる［5］。

　　Kkk＋1／Zo＝T／　9kgk＋1　　　（k＝0，1，…，n）　　　（10）

ここで、

　　T＝πλ6p（1／A・　’sH－　1／λ6L）／（2ωi’）　　　　　）L　sL＞λsH

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（11）
　　90＝：T，9n＋1＝T／r

ただし、9kなどはフィルタの回路要素、　co・1’は原型の低域通過フ

ィルタの通過域端角周波数、λ。は共振器に対応づける導波管回路

におけるおける管内波長で、その添字’P’は通過域中心における

値、’L’および’H’は通過域両端における値を示す。

　以上のように図2の近似構造に対して図5（a）に示すインピー
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ダンスインバータを含んだ等価回路表示が得られれば、集中定数回

路より求まった値を満足するように設計パラメータを以下のように

して決定すればよい。

Zo

dl， d2，

目
dl，

Zo

（a）

a

b

ll dl　J2　　d2　　12　　ゴ1　1量

o

o

（b）

図5　近似構造に対する等価回路
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．①

　　①⑪②②
b

α

α1

α2

α，

　‘

△α

（a）入出力端の遮断構造

① ② ②
1 ’1－一→司 重r！

・α17」 δNOや警η
゜ α塞」°」 乃Nl・や

Z ・ρ！7’ n　　刊αNOd Z／ ゜ウ！」 αN亘・◆ 」じ’　Zo

罰 5 ゜1
カN覧・◆

カ2π

51

libN。．NCI・「書

1璽

i｛α轟c：・」’1

Sll

7

ロNO◇NC1・ ZNq・」’ みNC1・」°4

1 ， 1
1

〃N。。NC竃・．題” δNC・．巳」°’

11

8
S　　　T1

1

　　塁bHO，M・7’ 　　l

　　I
みM・’°’

1

うM・．M”2

9巳

1 δNO，M・、1τ’
巳

t

　　●
　　纏

　　1
δN。．Nl・．N3・7’

ゐNO「」
、

（b）等価回路

① jx離　jx♂1 ②

乞・． jXbl Zo

　（c）非対称T形等価回路

図6　遮断領域（入出力端）
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　③③⑦④

（a）主分岐中の遮断構造

　，
α1

α

b

，

ノ

k

③　1

⑦
，h←一一12－一』

④
④　巳

●ρ1’2， b 1α重2’2 δN2・，且2’2

Z ，う1」2° αMφ’2’ Z曾2° δ12’2 αN2・。2’2 Zo
●

811 暫

ゐ2’2’ lI 1

，1

！1

　　liδ醐州C2・’2’

1璽

αNC2・2’2

カ・㍉’・・2’2

　　璽

1
S12，

αM州C2／Z’ ZNC2・2’ b C23’2

s　　　2’2

覆

みNMC2・．I」3’ わNC ・←題2’2
巳

1

1
　　塁

δN豊州2・’2°

　重

　1
ゐN2・2°2

　　1

δN2・．N22’2

〃N1’2’ ●

（b）等価回路

③ jx、2　jx、2 ④

Zo jXb2 Zo

　（c）対称T形等価回路

図7　遮断領域（主分岐）
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Ko1

忠90°

［ぎ則 陪1調

図8　インピーダンス・インバータ回路（非対称）

K32

土90°

図9　インピーダンス・インバータ回路（対称）

　まず、先に示した近似構造に対する各構成部分の散乱行列を精度

良く求めるため、不連続面における境界条件を最小2乗法的モード

整合法により取り扱うことは既に述べた通りである。いま、図2の

近似構造を散乱行列の縦続接続によって表す（図5（b））のに必

要となる構成要素は入出力端の分岐不連続部及び空胴の装荷による

ステップ状不連続を含む遮断領域と無限に長い遮断導波管で近似さ

れる副分岐を含む部分（図6（a））、主分岐中の空胴の装荷によ

るステップ状不連続を含む遮断領域（図7（a））、及び空胴部分

である。図6（a）の端子①一②間における散乱行列は同図（b）

　　　　　　　　　　　　　－12一



に示す散乱行列と・均一導波管を表す多重線路の縦続接続により求

まる。鰐子①一①’間にあたる散乱行列は導体隔壁版の厚さも考慮

して先の解析法によって求め、遮断領域においてはモード変換は行

われないため、互いに独立な線路によって表す。これら不連続部で

発生する高次モードのあるものは隣接する不連続部と互いに影響し

合うため、それら高次モード群の遮断領域における振舞いを表すた

めの多重線路網を構城する必要があり、この結合が無視できるほど

小さいものについてはそのモードの特性インピーダンスで終端して

おけばよい。しかるに図6（a）において①および②の各端子から

外部を見れば一様な線路が無限に接続されているから、基本TElo

モードの端子以外はそのモードの特性インピーダンスで終端され、

図6（b）のようになる。この散乱行列をインピーダンス行列に変

換し、TEiOモード端子間に対する集中定数型等価回路を求めると、

高次モードの影響や副分岐の効果も含めて同図（c）のように表す

一ことができる。図7（a）における端子③一④も同様に集中定数型

等価回路（図7（c））で表すことができ、以上のようにして各リ

アクタンスは散乱行列要素によって決定できる。

　さて、図7（a）は構造が対称なため同図（c）のように対称T

形等価回路となり、図8に示すこの場合のインバータ・パラメータ

K12，φi2は、各リアクタンスX。2，Xb2により次のように表され

る［5］。

　　φ12＝－arctan（Xa2／Zo）－arctan｛（Xa2十2Xb2）／Zo｝
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（12）
　　K12／Zo＝ltan｛φIz／2十arctan（Xa2／Zo）｝1

　一方、図6（a）は構造が非対称なので、この回路をインピーダ

ンス・インバータに変換するには少なくとも通過域中心周波数で回

路を対称化する必要がある。そのために非対称T形等価回路の両端

に接続する線路（特性インピーダンスZo）の電気長φ　01”／2と

φ01’／2によってこれを補正する（図9）。この場合のインバー

タ・パラメータKOi、φ　01”／2、φoユ’／2は次のように表される

［5］。
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φ。、・／2＝arctan｛（－P±P2－4q2）／2　q｝

φ01’／2＝arctan［｛Al十jCZotan（g6　oi”／2）｝

　　　　　　　　　　　　／｛A2tan（φ01，，／2）－jB／Zo｝］
K。、＝1c。s（φ。、・／2）c。s（φ。、・／2）｛A、Z。tan（φ。、・／2（）1　3）

　　　－jCZo2tan（di　01，’／2）tan（di　01’／2）

　　　－jB十A2Zotan（di　01”／2）｝1

ここで、

　　p＝A12－A22十C2Zo2－B2／Zo2

　　q＝j（AユCZo－A2B／Zo）

　　Al＝（Xa1”十Xbl）／Xbl

　　B＝j｛Xal”Xal’十Xbl（Xa1”十Xal’）｝／Xbl

　　C＝－j　Xbi

　　A2＝（Xal’十Xbl）／Xbl

（14）

ただし、Ai，B，C，A2は図9に示した等価回路を表す基本行列

の要素である。以上の変換により求められたインピーダンス・イン

バータKOi，K12，　K23から主分岐の各遮断導波管の長さ、幅を決

定する。

　さらに、インバータ間の共振回路は導波管回路において半波長共

振器によって構成できるため、図5（a）のインバータ間の線路長

d1’，d2’が通過域中心周波数において半波長となるように

　　βodi’＝βod2’＝π　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）

とすれば、空胴の長さdi，　d2はインバータ・パラメータである電

気長と上式によって決定できる。

　　di：：（π＋ip　01’／2＋φ12／2）／βo
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）
　　d2＝（π十di　12／2十φ23／2）／βo

ただし、βoは伝搬領域である空胴の通過域中心周波数における位相

定数である。以上を持って所望の通過域特性の近似が完了する。
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ll dゴ　　12　　　d2 12　　dl　　l1

0

（a）　フィルタの等価回路

air一一■一一召＝＝＝＝＝＝＝丁繭欄葡一n　。

0

1　　　　　亀一一・一・SB－一一」　　　　　　l

L－一一一一一一　ST－一一一一一」

　（b）散乱行列の合成

図10　阻止域特性の近似

8－8　阻止域特性

　本フィルタの阻止域特性は、通過帯域外（高域側）において前節

の通過域特性の近似によって決定された主分岐を通過する波と副分

岐を通過する波とが干渉し合うことを利用したものである。すなわ

ち副分岐の共振の振舞いによって両分岐の出力の位相差をほぼπに

保ち・両者の振幅を調整すれば広帯域にわたって高減衰な阻止域特

性が実現可能となり・両分岐の出力が同振幅、逆位相の点では減衰

極となって有極形フィルタを得ることができる。

　このときフィルタの伝送特性を精度良く求める必要がある。本フ

　　　　　　　　　　　　　ー15一



イルタは図10（a）に示すようにさきに求めた分岐不連続部を表

す散乱行列STI，ST2及び領域iとjとの境界のステップ状不連続

部を表す散乱行列SSj、さらに均一導波管部分を表す線路網の縦続

接続によって表される。これは隣接する端子に影響を及ぼす限られ

た高次モード群についての多重線路網によって表され、入出力側で

の独立端子は基本TEiOモードのみを考えれば良い。これらを順次

合成することによって各分岐を表す散乱行列SBI、　SB2が得られ、

図10（b）のように書げる。これを超行列形式で表現して得られ

る散乱行列S，と分岐不連続部を表す散乱行列STI、　ST2をさら

に合成すればフィルタ全体を表す散乱行列STが得られ、その要素

S玉iによって伝送特性が得られる。

　以上より、本フィルタの挿入損失Lは導体隔壁版の厚さtと先に

求めた通過域特性の近似によって決定した設計値を与えれば、残さ

れた設計パラメータの組Xと周波数fの関数として次のように定義

できる。

　　　L：＝g（f，x）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（17）

ここで、

　　　x＝（△a3，a，，，d3）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）

ただし、△a3は副分岐遮断導波管の幅の増分、　a”は副分岐の空

胴の幅、d3はその長さである。

　さて、阻止域特性の実現は、設計パラメータの組xが本フィルタ

で物理的に実現可能な範囲にあるという条件のもとで、周波数fの

関数である挿入損失Lをある周波数の範囲で所望の減衰量以上とす

る問題となる。この問題を改訂ニコ．一トン法により解き、所望の阻

止域特性を実現する構造を決定して、本設計は完了する。
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4．問題点と特性改善
＼

4－1　物理的検討

　さて・以上で述べた通過域と阻止域特性のみに着目した構成法に

よって設計したフィルタの伝送特性を図11に示す。その仕様は次

の通りである。

　通過域；3段0．1dBチェビシェフ・リップル特性

　　　　　　　　　中心周波数　　　　　　9．5GHz

　　　　　　　　　帯域幅　　　　　　　0．2GHz
　阻止域；最小減衰量　　　55dB

　　　　　帯域端周波数　11．OGHz－12．OGHz
図11より明らかなように通過域の両側に不要な完全伝送点が生じ一

凄ーてしまっている。ここでは、この不要な完全伝送点の現れる原因を

検討し、特性改善のための一方法を提案する。

Fr¢qu¢ncy　　（GHz）

10

i6　，20

ε

．S　3°

薯4・

tY　5。

　
60

70

図11　従来の構成法におげるフィルタ特性
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　図11のような主分岐に8段、副分岐に1段の空胴を装荷した場

合には、通過域の高域側では主分岐を通過した波は3πの位相変化

を受けることになるので、阻止域構成のためには、副分岐を通過す

る波に2πの位相変化を生じさせて両分岐の出力を逆相とする必要

がある。副分岐に一段の共振器を設けるものでは、その第2次共振

を利用することになり、その結果、通過域の低域側に副分岐第1次

共振点が不要な完全伝送点として現れ、また通過域の高域側におい

ては阻止域との間に副分岐第2次共振点（完全伝送点）をやむなく

もっていかざるを得ない。

　この不要な完全伝送点による特性劣化に対する一改善法として通

過域低域側に現れた副分岐第1次共振による完全伝送点を通過域の

一部とすることを考える。ここで副分岐第1次共振点に着目するの

は、副分岐第2次共振による不要な完全伝送点を通過域の一部とし

ても、通過域の低域側の不要な完全伝送点は残ることになるからで

ある。

　まず、副分岐第1次共振点を通過域低域端近傍に設定することを

考える。この場合には通過域の高域側に不要な完全伝送点が残るこ

とになる。これは依然として副分岐第2次共振を利用して両分岐か

らの出力を逆相としているからであり、通過域低域端近傍の副分岐

図12　2通路遮断導波管フィルタ（空胴共振器4段装荷）
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第1次共振を利用して阻止域を構成することは導波管の高域通過特

性を考えれば・両分岐からの出力を同振幅とすることが困難となる。

　次に、副分岐第1次共振点を通過域内に設定することを考える。

この場合・通過域を構成する主分岐の共振点の両側では位相はπ異

なるので、副分岐第1次共振点を置く場所によっては、通過域内に

鋭い減衰極が生じることになる。

　以上より、副分岐第1次共振点は、少なくとも通過域高域側の共

振点より高域側に設定しなげればならず、不要な完全伝送点を通過

域の一部にもってきて特性改善をはかることを考えれば、結局副分

岐第1次共振点は通過域高域側共振点近傍に置けば良いことになる。

　このようにすることにより、主分岐に装荷する空胴を4段にしさ

えすれば（図12）、主分岐を通過する波は4π、副分岐を通過す

る波はその第1次共振によりπの位相変化を受けることになり、両

．分岐からの出力は逆相となって、通過域特性にわずかに影響を与え

るものの、もはや不要な完全伝送点は現れることなく、良好な帯域

通過特性が実現できることになる。

　なお、これまで通過域の低域側にあった副分岐第1次共振点を通

過域の高域側に移動したことにより、副分岐に装荷する空胴の長さ

は短くなる。これにより、第1次、第2次共振の間隔は広くなり、ゾ

副分岐第2次共振点により生じる不要な完全伝送点はより高周波域

に移動することになる。　阻止域特性については、副分岐共振点を

通過域高域側共振点近傍に固定することにより、空胴の長さは阻止

域を構成するためのパラメータとすることはできず、残ったパラメ

ー タである遮断導波管の幅を変化させて共振の鋭さを調整し、所望

の周波数において両分岐からの出力を同振幅として、減衰極を構成

することができる。［6］
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4－－2　実験的検討

　前節で述べた構成法により、次の仕様を例にとって、フィルタの

設計を行った。

通過域；4段0．1dBチェビシェフ・リップル特性

　　　　　　　中心周波数　　　　9．5GHz

　　　　　　　帯域幅　　　　　0．3GHz

阻止域；固定減衰極 11．5GHz

ここで、WRJ－10（幅a・＝22．90㎜、高さb＝10．20m）
の標準導波管を用いて設計を行った。また、各分岐中の空胴の幅は

入出力導波管のそれと等しくおき、特性インピーダンスが一致する

ようにしている。モードの展開項数は複素電力の保存則にかかわる

誤差を確認し、各分嘩中で50個、入出力導波管で100個とした。

そのとき、導体隔壁板の厚さt＝0．20㎜も考慮している。

　これをもとに試作したフィルタの伝送特性（挿入損失）の測定結

果を図13に示す。実線が設計寸法にもとつく計算結果、破線が測

定結果である。また図14は通過域を拡大したものであり、図15

は反射損失についての計算結果と測定結果である。図13において、

その計算結果よりもはや不要な完全伝送点は現れず、所望の周波数

において減衰極を実現できていることが確認できる。また測定にお

いては、減衰量がほぼ50dB以上ではノイズにより測定不可能で

あったが、このレベルまでは両者は良く一致している。自作フィル

タのための精度限界のために図14、図15において、わずかなズ

レはあるものの理論と実験は良く一致しており、本構成法の有効性

が確認できたと考える。
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a　＝22．90
a’＝22．90
a”＝22．90
at＝13．00
a2＝11．40
a3＝　9．80
a4＝12。70
11＝　0．95
12＝　4．39
13＝　1．74
14＝34．49
dt＝18．39
d2＝19．82
d4＝＝19．86
t＝　0．20
（unit：mm）
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5．まとめ

　導波管H面分割により並列分岐した遮断導波管と多段の共振器を

構成要素とする2通路遮断導波管フィルタは導波管の遮断現象と両

分岐からの出力の干渉現象を制御して、広帯域・高減衰な阻止域を

実現可能とする有極形帯域通過フィルタである。

　本フィルタはCADによる無調整設計が可能であるが、通過域と

阻止域特性のみに着目する構成法では、やむを得ず不要な完全伝送

点が現れることになる。

　そこで、．この不要な完全伝送点の原因である副分岐の共振現象を

制御し、その第1次共振点を通過域高域側共振点近傍におくことに

より、仕様通りの良好な帯域通過特性が実現できることを示した。

　なお、阻止域特性については副分岐遮断導波管中に複数の段差を

設けるなどしてこれを改訂ニュートン法における変数として追加す

ることにより、所望の阻止域特性を容易に決定することができると

考えられる。　　　　　　　　　　一

4
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　　資料番号RS91。10

　　　（Sept．20，1991）

前方散乱振幅による散乱断面積の計測・

　　　　　中山純一　　尾崎敏章

京都工芸繊維大学　電子情報工学科

　　A　Coherent　sonar　is　developed　for　estimating　the・geometrical　cross　section

of　a　target　from　the　forward　scatteri’ng　amplitude，　The　pri皿ciple　of　operatioh

and　experimental　results　are　described．

1 IntrodUCitio皿
i

　　Aconventional　sc，nar　detects　an　echo　backScattered　from　a　target　to　mea－

sure　its　location　and　other　properties．　However，　tlle　1）ackscatter　is　not　useful

f（）rdetecting　typical　dimensions　of　a　target，　such　as　volume　and　geometrical

cross　section．　For　example，　a　large　targ6t　with　a　smooth　smface　often　wolks

as　a　point　target　fbr　backscatter，　because　only　a　specular　point　on　the　surface

scatter串the　incident　wave　into　the　direction　of　the　receiving　transducer．

　　　On　the　other　Land，　the　fbrward　scattering　is　related　with　the　sca玩ering

cross　section　of　a　target【1】，　which　represents　the　power　loss　of　a　monochromatic

incident　wave　due　tc，　t｝1e　scattering．　The　relation　of　this　loss　with　theαoss

section　is　kn。wn　as　the　f（）rward　scattering　the・rem，　which・states・that・the・total

scattering　cross　section　ut　of　a　target　is　proportiona1　to　the　imaginary　part　of

the　forward　scattering　amplitude∫（θ，φ）1θ呂o，φ昌o　iII　Eraunhofer　region．　It　is

also　known　that，　when　the　typical　dimension　of　a　target　is　much　larger　than

the　wavelellgth，　the寧cattering　cross　sectionσεof　the　target　becomes　twice

of　its　geombtrical　cross　section　3‘．　These士elations　suggest　a　scheme　of　an

cohere皿t　sonar　that　measures　the・．fbrward　scattering　amphtude　to　estimate

the　geometrical　cros歪；section　of　a　target．

　　　This　paper貫rst　desαibes　the　fbrward　scatもering　theorem，　stating　that　the

imaginary　part　of　the　forward　scattering　amplitude　is　proportidhal　to　the　g昏

ometrical　cross　sectbn．　However，　this　holds　only　f（）r　an　incident　plane壷ave

　　lA　part　of　this　paper　wa8　presented　at　19th　Intel皿atlonaユSymposium　on　Acoustical

Imaging，　Ru　le　・　Universit・y，　Bochum
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incident　Plane　wave

ta

Fig．1muminated　region　and　shadow　region

and　fbr　the　observati‘）n　point　placed　in　the　Fraunhofヒr　region．　A　modi行cation

is　needed　in　the　Fresnel　region，　where　expeτiments　aごe　caτried　out．　So　an

analysis　is　made　fbr　a　practical　coherent　sonar　using　a　pair　of　disk　transduc－

ers：one　fbr　transmitting　ultrasound　and　the　othel　fbr　detecting　tlle　fbrward

scattering　amplitude　in　Fresnel　region．　Then，　it　is　fbund　fbr　a　spherical　target

that　the　real　and　imaginary　parts　of　the表）rward　scattering　ampli加de　increase

with　geometricaユcross’section　when　geometrical　cross　sectioll　is　smal1．　Next，

we　describe　ultrasound　experiments．　Using　l　MHz　ultrasound　in　w概ter　and

spherical　targets，　we　measure　the　fbrward　scattering　ampliもude　in　the　Fresnel

region．　It　is　then　shown　that　the　measured　data　fbr　the　fbrward　scattering

amplitude　agree　well　with　the　analysis．

　　　The　advantage　of　fbrward　sca批ering　scheme　is　simple　in　hard幅re　and

in　signal　processing．　All　hard　wares　we　need　ale　transmitting　and　receivillg

t臓nsducers，　a　signal　generator，　and　a　coherent　detector　fbr　measuring　the

complex　amplitude‘）f　the　wave　field．　Only　the　complex　amplitude　of　the

2
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incident　wave　and　that　of　the　scattered　wave　are　necessary　to　be　n｝easured．

Thus　the　time　required　for　mea8urement　becomes　much　short　and　hence　the

cross　section　of　a　moving　target　may　be　measured　in　principle．

2 Representation　of　forward　scattering

　　　Assuming　the　case　in　figure　1，　we　first　derive　the　mathematical　represen－

tation　of　the　forward　scattering．　We　depote　by　Cb（x，y，　z）the　totaI　wave　field，

that　is　a　linear　combination　of　the　incident　wave　cbin（x，yJ　z）and　the　scattered

waveψ、（X，　y，　Z）：

ψ（x，y，　z）＝thin（x，y，　z）＋ψ、（x，y，　z）． （1）

When　the　incident　wa，ve　illuminates　a　target　much　larger　than　the　wavelength

λ，the　free　space　may　be　divided　into　two　regions童n　geometrical　sense：the

illuminated　region　aud　the曲adow　reg量on．　The　surface　of　the’target　is　also

divided　into　the　illuminated　part　and　the　s｝iadow　part．　Neglecting出e　effects

of　diffraction，　we　assume　the　shadow　surface　is　completely　d研k，　that　is

　　　　　　　　ψ（x，　y，　z）　＝　・，　∂ψ（！liZ‘！L）一・，（x，Y，・）∈SS・（2）

Here，　S3　denotes　the　shadow§urface　and∂！∂ηthe　normal　derivative．　By

Green’s　theorem，　the　scattering　field　Cb、（x，y，　z）may　be　represented　as

　　　　　iPs（w）一ム（lgip・一　GIIikl）dS’＋lss（liilCb・－Gl］II））dS’．（3）

wher今G（（i，y，　zlx’，　y～〆）is　a　Gre6n’s　functi・n　and　13　den・tes　the　iUuminat・d

surface．　In　the　shadow　region，　tbe　first　integral　in　the　right　hand　side　is

negligible　and　the　second　becomes　dominant．　Thus　we　obtain　from（1）and

（2）the　scattered　wave　in　tlle　shado㍉v．　region，

　　　　　　　　　　　　　　　ψ・（綱一ム齢一G箒）dS’・　　（4）

　　　Note　that　this　relation　holds　only　in　the　shadow　region　but　fails　in　the

illuminated　region；particulaぼly，　the　integration　over　t毎e　illun盛nated　surface

∬becomes　dominallt　for　backscatter．Physically，（4）represents　a　strong

scattered　wave　which　cancels　the　incident　wave　on　the　shadow　surfa£e．

3
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　　　Since　bothψ‘n（x，：y，z）and　G（¢，y，　zlx’，　y’，〆）in（4）satisfy　t｝Le　wave　equa－

tion（Helmholtz　equalion），　we　may　apply　the　Maggi　transf（）rmation【2】to（4）．

This　reduces　the　integration　over　the　target　s疋1rface　in（4）to　the　integral　over

臨egeometrical　cross　section　of　the　target，

　　Cb・（¢，　y，　z）一ム［（］llCb‘－G讐多レ5～　　（5）

where　St　is　the　geom｛∋trical　cross　secもion　of　the　target・

　　　In　the　calculation　below，　St　is　taken　on　the　plane　z・＝Oin　figure　1．　To

simpli£y　equations　further，　we　use　the　Green　function　enjoying

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　G（x，び，zlxt，y’，〆）レ胃o＝0．　　　　　　　　　　（6）

Such　a　Green　function　may　be　given　by

　　　　　　　　　　σ（¢，綱・む～〃～z’）＝岩（卿【‘k（。等姜鍔諜美≡考多）21

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　齋ウ

whereた＝2π／λis　the　wave　number．　using　these　relations，　we　finally　obtain

tlle　mathematical　representation　of　the　fbrward　scatteling，

翻一釜ム三xp［篶1誓蕎鐸養22］螂・）・c・se・dx・dy・，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．（8）

where
　　　　　　　　　　　　　　　　　c。、θ＝　ざ　z・　　．　　　　°（9）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（X－Xう2＋（y－一の2＋Z2

Based　on　this　relation，　we　will　derive　the　forward　scatteτing　theorem　and　its

modification　inもhe　next　section．層

3 Forward
　　　　　

reglon

scattering　theorem　in　Fraunhofbf

　　　Forward　scattering　theorem　is　usually　understood　as　the　relation　of　the

forward　scattering　amplitude　with　the　tota1　scattering　cross　section．　However，

4



●

we　look　for　an　expliciL　relation　l）etween　the　fbrward　scattering　amplitude　and

the　geometrical　cross　section　of　a　target．　We　assume　that　the　plane　wave　is

incidenもoII　the　targe止，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　ψ‘η＠，y，の＝ノレexp（ikz＋iα）　　　　　　　　　　　（10）

and　the　observation　Point（x，y，z）is　in　Fra血nhofbr　region，

　　　　　　r・一’r－一一一一r・一＿“．．：　】［）2

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　糾y2＋z2》ア　　　　　　（11）

where　P　is　the　typical　dimension　of　the　target．　Inserting（10）into（8）and

putting

　　　　R＝x2＋y2＋z2，の＝丑・5歪ηθ・c・sφ，　y＝R・sinθ・鋤φ，　（12）

we　obtain　the　scattered　6eld　with　a　good　approximation，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　岬（ψR＋」α）
　　　　　　　　　　　　　　　ψ、（x，　ys　z）N・4・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・∫（θ，φ），　　　　　　　　　　　（13）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　R

where∫（θ，φ）is　the　scattering　Pattem（Fraunhofer　diffraction　pattern）given

l）y，

　　　　　　　　∫（θ，φ）一｛雲・ムe卵ksine・（¢’c・sφ＋画φ肋’dy’・（14）

The　pattem　depends　on　fbrms　of　the　geometrical　cross　section；the　circular

and　rectangular　cross　section　give　di丑ヒrent　patterlls　to　eaにh　other．　In　case　of

acircular　cross・・secti（》n　with　a　radiusα，　fbr　example，　we　obtain　from（14），

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∫（θ，φ）一ゴαJ1（辮））；　　　（15）

wLere　J、（¢）is　the　Bessel　functi・n．

　　　However，　the　fbrward　scattering．amplitude　is　uniquely　deちermined　by　38

and　does　not　depend　on　fbrms．　Puttingθ＝0，φ＝Oin（14），　we　find

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　挽［∫（θ，φ）】θ竃o，φ鴇o：＝0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2π
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　3・＝τ・9［∫（θ，φ）】θ摺・，φ呂・　　　　　（17）

which　is　the　fbrward　scattering　theorem　in　Fraunhofer　region．　Here，　ee　andミ｝

represent　the　real　and　imagihary　part，　Iespectively．　This　equation　suggests　a

scheme　of　a　coherent　sonar　which　measures　the　fbrward　scattering　amplitude

and　estimates　the　geometrical　cross　section　of　a　target　by（17）．
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Fig．2Measuring　for　ward　scattering　amplitude　by　use　of　disk　transducers

4 Measurement　by　disk　transducers

　　　The　fbrward　scattering　theorem　holds　under　conditions　that　the　plane　wave

is　incident　on　the　target　and　tlle　observation　point　is　in　Fraunhofer　region

where　the　sca悪tered　wave　is　a　simple　spherical　wave．　However，　it　is　difHcult

to　realize　these　cond1tions　in　practice．　In　fact，　we　use　disk　transdllcers　fbr

radiating．and　receiving　sound　waves　in　experiments　below．　In　this　case，　the

forward　sc．attering　theorem　does　not　hold　in　the　exact　s’ense．　But　the　forward

scattering　amplitude　is　still　useful　for　estimating　the　target　cross　section．

　　　Assuming　the　conf至guration　sllown　in　figure　2，　we　look　fbr　a　relation　be。

卸een　the　geometrical　cross　sectiqn　and　the　forward　scattering　amplitude　de－

tected　by　the　receiviing　transducer．　Assuming　the　transmitting　transducer

works　as　a　vibratillg　plston，　we　may　wlite　the　incident　wave盒eld　as

ψ‘η（x，・y，・z）　・＝　∫忌ρ、2
・　dx。dy、

　　　　　　　　　　　　　N肇旨劾｛2π獄」・傾L2P）岬［‘み鶉2】卿｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）

whereρ、　is　the　radius　of　the　transducer　and　the　Fresnel　approximation　was

employed．　When　no　target　is　present，　the　observed　signal　by　a　disk　transducer

6
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，

placed　at　z＝　z。　becomes，

Ψ‘・　vA・即1箏デ）］，
（19）

where　the　amplitude　A　is　given　by，

A一簗贋ll°kll’　」・K kpt
P）呵 読

lz。→sI 21z。一一Zsl

（ρ2＋ρ2）】卿）ρ’d〆・
（20）

Here，　p。　is　the　radius　of　the　receiving　transducer．　When　the　target　is　placed

at　the　origin　in　figure　2，　the　scattered　field　is　given　theoretically　by，

Ψ・一凱・（虐‘ん（。睾謡舞ll寿21ψ‘π（x’・　Stt）・）・c・3θ・蜘’）繭・

　　　　N・A・㏄1野8・c31禁z°・∫（0，0），

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（21）

whereノ（0，0）is　the　f，）rward　scattering　amplitude　measured　by　the　configura－

tion　in罰gure　2，

∫（o，o） 廻2
瓢調y　s9・　j，・鱒ジρ）8¢P［ゴゐ編＋’］卿

（22）

x獄」・（k≡≡＋L2　pt）exp［‘k（iEZ：碧S．　ti　］ptdp，．

We　evaluate　this　integra1　for　a　spherical　target　with　radius　a．　Numerical　results

are　illustrated　in　figure　3．　In　the　forward　scattering　theorem　in　the　Fraunhofer

region，もhe　real　part貌［∫（0，0）1　vanishes　and　the　imagi施ry　partミ〉［ノ（0，0）】is

proportional　to　the，geometrical　cross　sectionπα2・However，　these　properties

do　not　hold　when　z、　and　z。　are　finite　distances．　The　real　part　is　negative

as　is　shown　in　f！gure　3．　This　is　because　the　scattered　wave　works　to　cancel

the　incident　wave　in山e　f碑ward　dir6ction．　Thρimaginary　part　increases　with

the　geometrical　cross　sectionπα2，　but　only　when　5‘＝πα2　is　smal1．　Asπα2

increases　further，　it　takes　a　maximum　value　and　then　decreases．　This　makes　it

dif而cult　to　estimate　the　geometrical　cross　section　from∫（0，0）．　The　real　part

has　a　similar　properllies　againstπα2．　But　the　real　is　proportional　toπα2　in

wider　region．　Thus　the　real　part　is　much　useful　fbr　estimating　target　cross

sectio］【1．
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　　　In　the　above　analysis，　we　have　assumed　that　the　target　is　placed　on　the

beam　axisゴi．e．，　the　2；axis．　However，　there　are　often　an　offset老from　the　z

axis　in　experiments．　Such　an　o飛3et　may　cause’enors　in　estimating　the　cross

section．　Therefbre，　we　evaluat6　the　integral（22）for　such　a　case，　where　the

croSS　SeCtion　8¢is　a（x，3ノ）region　giVen　by，

St： （X一の2＋ノ≦α2． （23）

　　　Numerical　examples　are　plotted　in貧gure　3　and．figure　4．　Figure　3　shows　that

the　effects　of　the　o丑もet　oll　the　real　part　is　much　small曲enπα2＜250mm2．

But　the　e丑bcts　increase　forπα2＞350mm2．　On　the　other　hand，　the　imaginary

part　in　figure　4　decre　ases　as　t　increases　for　7ra2＜500mm2．　From　these　results，

we　may　conclude　again　that　the　real　part　is　more　useful　than　the　imaginary

part　fbr　estimating　the　target　cross　section．

5 Ultrasonilc　experiment

　　　Using　the　collfigmコation　shown　in貫gure　2，　we　have　carried　out　experiments

using　IMHz　ultrasound　in　water．　Several　metal　spheres　were　used　as　targets，

which　was　suspended　by　a　string．

　　　Acontinuous　wave　with　wave　numberた＝2π！λhas　been　assumed　in　the

above　analysis．　Tb　separate　o伽nwanted・elutters・from・walls・of・the・water・tank，

however，　we　transmit　a　burst　pulse　with　duration　time　128μ3　and　repetition

period　4．096　mS，　w：hich　was　simply　generated　from　lM∬z　clock　by　a　12－

stage　binary　counter　and　an　AND－gate．　After　filtering　and　amplificatio叫the

burst　pulse　excites塩e　transmitting　transducer．　The　signal　received　by　the

other　transducer　is　displayed　on　a　CRT　to　measure　its　phase　and　amplitude，

where　the　phase　is　determined　with　referring　to　the　clock　waveform．　A　delayed

trigger　pulse，　generated　digitally　from　the　clock，　is　also　supplied　to　thO　CRT，

which　enables　us　to　determine　the　phase　accurately．

　　　In　experiments，もhe　wavelength　isλ＝1．5mm．　The　transmitting　and

receiving　transducers　were　placed　at　　、

Zs＝一一260mm， 20：＝260mm． （24）

with　radius　parameters，

Ps＝5mm， P。＝10mm． （25）
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Fig．3Forward　scatteriIIg　amplitude　against　geometrical　cross　section．ρ、

andρo　are　radius　of　the　transmitting　and　receiving　transducers，　respectively

（see　Fig．2）．　the　real　part　is　proportional　to　the　geometrical　cross　section　in

wider　region，　compared　to　the　imaginary　part．　the　forward　scattering　theorm

in　the　Fraunhofer　region　is　shown　by　the　straight　line．
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Fig．4Reaユpart　of　forward　scattering　amplitude　against　geometrical　cross

sectionπα2　fbr　a　sph（）rical　target．　a　dot’shows　an　experimentahesult　fbr　a

metaユsphere．　t　denot，es　an’offset・from－the　z　axis．
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Fig．51maginary　part　of　forward　scatte．ring　amplitude　against　geometrical

cr・ss　section．　a　d・t　shows　an　experimental　Tesult　for　a　metal　sphere．
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　　　The　experiments　were　carried　out　by　two　steps．　First，　remoVing　a　target

from　the　z　axis，　we　measure　the　phase　and　amplitude　of　Win　received　by　the

transducer．　Next，　plεdng　a　target　on　the　z　axis，　we　measure　the　tot　al　wave

fieldΨ，that　is　the　sum　of　the　incident　wave　glin　and　the　scattered　waveΨ、：

Ψ：＝91in十Ψs． （26）

From　these　data，　we　may　calculate　the　fbrward　scattering　amplitude∫（0，0）

by，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∫（…）一離箋・Ψ壷‘乎而　　　（27）

Experimental　results　are　plotted　in五gures　3　and　4．　The　experiments　agree

well　with　tlle　theoretical　curve．　Some　disagreement　between　experiments　and

analysis　is　probably　caused　by　positioning　errors　in　geometrical　con丘guration．

Because　a　manipulator　f（）r　accurately　positioning　a　target　was　not　used，　so

that　the　target　cou1（1　be　plaCed　with　a　large　values　of　offset　t　from　the　z　axis．

　　　From　these　results，　we　may　conclude　that　the　coherent　sonar　which　mea－

sures　the　coherent　sca．ttering　amplitude　is　practically　useful　for　estimating　the

target　CrOSS　SeCtiOn．

6 Conclusions

　　　We　have　demonstrated　theoretically　and　experiment　ally　the　forward　scat．

tering　amplitude　is　llseful　for　estimating　tlle　geometrical　cross　section　qf　a

target．　By　numerical　calculation，　we　found　thatもhe　real　part　of　the　fbrwald

scattering　amplitude　is　more　useful　than　the　imaginary　part，　evenもhough　the

fbrward　scattering　theorem　in　the　Fraunfbher　region　states　that　the　real　part

vanishes　and　the　im；aginary　part　is　proportional　to　the　cross　section　of　the

target．　We　have　carried　ouもexperiments　using　lM伽ultrasound　in　water．

Since　the　experimental　results　agreed　well　with　the　analysis，　we　may　conclud¢

that　the　coherent　sonar　which　measures　the　coherent　scattering　amplitude　is

practically　usefuHbr　estimating　the　target　cross　section．

　　　As　is　described　above，　the　advantage　of　forward　scattering　sonar　is　simple

in　hard　ware　and　in　signal　processing．　However，　it　is　assumed　that　a　target

must　be　placed　on　th6　transmitting　and　receiving　beam　axis．　Any　o飛3et・from

tbe　axis　may　causes　a　measurement　error．　Therefbre，　the　fbrward　scattering

12
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scheme　must　be　improved　to　avoid　such　an　error　in　measurement．　This　may

be　done　by　use　of　array　transmitter　and　receiver，　which　will　be，　however，　left

for　future　study．
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Department　of　Electrical　and　Electronic
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Abstract

　　　The　semiconductor　laser　tuned　active　band－pass　filter　is　examined　in

X噂band　using　a　　gate。to。source　　capacitance　　of　a　　MESFET　　with　its　cover

removed・　　The　filter　is　basically　end　coupled　microstrip　band－pass　filter．

The　gate　and　source　of　a　tuning　MESFET　bridge　the　gap　at　the　center　of　the

tank・ircuit・f　th・filter．　The　capacitance　b・t・een『th。　g。te　and、。urce

of　the　tuning　MESFET　is　controlled　either　by　a　gate－to－source　bias　or　by　a

semiconductor　laser　illumination・　　This　filter　loss　is　compensated　for　by

an・g・tive　resi・tance　circuit．　P・ssibl・wid’ e・ptically　t、ni，g　rang，。ver

100MHz　is　obtained．

1　まえがき

　近年マイクロ波・ミリ波領域で使用出来る各

種の半導体デバイスが開発され、その光制御も

興味ある研究対象になってきた［1］。　　GaAs

MESFETも光制御可能でζしかもMMIC化可能な素

子として有望である。　MESFETのゲートのショ

ットキー接合領域に光子が吸収されると、ゲー

ト近傍に形成されている空乏層の性質や大きさ

が変化する。　従ってゲート・ソース間の容量

や導電率に変化がおこる。　これを利用すると

光同調可能なマイクロ波回路を構成する事がで
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き、さらにマイクロ波集積回路の中に組み込む

事も可能になる。

　著者はこのMESFETを用いたマイクロストリッ

プ回路型のバンドパスフィルタの開発を行って

きた［2］。　この回路の基本は｝f　ESFETで同調をと

るようにした端結合ストリップ線路バンドパス

フィルタとその損失を補償する負抵抗回路であ

る。　この負抵抗回路も同調向路と同じ型の｝IE

SFETによって構成されている。このフィルタは

Changと伊藤の開発したバラクターダイオード同

調型のバンドパスフィルタ［3，4］を基礎にしてい

るが、同調素子をバラクターダイオードから負

抵抗回路と同じMESFETに揃えたことで、　将来

MMIC化する際に製作行程を簡素にできる利点が

ある。　電圧同調型フィルタとしてバラクタ同

調型と比較するとMESFET同調型は今のところ同

調周波数範囲は狭いが、低いゲート電圧で同調

をとることができる［5］。　　しかしバラクタダ

イオードをMESFETに代えたことの最も興味ある

利点は、カバーをはずしたMESFETを用いると、

レーザ光照射による同調が可能なことである。

　これまでの結果ではパスバンドの中心周波数

の変化は照射レーザ電力の平方根に比例してお

り、さらに入射電力が一定以上増加すると周波

数遷移は飽和する［6，7］。　この原因は光吸収に

より、ゲート・ソース間容量以外のMESFETのパ

ラメータが変化し、回路の整合が悪くなるため

であると考えられる。　この補償を行うと、同

調範囲は広がり［8］、中心周波数変化は照射レー

ザ電力にほぽ比例することが示されており［9］、

回路設計の改良により、さらに広い同調範囲を

実現出来る見込みがある。　その部分的な試み

である同調用｝IESFETのマイクロストリップ線路

への接続方法の改善によって同調可能周波数範

囲が大幅に拡大された［7］。

　ここでは光照射時のGaAs　MESFETの応答、フィ

ルタの回路構成とともに、これまでに得られた

同調特性について報告する。

2　GaAs　MESFETの光応答

　Fig．1にGaAs　MESFETの構造の概略を示す。

通常の使用では、ゲート電極のまわりの空乏層

領域の大きさがゲート電圧で変化し、それによ

りドレイン・ソース間電流が制御される。　こ

の空乏層にGaAsのギャップエネルギーより高

いエネルギーのレーザ光が照射されると光子吸

収により空乏層内にホール・電子対が発生し、

空乏層の大きさや性質が変化する。　実効的に

は空乏層の厚みが減少し、ドレイン・ソース問

電流が増加する。この様子を示したのがFig．2

source gate　　drain
photon

φ　5
●　鴨　　　　o　　　　　　O　　　　　o　　　●

　　　●　　　　　一
　・　　　　　　　　　　　　　　　●　　●　　　・　　　　O　　　o

　　　　　　　　　act二iv

substrate

epletion

layer

region

Fig．　l　　The　Schematic　diagram　of　the　MESFET

　　　under　laser　illumination．
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である。MESFETはセラミックパッケージのカバ

ー をはずしたNE72084B（NEC）である。　（a）図は

光を照射しない場合のVd－Id曲線である。　カバ

ー をはずさない場合の通常のドレイン電圧一電

流曲線より飽和電流部分の特性に歪が増えてい

る。　（b）図ではレンズで集光した波長785nm、

出力20mWのレーザ光をゲート領域に照射して

いる。　レーザ照射により、ドレイン電流が大

幅に増加しているのがわかる。例えばV，＝2．OV、

Vg＝－1．OVの場合、ドレイン電流1，はレーザ照

射により19mAから、およそ2倍の38mAに増加

している。　この結果は間接的ながら、光子吸

収により空乏層の実効的な領域が減少する効果

を示爆葬いると考えられる。　空乏層の領域が

小さく．溢ることはゲート・ソース間、あるいは

ゲート・・ドレイン間の容量にも影響を与える。層

　ゲ〒踏・ドレイン間容量に比べてゲ噌ト・ソ

ー ス問容量の方が1桁程度大きい。　　ドレイ

ンを開放端とした場合のゲート・ソ：・…ス間の容

量とコンダクタンスの測定値（測定周波数は4

00kHz）は既に報告した［9］が、レーザ光照射の

効果を示すためFig．3とFig．4に再掲する。

OVから一2．5Vのゲー・ト・ソース間電圧（V、。）

の領域で、V、。によっても、照射レーザ出力に

よってもゲート・ソース間容量が大きく変わっ

ているのが分かる。　同時にこの領域では光照

射によるゲート・ソース間コンダクタンスの変

化も大きい。今回開発したフィルタでは、この

ゲート・ソース間電圧の領域のGaAs　MESFETの

ゲート・ソース間容量の変化を同調に利用して

いる。　しかし光照射によるコンダクタンスの

増加は共振回路のQ値を下げ、同調帯域幅に限

界を生じる。

　　　1°°圏團國圏璽鍔國國國團

（、）i；；鷹躍

　　・E　酬塑図国薩麹国閣国團
　　塞20昭圏閣團躍翻墜聖碧錨

　　　　o矯謡圏臨調
　　　　　0　　　　　2　　　　　　4

　　　　　　　Drain　voltage　　　（V）

　　　100囲圏國■薩網圏団国圏

（b）§8・麟器響撃

　　゜40凱劃糟■謹鋼幽国幽型

　　　　o月国團国薩調■團国國
0　　　　　2　　　　　　4

　Drain　voltage　　　（V）

Fig．2　The　drain　current　vs．　drain－source

　　voltage　of　the　GaAs餌ESFET　（NE72084B）

　　for　3　steps　of　gate　voltage　at　500　mV

　　per　step．　　　（a）　Without　illumination．

　　（b）　With　　laser　illumination　at　20　mW．
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Fig．3　The　measured　gate－to－source　caPaci騨

　　tance　of　a　NE72084B　MESFET［9］．
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　　0．4
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　　　　　　　　　　　Vgc（v）

Fig．4　The　measured　gate－to－source　conduc－

　　tance　of　a　NE72084B　MESFET［9］．

3　フィルタ回路とその伝送特性

　レーザ同調型アクティブバンドパスフィルタ

の回路パターンをFig．5に示す。　（a）は1

段、（b）は2段フィルタである。　入出力端子

に挟まれた端結合マイクロストリップ線路バン

　　　　　　　　FET　　　　　　　㌧
　　　　　　　　for　Capacitor

＿za／p．q

　　　　　　　　　　Negative
　　　　　Vg　　　R・sistance

　　　　　幽

　　　　　　　圏

　　　　（a）　One－pole　filter

　　　　　　　　　圏

　　　　　　　　　　　目

　　　Pole＃1

’・tt” llSli”

｛鉾
耳二噸、

　　Pole＃2

口

　　口

（b）　Two－pole　filter

Fig．5　　The　microstrip　circuit　patterns　of

　　　the　tunable　baRd－pass　filters．

ドパスフィルタの半波長共振器の中央に同調用

．MESFETが取付られている。　MESFETのゲート

・ ソース間容量の変化によって、半波長共振器

の電気長が変わり、同調がとれる［8］。　共振器

に蓄えられた信号の一部は1／4波長結合回路を通

じて別のMESFETで構成した負抵抗回路に導か

れ、増幅されて返され、パスバンドの損失が補

償される。この回路構成により、フィルタのQ
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値が改善される。

　回路は誘電率2．55、厚さ0．737mmのPTFE

基盤上に構成した。　GaAs　MESFETは両方とも

NECのNE72084B（2SK571）を用い、同調用には

そのカバーをはずしてレーザ光を照射できるよ

うにした。　　照射レーザ光は半導体レーザ

LTO24MDO（シャープ製）の785nm光を用い、

その出力は最大20mWである。　レーザ光はレン
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Fig．6　The　scattering　Parameter　S21　0f　the

　　filter　without　illumination．

　　Experimental　　conditions　　for　　the

　　negative　resistance　MUSFET：Vdニ2．1V，

　　Id＝53mA，　Vg＝0．97V．　The　gate－to－source

　　bias　for　the　tuning　MESFET（Vεc）＝。2．7V．

ズでおよそ0．5mm程度に絞ってゲート領域に照

射した。マイクロ波伝送特性は360型ベクトル

・ ネットワークアナライザ（Wiltron）で測定し

た。

　測定したs21パラメータの例をFig．6に示

す。　中心周波数9．66GHz、バンド幅14　MHz

のフィルタが得られている。　この中心周波数

を同調用MESFETのゲート・ソース間電圧や、

レーザ照射によって変えることができるが、そ

れらは利得やバンド幅にも影響する。　その間

の関係はまだ十分明らかになっていないので、

バンド幅などを独立に制御することは今のとこ

ろできない。

4　バンドパスフィルタの同調特性

　フィルタの同調用MESFETのバイアス電圧を

調節し、しかもレーザ出力をon　offして同調

をとった場合の一例をFig．7に示す。　実験条

件はTable　1にまとめて示している。　この図

のいくつかのパスバンドでは正の利得が得られ

ており、同調領域を求める例としては適切でな

いが、同調をとる際のパスバンドの一般的傾向

をよく示している。　V、。が深いとパスバンドの

中心周波数が高く、帯域幅も狭い。これに対し、

V、。が浅いと、パスバンドは低周波側に移動し、

帯域幅は広くなる。　レーザ照射によるパスバ

ンドの周波数遷移はバイアスが深い方が比較的

大きい。　レーザ照射の有無に関係なく、遷移

一 5。
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　一30
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　　9．45
　　　　Fig．7　　Frequency　　　（GHz）

Fig．7　　Frequency　shift　of　the　passband　as

　　function　　of　　the　　gate　　bias　　Vtc　of

　　tuning　MESFET　with　and　without　laser

　　illumination．　Experi皿ental　conditions

　　are　listed　in　Table　l．

Table　l　　Experimental　conditions　of　the

　　results　in　Fig．7．

Center　frequency　of　passband

の中央（ここでは9．65GHz近傍）に近いパスバ

ンドの利得が高い。　　そこで光同調や電圧同

調において、一番利得の高いパスバンドの利得

を基準に。3dB以内という条件で同調可能領域

を決めている。

　開発したバンドパスフィルタの同調特性につ

いてはすそに報告しており、レーザ同調では、

パスバンドの中心周波数遷移はレーザ電力の平

方根に比例して増加した後、飽和する［6，7］。

電圧同調ではパスバンドの利得の低下で同調可

能領域が決まっているのに対し、光同調では利

得の低下以前にこの周波数遷移の飽和で制限さ

れる場合がある。　一例として照射レーザ電力

を変えて同調をとった場合の結果をFig．8に示

す。　実験条件はTable　2に示されている。

5

Marker　　　Vgc

number　　　（V） Without　laser　　　With　　laser

illumination．　　　illumination．

Marked　by　［］．　　　No　mark．

9．728　GHz

11s

3

一 3．00　　　9．798　GHz

：

の

0

一 10

1

2 一 2．46　　　9．776 9．678

3 一 1．98　　　9．714 9．625

9．568

一 20

4 一 1．57　　　9．649

一 1．24　　　9．592 9．5365

6 一 〇．94　　　9．520 9．498

V‘＝－1．38V，　Vd＝2．64V，　ld＝56．4mA．

Laser　power　PLニ20mW．

　　9．57　　　　　　　　9・69＿　　　　　　9・81

　　　　　　Frequency　　（GHz）

Fig．8　Frequency　shift　of　the　passband　as

　　function　of　the　incident　laser　power．

　　Experimental　conditions　are　listed　in

　　Table　2．
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Table　2　　Experimental　conditions　of　the

　　results　in　Fig．8．

Marker　　　Incident　　Center　　　　Frequency

number　　　laser　　　　　frequency　　shift

　　　　power（mW）　　（GHz）　　　　　（MHz）

1 0 9．719 0

2 1．0 9．685 33．6

3 2．0 9．676 43．2

4 2．8 9．659 60．0

　これまでに、電圧同調で同調範囲242MHz、

レーザ同調範囲114MHzが得られている［7］。

同調範囲を広げる上で効果があったのは同調用

MESFETのマイクロストリップ線路への取付方法

の改良である。その様子をFig．9に示す。

寄生インダクタンスを減らすため、MESFETのリ

ー ド線を取り去り、ステムに直接ハンダ付けし

たこととドレインをソースに接続した効果が大

きい。

5 3．8 9．642 76．8

6 6．1 9．630 88．8
300

7 6．7 9．625 93．6

8 10．0 9．620 98．4

9　　＆　12．4 9．618 100．8

10 15．2 9．616 103．2

11 20．2 9．611 108．0

§

己

と

≡200
窃

§

§

s．

　100≡

暑

翻

　　　警ご

Vg＝－1．47V，　　V，＝2．66V，　　Idニ52．4mA，

V‘c＝－2．05V

照射電力が0から6mW程度に増加する間は中

心周波数の遷移はレーザ電力ρ平方根に比例し

て増加している。　パスバンドの利得はレーザ

照射によってむしろ増えている。　しかしそれ

以上照射電力を増やしても利得はほぼ一定で、

また周波数遷移も飽和し始めている。

　同調周波数帯域幅としては開発当初から使用

周波数帯域である10GHz帯の1％100MHzの実現を

目標にしてきた。

micrOSヒrtp　lings

Drain　エs　open　circuited．

der

Fig・9　The　extension　of　tunable　frequency

　　range　　△f　due　to　the　improvement　in

　　mounting　method　of　the　tuning　MESFET．
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5　HEIITを用いた電圧同調

　GaAs　MESFETとならんでHEMTも光制御でき

るとされている［11］。　将来、より高い周波数

帯での回路構成を考えて、XおよびKバンド用

のHEMTを用いた同調を試みた。　　HEMTと

して予めパッケージの上部を除いて製作された

MGF4310C型InGaAs　HEMT　（三菱電機製）を用い

た。　ただし他の回路はMESFET（NE72084B）に用

いたのと同じなので、整合は必ずしもよくない

と考えられる。　電圧同調の結果をFig．　loに

示す。　マーカーの説明はTable　3にまとめて

示した。パスバンド中心周波数の遷移は必ずし

もゲートバイアスV、。によって、一様には変化

していないが、最大27．6MHz変化している。

　この結果はHEMTを用いて同調をとるフィル

タ作製の見通しを与えるが、785nm，20mWの

Table　3　　Experimental　conditions　of　the

　　results　in　Fig．10．

Marker　　　　V‘。

number　　　　（V）

Center　　　　　Id

frequency　　　（mA）

1 一 2．26　　　9．836　GHz　　l12

2 一 1．28　　　9．832 112

3 一 1．02　　　9．827 111

4 一 〇．81　　　9．822 111

5 一 〇．69　　　9．819 110

6 一 〇．56　　　9．814 110

7 一 〇．26　　　9．808 107

8 0．0 9．811 106

レーザ照射に対しては今のところ周波数遷移な

どの応答は観測されていない。　その原因につ

いては現在検討中である。

78654321
　　0

雷
s；．

　－20

二

の

一 40

　9．79
　　　　9●82　　　　　　　　　9．85

Frequency　　（GHz）

Fig．10　　Frequency　shift　of　the　passband　as

　function　of　the　gate－to－source　voltage

　Vg己　in　the　case　of　tuning　HEMT．

　Vgニー1．29V，　Vdニ4．80V．

6　まとめ

カバーのないMESFETのゲート近傍にレーザを

照射するとホール・電子対が生じ、実効的に空

乏層領域が減少し、ゲート・ソース間容量が増

加する。この容量変化を利用して、光同調可能

なマイクロ波バンドパスフィルタを開発した。

端結合マイクロストリップ線路フィルタの共振

回路の電気長をこの容量変化で制御している。

共振回路の損失は、結合回路を通じて負抵抗回

一 8一



路により補償されている。

　パスバンドの中心周波数の遷移は照射レーザ

電力の平方根に比例して増加するが、ある値で

飽和する傾向をもつ。

　MESFETのリード線の寄生インダクタンスを減

らすこと、ドレインをソースに接続することに

より、10GHz帯で、中心周波数の1％を越える

同調帯域幅が得られている。　　　”

　現在MESFETのステムもなくして、チップを

用いた回路での特性を測定する準備をしている。

チップを用いると、寄生インダクタンスを少な

く出来るので、ここに述べた結果から見て、よ

り広い同調帯域を実現できると考えられる。

　　　　　　　　　　　　t
l盟EMTを用いた電圧同調フィルタの初歩的な結

果もあわせて報告した。

謝辞

・ カバーのないHEMTを提供して頂いた三菱電機

北伊丹製作所の中村源四郎氏に感謝します。
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1．まえがき

　1～3GHzのいわゆる準マイクロ波帯は、今移動無線への使用だけでなく、

衛星移動通信やMMDS（Multipoint　Multiehannel　Distribution　Service）に

よるテレビ放送など、民生部門における使用が世界的に広がりつつあり、回路部

品の開発が急がれている。従来用いられてきた導波管回路は寸法的な問題だけで

なく、立体回路という名前からもわかる通り3次元的な配置からくる扱いにくさ

が大きな弱点であり、特殊な用途以外はマイクロストリヅブ回路によって置き換

えられた。この回路に用いられる部品は基本的にSMD（Surface　Mountable　De

vice）であることが必須条件となるが、それだけでなく民生用という事から安価

である事も重要な要件である。

　我々は、円板状共振器や同軸状共振器としてマイクロ波からUHF帯での機器

の小型・低損失化のために広く用いられる高誘電率セラミヅクスの新しい応用の

一つとして、導波管形の素子に関する検討を行ってきた1⊃。導波管形であっても、

上に述べたマイクロストリヅブ線路との適合性の良い素子を開発することが可能

である。もとより誘電率が高い事から、この様な材料で導波管形素子を作成する

と寸法は1／N「εr（εrは比誘電率）と非常に小さくなって、それだけで小形

軽量という要求に答えるものである。しかしεrの大きい事はそれ以外にも電磁

界の閉じ込め効果を持つ事は、光ファイバーや誘電体線路の例をあげるまでもな

く知られており、閉構造の導波管だけでなく開放形の導波路素子への道を開くも

のである。

　誘電体方形導波管をE面で2つに切断すると、上記の閉じ込め効果により電磁

界分布は前とあまり変わらない。従って新しく生じた開放面に適当な形状の導体

パターンや部品をのせる事によって、ミリ波帯における立体平面回路又はフィン

ライン回路のような働きをさせる事ができよう2⊃。これらの回路と切断された誘

電体方形導波管回路との違いは、後者においては切断面に再度「ふた」をする必

要がないという点である。

　我々はこのような導波管回路をDEW（Dielectric　E－plane　Waveguide）と名

づけ、この方式で準マイクロ波帯で使える各種SMD回路素子を試作している3⊃

’“5）　。今回はその中から小形軽量で容易に量産可能な方向性結合器について述べて

みよう。

2．DEWのモー一ド

　閉じ込め効果によって、切断前の方形導波管のモードと電磁界分布があまり変

わらないと言ってもその程度が良くわからないので、有限要素法を用いてその様

子を見てみよう。εr＝93，断面寸法a×b＝5x5mmのDEWに対して、
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最低次モードから数えて4つのモードの断面内電磁界分布は、β＝200rad

／mにおいて図1～4のようになる事がわかった。DEW素子はPCB（Print－

ed　Cireuit　Board）上に置かれる事が前提なので、0．8mm厚さ，εr＝4．

8の基板上での計算を行ったが、真空中に置いた場合と殆ど違いはない。

　通常の方形導波管のモードの中で、基本モードに近いものの電磁界分布を並べ

たものが図5である6）　。

ft （a）TE10

（d）TE20

（b）TE11 （c）TM11

　　　（e）TE21　　　（f）TM21
ε一　5c－一一一→夢
図5．方形導波管の電磁界分布

　これを見れば、図1～4においてモード名を表記のように定めた理由が明らか

であろう。図5のうちTE。、，　TE2。，　TE2、，　TM2、モー一ドがDEWにおいて

現れないのはDEWの切断面が近似的に開放境界（磁気壁）条件を満たしており、

図5の各導波管のE面において磁力線が垂直になるモード以外は存在が許されな

いからである。

　一方上記DEWの4モードの伝搬
定数は図6のようになる。参考のた　　600

め切断前の方形導波管における対応　　500

モードの伝搬定数もあわせて描いた。A400
両者は完全に同一というわけではな慧3・・

いが・ほぼ似通った振舞いを示してヨ200

いる。電磁界の自由空間へのしみ出

しが最も少ないTE、、’モードが切

断前のTE、、モードと最も近い伝搬

定数になっているも妥当な結果と言

えよう。TE．。’モードの伝搬定数

がβの小さい所でTE3。モードのぞ

100

0

1　　2　　3　　4　　5　　6
　　　　　　f（GHz）

　　図6．DEWの伝搬定数



れと大きく異なっているのは、

その領域で電磁界の基板下へ

のまわり込みが極端に大きく

なってくるためである（その

ときの電磁界分布は省略して

いるが）。

　ところで図1の電磁界分布

を見ると、εr＝93と非常

　　　　　　　　　　　　ワノ　　ロ　　　

　　　　　　　　v”

　　　　　　　β＝200（rad／m）
　　　　図7．Z方向ポインティングベクトルの
　　　　　　　断面内分布

に大きな値の誘電体を考えているわりに外部へのしみ出しが大きく思われる。し

かしこれは図7に示したポインティングベクトルの断面内分布を見ればそれほど

でもなく、自由空間を運ばれるエネルギーは極めて少ないことがわかる。その理

由は内部では電界・磁界がほぼ同相であるのに対し、外部では位相差が大きいた

めE×H°の実数部は小さくなってしまうからであろう。

b

3．DEWとマイクロストリヅプ線の変換

　εrが100程度の誘電体を用いると方形導波管の寸法は約1／10になる。

従ってカヅトオフ周波数を1．5GHzとした場合標準中空導波管の断面寸法は

100×50mmであるのに対し、この誘電体を詰めれば10×5mmになる上、

DEW化すれば5×5mmの断面寸法となって丁度部品として取扱易い。これは

前章で電磁界計算を示したものに他ならない。

　このような素子をPCB上に取り付ける部品として用いるには、従来の導波管

素子のように同軸ケーブルとの変換を行う形式ではなく、端面に設けた電極に半

田づけするという形式が簡便であり、既に図8のような方法が提案されている1）。

　我々はこの形式をDEWにも転用する事にし、それだけでなく端面の電極パタ

ー
ンを工夫することによって整合回路の外づけを不要にする目標を立てて変換部

の検討を行っている。

裏返す

L

R

（a｝誘電体導波管の励振部　　　　　　　（b｝等価回路

　　　　　　　　図8．誘電体導波管



（1）等価回路

　図8（a）に対して図8（b）のよ

うな等価回路が既に示されている1㌔

これはDEWに対しても基本的に正し

いものと考えられるが、我々は誘電体

内部へ励振される電力を示す放射抵抗
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　transformer．Rを理想変成器と導波管線路に置きか
え、図9のような等価回路を主発点と　　図9・DEWの等価回路

した。このようにすれば高さの異なるDEWに対してもそれに応じた変成比の変

更で対応でき、DEWの長さ変化も簡単に取り入れる事ができるからである。

　各素子の定数は次のようにして定める。

1）励振線に関するパラメータ即ち幅，左右の位置だけでなく、DEWの高さも

　　様々なものを用意して同じパターンをDEWの入出力端に作成する。その上

　　でS、、，S22，　S2、をネヅトワークアナライザで測定する。

2）上記の測定結果をできるだけ幅広く説明できるような定数、及び寸法に対す

　　る関数形を見出すべくCAD用ソフトで計算した結果と対照する。

3）現在得られている回路定数は次の通りである。

　　　　　　　　C＝2．3pF

　　　　　　　　I．＝0．2（b／w）nH

　　　　　　　　n＝Armrs／（b　）

　　　　ここに　a：DEW横幅の2倍，　b：DEWの高さ

　　　　　　　　εr：素材の比誘電率，w：励振線の横幅

　　　　　　　　1：励振線の左右の位置，A：変成比に対する任意係数

L
1：n

waveguide

C

ideal

が得られた　（a）DEWの膿部　（b）等価回路t「ansf°me「

ので・これ　　　図10．DEWの励振部と等価回路
に適当なパ

ターンを付加して整合を取る事ができるか調べてみよう。図10（a）に示した

ように励振線の適当な所から直角にこれを短絡したものは（b）のような等価回

路になるものと考えられる。ここでhを変える事はL、とL．の和を一定に保って



その値を変えることになり、そのシミュレーション結果を図11に描いた。一方

対応する実験結果は図12のようになり、定性的に良く合うと同時に、あるhの

値でかなり良い整合回路となる事が示されている。

1・1＝0・1nH

L3＝

（a）

L1＝0・4nH
I」3＝0

図11．

L1＝0・9nH
I」3＝0

　　（b）

シミュレーション結果

（c）

h＝

（a）

h

　　　（b）

図12．測定結果

＝

（c）

（2）有限要素法によるシミュレーション

　簡便な等価回路が最終的に決定され

れば設計上非常に都合が良いが、あら

ゆるパラメータに対応可能なものが見

つかるかどうか現時点では明かでない。

そこで計算時間は長くなるが、任意の

端面パターンに対応できる有限要素法

によるシミュレーションを合わせて行

った。図10において（εr＝93，

a＝10mm，　b＝5m皿，　w＝1．0皿m，

0

＾－10電

v－20
＝
噌一 30

里

　一40

　1　　　　　　　　　2　　　　　　　　　3

　　　　　　f（GHz）
図13．有限要素法によるシミュ
　　　　レーション結果と実験値



1＝2，5m，　h＝2，5m皿）なるパラメータを用いて計算した結果が図13であ

り、スカラー表示であるが実験値と定性的には非常に良く合っている事がわかる。

4．方向性結合器の試作と測定結果

　図1に示されているように電磁界はDE

Wの切断面から外部に漏れ出しているから、

2つのDEWの切断面を対向させれば方向

性結合器になる可能性がある。当初我々も

そのような構造で実験を行ったが4⊃、その

後実験の再現性、更に量産性を考慮して図

14のような一体形構造を主としてとり上

げてきた。変換部の導体パターン　　　　　　o

はDEW単体の場合とは少し変え　　　　　．10
ないと整合が外れるが、微少な調　　　　竃一20

整で済む程度である。　　　　　　　　　万一30

図・4に記入した寸法でd＝・．　馬。

8mm，　w＝3．　Ommのものに
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1．5
対する測定結果を図15に示そう。

なお整合用パターンにおいて並列

Lの反対側に並列Cが描いてある

が、実験した素子においてはC＝

0としている。図15を見るとf

＝2．0～2．5GHzにおいて
9dB結合器となっている事がわ

かる。アイソレーションポート③

への出力は一23dBであり、方

向性は明確に出ていると言えよう。

入力ポートを①から②～④のいず

図14．一体形方向性結合器
　　　　（①～④はポート番号）

IS川 lS川

S川

lS311

f　（GHz⊃
3．0

図15．一体形方向性結合器の入出力特性

　　　　　　　（w＝3，d＝1．8mm）

ぎ1 ；：

遷4，
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図16．一体形方向性結合器の位相特性

れに変えてもほぼ同様の特性が得られている。又、①→②と①→④の位相差を測

定してみると図16のように本来の90°から少し小さめの結果が得られたが、

その改善は今後の課題である。

　次に結合度をどの範囲で変え得るか調べるため、最も簡単に加工のできるwと

dを変えて特性をとってみた。直観的にはwとdを小さくするほど結合度が大き

くなるように思われるが、結果は図17の通りである。wの大小にはあまり関係

なく、dを大きく（溝を深く）して行くと結合度が却って増大するという一見奇



異なふるまいとなった。この理由

については次章で考察する。

　残った一つのパラメータである

全長については図13の10mm

の他に15mmの場合しか実験す

る余裕がなかったが、9dBから

4dBへと結合度が増大し、定性

的には理解できる結果が得られた。

5．結合度に関する考察

20

缶15
3
屈10
くロ

塊　5

0
0　　　　　1　　　　2　　　　　3　　　　4

　　　　　スリヅト深さ（mm）

図17．一体形方向性結合器の
　　　　スリヅト深さと結合度

　結合モー一ド理論においては良く知られているように、次の式によって各線路を

伝搬する信号のふるまいを記述する。

d　　　　　　　　　　．

－ a、＝－jβ、a、＋」κa2
dz
且a。＝jκa、－」β。a2
dz

（1）

　元の2モードa、，a2が縮退している（β、＝β2）場合、結合によって生じた

新たな2つのモード（結合モード）の伝搬定数の差βa一βbの1／2が上記の結

合の強さreに等しくなる事が（1）から導出できる。又、信号電力のやりとりは、

線路1にしか存在していなかったものが次の式のように線路2との間に行き来す

ることが容易に導かれる。

P1（z）＝cosre　z，P2（z）＝sinrcz （2）

　図14のように2本の開放線路の結合を問題にする場合、その強さrcは両者の

電磁界の重なり積分の大小によって規定される。従って結合前の線路（基本系）

が解析的に扱える場合には、その伝搬定数をまず求めて、結合した後の系（結合

系）はその摂動として計算することが可能である。しかし図14のような構造で

は基本系そのものが複雑で到底解析的には処理できない。

　そこでこのような系に対しては上記の

re＝ナ（βa一βb） （3）

の関係を利用するべく有限要素法によって一気に結合モードの伝搬定数を計算し

てみた。図14の形状からもわかるように、構造の対称性から結合モードは偶モ
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一
ド及び奇モードと呼ぶ事ができる（β。→β。，β．→β。）。いくつかの代表的

な寸法パラメータに対してβ。，β。を計算した結果を図18に示してみよう。

これによれば溝の幅wの増大に対してはκ＝壱（β。一β。）は減少傾向、つまり

結合は弱くなる傾向にあることがわかる。これは実験結果がwにあまり依存しな

いという事実（図17）を説明していない。

　一方、溝の深さdの増加に対してκの変化はより複雑であり、wの小さいとき

は増加する傾向が強いが、wが大きくなると殆ど一定である。この特徴は図17

にも見えている。つまり結合度のd

依存性は、結合モード理論で説明で

きるように見える。

　しかし、定量的な比較をしようと

すると破錠を来すことがわかる。式

（2）によってIS211，lS411

を10mm長の結合線路に対して計

算した結果の一例を、実験値と合わ

せて図19に示そう。w＝1mm，

d＝3mmにおいては、計算による

缶　－lo

：El

－－
20

：コ

の
＿－

30

1 　2
f（GHz）

3

図19．一体形方向性結合器の実験値と

　　　　計算結果　（w＝1，d＝3mm）

と結合は非常に強くlS2、1＜IS4、1が実現するはずであるが、実験結果はそ

れよりはるかに弱い結合でしかない。

　以上の不一致はつまる所、結合モード理論の限界を表わしていると言って良い

であろう。本来この理論はモード間の結合が弱い時に、結合前のモードを結合後

のモードの一次結合で表し得るという事に依拠しており、この例のように強結合

の場合には適用不可能となってしまう。強結合を表すもう一つの説明として、偶

・ 奇モードの電界分布を図20に掲げた。図1の結合前の分布とは大幅に変わっ

ており、両モードを加減して元のモードは到底再現できそうにない事が理解でき

よう。
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　　（a）偶モード　　　　　　　　　（b）奇モード
　　w＝3（mm｝，d＝・3（mm｝，β＝250（rad／m｝
　　　　　　　図20．偶・奇モードの電界分布



　さて、このような強結合系の解析にはストリヅプライン形方向性結合器に用い

られる固有励振理論7｝が使えるものと思われる。幸い図13を見れば明らかなよ

うに、進行方向及び断面方向に各1ケの対称面を持っているので都合が良い。こ

の構造に対する固有関数は容易に求まり、

（4）

となる。この4つの励振に対する入力インピーダンスZ、～Z4が求まれば、それ

によってS行列の各成分を算出できるのであるが、その際に偶モ門ド奇モードの

伝搬定数と特性インピーダンスが必要である。前者は図17に示した通りである

が、特性インピーダンスに関してはこれまで同様有限要素法を用いて算出せねば

ならない。今後の課題である。

6．あとがき

　未だ中間報告の段階であるが、高誘電率セラミヅクによる小形方向性結合器の

試作と理論的な考察について述べた。現状では3dB結合器を小形で作るには至

っていないが、6dB程度までは一体形で作成できている。今後強結合の理論を

使って最適な寸法を決定すると共に、より量産に向いた構造の検討も行いたい。

　終りに有益な討論を頂いた山口大学　長康雄助教授、桐原昭雄技官、実験を手

伝って頂いた4年生岡田和宏君に感謝する。
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研究計画の概要

八1く

1．光衛星間通信：人類の大気圏外活動を支えるインフラス

　トラクチャ。光変復調と追尾・捕捉技術の検討。

2．アクティブアンテナ：将来の宇宙通信・移動通信に必要な

　高機能・集積化アンテナの研究。

3．信号処理・電波干渉除去：多重波環境でも通信を可能とす

　る信号処理・干渉除去技術の確立。

4．回路小型化：腕時計型電話やTV電話を可能とするMMIC

　の一層の小型化技術の検討。

5．通信デバイス：超高速・並列光信号処理を可能とする化合

　物半導体超格子非線形光素子の検討。光カオ入など非線形

　動力学の研究とその応用。
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光衛星間通信のための基礎技術
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入力画像

集積化面発光素子

知的空間光通信のための通信デバイス

参

ニューロン間配線素子

非線形素子（能動型）

　　　　　　　　　　　光検出素子

・ 光カオスを用いた記憶・検索機能の実証

［°1°】

（a）　平面図 （b）　断面図

・ 面発光レーザを目指したGaAs（111）A
基板上の横方向P－n接合の試作

光電流

SEED薪

P　漫

n

　　　　　　　　　　　　　　　　光入力

・ 超格子を用いた光双安定素子（ワニエ・
シュタルク効果）の試作と特性の最適化



今後の展望

1．周回衛星間光リンクによる移動体通信システムの検討。自

　由空間レーザ伝送シミュレータによるレーザ通信装置

　（LCE）の評価とLCE地上実験の検討。

2．コンフ．オーマルアレー，MMIC，ディジタルビーム形成

　（DBF）技術の統合化。アンテナ設計支援システムの外部試

　用。

3．多重波環境における伝搬モデルの確立とニューラルネット

　などを用いた新しい信号処理法の確立。

4．MMIC技術のとりまとめ。　OMMIC試作と利用法の検討。

5．GaAs（111）A基板を用いた新しい素子、非線形光素子の探

　索、光カオスなど非線形動力学の研究とその応用。
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エバネセント波の屈折・反射・透過則と

　　撰形光表面波プローブへの応用

梅田充、小倉久直、高橋信行、北野正雄
　　　　　（京都大学工学部）

1　まえがき

　以前にエバネセント波を用いた走査型光顕微鏡の基礎実験について報告した【1，2】。これは

光回路より漏洩するエバネセント波の検出には先端をケミカルエッチングにより尖らせた光ファ

イバをプローブとして用いる（図1）。通常の放射波、散乱波を受光受信する集光レンズ、アン

テナ系とは異って、この様な光プローブによりエバネセント波を検出する場合のプローブの利得

を理論的に評価することは、意外に困難である。ここでは、その様なプローブの動作の目安を得

る試みの1つとして、2次元モデルとしてのプローブ、すなわち懊形プローブによるエバネセッ
ト波の検出を取り扱う。

　模形境界による散乱問題それ自身、波動または電磁界理論として興味ある問題であって、い
くつか研究がされているが［3，4】厳密な解法は簡単ではない。本研究では模形プm・一一ブによる光

表面波の集光作用を簡単にエバネセント波の屈折・透過・反射として把え、その動作の1つの評
価を行うとするものである。

　通常の伝搬（平面）波に対する屈折反射透過則はどのテキストにも書いてあるが【5，6】、エ

バネセント波に対するものは見当たらないようである。最初にエバネセント波の屈折・反射・透過

唇一一鷺m
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n2 x
θ2
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図2：平面波の反射と屈折

則を考察して、それが通常の公式を複素角に拡張したものに等しいことを示し、p偏波（垂直偏

波またはlrM波）s偏波（水平偏波またはTE波）のエバネセント波入射に対し、その様な反壁
透過特性を図示する。最後にその反射・透過係数を用いて、懊形光プローブに入射した場合のフ

ローブ利得を計算する。これより、エバネセント波の減衰指数、入射角、懊の開き角、利得等の

関係が明らかにされる。
　本報告では2次元モデルとして襖形プローブを取り扱ったが、光ファイバーによる光表面波

プローブの解析は次回に報告する予定である。

2　エバネセント波の屈折・反射則

全反射とエバネセント波　　図2に示すように、異なる光学的特性を持った、2つの均質な媒質

1（屈折率n1）及び媒質2（屈折率n2）の境界面に、媒質1から平面波が角度θ1で入射する場合
を考える。入射平面波の一部は、反射角θ1で反射され、一部は、媒質2の中を屈折角θ2で進行

する。座標軸を図2のようにとると、z＝0面が境界面を表し、　xz面が入射面となる・このと

き、平面波の電磁界はy方向に一様、つまり∂／∂y＝0である。

複素入射角　　均質な媒質内をy方向に一様な平面波eik’「が進行する場合を考える。このとき、

潮となす角度θは、平面波の進行方向を表し、波数ベクトルkは、

　　　　　　　　　　　　k　　＝　　（kx，ky，kz）＝（」らsinθ，0，kcosθ）

　　　　　　　　　　　　k＝確＋庭

と書ける。ここで、エバネセント波の表記を簡単にするため、複素角を導入する。

　　　　　　　　　　　　　θ＝9ク十iκ　（一π／2≦ψ≦π／2）

とおくと、波数ベクトルの各要素、及び平面波eik・rは、

　　　　　　　　　　　　kx　＝　　鳶sin（ψ十iκ）

　　　　　　　　　　　　　　＝＝　k　sin（9　coshκ十ik　cos（q　sinh　K

　　　　　　　　　　　　　　＝β。＋iα。

（1）

（2）

（3）

（4）

（5）

（6）
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図3：位相ベクトルと減衰ベクトル

　　　　　　　　　　　　kz　＝　　k　cos（9ク十iκ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）

　　　　　　　　　　　　　　＝　　k　cos　g　coshκ一ik　sin（ρsinhκ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（8）

　　　　　　　　　　　　　　＝　β．＋iα．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）

　　　　　　　　　　　　　　eik・r＝ei（β・・＋B・・）・e－（…＋…）　　　　．　　（10）

となる。ただし、

　　　　　　　　　　　　　　β¢　≡　β　sin　9，　α．≡αcos　q　　　　　　　　　　　　　　　　　．　（11）

　　　　　　　　　　　　　　β、　≡　βcos　g，　α7≡一α　sin（P　　　　　　　　　　　　　　　　・　（12）

　　　　　　　　　　　　　　β　≡　　k・cosh・K，　α≡k　sinh　K　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）

である。ここで、（10）は、位相が、

　　　　　　　　　　　　　β＝（β¢，βy，βz）＝（β　sin　9，0，βcos　g）　　　　　　　　　　　　　・（14）

方向に、位相定数β＝んcos恥で進行し、振幅が、

　　　　　　　　　　　　α＝（αx，αg，αz）＝（αcos　g，0，一αsinの　　　　　　　　　　　　　（15）

方向に、減衰定数α＝k　sinh　Kで減衰するエバネセント平面波を表している。また、明らかに、

β・α＝βxα¢＋βzαz＝0　　　　　　　　　　　　　　　（16）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　β⊥α　　　　　　　　　　　　　　（17）

が成り立つ（図3）。

エバネセント波の反射・屈折則　　図2で入射波がエバネセント波であるときを考える（図4）。入

射波、反射波、透過波の波数ベクトルの成分は、前節の結果を用いると、

　　　　　　　　　　　kl　＝　　（klx，0，　klz）＝（kl　sinθ1，0，－kl　cosθ1）　　　　　　　　　　　　　　　（18）

　　　　　　　　　　　θ1　≡　　91十iκ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（19）

　　　　　　　　　　　klx　＝＝　kl　sin（91　coshκ1十ikl　cos　gク1　sinhκ1　　　　　　　　　　　　　　　　（20）

　　　　　　　　　　　klz　＝　　－kl　cos（ql　coshκ1十ikl　sin（ρ1　sinhκ1　　　　　　　　　　　　　　（21）
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図4：エバネセント波の反射と屈折

　　　　　　　　　　　　kl　　：＝　（klx，0，　klz）：＝（kl　sinθ1，0，kl　cosθ1）　　　　　　　　　　　　　　　　　（22）

　　　　　　　　　　　　θi　　≡≡　（ρ｛1十iκ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（23）

　　　　　　　　　　　　klx＝k・si呵…hκ左＋ik・c・・91・inhκ1　　　　　　（24）
　　　　　　　　　　　　klz　＝　　kl　cosψ生coshκを一ik，　sin望）窪sinhκi　　　　　　　　　　　　　　　（25）

　　　　　　　　　　　　k2　＝　　（k2x，0，　k2z）＝（k2　sinθ2，0，－k2　cosθ2）　　　　　　　　　　　　　　　　（26）

　　　　　　　　　　　　θ2　　≡　　92→－iκ2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　　　　　　　　　（27）

　　　　　　　　　　　　k2x　＝　　k2　sin（92　coshκ2十iκ2　cos　gク2　sinhκ2　　　　　　　　　　　　　　　　　（28）

　　　　　　　　　　　　k2z　＝＝　－k2　cos　gク2　cosh　K2十i鳶2　sin（ρ2　sinhκ2　　　　　　　　　　　　　　　　（29）

ただし、kl，k2は、，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，
　　　　　　　　　　　　　　　　　k1＝nlko，　k2＝n2ko　　　　　　　　　　　（30）

である。媒質1、2内の波動場は、それぞれ、

　　　　　　　　　　　Ψ1（切＝ei（k・・x＋kl・z）＋Tei（kl・x＋たレ）　z＞0　　　　　（31）

　　　　　　　　　　　　　　　　　Ψ，＠，の＝tei（k・・x＋le・・z）　z＜0　　　－　（32）

書ける。ここで、rは振幅反射係数、　tは振幅透過係数である。媒質がx方向に一様であり、入
射波は、x方向の移動Dα：DaΨ（x，z）　＝Ψ（x＋a，z）の固有関数で、固有値eik・a（Dαの1次表

現）を持つ。したがって、Ψ1，Ψ2は、移動Dαに関し、同一の固有値を持たねばならない。それ
ゆえ、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　klx　＝　klx　　　　’　　　　　　　　　　　　　　（33）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　klx　　＝　　k2x　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（34）

（20），（24），（30）を用いると、（33）は、βix＝β｛。，αlx＝α1。，つまり、

　　　　　　　　　　　　　　nl　sin　gク1　coshκ1　＝　　nl　sinψ1　coshκ左　　　　　　　　　　　　　　　　　　（35）

　　　　　　　　　　　　　　nl　cos　91　sinhκ1　＝　　nl　cos　gク～sinhκ左　　　　　　　　　　　　　　　　　（36）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　－4－

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　、



を意味する。これより、

　　　　　　　　　　　　　　　91＝ψ1，　κ1＝κi，　θ1・＝θ1

が得られる。これは、複素角の反射則を意味する。
　同様に・（20），（28），（30）を用いると、（34）は、βix＝β2。，α1．　＝．a2。，つまり

　　　　　　　　　　　　　nl　sin　91　coβhκ1　＝　　n2　sin　92　coshκ2

　　　　　　　　　　　　　nl　cos｛91　sinhκ1　＝　　n2　cos　q2　sinhκ2

を意味する。これは、複素角のSnellの法則

　　　　　　　　　　　　　　　　　nl　sinθ1＝n2　sinθ2

の実部、虚部を与える。

ることがわかる。

（37）

（38）

（39）

（40）

以上より・入射波がエバネセント波であるときも、Snellの屈折則は複素角に対しても成立す

複素屈折角 エバネセント波に対する屈折角θ2≡g2＋iκ2を、θ1≡ql＋iκ1を用いて表す。

　　　　　　　　β1x　≡　nl　sin（91　coshκ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（41）

　　　　　　　　αlx　≡　　nl　cos　gl　sinhκ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（42）

とおくと、（38），（39）より

　β1x2　　　αi．2　　　　　　2

・in・9，剛 ・…（P、＝n2

，。畿，＋，i畿一η22

（43）

（44）’

これを解いて、

　　…9・一［毒｛（n22一β・・2一α・x2）＋（n22一β…一α・x2）・＋4n22α・x・｝］1／2（45）

・inhκ・一±［毒｛一（n22　一β・x2　一一　a・・2）＋（n22　一β・x・一α1・・）・＋4n22α・x・｝］112（46）

上式より、g2，κ2が得られる。（46）の士はκ2≧0に対応する。ここで、

　　　　　　　　　　　　　　　　　coshκ歪＞0　（i＝1，2）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（47）

であるから・（38）より・91とq2の符号が一致する。また、κ1が一定のとき、91＝一ψ1ならば、

妬＝＿g2となる。

　また、一π／2≦9i≦π／2より、

　　　　　　　　　　　　　　　　　…9・’i＞0（i＝1・2）　　　．　　　（48）

鑑1’ら・（39）より・κ・とκ・の「e力払致する・q・醗のとき・κトκ1ならばκ灸κ・

　特に、通常の平面波（κ1＝0，・α1。＝0）入射の場合、η22一β1x2〈0ならば、　cos、g2＝0（全反

射）となり、逆に、η22一β1。2＞oならば、（sinhκ2＝o，κ2　＝o）となり、媒質2内にエバネセ

ント波は生じない。

　ni　＝1・5，　n2＝1、及びnl＝1，n2　＝1．5のときの92，κ2を図5－8に示す。これらの図より次の

ことが分かる。
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　1．図5より、κ1≠0のときは全反射が生じない。

　2．図5，6よりn1，n2g）大小に関わらず、κ1》0ならばg1　ft．g2である。

a魏雀）6鵬霧簿親多礪灘録゜編識チη2／n’

奪豊讐呉篇禁振贈魏纒瑳舗認・魏鐵欝器翻軸灘講嬰
がよく知られているが、これらは、上の性質3．によって説明できる。

3　電磁波の反射・透過係数

振幅反射・透過係数　媒質1、2の特性インピーダンスを、それぞれ、

　　　　　　　　　　　　　　　Z、－vMT－・／n・　　　　　　　（49）

　　　　　　　　　　　　　　　Z，一偏一1／n・　　　　　　　（5°）

とし、騨のため、μ、一μ，一μ。とおく。入身寸波、反身倣、透過波の灘ベクトルk1・kl，k・

は、（18）一（30）のようにとる。

s偏波（水幸偏波、TE波）　　まず、入射波がs波のときを考える。上式を用いると・入射波・

反射波、透過波の電界、磁界は、（x，y，z）成分で

　　　　　　　　　　　　E，＝E。（0，1，0）eik・・「　　　　　　　　　　（51）

　　　　　　　　　　　　H，＝n、E。（，・・θ1，0，・inθ、）eik・・「　　　　　　（52）

　　　　　　　　　　　　El－E6（・，・，・）・’kl・「　　　　’　　　　（53）

　　　　　　　　　　　　Hl－n、E6（一…θ1，・，・inθ、）eikl・「　　　　　（54）

　　　　　　　　　　　　Elt－E6t（0，・，0）・’k・・「　　　　　　　　　　（55）

　　　　　　　　　　　　Hlt＝n，E6’（…θ，，・，・inθ，）e’k・・「　　　　　　（56）

と書ける。ただし、Eo，E6，E6tは、それぞれ入射波、反射波・透過波の原点における電界振幅で

ある。したがって、境界条件より、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　E。＋E6＝E6’　　　　　　　　（57）
　　　　　　　　　　　n、E。c・・θ、－n、E6…θ1＝n・E6t…θ・　　　　　　（58）

これより、電界の振幅反射透過係数は、

　　　　　　　　聡÷1｝1潔≡≡器1≡一舞｝1器謡≡≡lll≡　　（59）

　　　　　　　　い警一君1謙1誰一η、c。鰐≒。，θ，　　（6・）

ここで、反射則θ1ニel（37）を用いた。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　1十rs＝ts　　’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（61）
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が成り立ち、更に．

　　　　　　　　　　　　　囚2＋R・舞≡謝ち1・一・　　　　（62）

響係が成立つ・（62）の電力保存則で第1項は電力反射鳳第2項は電力透過係数に相当す

麟！穰離駕灘次に・入身撚P波のときを考える・入骸反繊透過波

　　　　　　　　　　　　’E・－E・（…θ1，・，・inθ・）eik・°「　　　，　　　（63）

　　　　　　　　　　　　H・－n・E・（・，－1，σ）eik・’「　　，　　　（64）

　　　　　　　　　　　　ES－E6（一・・sθ1，・，・inθ、）eik：　・「　　　　　　（65）

　　　　　　　　　　　　HS－n1E6（・，一・，・）eik：　・「　　　　．　　（66）

　　　　　　　　　　　　ES’－E6’（…θ・，・，・inθ・）eile・’「　　　　　　（67）

　　　　　　　　　　　　HS’－n・E6’（・，一・，・）eik・・「　　　　　　　　（68）

と書ける。境界条件より、

　　　　　　　　　　　　　　　nl（E・＋E6）＝n・E6t　　　　　　　　（69）

　　　　　　　　　　　　E・c・・θ1－E6…θ1＝E6’…θ・　　　　　　（70）

したがって、電界の振幅反射・透過係数は、

　　　　　　　　・・一砦一霧≡≡ll篇lll≡－1≡≡ll舞｝畿　　（71）

　　　　　　　　t・一鍔一講緒灘一n、c。1繰。，θ，・（72）

　　　　　　　　　　　　　　　　nl（1＋r，）＝n・tp　　　　　　　　　（73）

　　　　　　　　　　　　　1・・12＋R愕lll　lち1・－1　　　　（74）

（74）は（62）と同形で・第1項は電力反射係数、第2項は電力透過係数である。以上のように、

電界の振幅反射透過係数も、通常の平面波のときと同形の式が得られた。

ら賑麟誌及びn・＝1，n・＝　1・5のときの1・・1，　1t・1を・図9－12に就これらの図か

　1．図9から、κ1≠0では全反射が生じない。

　2．κ1が大きくなるとlr、i，lt、iの角度依存性が小さくなる。

　3．κ1が大きくなると、lr、1は小さくなり、　lt、1ほ1に近づく。

　lrpl，　ltplの計算結果をそれぞれ、図13－16に示す。これらの図から次のことがいえる。

　1．κ1≠0では全反射が生じない。

　2．κ1が大きくなるとlrpI，Itplの角度依存性が小さくなる。

　3．κ1が大きくなると、ltplは1に近づく。

　4．図13，14から、κ1≠0ではブリュースタ角も存在しない。
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図17：くさび形誘電体へのエバネセント波の入射

4　光プローブによるエバネセント波の検出利得

　　　　　　　光プローブのモデルとして、屈折率n、開き角”Yの懊形誘電体を考え・その撰形プローブ
先端にエバネセント波（別の誘電体の表面波）が入射するものとし、誘電体の内部に浸透したエ

バネセント波が誘電体内を反射・伝搬して、最終的に、誘電体に接続されたファイバーにより、

電力が検出されるものとする（図17）。
　誘電体表面に複素角θ1＝g1ナiκ1でエバネセント波が入射するものとする。内部に浸透し
たエバネセント波は、次々、内部表面で反射を繰り返して、右方へ伝搬する。反射朔は、反射す

る度、開き角”〉’ずつ増加する。

　　　　　　　　　　　　　　9・＋（N－・）7≦舞＜9・＋N7　　　　　（75）

となる整数1Vに対して、反射波RNは、もはや再反射することなく進行する。
　入射角θ1＝q1＋iκ1で、　g1＞oのときは、入射波が法線の左方より入射した場合である。右方

より入射した場合は、右方からの実入射角に負号を付けて、左方より複素角θ1＝g1＋iκ1（g1＜o）

で入射として扱えばよい。この場合、屈折は懊の先端方向に生じるが反射毎に反射角が減少し
て、最終的には懊が開く方向に反射する。したがって、内部での反射回数が増加する以外は、左

方からの入射と変わらない。

反射．透過係数　　まず、s波が入射するときを考える。（59），（60）を用いて、電界振幅の1次透

過係数t，1，m次反射係数r，m（m＝2，3，．．．，N；g1＋（N－1）N≦π／2＜g1＋N7）が以下のよう

にもとめられる。

　　1次透過係数は、
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2cosθ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（76）　　　　　　　　　　　　　　　　tsl＝
　　　　　　　　　　　　　　　　　　nCOSθ十COSθ1

ここで、θ＝g＋iκは1次屈折角であり、式（40）より、

　　　　　　　　　　　　　　　　　sinθ1＝ηl　sinθ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（77）

として、COSθをもとめる。
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　m次反射係数は、

　　　　　　　　　　　n・cos｛θ十（m－1）ツ｝－cosθm
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m：＝2，3，・。・，N　　　　　　　　rsm＝　　　　　　　　　　　n・cos｛θ十（m－1）ツ｝十cosθm，

ここで、θmはm次屈折角であり、

　　　　　　　　　　nsin｛θ十（m－1）t－f｝＝sinθηL，　　m：＝1，2，…　　，　N

として、COS　emをもとめる。

　P波が入射するときは、（71），（72）を用いて、1次透過係数ち1，
2，3，．．．，N）が以下のようにもとめられる。

tpl　＝
2cosθ1

Tpm　　＝

COSθ十nCOSθ1

cos｛θ十（m－1）”）t｝－ncosθm

　　　　　　　　　　　　cos｛θ十（m－1）7｝十ncosθ1m，

ただし、cosθ，cosθ鵬1ホ、（77），（79）からもとめられる。

（78）

（79）

m次反射係数rpm（m＝

m＝2，3，…　，1V

（80）

（81）

電力利得　　入射波がプローブを照射する最初の電力透過利得は（62），（74）の左辺第2項で与え

られ、以後内部で第m回の反射係数をrim　（i　＝s，　P），　m＝2，3，…，N，と書けば、電力反射係数

は1rim　12で与えられる。したがって、図17のプローブによるs波、　p波の電力利得G、，　Gpは次

の様に書ける：

　　　　　　　　　　Gi－nR・譜1幅∴・r・・12，　i－s，・P　　　（82）

解析結果　κ1＝0．1，及びκ1＝0．5のときの一π／4≦ql≦π／4におけるG、を（82）から求め
たものを図18，19，20，21に示す。ただし、開き角t＞r＝10°，20°，30°である。

　これらの図から次のことがいえる。

　1．開き角”）fが大きいほど利得が大きい。

　2．σ、の値が不連続に変化するところ（例えば、図20，ッ＝30°でのg1　＝0付近）が見られる。

　3．図18と図20を比べると、その不連続な変化の割合に違いがあり、その割合は、図20の
　　方が大きい。

　4．両者の利得を比較すると、κ1＝0．1の方がかなり大きい。

1．の性質が現れるのは、（75）より、tyが大きいほど反射回数1Vが減るからであり、反射回数
が1回減れば、利得は約1／lr、ml2倍（lr、ml＜1）になる。2．も（75）が示すように、　Nがqlに

依存するために起こる。3．は、反射係数lr、m1が、κ1に逆比例して小さくなるからである（図9

参照）。4．もlr。mlの差によるものである。　　　　　　・

　図22，23，24，25にGpの計算例を示す。各図から次のことがいえる。

　1．G，の性質1．－4．と同様の性質を持つ。

　2．G，と比べてかなり値が大きい。

　3．図22のGpには、不連続なところがほとんど見られない。

2．の性質が現れるのは、図9，13を見れば分かるように、特にκ1が大きくなるほど、1rplがlr、1

より大きいからである。3．は、図13のκ1＝0．1の曲線で91f　r／2のところでは、　lrpIの値が

1に近いために起こると思われる。
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　　図．18：検出利得（s波）
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図19：’
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　図21：検出利得（s波，図20の拡大）
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　　図22：検出利得（p波）
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Abstract

　　By　use　of　the　geometrical　theory　of　optics　the　radiation　characteristics　of

aWGM　antenna　has　already　been　investigated　and　designed．1110rder　to

improve　the　accuracy　of　the　present　calculation　it　was　necessary　to　account

fbr　diffraction　theory．　A　numerical　analysis　method　has　been　developed　to　re－

duce　the　computational　time　and　memory　required　by　utilising　the　analytical

solution　fbr　a　simple　problem　i．e．　the　antenna　aperture　is　subdivided　into　a

series　of　subapertures　over　which　the且eld　is　assumed　unifbrm．　The　radiatioll

contribution　from　each　subaperture　is　evaluated　by　means　of　the　2D　Fresnel

integral．　Results　ffom　the　most　recent　calculatio血s　will　be　presented．

1 Introduction

Currently　there　is　gteat　interest　in　the　application　of．　gyrotrons　to　the　area’of　ECRH

（Electron　Cyclotron　Resonance　Heating）of　plasmas　in　magnetic　con丘nement　type　fusion

reactσr串【1】【2】．　Recently　the　Whispering　Ga！lery　Mode（WGM）has　been　employed　fbr

this　p廿rpose【3］．　The　reason　is　that　the　WGM　has　smaller　problems　of　mode　competition

and　thfough　its－　use　higher　output　powers　and　frequencies（≦1MW，≧100GHz）can　be

achieved　from　the　gyrotron．　This　mode　is　a　lle！ically　winding　mode　propagating　along

a　cylindrical　waveguide．　For　ECRHg almifbrmly　polarized　gaussian　beam　is　required　fbr

e田cient　heating．　Therefbre　some　modification　of　the　output　beam　is　required・This　can　be

accomplished　by　use　of　the、VGM　quasi－opticahe且ector　antennae［4］．　This　is　composed

of　a　helically。cut　Output　waveguide　an（l　a　cylindrical－parabolic　reHectOr．　Such　an　antenna

has　been　previously　investigated　and　designed　1）y　use　of　geometrical　optics（GO）［51【6］．

To　improve　the　accuracy　of　the　design　and　to　make　a　more　complete　comparison　between

theory　and　experiment　diffraction　has　been　taken　in七〇account．　Although　several　studies

exist　to　model　such　a　problem　these　do　not　easily　lend　themselves　to　the　treatmellt　of

this　case【7H8】［9】．　It　was　tllerefbre　llecessary　to　develop　a　generalized　numerical　analysis

technique　so　this　method　could　subsequently　be　apPlied　to　other　antenna　configurations・

The　method　under　development　involves　dividing　the　antenna　aperture　into　a　series　of

rectangular　subapertures．111　each　subaperture　the　field　is　assumed　unifbrm　or　linearly

changing．　The　circularly　polarized　TE（Transverse　Electric）modes　can　be　analysed　by

separation　into　two　polarizations　in　the　cartesian　coordinate　system．　This　method　allows

fbr’the　analysis　of　cQmplicated　electric且eld　distributions　across　the　aperture　and　can

be　applied　to　more　complicated　aperture　struct叫es．　Through　the　use　of　some　kiown

functions　such　as　the　IFI’esnel　integral　or　Fraunhofer　formula　this　method　could　generally

reduce　the　computational　time　and　computer　memory　required［10HlIL　as　compared

with　the　Kirchoff－Huygens　method．

2
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2　The　Subaperture　Method

This　method　involves　dividing　the　aperture　into　a　series　of　rectangular　Subapertures（Fig．

1）．It　is　assumed　that　the　magnitude　of　the　electric　field（and　phase）are　constant　across

each　subaperture．　From　subapertureちo　subaperture　the丘eld　will　vary　in　some　prede－

termined　way　defined　by　the　type　of　waveguide　aperture　under　analysis　i．e．　cylindrical

or　rectangular．　In　the　appendix　it　was　shown　tllat　the　radiated　field　froni　a　rectangular

aperture　could　be　expressed　in　terms　of　the　Fresnel　cosine　and　sine　integrals．　Expanding

eqn・（xii）into　real　and　imaginary　parts

Re［F（α，β）1＝0（α2，1）0（β2，1）－3（α2，1）3（β2，1）

1m【F（α，β）】・＝0（α2，1）S（β2，1）＋3（α2，1）0（β2，1）

（1）

（2）

where　C（α2，1）＝C（α2）－C（α1），　S（α2，1）＝S（α2）－S（α1）alld　similarly　fbr　C（β）and　S（β）．

Therefore　the　Fi’esnel　integral　for　the　subaperture（p，q）i．e．　pth　along　the　x－axis，　qth　alollg

the　y－axis　can　be　expressed　as

一．　　ej　k：i

u・・＝ 2ゴ（Rθ【F（α，β）］＋」lm【F（α，β）D （3）

Expanding　the　phase　part　of　the　above　expression　and　splitting　into　real　and　imaginary

parts

R・（Upq）－1…（融・一π／2）R・【F（α，β）ト・in（k・・　一　T／2）・m・［F（α，β）】

　　　　　　　　　1
1m（Upq）＝i…（隔一π／2）1η咽α・β）】＋・in（kzi　一一　z’／2）R・　［F（α，β）】

（4）

（5）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Upq＝Re（U，）q）十ゴ1ηz（Upq）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（6）

In　calculating　the丘eld　at　all　observation　point　Q（xi，yi，zi）the－　average　field　is　taken　as

the　field　over　each　subaperture．　The　problem　of　a　changing　phase　distribution　across

the　aperture　will　be　dealt　with　in　a　later　section．　For　the　present　it　is　assulned　that

the　waveguide　aperture　cut　is　in　the　xy－plane　i．e．　perpendicular　to　the　direction　of　wave

propagation，　a　plane　of　constant　phase．　To　calculate　the　E－fidd　a尤the　point　Q　ill　the

observation　plane　sum　over　all　the　E一丘eld　contributions血om　each　subaperture

EQ＝Σ（Ex（P，　q）x＋E，（2），α）y）％

　　　　　P，9　．

（7）

Tb　calculate　the　x－colnponent　of　the　radiated且eld　the　above　summation　is　separated　as層

fb110ws

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Eる＝ΣEx（P，q）Up，　　　　　　　　　　（8）

P、q

3
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Again　splitting　this　expression　into　real　and　imaginary　p包rts　We　obtain

Re（Eδ）

Int（Eる）

Eる・

＝
Σ［Re（Ex）Rε（q・・）’一加（耳の1m（｛ろ・）】

P，q

＝
Σ陣（E2）lm（｛ろ，）一勿（E・）Re（Up・）】

　　　P，9　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・

＝Rθ（Eる）＋ゴ1m（Eる） （9）

Simila・ly・f・・E為・imply・ep1㏄・xwith弘Th・・ef・・e丘・m　th・p・int　6f　vi・w・f　num・・i・al

calculations　there　are　fbur　summations　to　evaluate，ちwo　fbr　x　and　two　fbr　y．　Thus　to

calculate　the　radiated層 power　from　the　apert耳re　at　the　observation　point　Q

PQ－
ld・E21

　　　　－1・（1Eる12＋IEる12＋IE6　i2）

（10）

where　Eる＝0．

2．1The　Rectangular　Waveguid．e　Aperture
In　this　case　it　is　assumed　that　the　field　distribution　il｝the　aperture　is　that　of　the　funda－

mental　TElo　rectangular　waveguide　mode．　The　aperture　has　length　2a　alollg　tlle　y－axis

and　2b　along　the　x－axis．　The　polarisation　of　tlle　E－field　is　along　the　y－axis．　The　fbrln　of

the　field　is　given　by　the　expression

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ey－Aoc・・（7r創o2b）　　　　　　（1・）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ex幽＝　　0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（12）

where　Ao　is琶n　arbitrary　const，a，nt．　Combining　this　equatioll　with（7）and　splitt，ing　illto

real　and　imagipary　parts　gives

EQ　・ΣEy（P，のRθ（Upa）＋ゴΣE，（P，　q）1・n（u，，）

　　　　　P，（1　　　　　　　　　　　　　　　　　　P・9

（13）

Therefbre　the　numerical　solutioll　illvolves　ollly　one　polarisation　alld　the　required　sum一

血ation　reduces　to　tllat　ill　the　y－directioll　only．　Tlle　results　of　the　numerical　calculation

are　shown　ill　Fig．2（Zi＝24λ）tlle　apertllre　was　divided　into　100　subapertures．　The

dimensions　of　the　guide　1⊃eing　the　sanie　as　th島t　shown　in　Fig．　A20f　the　appendix．　It　is　of

interest　to　note　that　as　is　expected　in　the　x－direction　tlle　side－lobes　have　1）een　supressed

due　to　the　f乱6t　that　the　field　in　the　guide・is　tapered　along　tlle　x－axis．　This　result　is　also

in　good　agreement　with　the　analytical　one　so　ffar．　obtained．
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2．2The　Ci’rcular　Waveguide　Aperture

The　fbrm　of　the耳一field　fbr　a　TEmn　waveguide　mode　i11（r，φ）components　can　be’expressed

in　the　fbrm

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ep一ゴ劉mみ鵠ρ）］・in（mφ）　　　（14）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Edi　・・ブω讐糊…（mφ）　　　　（・5）

wh・・e　J㌫（X）i・th・derivativ・・f　th・mthρ・d・・B・・s・1血n・ti・n，　k。＝X鈷。／a　i・the　cut．。ff

wavenumber，　a　is’the　waveguide　radius　and　H。　is　an　arbitrary　constant．　T　For　ease　of

calculation　of　these　field　compollellts　the　fOllowing　Bessel　fullctioll　relations　proved・useful

孤、ω一1隔’（　Xi　L　」，。＋1ωl

lll」n・ω一1【誘・－1ω’私1・＋1ω］

（16）

（17）

For　the　purpose　of　calculatioh　it　is　coIlvelliellt　to　express　the　field　i血the　apertul‘e　in　tel’lils

of　cartesian　compollellts　Ex，Ey．　The　Eρ，Eφcomponellts　are　written　as

Eρ：＝五7ar　COS（φ）十五フy　si1ユ（φ）

Eθ：＝Ey　COS（φ）－Ex’si11（φ）

Therefbre　it　is　possible　to　express　Ex，Ey　in　terms　of　Eρ，Eφ

Ex＝Ep　COS（φ）二二Eφsi11（φ）

Ey＝Eρsi11（φ）十EφCOS（φ）

As　stated　earlier　the　aperture　is　locate（l　in　the　xy黒plane　perpelldicular　to　the　direction　of

propagtion　i．e．β＝　k2－一　k§whereβis　the　longitudinal　propagatio耳constant　and　the

phase　is　represellted　as　e－jβz　i1｝dicatillg　tlle　aperture　is　i耳aplane　of　collstant　phase．

Therefbre　usillg　eql1・一（7）it　is　possible　to　filld　the　field　at　the　observatioll　point　Q（xi，yi，zi）．

Th・p・・cess・f・umm・ti・1・・f・aρh・f　the　su1⊇・p・・ture　c・叫・ibuti・ns　was　d…ein　a・1igl・tly

diffbrent　way　fφr．theρase　of　the　circlllar、　waveguide　aperture．　Each　subaperture　was

碑’叢躍t器鴇職駅1賠1器糠ξ’1潔裾撒lv翻鑑
collceptric　rings　about　the　origin，　as　cal11）e　see　fron｝Fig．3．　Fig．4shows　the　calculated

radiation且eld　pattern　fbr　tlle　TEol　mode．111　this　case　a＝5．Omm，λ＝3．Omm　alld

Zi＝6λ．
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2．3　Calculating　the　Approximated　Subaperture　E－field

T。・find・th・av・・ag・fi・ld　in・a・h・ubap・・tu・e　a・impl・・ampling　techniqu・i・empl・y・d

（Fig．5）　　　　　　　　　．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　°

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　姻一慧E¢（響咄・．　　　（・8）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　E・（P，q）＝禽E・（響Wオ　　　（・9）

where　N，　is　the　total　number　of　sampling　points　in　each　su脚erture　and　Wt　is　the

離羅et諮灘ee器1鵬麟1霊£1瀞撫y§脇惜儲
at　a　corner　Wt＝去and　if　located　inside　tlle　boundaries　of　the　subaperture　Wt＝1．　It

should　also　be　noted　that　if　the　sample　point　is　o耳the　boundary　of　the　aperture　and　if

the　field　is　not　equal　to　zero　it　is　asiglled　a　weighting　value　of　1．

　　　　　■

3The　Whispe血g　Gallery　Mode　Antenna
High－・・d・・ci・cula・elect・i・TEm。（m》1・，・1…s　1・・2）1n・d・・a・e　ex・it・d　in　th・whi・p・・ing

gall・・y　m・d・（WGM）gy・・t・・n・．　The・ay・　fr・1n　th・・e　high・・d・・　r・tating　wav・guid・

modes　fbrm　a　modal　caustic　which　is　a　circular　cylinder　of　radiusρmh　in　the　waveguide　・

（Fig．6）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ρ＿ニ1；！：－a　　　　・『　　（2・）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　／N’mn

where　a　is　the　waveguide　radius．

In　this　case　the　clockwise　rotating　wave　will　be　dealt　with．　As’with　the　case　of　the

circular　waveguide　aperture　the　electromagnetic丘eld　of　theτEmn　mode　is　determined　by

the　longitudinal　magnetic　field　component　Hz，　which　is　written　in　terms　of　the　cylindrical

coordinate　systemρ，φ，　z　as　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　‘　．

H才＝結。」m（k。ρ）・一ゴmφ・一ゴβ2 （21）

where　A吉n＝2πA（－1）m（k。／ωμ）exp（j窒m）tlle＋sign　indicating　rotatiori　in　the　clockwise

direction　and　A　is　an　arbitrary　constant．　The　E－and　H－field　components　in　theρφ

directions　are　given　by

E＄＝

町＝＝

ゴ署幅（k・ρ）・一ゴmφ・一ゴβz

ω鍔1五鷺cρ）・一ゴ噸命

（22）

（23）
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且才＝

町＝

一

讐A素・禦・一ゴmφ・－jβ・

る撚（k・ρ）e一ゴ・ゆ・一ゴβ・

The　mode　propagtes　in　a　circular　waveguide　winding　helically　with　a　pitch　angle

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　θB－a・c・in（kc万）

（24）

（25）

（26）

The　WGM　waveguide　is　terminated　with　a　helicalα一cut　th6　field　beillg　radiated　into

space　at　pitch　angleθB　from　the　straight　edge　of　the　waveguide．　In　order　to　a耳alyse　the

radiation　output　from　theα一cut　the　surface　S（atφ＝π／2）is　chosen　as　the　radiating

aperture．　This　is　due　to　the　fact　that　all　the　rays　emanating　from　the　modal　caustic　pass

througll　this　surface．　The　diinensions　of　this　aperturO　are　L。　along　the　z－axis　atld丘om

ρmn　to　a　along　the　y－axis．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　sill　el．γ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　五〇　＝　　2πa　cot　eB　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（27）
v　　…▼’一…”Ow

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　θ。・＝a・cc・・li1i　　　　　　　　　（28）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　x’mn

Thus　gthe　radiating　aperture　is　parallel　with　the　propagation　direction　of　the　lnode　there－

fbre　the　phase　change血om　subapert，ure　to　subaperture　would　have　to　be　accounted　fbr．　It

should　also　be　noted　that　the　norm拙l　to　tlle　aperture　is　along　the（－x）direction　therefbre

the　Fresnel　integral　must　be　modi丘ed　slightly．

Due　to　the　fact　tllat’the　aperture　lies　in　the（yz）－plane　eqn．（Avii）from　tlle　appendix

must　be　changed　to

　　　　　　　　　　　　　　　　　　聯の一岩輔2♂晋ε24・∬24晋η2吻

the　Iimits　of　integration　being　givell　by

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2

　　　　　　　　　　　　　　α・＝）砺【ρ一一ん凋・α・－

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2

　　　　　　　　　　　　　　β・＝）砺【L・一ゐ凋・β1－

In　this　case　the　variablesεandηare　defined　as

　　2

凧【α一ん凋・

　2

双トゐ凋・

ε2一
λ島、ω・一んλ・…）2，η2一λ葺、（・・一個・

（29）

（30）

（31）

（32）
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withら＝y、／λx、　and　fz＝・・／λx・・The・ef・・e　in　this　situ・ti・n　it　i・necessa・y　t・tak・an

average　value　fbr　the　magnitude　as　well　as　the　phase　of　the　E一旦eld　from　’subaperture　to

subaperture．　　　　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　．

Fig．7　shows　the　results　of　calculdtion　for　the　TE15，2　mode七his　being　the　far一丘eld　pattern

with　the　input　parameters　a弔12．8　mm，　fニ140　GHz　and　L。＝193．Omm．　qne　of　the

proble血s　that　was　fbuhd　1）y　computation　of　thb　WGM　was　that　the　expected　position　of

the　beam　centre　and　that　observed　from　calculation　di丑bred　by　an　amount　approximately

equal　to　L。／2．　It　was　concluded　’th3t　this　problem　arose　not　’through　faulty　prograinining

logic　but　in　the　fact　that　the　Fresnel　integral　could　not　accurately　compute　the　correct

丘eld　distribution　fbr　all　ante1111a　that　llad　a　lillear　change　in　phase　across　the　aperture

plane　i．e．　the　angle　of　the　radiation　ftotn　the　aperture　normal　was　too　larger

In　order　to　overcome　this　problem　a　more　suitable　function　for　the　field　ill　the　rectangular

subaperture　would　have　to　be　chosen．

4　SupPlement
The　traditional　and　ortllodox　methods　of　computation　of　tlle　radiation　patterll　from　all

aperture　antenna　is　to　integrate　tlle　fields　over　the　area　of　the　aperture　based　oll　the

Kirchhoff－Huygens　principle．　Although　this幽method　gives　accurate　results，　it　takes　ex－

ceedingly　large　amount　of　colnputational　time，　especiaUy　when　the　wavelength　collcerned

is　short　compared　With　the　aperture　diameter．・As．an　alternative，　there　may　be　a　way

where’the　fields　are　expanded　into　a　series　of　plane　waves　so　that　the　fast　Fourier　transform　’

is　applicable．，Thallks　to　tlle　wel1－deN・eloped　FFT　algorithm，　the　computer　calculation　ean

be　drastically　speeded　up．　This　technique，　however，　has　the　limitation　that　the　radiation

pattern　can　be　calculated　only　on　a且at　plane，　as　will　be　reported　in　the　future・

The　philosophy　of　the　technique　presented　here　resides　ill　substituting　some　knowll　ana－

lytical　solution　fbr　parts　of　the　llllmerical　computation，　so　that　computatiollal　tilne　and

memory　are　largely　saved．　For　this　purpose　to　be　realized，　the　antenna　aperture　is　divided

into　a　number　of　subapertures　wit，h　u’niform丘eld　distribution，　whose　radiation　pattern　is、

expressed　by　an　allalytical　functioll　sllch　as　tlユe　Fresnel　or　Fraunhofer，fprn｝u．lae．

In　this　case，　it　may　be　Iloted　tllat　the　slnaller　tlle　area　of　the　subapertures，　the　11101’e

accurate　the　near－field　pattern．　This　is　because　the　accuracy　is　determined　by　the　factor

D2／λ，　where　D　is　the　dialneter　of　the　subaper七ures　andλis　the　wavelength．

5 Conclusions

It　can　be　seen　ffom　the　results　of　the　numerical　computations　fbr　section（2．1）and

（2．2）’that　the　agreement　betweell　theory　and　numerical　computations　is　a　good　one．

It　was　discovered　that　the　coml）Uta七ion　time　is　roughly　two　or　three　orders　less　than

the　conventional　method　accordillg　to　the　Kirchhof｝Huygens　method　i．e．　basically　no
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memory　storage　is　required　fbr　computation．　Examination　of’ these　results　fbr　kllown
caSes　of　the・field　distrib亡tions　foi’　the　rectangular　and　cylindrical　waveguide　Modes，　shows

that　the　Fresnel　type　subaperture　calculation～vorks　well　fbr　apertures　with乱1field　that

Yaries、in　mag耳itude　but　not　phase　across　its　boundaries．　This　result　was　con丘rmed　when

the　WGM　calculations　were　made．　it　was　discovered　that　the　result血omもhe　Fresnel

subaperture　computation　was　that　the　predicted，output　angle　for　the　b6am　centre　differed

from　that　expected　by　simple　geometrical　optics　theory．　In　order　to　overcome　this　problem

afunρtion　that　takes　ipto　account　the．change　in　phase　across　the　aperture　would　have　to

be　used．　　　　．　　　　　　　　　　　　、

6　Futμre　Plans

C・Mpari・・n・f　thg　il・・ult・cal・ulat・d　1）y　tihi・techniq｛1e　wim・e　m・d・With，xp，，i享nental

results　6btained丘Qm　otllehllstitutes．－Thlls　to　further　improve　this　meth6d　solhe　coll－

straints　imposed　oll　the　I）rogram　shall　be　removed．

（1）the　unifbrm　aperture　field　distributioll　sha111）e　modi丘ed　to　a　lillear　distributio11
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，
（2）to　aim　to　further　reduce　the　computational　time．

This　would　then　allo、v　tlle　mo（lel　to　be　successfully　applied　to　tlle　case　of　the　WGM

antenna．　This　method　would　thell　be　applied　to・more　complicated　alltelma　structur6s

and　a　theory　would　be　est乱blished　which　could　be．　conveniently　used　by　other　researchers

upon．theil’　owl）　alltelllla　systemS．　It　would　also　be　of　practical　interest　to　analyse　aritenna

systems　used　in　other　areas　of　sciellti且c　research　such　as　commerciar　aviation，　satellite

　　　　senslng，　qommunications　systems　alld　r琶dio　astronomy．　Comparison　of　the．calculated

且eld　distributions　witl｝the　experinientally　o1）served　patterns　would　serve毛o　further　e）ご一

tend　the　area　of　apPlicability艦of　this　lnetllod．　　　　　　　　　　　　・　　・　　　　　　　　．・　　．
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A Derivation　of　the　Fresnel　Integral

Aplane　wave　is　incident　normally叩6n　a　slit　of　dimensions　2a　al6ng　the　x－axis（Fig．

A1）【12】．　The丘eld　at　tlle　observatioll　poillt　Q（xi，Yi，zi）011　the　rigllt　halld　side　of　the

slit　is　required．　The　radiation£eld　can　be　expressed　in　an　integral　fbrm　of　the　Huygens

principle　as

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・・圃一拡9（・・：・）瓜e；lr吻・d・…　　　（i）

where　x。，y。　is　the　aperture　coordinate　syster慎，　g（x。）is　one　component　of　the　amplitude

distribution　of　the　electric　or　hlaglletic　field，　exp（jkr／r）represents　a　spherical　wave　di－

verging’　from　a　point　fbcus　on　the　aperture　and　r＝　【z’t十（x。－xi）2十（y。－yi）2】．

The　problem　in　this　case　is　to　find　a　solution　to　the　i堪egral　containillg　exp（jkr）／r．　For
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y・＝Oit・an　b・　・．e・n　thatρ＝・子＋（k－x・）2　the・ef・・e　by・hangi1・g　the　va・iabl・・f

integration

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　”1謬摯）｝　　　　（ii）

The　radiation　integral　reduces　to　intergration　over　xo　only

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ψ・）一紘9（X・）H6’）（K・ρ）dx・　　　　（iii）

wh・・e　H8’）（kρ）i・the　zer・th・・d・・Hank・1血n・ti・n・fth・且・st　kind．　By　u・ing　the　c。nditi。n

盤kρ》1　and　that　z？》（x・Tx・）2thentheHallk・’fun・ti・n・anb・apPr・xim・t・d・u・h

　　　　　　　　　　　　　　　－（Vi）一θゴ（欝）瓜9＠・）・解4∬。　　（iv）

It　is　now　possible　using　eqn．（iv）to　fbrmulate　an　expression　fbr　the．2D－Fresnel　equation

fbr　a　unifbrmly　illumillated　rectangular　aperture　of　dimellsions　2a　along　the　x－axis　and

2b　along　the　y－axis（Fig．　A2）．　The　two　diniensional（2D）fbrm　of（iv）can　be　shown　to

be

　　　　　　　　　　　　　　鵜）一ブllx4k［：・＋（a’言＋ゆ／2司一ゴ・λ・・嘱）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　鷹。eゴSZ’　｛（Xo　－Sr　A・・）2＋（・・一脚2】繭。　　（V）

where　fx＝xi／λzi，fy＝yi／λzi．

By　making　a　change　of　variables　of　tlle　fbrm

．㌧　　轍斜：1；｝　　　（vi）
eqn．（v）takes　the　fbrm　of　the　two　dimensiona1（2D）Fresnel　integral

　　　　　　　　　　　　　　　　　　ψ・，・Ji）守・・君24琴ε24・ぽ2幽　　　　（vii）

The　limits　of　integration　are　givell　by

　　　　　　　　　　　　　α・一急【一ゐ凋・α1一煮【（一α）一鯛，　　（viii）

　　　　　　　　　　　　　　β，一菩【b一ん凋，β1－÷【（－b）一ん凋．　　　（ix）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　樽　　　　　　　　　　　　　　　　　　砺

一
1　1－一



By　using　the　Fresnel　cosine　and　sine　integrals

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・（α）一∬C・・（吾ε2）d・，　　　　　　（X）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　S（α）一∬・in（吾ε2）d・・　　　　　　（xi）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　薩

where　C（α）is　the　Fresllel　Cosine　integral　and　S（α）is　the　Fresnel　Sine　int　egral．　It　is

possible　to　express　tlle　F士esllel　illtegral　as

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　●

　　　・『　　　　　　　　『　’　　　・　F（a）＝C（tt）＋js（α）’　　　囎　　　　　　　”

Thus　the　radiation且eld　ffom　the　rectallgular　aperture　can　be　expressed　as

　　　　　　　　　　　　l・（・・’・，’　IJ・）一毒沸（［・（α・）一・（α1）］＋ブ［S（α・）－S（α・）D

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（【o（i3．t）－0（βi）】＋ブ［5（β2）－S（β1）D

　　　一岩湘α・β）　　　・　　（xii）

The℃alculated　field　distribution　fbr　eqn．（xii）is　shown　in　Fig．　A3．　This　is　the　far一

丘eld　distribution　in　the　xy－plalle　wllere　tlle　aperture　has　dimensions　of　2a＝10．Omm　and

2b＝20．Omm　withλ＝3．Omm

B LiSt　of　Diagrams

1．Division　of　a　1’ectallgula，1－aperture　illto　subapertures．

．2．Ca1・ul・t・d丘・1d　di・t・ibuti・n血・m　the　TEI。1n・dg．．．

3．Division　of　a　circular　aperture　illto　square　sul）apertures．

4．calculated　field　distri））ution　ffom　tlle　TE81　mo．de・

5．Field　samplillg　over　tlle　subaperture（p，q）．

6．The　whispering－gallery－mode　waveguide　aperture．

7．Calculated丘eld　distri1）ution　fron｝the　TE？．r，2　mode．

A1．　Unifbrmly　iUuminated　in丘nite　slit．　　　　　　　　　　　　　　　tt

A2．　Unifbrmly　illuminated　rectangular　aperture．

A3．　Calculated丘eld　distribution　ffom　the　uniformly　illuminated　rectangular　aperture．
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斜め伝搬波に対する周期構造

異方性誘電体導波路の3次元厳密解析

松本恵治　　　　六島　克
　（大阪産業大学　工学部）

　　　　山北　次郎

（大阪府立大学　工学部）

　1．まえがき

周期構造誘電体導波路は種々の興味深い特性を示し，ミリ波から光波領域にわたり数多くの分野で

広く利用されている．特に，LiNbO3のような異方性材料で構成された周期構造導波路は，光スイッ

チ，光変調器，モード変換器および光コンピュータへの応用など，種々の分野で必要とされている国．

その特性の厳密な解析手法は，学問的興味からも実際的応用からも強く望まれている．これらの周期

構造を摂動法を用いて解析する手法は数多く報告されており［2】一［41，また，異方性導波路も含めて散

乱問題に対する厳密解法も報告されるようになってきた［5］一［91．しかしながら，斜め伝搬波に関する

導波問題は，摂動法による近似解析以外［10H12】，厳密解析では行われていなかった．最近，　Peng【13】

は，等方性周期構造導波路における斜め伝搬波の導波問題に対する厳密な解析手法を提案している

が，その数値計算結果までは与えられていなかった．

　筆者らは先に，位相速度，減衰定数，及び格子ベクトルの方向が全く任意である最も一般的な場合

の等方性スラブ導波路の厳密な解析手法を定式化し，数値計算によりTE－TM結合に基づく特異な

バンド構造や洩れ波の特性を明らかにした国．さらに，この手法を異方性に拡張して，洩れ波の特

性にっいては数値計算結果を与えたが【15L【16】，異方性と斜め伝搬の両者に起因する問題の複雑さか

ら，バンド構造を含めた伝搬特性までは十分に解明し得なかった．

　そこで本報告では，光軸，位相速度，減衰定数，及び格子ベクトルの方向によって決定される異方

性スラブ導波路の解析にっいて定式化を行っている．解析手法は，空間高調波間の関係が統≒的な行

列形式で定式化されている厳密な解法で，行列の次元を増やすことにより任意の高い精度の解を得

ることができる．数値例においては，フィルム層と基板層がともにLiNbO3で構成され，音響波によ

り仮想酌な均一媒質との境界面（xy平面）対して垂直方向に周期的変化が生じた誘電率変調型異方

性導波路を取り上lf，斜め伝搬波1の場合のTE－TM結合による特異な禁止帯の存在を明らかにす

るとともに，2次のブラッグ領域についての解析例も示している．また，洩れ波の特性においては，

光軸位相速度，及び格子ベクトルの相対的な関係により放射領域及びその方向が様々に変化するこ

とを明らかにしている．
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　2．問題の設定

　先ず，図1に示すような任意の3次元方向に周期構造を持つ異方性誘電体格子のスラブ導波路を

考える．以下，時間因子にはexp（ゴωのを採用し，空間変数r＝（x，　y，　z）を全て波数ko　＝　2π／λ

（λ：光波の波長）で規格化し，rko→r　（koX→X，koY→y，　koZ→Z）と簡略化して定式化を

行っている．また，各軸方向の単位ベクトルを㌔，iy，izとする．領域1は比誘電率ε1の均一等方性

媒質，領域3はε3の均一異方性媒質，領域2は比誘電率ε2，格子ベクトルlK＝nKkoを持っ周

期構造の異方性媒質である．

　　　　nK＝ZxP十Zyq十z。s，　　lnκ1＝nK＝λ／A（A：格子の周期）

　　　　　　　　　　　p＝λ／Ax，　g＝λ／Ay，　s＝λ／A、

領域2の0次伝搬波の規格化波数ベクトルnoを

　　　　　　　　　　　　　　no＝　Z3PO十ZygO十ZzSO

（1）

（2）

（3）

で表されるとする．今，Z＝一∞において均一媒質の導波路と問題としている周期構造媒質の導波

路がxy平面を境界面として接していることを仮定すると，境界条件より

　　　　　　　　　　　　　　　　　∫m｛qo｝＝0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4）

すなわち，伝搬波の減衰定数はZ軸方向で最大となりうる．以下の解析では，この座標系を基準に

して考えている。よって，規格化位相定数Re｛qo｝とRe｛50｝及び規格化減衰定数Im｛SO｝をも

っ斜め伝搬波を考えればよ1，・N．なお，0次伝搬波のx軸方向の規格化伝搬定数Poは，90，　So及び媒

質によって決定される蹴後で述べる結合波方程式の固有値κmに自動的に含まれ全く任意となるの

で，簡単化のために

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　P。＝0　　　　　　　　　　　　（5）

と置いても一般性を失わない．

図1　格子ベクトルが任意方向にある異方性誘電体導波路
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　3．周期媒質内の電磁界

　格子領域の比誘電率分布bの各成分εijは，媒質の周期性より，　m次のFourier係数6り，mを用い

て次式のようにFourier展開できる．

　　　　　　　　　　　　εi」（T）＝Σδ‘ゴ，．・exp（ゴmπK・T）　　　　　　　（6）

　　　　　　　　　　　　　　　　鵬

　また，Fl。quetの定理より，電磁界の各成分Ei，Hiσ＝⑳，　y，　z）は展開係数eim（x），　him（x）

を与えて，空間高調波による展開で表示することができる．

　　　　　　　　　　　V鋸1臥（T）＝　］Z　ei．（x）eXP←ゴn，M・r）　　　　　　（7）

　　　　　　　　　　　　　　　　　鵬
　　　　　　　　　　V冗瓦（r）＝　2him（x）exp（一ゴπ，m・r）　　　　　　（8）

　　　　　　　　　　　　　　　　　鵬

　　　　　　　　　　ntm＝：no十mnK＝ixPm十iy　gm十izSm　　　　　　　　　　　　　　（9）

　　　　　　　　　　Pm＝｛mp，　qm＝　90十mq，　Sm　＝　So十ms　　　　　　　（10）

　　lf　　　　　％一云一傷　　　　　　（・・）
寝s

　上記の比誘電率分布の展開式（6）及び電磁界の空間高調波展開式（7），（8）を規格化された空間座標

系に対するMaxwenの方程式

　　tt’　　　　　curlvtYilE－一ゴ」－71，H　　　　　　（・2）

　　　　　　　　　　　　　　curl凋H－Sε（T）vtYi；E　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）

に代入し，m＝0，±1，±2，…，ま：Mとして展開項数を（2M＋1）項で打ち切ると，行列形式で

表した次の1階微分の結合波方程式が導出できる団．

　　　　　　　　　　　鯉一f（x）一〔1〕　（・4）

ここで，∫（x）は4（2M十1）次元の列ベクトルであり，それを構成するei，hi（茗＝〃，　z）は電磁界

の接線成分に関する展開係数を要素とする（2M十1）次元の列ベクトル

　　　　　　　　　　ei＝［ei（－M）（x）　°’°　ei（o）（x）　’°°　ei（＋M）（x）］t　　　　　　　　　　　　　（15）

　　　　　　　　　hi＝［hi（＿M）（x）　…　　んi（o）（x）　…　　hi（＋M）（x）］t　　　　　　　　　　　　　　（16）

である．また，係数行列σは4（2M十1）次元の正方行列
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　　　　　　　　　　　　　　　c－（s：：Si：）

　　　　　C・・一（［勉機早騙］二圖＋同2離謂廻証脚

　　　　　σ・2－（　　　　　　　回［ε司一1［εx。］　　　　一［q］［ε。x］－1［8］［ε，x】［εxx］－1［ε。。］　一［ε，。］一［s］［9］一【ε司［εxx］口1［s］）

　　　　　σ2・一（　　　　　　　　　［s］［exx］口1［ε司　　　　　［s］［εxx］－1回一［ε。x］［εxx］－1園＋［ε。y］＋回同一［ε。。］［ε司轍1回）

　　　　　C22－（　　　　　囹＋［3］圏r1園　　　一［3］［ε。x］－1［3］一國［ε司一1園＋［ez。］一回2囹＋［ε司hx］：鴇）

であり，その各小行列はKtoneker　6mn等を用いて，

　　　　　　　　　　［eij　］＝［6蝋π＿m）］，　［ε司鱒1：［ε司の逆行列

　　　　　　　　　［P］＝＝［ρmδmπ］，　　［9］：＝［qmδmn】，　　［8］＝［Smδmn］

　　　　　　　　　　　　［1］：単位行列，　［0］：零行列

のように表される（2M十1）次元の正方行列である．

（17）

（18）

（19）

（20）

（21）

（22）

（23）

（24）

結合波方程式（14）の解法は，係数行列σの固有値問題に帰着できる．すなわち，行列Cの固有値

をκm，それに対応する固有ベクトルから構成される対角化行列をTとし，4（2M十1）次元の列ベ

クトル9（x）を導入して

　　　　　　　　　　　　　　　　JF（x）＝Tg（x）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（25）

と変換すると，式（14）の一般解は

　　　　　　　　　　∫（x）＝：T［6mn　exp｛ゴκm，（x－－Xo）｝］9（Xo）　　　　　　　　　　　　　　（26）

で与えられる．ここで，［δmn　exp｛」κM（x－Xo）｝】は4（2M十1）次元の対角行列，　Xoは任意の固

定点である．gは次節で述べるような物理的意味をもっているので，格子領域だけでなく外部領域の

電磁界においてもgで表現し，その意味づけを行っている．

　4．均一媒質内の電磁界

領域1，3のような均一媒質であれば，式（23）の小行列［P］は

　　　　　　　　　　　　　　　　　［p］＝［0］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（27）

であり，さらに，　∋・一・’のFourier展開は0次項のみであるので，式（22）の小行列［ε司は

　　　　　　　　　　　　　　　　團＝εiゴ［δmn］　　　　　　　　　　（28）
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気

となる．その結果，結合波方程式の係数行列Cを構成するノ」、行列はすべて対角行列となり，行列σ

に関する4（2M＋1）次元の行列固有値問題は，4次元の正方行列C凱

9MεXY

c揚　＝＝

　　　εxx
tW一εxx＋3孟
εxx

　　　　3mεxy

　　　　εxx
－EffEev＋ε。，＋q．s．

　εxx

　　

五＿1　　qmεxz
ε弗ε，xε，Mεxzε一

　　　　　　　　鰯εYZ－5鵬9鵬
　εxx　　　　　εxx

Smq鵬　　　　　　　　　　Smεxz

　εxx　　　　　　　　　　　　εxx

一ε漁一εzxexz＋εzz－gk
　εxx　　　　　　　εxx

qmS鵬

　εxx
εyx　5m

　εxx
　S2
一ユ十1
　εxx
　εzxSm

εxx
（29）

の固有値問題をm＝－M～十Mまで（2M十1）回繰り返すことによって求められる．

求められた行列Tを構成するノ1、行列はすべて対角行列であるので，固有値κmは平面波のX軸方向

の伝搬定数になる．従って，式（26）の列ベクトルgの要素9mは，伝搬定数κmに対応する平面波の

複素振幅を表していることになり，κmのもっ符号からx軸方向の伝搬方向が判る．TE波，　TM波

の伝搬方向別の次数順に配列された伝搬定数κ

κ＝［Eκ±M…Eκ‡MMκ±M…Mκ‡MEκ：M…E　rc；MMκ：M…Mκ；M］t（30）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（前進TE）　　　（前進TM）　　　（後進TE）　　　（後進TM）

に従って，振幅ベクトルgの要素9mは，

9＝［Eg±M…Eg‡M　Mg±M…Mg‡M　Eg：M…Eg；M　Mg：M…Mg；M1亡（31）

　　　　　（前進TE）　　（前進TM）　　（後進TE）　　（後進TM）

のような伝搬方向別の次数順に並べることができる．

　さらに，等方性媒質の場合（ε‘ゴ＝ε（i　＝　」），εヴ＝0（i≠の）は，結合波方程式の係数行列

C搬の固有値の列ベクトルκ及び対角化行列Tは，次のような閉じた表現が可能となる．

EtC；k＝Mκ霧＝F9．，

T＝＝

［ξ】＝［δmngm］，

［s］

［ξ］同

一
［4］

［ξ】［Q］

［ξ］回

［d］V’5

幽

蘇＝ε一9義一5残

一同

［ξ］同

団

一
同護　［ξ］［d］

［ξ］［d］

－
［4］V’5

［ξ］［s］

［s］v45

［Q］一
［為］，［s］一［籍］

（32）

（33）

（34）

ここで，固有値κmの添字十，一はそれぞれ＋x，一騨妨向の伝1搬を，添字E，MはそれぞれTE

波，TM波を示す．　但し，　m＜0でRe｛sm｝＞0に対してはIm｛sm｝＞0のimproper波を選

ばなければならない【17】．
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　5．導波問題の解法

　領域間の境界面x＝Xi（i＝1，2）での境界条件としては，空間高講波展開法による接線成分を表

す電磁界の展開係数ベクトルP（x）f（x）の連続性，すなわち

　　　　　　　　f1（x1）＝：P（xl）ず2（xl），　　　　P（x2）ノ2（x2）＝f，（x2）　　　　　　　　　　（35）

殉一

備）］帽）］螺）］濯）1レ）】一榊｝］㈹

が要求される．

　また，導波問題では領域1，3からの入射波が無いので，

　　　　　　　　　　　gr＝：gす＝：［0…　0…　0　0…　0・・。0】t　　　　　　　　　　　　　（37）

となる．

上式（35），（37）の条件より，次式の線形方程式が導出される．

T・

（gf（x、［o］））－P（x・）T2（［δmn　exp｛7’「ci6T（xi　一　x2）｝］［91）（1；1瑠）

P（x2）T2（ll｛圖轟、－x2）｝］）（察：；）－T3（gl跳））

（38）

（39）

ここで，未知数にはgf＠），　g叡躍2），　g凱偲1），及びg5（X2）を選択し，数値計算上のオーバーフ

ローの問題を回避している【8】．従って，式（38），（39）を整理すると，規格化伝搬定数Soを決定する

次の特性方程式

　　　　　　　　　　　det　・［vv］一・，一［w］〔難ミ〕一回　㈹

が与えられる．

　z軸方向に対してyz平面内の伝搬角θで伝搬する波のy軸方向の規格化位相定数Re｛90｝は，　z

軸方向の規格化位相定数Re｛So｝によって次のように表される．

　　　　　　　　　　　　　　　Re｛90｝＝Re｛So｝tanθ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（41）

従って，式（40）の［W］は複素数Soの関数であるので，2次元のニュー一トン法等の反復計算法によ

り，式（41）の束縛条件を満たしながら複素平面So上でdeポ［W］＝Oを探索することになる．
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伝搬角θで伝搬する波の位相速度方向に関する位相定数βは，y，　z軸方向の規格化位相定数Re｛90｝，

Re｛So｝によって次のように表される．

β／ko・＝　Re｛qo｝2＋Re｛SO｝2 （42）

また，洩れ波が存在する場合，減衰定数αはz軸方向の規格化減衰定数Im｛So｝を用いて

　　　　　　　　　　　　　　　α／ko＝：－lm｛80｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（43）

と定めることにする．

　6．数値計算例

数値例としては，領域1が空気，領域2，3がLiNbO3で構成され，音響皮によって誘電率変調型

の周期構造が領域2に形成された異方性スラブ導波路を取り上げる．格子ベクトルの方向は，図2に

示すようにz軸方向に固定した場合（P＝0，q＝0），すなわち規格化格子ベクトルn．κ＝izs

（ηκ＝λ／A＝λ／A、）の場合についてのみ解析を行ったまた，領域2のフィルム層の厚みはす

べてd＝3．Oλ←Xl－一　x2）とした．

最初1こ，光軸がx＄由方向に一致している場合についての伝搬特性を図3，4，5に示す［・8】．各領

域の比誘電率は次の値を用いた．

ε1　　＝

E2’＝

ε3　　＝

4．880（

　0．0

　0．0

　4．840（

　0．0

　0．0

1

0．0

5．272

0．0

0．0

5．230

0．0

，8il，）＋δ（31§5

，8il。）

ここで，δは変調度を示している．

3．505

0．0

1．567

・ll7）嘲
（44）

Grating　Waveguide

X
1 　　　　●

ε1alr

2 ε2（z）grating　d

3
●

y　　　　　z ε3substrate

1日
巳 巳

Ill
grat　i　ng vector

K
●

θ
Z

1ight wave

y

図2　斜め伝搬波（格子ベクトルがz軸方向に一致している場合）
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　図3，4は，伝搬角θ＝0°，θ＝30°のときの格子の周期A／λに対する伝搬定数の特性である．

このときのSTOP　BANDは，εxy（％x）とεy、（ε。y）の変調に基づくTE波とTM波との結合によっ

て生じている．また，洩れ波領域では，TEo－likeモードはTM波を，　TMo－likeモードはTE波を

主に放射している・TE波間及びTM波間どうしの結合は非常に小さいが，斜め伝搬の時の図4（b）

においてTEo－1ikeモ＿ドはA／λ＝0・258以下にTE波間，　TMo－likeモードはA／λ＝0．2625

付近にTM波間の結合による減衰定数の変化が見られる．

　図5は，格子の周期A／λ＝0・4のときの伝搬角θに対する伝搬定数の変化である．この図から，格

子の周期は一定でも伝搬角の変化によって，空気層と基板層への2－・beams，基板層のみへの1－beam

放射の洩れ波領域及びブラッグ領域に移り変わることが判る．

　また・次の例でも見られるように，－1次高調波の放射が基板層のみのときに格子の周期A／λあ

るいは伝搬角θの変化に対して減衰定数が激しく変化する様子が判る．

　2．293

f2・　292

ミ2．・291
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2．288
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　　　　　図6
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伝搬角θ＝10°における格子の周期nKに対する伝搬特性
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次の例として，光軸がyz平面内でz軸からy軸方向に向かってφ＝5°傾けた場合についての格子

の周期nK←λ／A）に対する伝搬特性を図6に示す．［16］このときのe・一・は次に示すとおりで

ある．

ε1　　＝

a2　＝

ε3　　＝

　5．270（

　0．0

　0．0

　5．230（

　0．0

　0．0

1

　0．0

5．267

－
0．034

　0．0

5．227

－
0．034

懸4）＋δ（曇

愚4）

一
4．715

　0．0

　0．0

1ミ；1°）蜘）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（45）

また，このとき伝搬角はθ＝10°としている．同図（a），（b）より，nKの値が小さくなるにっれ・

1－beam，2－beams，2次のSTOP　BAND，さらに3－beams以上の洩れ波状態と変化していく．同

図（c），（d）は，0次伝搬波と一2次高調波との結合による2次のブラッグ領域付近の拡大図である．

この2次のSTOP　BANDでは，　nκ＝2．2563付近を中心にしてTM波間の結合，　n．κ＝2・254付近

を中心にしてTE波間及びTMo－likeモードのTE波との結合によって生じているものが現れてい

る．また，nK＝2．253付近が2－beams放射と3－beams放射の境界にあたるため，　STOP　BAND

の減衰定数の変化を複雑にしている．また，nK＝1．7及び2．2568付近でTEo－likeとTMo’－like

の間でモード変換が生じている．特に，後者はTMo－－likeモードのSTOP　BAND幅が広いことに

よって生じている．

　なお，1次のブラッグ領域は変調度が大きいためにカットオフとなり，探索するには困難であった．

　7．むすび
減衰定数が最大となりうる方向を基準にして，光軸，位相速度，及び格子ベクトルの方向が任意で

ある一般的な異方性スラブ導波路の解析手法の定式化を行った．数値解析例では，1次及び2次のブ

ラッグ領域にっいての斜め伝搬による特性の変化を示した．また，洩れ波にっいては，伝搬方向と格

子ベクトルのなす交角により，放射する高調波の数及びその放射方向（3次元）を変えることができ

る．したがって，1っの周期構造導波路において様々な特性を有することになる．

　今後，任意形状のレリーフ型格子も含めて格子ベクトルが任意の3次元方向に向いた一般的な構

造にっいての数値計算を行っていく．
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最近のマイクロ波誘電体・磁性体デバイスの

基礎的性質と開発への展開

［1］まえがき

　最近は高誘電率・低損失な誘電体セラミックスや、，∠Hの小さなフェリ磁性体蒔膜

などが得られるようになり，その応用デバイスの開発や研究がなされている。とくに移動

体通信の小形化や低廉化にともなってこの分野のデバイスの開発力が必要であろう。一般

に新しいデバイスを生み出す場合，次のステップが最も重要であり有利である。

　（1）材料としてまたそれを用いたデバイスとして，どんな基礎的性質をもっか？また，

　　その基礎的性質の理論的隅界はどうか？をできる限り把握することが有利である。

　　　例えば共振器のQの限界値，非可逆回路の帯域巾と損失との関係，静磁波を用い

　　た遅延線路の各モードに関する伝播損失，他いろいろある。

　②　この基礎的性質を用いて新しく考え出されたデバイスの評価に当り，上記の理想的

　　限界値に対して，実際のデバイスの理論的限界値はどうか。

　　　例えば，非可逆素子の場合の帯域中は上記の理想値に非可逆充てん率を乗じただけ

　　劣化する。従って発想過程では充点率を高める構造が必要である。

　　　デバイスの開発に当っては，当然目的によって変る。

　　　例えば多少の損失を義せいにして小形化を目的とする場合には，大きさと損失との

　　関係（フィルターやサ”キュレーターの場合）や，また電子制御デバイスの場合には，

　　可変量と制御電圧，電力との関係の限界の把握をっきっめる事が有利である。

　（3）他のデバイスとの比較によるメリット（目的に関して）を検討しなければならない。

　　　例えば大きさ，特性（損失，地域巾，許容電力，温度特性など），価格などである。

　　他のデバイスとして例えば，フィルターの場合にはLCフィルター，　MICフィルタ，

　　8AWフィルターなどあり，また可変位置，可変周波数可変遅延素子などの場合には

　　バラクター回路と磁性体回路との比較などがある。

　そこで本稿ではまず誘電帯デバイスと磁性帯デバイスの基本に用いられている種々の基

礎的性質と，可能な限り，その理論値を見極め，それらがどのように実際デバイスに導入

され，また将来導入される可能性があるかにっいて，幾っかの例にっいてのべる。そして

最後にデバイス開発面より見た材料の特性や，デバイス製造面上の課題と要求を述べる。
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［2］誘電体デバイス

2－1　基礎的な性質（1）　　　　　　　㌃

（1｝危に小型化できる・（εrは誘電体の非誘翻

（2）磁気的な壁が得やすい。これ゜はモードのトラップに関与する。一般に高誘電率誘電

　体と空気との境界面に平行な電界を有するモードは誘電体中にエネルギーが大部分ト

　　ラップされ，また垂直な電界を有する場合には，空気中に大部分のエネルギーをもっ

　　からである。この性質の応用として次のような例がある。

　　（d）誘電体共振器

　　（ロ）イメージによる小形化

　　　　（例雑電体同轍振器は躯電体同車由共振器のイメージである・）

　　の誘電体TEF。導波管の端面を開放面にし，その面上に形成された金属パターンに

　　　　　　　　　　　　　　　　　くふ　　　よるアンテナで導波管を励振する。

　　⇔　誘電体導波管の断面に平行な外周に沿って金属部を取り除く事により導波管を切

　　　り離す事ができる。また切り離される導波管の間隔によって両導波管の結合を調整

　　　できる｛2）。

　（3）異る誘電率をもっ2っ以上の誘電体媒質を含んだ均一誘電体導波路は次のような性

　　質を持っ。

　　（／）異なるモードに対する位相定数を変えうる。

　　　　例えば，図6（a）または（b）の2ケの中心導体の中央にある対称面付近に空気層をも

　　　うけると，偶モードでは実効誘電率は変化しないが，奇モードでは実効誘電率は小

　　　となる。一方，単位長当りのインダクタンスは空気層を設けても変化しないために，

　　　結局奇モードの位相定数は小さくなり，従って奇モードの共振周波数は高くなる。

　　　従って2ケの共振器は結合する。

　　＠　異なる誘電率をもっ媒質の境界面上に円偏波が発生する。

　　　応用例として同軸線路の中に断面の半分だけ誘電体を充てんして出来る均一導波路

　　を考えると，誘電体と空気層との境界面に円偏波成分が発生する。従って例えば，境

　　界面にフェライトをおき，そのフェライトに外部直流磁界を同軸の軸方向に加えるな

　　らばアイソレーターなどの非可逆素子ができる。
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2－2　誘電体共振器とフィルター（1）

（1）共振器の種類とQ値

　（／）誘電体線路モードを用いた共振器

　　　　よく用いられるものに圃、δ，7昭1δ，1班1？、δ，HEP，，δ，ヱ昭1。モードがあ

　　　る｛2）。とくに珊ゴモード及びTiM9，、モードは直交した縮退モードがあるので，こ

　　　れらを用いて小形化した楕円形フィルタが報告されてお8）〔4，〔5x6｝〔7），また文献（5×6）の

　　構造を一体化改良したものも報告されている8S，さて誘導体共振器はその比誘電率

　　　εrが，εr＞1である場合，大部分のエネルギーが誘電体の中にある為，誘電体

　　のQ値が高いと小形になる上Qの高い共振器が得られる。然し空間中に輻射する

　　電力によるQ値の変化があるから遮へい箱にいれて用いる。例えば円筒形誘電体

　　共振器の場合，上下の面1ご平行な遮へい板をおくと，軸方向に指数的に減衰した波

　　が遮へいするに当らて導体損を生じるP，ndと，誘電体の半径方向に向う電磁波の

　　輻射損もしくはその輻射電波を反射させる円周上の金属板上の導体損にもとつく

　　Peとからなる。

　　　そしてこれらの値は種々に計算されており，例えばTMP，，，モードについては文

　　献（9）に求められている。いまこれをモードのモデルで以下考察して見よう。

　　　半径方向にむかう電磁波は2枚の平行板を半径方向にむかう放射状線路となる為，

平行板に垂直な電界成分Etが

一一

（a）遮へい箱に入れた

　　TM？iδモードの

　　断面図

　　　　　　2　　　R1ト1

　　　　　　　一）磁界
（c》遮へい箱に入れた

　TM曾田モードの
　　断面図

R｛　　R1

G・婁 参 　

b）但）図の半径．讐車由方
’

の円周面上に
おけるE，成
分と上下及び
円周の金属板
上を流れる電
流分布

’AEφ
　　　成
　　　分

fφ成分

（d）（c）図のiφ成分

この減少は基本モードの電流
密度が半径と共に減少する

　ためのものである。

　　　團電流密度
　　　皿皿皿電界E，成分
　　　’M～’半径方向の
　　　　　　進行波

z軸方向にのる奇数高次
工バネセントモードが基本

モードを打消す領域で

その為に基本モードの

電流を打ち消している。

（e）（c）図から切り

　　出された扇形
　　導波管

図1　Tms，・及びTE9。，e誘電体共振器を遮へい箱内に入れたときの電流分布
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去∫1融一瓦
　　一7

の成分をもっ場合，これは放射状線路のE－typeモードの基本波（E。。typeモー

ド）を励起し，この遮断周波数はゼロであるたあに放射状に伝播する。従って2枚

の平行板の間を更に短絡する遮へい板が必要になる。

　例えば㎜、，モードを遮へい金属板に入れた構造を図1（a）に示す。この場合，

Z軸方向のエバネセント波はやはりTMモードのエバネセント波となるから電界

のエネルギーが支配的であるのでP、n、は／J・さく，一方E，・」se分を一9の範囲で積

分した上式の値は有限値互をもったあ，上述の如く半径方向の輻射は伝播波とな

る。従ってこれに基づく上下及び円周の金属板上の導体損Peが大きくなる。さて

この導体損を支える上下の金属板上の電流i，成分は図1（b）の如くなり半径

r＝R、附近では小さい。これはE、成分が図1（a）のモードからわかるように上下

の鋸板に近ずくにつれて小さくなるカ・ら砺岳（z・は半径方向を見塒性

界インピーダンス）の関係でHφも小さくなるためである。他の面から考察すると，

Ezは

去∫1瓦…」謬・dz一瓦

2

の成分をもち，これがZ軸方向に1波のるエバネセント偶モード（Z＝0の面を対

称面にする）を励起する。そしてこれは上下の面で基本波を打ち消す方向に働くた、

めにr＝R，附近で電流が小さくなる。

　このエバネセント波は，遮断波長λ，がλ，＝・Hとなるたあ（E。2typeモード）

λ》Hの条件ではrが大となるにっれて急激に減衰し，従ってその附近から急に

上下の金属面の電流が増す。更にrが大となると，電流が放射状に散って行くこと

により電流密度が再び減少する。その模様を図1（b）に示した。

　以上の説明でわかるように電磁界エネルギーは誘電体以外にR1＜r＜R2内の

外側の空気中にも存在し，この量は；r＜R1内で上下の金属板と誘電体内の空気

中のものよりも遙かに多い事も理解できよう。従ってir成分が小さいうちは，外

側の半径R、を増せばQは増大する。然し更に増せば放射状線路の基本モードが

支配的となるからそれに基く導体損が増加する。従ってその途中にQを最大にす

一
4－一



　　　る最適な半径が存在するわけである。この計算結果も文献（3）に求められており，以

　　上の物理的イメージを考えるとよく理解できよう6

　　　次にTEP，，δモードの場合には，図1（c）の如く，電界成分はE、のみであるため

　　上下の金属板と平行となるので，この波は放射状線路のH。、type高次モ”ドとな

　　　り，その遮断波長λ，は　λ，＝2Hとなる。これは平行金属板に垂直で半径方向

　　に平行な2枚の金属板をおいて出来る所の図1（e）のような扇形導波管を考えると容

　　易に理解できる・さてこの場合一脚λ》λ．であるので半径方向に急速に瀬

　　するエバネセント波となる。そしてこの減衰の程度はHが小さい程大となり，従っ

　　て円周に沿っておかれた金属遮へい円筒状での導体損失は極めて小となる。一方，

　　r＜R1の領域で，誘電体と上下の金属板間においてZ軸にむかうエバネセント波

　　は・やはりTEエバネセント波であるため，磁気的エネルギが支配鹸ある．従っ

　　゜て・上下の鋸板での導体損は，比較的大きくなる．1・ま上下の鋸板上の電流

　　∫φの成h．を示すと図1（d）の如くなる。

　　　以上のべた例のように，まず，誘電体共振器のモードを考え，次に上下の平行金

　　属遮へい板内での放射状線路の各種モードとの結合を考えれば，物理的イメージが

　　明確になる。

　　　その他の例として，HE、1δモードの場合には，一っの直径力向に伝播しそれど

　　直角な方向には伝播しない・？まり8の字形の放射特性を有ナること6容易に理解

　　できる・以上のべたようなモードによるモデルを考えながら物理的イ処ジをとら

． 　まえたうえで，更に細い計算を計算域で行うことは，この種の新しいデバイス開発

　　に有利である。

　（V）金属壁で囲まれた空洞共振器をその中た誘電体を充てんして小形化した共振器の

　　Q値

（a）毒に相似形で小玖た場合のQ値

図　2
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図2（a）の如き空洞共振器Rと相似形の誘電体を用いその表面に金属膜をつけた

共振器R’を考える。誘電体の比誘電率をε，とすると，R’はRを寸法比にして

毒にすれば同じ共振周波数の共振器が得られる・〔附録1参照〕そしてR内

の電界及び磁界をE（x，y，2）及び旦（x，　y，　z），　R’内の電界及び磁界を

E’（”　
，x，ツ・z）及びH’（x’，ッ’，ガ）とすると，

　　　E’（x’，y’，　z’）＝’K．　E（x・ツ・z）

　　　H’（’　，　’x，y・z）＝＝　K■互（x・ツ・2）

　　　　　2皇＿⊥
K。一 鷹

で示せる。〔附録1〕

　いま1塩＝1を選んで，

（1）

　　　　　　　　　　　　lH12をR中でIH’12R’中で体積積分すると，前

者は後者のεメ倍となる。これはR　tpめリアクティブエネルギーがR’中の

　　
ε7倍であることを示す。

また服びR’の抵獺失電力は，R及びR・の表面でIHI2及びIH’　12

を夫々に表面積分すればよい。従ってR中の損失電力はR’中のものに比べて

εr倍であることがわかる。

　故にRのQ値をQ，R’のQ値をQ’とすると，　Q’は②式の如く求まる。

〔附録1参照〕

る一毒＋毒＋毒・渉一壼＋おτ＋壼

る一意＋一（1：・意一」号

但し，Qc及びQ♂は，　Rは及びR’の金属面上の導体損に基づ

くQ値，Q、及びQ。’は誘電体の誘電体損に基づくQ値，　Q．及

びQR’は輻射があったとき，輻射損に基づくQ値を示す。

（2）

（b）号λ9の均一導波路でできた共振器を誘電体小形した場合のQ値

　　図3の如く，長さ号λ9（λ9・管内波長）の空洞均一9波路の両端A・Bifi

　を金属で短絡された共振器Rを考える。この共振器は内部にε．の比誘電率の誘

電体を充てんする事によりRと相似形で毒の大きさir一伝めても同じ共振周

　波数をもつことができ，この共振器をR’とすると，R’のQc値Q。’は，
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Ll　

　　　　　　　　コレ＿L多告λ・／n
』㌃ズ・ヒ

（a）空洞導波路　　　　　　（b）誘電体を充てんした導波路

　　図3号λ鱒波路からできた共振器

RのQc値Qcの
危になる事は

（a）でのべた（2）式か

らわかる。

　さてRの導波

路の周囲の金属を

S1とし，両端面

をA及びBとす

る。これに対応し

てR’の導波路の

周囲の金属を8rとし両端面をA’及びB’とすると，　RのQ。は，　S面上の損失

によるQ値Q1とA及びB面上の損失によるQ値Q、とからなり，これは次式

の関係式で示すことができる。〔附録2参照〕

毒一毒＋毒

毒〒α審毒一
nπ　z3　z．6・σ

4λ＆　　　4δ　λo・　　ζ
　　　　＝　一　●　一　　　　　　　　nλ．　λ9　Zw

α1はS面の損失に基く導波路の減衰定数

δ　は表皮の厚さ，σは導電率

λ。は無限媒質におe）：る波長

Zwは特性界インピーダンスで

TEM波

TE

TM

Zw一鷹一ζ
．．」！21L　．．．＿c・），CtA

　　β　　2π

　β　　　2π
εrε0 εrεoλ8

（3）

の値を有する。
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とくにTEM波の場合には，λ。＝λ。，ζ　・・　Zwとなるから，

　　⊥＿」必　　　⊥＿⊥L6＿⊥互　　　　　　　（4）
　　　Q、　　π　　　　Q・　L　　nλ・

となる。

（3×4｝式のQ，に含まれるα、はまた㈲式で示される。これは導波路の進行波電

力Pの単位長当りの減衰量が2α1であることと，減衰電力は金属面上の表皮抵

抗に基くジニール損である事からわかる。

α1一 券鎚…12d・

　　　　Rsは表皮抵抗

　　　　P　は導波路の進行波電力

　　　　H、。nはS面上の磁界

であるから（5）を（3）式に代入して

　　　ユ　　・
Rs＝ 　σ占δ

　　　　1δ＝
師・ （5｝

亀2
　　　　一繍∫鞍li篭、（λoλ9）δ　　　　　　（6）

　　　　　　　s　、
となり，またTEMモードではλ。＝λ、，　H　、。nは軸と垂直になる事，またP＝

1　1　12　Z［Zは特性インピーダンス］を考慮して（7）式をうる。

　　⊥＝互5・i・H・・12d・－il：　　　　　　　　　　　　　　（7｝
　　　Q、　2　　1112　2

以上をまとめて一般にQは（6）式のQ・と（3）式のQ・より示され・またTEM波

の場合は，（7）式のQ、と（4｝式のQ、とより求める事ができる。即ち

1

Qc　2
δ　ζ否IHtan、2dc

1　　δ

Qc　2

2∫∫1H、12　ds

　s

51H、12drC

去（λoλ9）＋畿舞舌

　　　〔一般式〕

lIl2 s＋銑

〔TEM波〕

（8）

‘
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となる。（8）式をもとにしてεrの影響，周波数の影響，外径の影響などbかる。

（i）危に縮小した場合（図3）

雅雌は長さの縮小結1こなる・一方遮断騰は変わらな

いからi・舞は不変である6

従って，

Qで一 藩 （9）

となる。これは長さLが無限大に近づいた時の共振器R1を考えると，　Q、》Q、

となるのでQ　＝＝　Q，となり・従って（a）でのべた②式から直ちに（9）式炉得られ

る事からも理解できる。

次にQ・’においてはλ・が毒1こなることと舟舌とを考慮して

Q・’
（10）

となり，従って

Q♂一藩 （10

　となる。（1D式は（a）の②式から当然の事である。

㈹　外径が同じで周波数が高くなった場合

　　周波数が高くなると，同一：一’モードでも管内波長λ　tiはλ。に近ずき従って

λ／Zw→1，

撫1隙も一定値に近づくよう1こ変化する．

s

然し簡単に傾向を見鋤これらの項の変イヒを無視するとδが渉で減少

するため・Qcはffで大となる。一方Q2は上記の仮定ではほぼ変化しない。

これはδもλ・も かこ比例するからである・

従ってQ1とQ・との合成からなるQ・は／の増加と警に木となる力梗に！

が増加するとQ、の値に近ずく。
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　　TEMモードの場合には，・（8）式のζ，　Zは∫、に無関係で，ζ／Zw＝1，λ。／

　λ＝1であることより

　　　　Q・酵　Q・一一定　　　・　　⑬

　となる。

㈲断面寸法Dが大きくなった場合

　㈹と同じように，同じモードでもDが大きくなると一般に遮断周波数は高く

なり，従って

参舟も変化する力欄単のたあにこの変化を考えない場舗

綿瀦ぎはDに逆比例するためt

　s

Q1ゆの拡大とともにほぼ比例して大となる・また上記の概定ではQ・はtまぼ

変化しない。

　TEM波の場合には，上記の概定は全く正しくなるので，

　　　Q、（xD，　　Q2＝一定　　　　　　　　　　　　　　　　　　⑬

　　　　　　　　　　〔D：導波路の断面寸法〕

となる。以上は全てQ．にっいてのべたが，Q値は当然（2）式によってQe及びQR

も考慮しなければならない。　＿

［実例］麺長同軸籠体共振器のQ値

　　　同軸の外径及び中心導体の直径を夫々2b及び2αとすると，夫々の導体

　　表面の磁界H，は塩及び塩となる・〔但し・は電流〕これを（8｝式

　　〔TEM波の式〕に代入すると

　　　　　　動il箏1撃dc－ti？・（⊥＋⊥b　　α）

　　　となる．またz一去z磯

　　　の関係を用いると，

　　　　　　　　　　　　　　　－10一



　　　1一δ去＋去

　　　Q，　2　Zπ互
　　　　　　　　　　　
となる・い畦波長両端短絡共振器と麺長片方短緻振器とのQ値は

等しいから，Q2は（8）式でn＝1とすればよい。即ち

⊥＝⊥重．＝．杢

Q2　λ。　1

　　　　　〔但しtA　－1とした！

となる。また同軸の開放面の電界は偶モードなる故輻射損はない。従って

Qは

る一9（吉＋告＋9z漣　　　1）＋毒

　　　　　　　　α

（1の

となる。

　εr＝20，40，90にっいてQcと／との関係を示すと図4の如くなる。∫

が大となる程Qcの増大率が鈍るのは短絡面における損失のためであり，こ

の影響はε，が大なる程大きい。これはεrが大なる程ω式の1が小さくな

るからである。
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δ

δ

εr＝20
b＝15．0㎜

2000

1500

1000

500

周波数（MHz〕

　（a）

500　　　　　　　　1000　　　　　　　　1500

　　　周波数（MHz〕

　　　　（c）

δ

er　＝’　40

周波数〔MHz〕

　（b｝

図4芽騙体同軸共振器のQ・・c・計算例
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（2）共振器間の結合

　（t）2ケの共振回路を純リアクタンス素子で結合する方法

　　　の　　　　　　ゆ

L・

　　　　　（a）

CM

Cl c砦　L2

（b）

乙1　　L2 L巌

C1 C2
cl　　Li L至　c2

図5　2ケの共振園路が容量結合及び誘導結合する例

　通常2ケの共振回路は図5（aXb）あような容量結合もしくは（cXd）のような誘導結合

が行われる。これらを実現するのに以下の方法がある。

（a）共振器間を純リアクタンス素子で結ぶ方法

　　例えば亭誘電体同軸共振器の中心導体間をσまたはLのリアクダンス素子

　（外づけの素子もしくは共振器のセラミックに適当な電極を塗布して，その作用

　を行わせる。）で結合する方法がとられている。

（b）共振間の対称面内に適当な構造変化をあける方法。

穴

ρ、Ig
1亀一；l

l　l
．ノ　t，9

∠溝

．図6　構造変化の例

　例えば図6の如く，2ケの共振器の中間に穴または溝をあけた場合を考える。

偶モードの場合には図7（a）め如く対称面附近では電界がないから穴や溝の髭響を

・う脚た噸鯛灘ω麗肺まり変健い・然崎モードの場合に1姻

7（b）の如く対称面に垂直に電界がある度，穴や溝あある部分は電界のごネルギ

一 13一



磁気的壁

一
駅／1＼る＿

（a）偶モード

　　↑

一一〇一
　　｝

電気的壁

　↓

一〇－
　t

（b）奇モード

Ci

賜ゴ

（c）図6の等価回路

ゴ

図　7

が減少する。その為，奇ラードの共振角周波数ω．。は高くなる。故に

k＝2
器ll奉器ll　l ㈲

　　の結合係数が得られる。これば図7（c》の等値回路となる。’

　　　　また図6の穴や溝の中に金属を塗布すると，Cc）・reは変わらないがω．。は小さく

　　なる。これは奇モードの場合，両共振器を結ぶ電界の通路が短縮される為両共振

　　間の容量が増すたあである。従って図8の如くCijなる容量結合を行ったのと等

．　価になる。

　　　　　Ciゴ

　　　　　　　　　　　　　　図　8

図7のL，」や図7のC，iは穴や溝が小さい場合には摂動理論で求める事ができる。

以上の事は，亭共振器の短絡面側でも行うことができる・

底面ノ

　　　（a）側面図

“ 　窓＾

難購購謬

（c）偶モード

　の磁界

図9

（b）底面より

　見＃図

（d）奇モード

　Q磁界
2ケの並行TEM誘電体共振器の底面あ短絡面例で対称面あ中央に穴をあけ，

その穴に金属膜を塗布した構造と各モードに対する磁界分布。

一 14一



　例えば図9（aXb）の構造に示す如く，底面の短絡面の中央附近に穴をあけ，その

中を金属膜で蔽ったとすると，偶モードでは図9（c）の如く真中に磁界がないため

穴の影響は受けない。然し奇モードでは磁界最大の所に金属が入ることになる為，

摂動理論によって共振角周波数は高くなる。即ち

ωre：＝ω7

ω．。〉ω，

　となる。これは図7（c）の等価回路になる。

　　以上の他，種々の形状の変化が考えられるが，これらは全て偶モードと奇モー

　ドの共振周波数を異らせる工夫であり，上記の説明でわかるように対称面附近の

騨を変形させる事により大きな劾果が得ら4る・Lf

（c）誘導体導波間の断面に平行な外周に沿って，金属部を取り除く方法

TEF。
A　　　　　　B
Pコゴ←工一一’°

。－LLo
　　（b）

図t10

　　　構造例を図10（a）にそしてその等値回路を（b）に示す。これにより容量結合であ

　　る事がわかる。

（ロ）遮断導波管を用いる方法

導
波（a）

管

A　B

（b）

A　　　　B

（c）

図11

　図11（a）に一般の構造を，（b》にTiESi，］。誘電体導波管が遮断導波管で結合した例

を示す。
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また同図（c）に等値回路を示す．次に図12に函1・（a）と図i・（b）とを用k・た÷

多段B．P．　F．の例を示す。図12においてδの部分が容量結合，　Wの部分が誘導結

合である。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　s

　　　　　　入

　　　　　　　　　　　　　　図　12

‘また図13に亭同軸誘電体共振器とtZ　TEP・誘電鱒波管とを組み合せ

た3段B．P．’　F．の構造と特性を示す。

　ここで同軸共振器と導波管共振器は遮断導波管で誘導結合している。

　　一10

　　－20

　　　　

雷　＿40

e
遡　脚50

驚　・

　　　　　　（a》構造

1．9 20　　　　21

　　　周波装〔GHz〕

　　　（b｝特性

一 10

－20

－30

図13　同軸・導波管共振器を組み合わせた帯域通過ろ波器の一例
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　また鱈、δなどの誘電体共振器がTE　pa断導波量に配列されて誘導結合する方法

　もよく用いられる。

　　上記のようにTE　pa断導波管は誘導結合するが，　TM遮断導波管を用いれば容量

　結合をする。

の　異なる誘電率をもっ誘電体媒質を含んだ均一誘電体導波路による結合

　　2－1　（3）（／）でのべた原理によりモードにより異なる位相定数を支える事ができ

る・従って与共振器を作る場A，モード1；より異なる共振鯛波数が得られ，

　共振間の結合が得られる。

　平行2導体で分布結合形方向性結合器を作る場合には，2っの固有モードに対し

　て同じ位相定数を持っことが必要であったのに対し，この場合には2っi！）固有モー

　ドに対して異なる位相定数を支える事が必要である点が違う。

　図6（a）の構造で穴が開放面から短絡面に貫通した場合もこの1例である。他の実

例として図14の構造も考えられる。即ち1ケの穴をあけ，その1部に電極を附着

L
S
1－一

＿dL

（a）

日41R＿

（b）

i：s

｝H

図　14

させることによ嘱モード碕モードの位相定数を変ゆる．即ち偶モードでは穴

　の中には電界は殆ど存在しないが，奇モードでは穴の中を電界が通過する。従って

　線路の単位長当りの容量は，穴の有無により奇モードのみが減少する。一方単位長

　当りのインダクタンスは穴の有無によりあまり変化しない。（これは穴の寸法が波

　長に比べて小さいからである。従って結論として奇モードの共振周波数は高くなり，

　結合が生じる。この結合度は図13のdやsの寸法で変える事ができる。

⇔　分布結合線路による方法

　　一例えば2ケの亭共振器の短緬を入れ違いにした方法一

　　図14（a｝の如く2ヶの対称分布線路の一端をお互いに反対例で接地し他端を開放した

場合，その分布線路の長さを9とすると等価回路は図15（b）の如くなる。〔付録3参照〕
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Lλσ　　1

　　（、）　　　　（e）｛茗1（e）　　　　　　（・）

　　　　　　　　　図15　分布結合線路とその尊価回蕗

　ここでZ，及びZ。は図15（a）の平行2線路を偶モード及び奇モードで励振した場

一

合の特性インピーダンスである．そし貿≒寺の場合には図・5（c）のよう・な

等価回路となる。このL及び0は

L一
孟．z・・

　　　4c＝＝
　　πω．Zo

（16）

となる．従つて図15（・｝は2・・tr・6D　LC直列共振回路砕評の特性インピーダン

スをもっ亭線路で結合した回跨である・この福モード及び奇モード励振鯛波

数をco　re及びω．。とすると，直ちに

　　　　　　　　　1
　　　c°re＝廊　　ω’°＝

∬－z室一ωζ・　　σ　一＝

醜る・（ITiiilllか6わかるように

　　　ω1．〉ω，e

1

　　　CC’
L・
　　C十C’
　　2

ω，（Z，－Z。〉

（IT

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）

となり，ω．。，ω．，は㈹式を（IT式に代入すれば求まり，またんは㈲式から求まる。

簡単の為に

　　　Z，－Z。《Z。

　　　　　　　　　　　　　　　－18一



の場合には，L’《L，σ’》0となるので

媚妨（　　　L’
1－　　2L）・媚妨（1＋売’）

となり，従ってhは

h～2
　　π

Ze－Z。
z。

（19）

　　となる。2導体の間隔が隔れるとZ，とZ。は同じ値に近ずきhは小さくなる事も理

　　解できる。　　　　　‘

（3）共振器と外部負荷との結合

　（a）外部負荷とTEM共振器の中心導体とをノκなるリアクタンス（Xは負から正の

　　値をとる。）を介して接積する方法。

　　　一般には与共振器の開放面側の中心導体と負荷と力構電容量を介して接続

　　される。然し最近はセラミック多層基板ができるので，トリプレートの中心導体の

　　途中から直接出力を取り出すこともできる。

　（b）TEM線路と平行した他の分布線路の一端に負荷を按積する方法

　　　図15（a）の平行2線路が付図3－1の如く非対称である場合，付図3－2の端子

　　②③を接地すると，等価回路は付録3の付図3－2の如くなる。従って付図3－2

　　の端子①に負荷抵抗Wを接続し・θ号とすると・図16（a）の等価回路となる・

　　　そしてこれは図16㈲の如く変換できる。

（a）

L”　　C　”

C

（b）

図　16
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　ここで，

　　　　　　πW，
　　L，　＝＝
　　　　　　4ω．

　　　　　　πw”
　　L”　＝
　　　　　　4ω，

　　L、＝o’曙・

いまωヂー響

　　　　　　4
　C’＝　　　　　πω．w’

ぴ一πまw〃

　　　　　L’
c・＝ 嶺2

＝ Q”とすると，

②O）

Q”は非常に小さい。従ってC，L，の共振器の帯域内では，殆んどWの負荷と考

えてよい。従ってL。　C。の共振器のWによる負荷Q，Q，を求めるとジ

Qe－Wω，傷一Wω，r一㍍、一曙’　4

これに附録3の（A13），（A17）式を代入すると，

が得られる。実際の構造として図17や図18の方法がある。

　　　　　　　（a）上から見た図
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（c）横から見た図

　　　　　　　　灘難

　　　　　　　（b）下から見た図

　　　　　　　図17分布結合を介して負荷を取り串す1例

図18において負荷結合用分布線路の部分が内部にくいこんでいるのは，コプレー

ナガイドになって等砒誘電率がε ヂの如く約半分に減少するのを防ぐため

である。

　　　　　　　　　　　　　　　－20一



分負
布荷
線結
路合
　用

TEM共振器

（a）

分負

魏こツ
路角

（b）

接地板

占繍葎ト

図　18

2－3　平行3線路の応用

（a）上から見た図

①　②　③

⑤ ④　　⑥

（b）

①’

f，

（d）

Ai A2

ノk，

A

（9）

　　　　f’　（h）　ノ2

　A3　　　　Al　　　　A2

（c） （f）

　図　19

（i）

　図19（a）のように誘電体中に3つの平行線路を形成し，眞中の線路は他端で開放にし，

それと平行な他の線路は他端で短絡する。この場合A，B，σ端子から見た等価回路は

図19（・）の如く並列同調回路（線路長力穿となる周波数で共振する．）の綴接続と

なる。〔附録4参照〕　　　　　　　　　　・
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免

（a）線路の客量

　　　2

－…．．
10－｛：：：＝：：：：：コー一φ4・一一一Si面

　　　　　　　　　　　　　　　　　　φ：開放端

　　　3¢－t＝＝：：：：＝｝－°6

（b）6開孔のうち開放にする開孔を

　を示す図

⑤　　　　vv’　　　　　w’　　⑥

　　　　　　　　　　　　　（c）（b）の開孔①⑤⑥の等価回路

　　　図20対称3平行線路からなる6開孔の中，3開孔を開放にした時の等価回路

　いま図20（a）の如く対称3平行線路でできた6開孔のうち同図（b）の如く②⑱④を開放

にした時，開孔①⑤⑥の等価回路は図20（c）の如くなる。

いま図19（aXb｝の如く開孔⑤⑥を接地すると図211a）の如くなり，従って図21（b）の等

価回路

⑤

　　　　　①

（a）

　　　　嘘

寮（b）
L5P

図21
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が得られる。図20（c｝において

W’　・2（C12＋2σ23Ci　1022）V7pe・E

．T，＿価　　　　W5＝
　　　　　　　　C22

m＿fEPt　E　　　　w，＝
　　　　　　　2C，1

rとなる。．いま㈲式及び⑳式より

L・一 孟w・

L，P＝σ，W’2

　　　　4σ5＝
v“　　π　（D　，Ws

・5P一 舟

⑳

㈱

となる。また

　　　L1一孟凧　c・一π論

である。従って

　　　Q，一号一影

となり，また㈱式より

Q・≒2ω・C・，W－WW　W

が得られる。従って

　　　　暑一2譜（旦w）2

（∵　012，023《σ11，σ22）

となるから，図21（b）のL，e，は省略できて函19（c）の等価回路が得られる。

　また図19（dXe）の構造では（f）の等価回路が得られ，／．、及びf．、のトラップをっくる

事ができる。同図でhは平行2線路の共振器を何らかの方法で結合させた時の結合度

　　　　　　　　　　　　　　　　一23一



を示す。

　また図19（9）㈲の構造では（i）の等価回路に示す如く，A、の入力信号を夫々f，の2段

B．　P．　F．と／、のB．　P．　F．とにわけることができる。即ちDuplexerができる。更に共

振器の数を増すことにより多数のDuplekerが実現できる。

2－4　誘電体導波管回路設計に必要な基礎的概念

　　2－1でのべた性質を用いると，種々の小形な誘電体導波管回路が得られるae。また

更に小形におこる為に，イメージを取ることもできる。

　　そこでこれら導波管回路を設計するのに，いくつかの基礎的概念を頭の中に入れてお

　く必要がある。例えば導波管回路の磁気的壁の所で切断して片方のイメージだけを用い

　た場合，その開放面からの輻射損はどうか，また誘電体導波管を励振する為に導波管内

　に形成したアンテナのインピーダンスはどうか，また障害物に対する等価回路はどうか，な

　どいくっか基礎的な概念がある。以下その結果のみを記す。誘導は文献②を参照されたい。

　（1）イメージ誘電体共振器のQ値

　　　開放面が更に対称面をもち偶モードの場合

　　　（例えば同軸やトリプレート）には報射損はないが，奇モードの場合には輻射する。

　　例えば図22（a）のTE？、、共振器の磁気的壁の所で図22（b）の如く半分にしたイメージ

　　共振器は輻射損にともなうQ，Q．が有限となり

Q。－3義2C盒・εr e4

となる。そして

いまca　b・・が危に減少することを考えるとεrが増大すればεメに比例して

Q．は増す。

　そして全体のQは②式から求まる。

坐／）xt．．

短絡面 トノ・

　　（a）　λ／2共振器

　　坐へ　短絡面
　Y4　、
　　、翻　／f
　　　　おんヂち　ゐ

　　’t　懇ノ
開放面￥量＼

（b）〈a）のイメージ構造

　　　　短絡面

…
（c）（b）のイ’－2構造

図22　イメージ誘電体共振器
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また図22（のの如く更にイメージ崇取り半分にするとその輻射は増加しこれに基

くQ値をQ．’とすると

量k　－di（1＋2昏）
㈱

　となる。

（2｝誘電体導波管の励振インピーダンス

　（b）

（a）

図　23

　図23（a）のように，内部

が空洞の導波管を図23（b）

の如くεrの誘電体で充て

んした場合，’前者の輻射イ

ンピーダンスをZとし，

後者のそれをZ〆とすると

z＝＝＿互
“　fETr ㈱

　となる。

（3）誘電体導波管回路の等価回路

　　　　　　　　P2、P1

　　　　　　　・il

　（a）空洞導波回路

図　24

P｛　　　，Pる

纏弼

（b）誘電体導波回路

　例えば空洞導波管の中に障害物（誘導性窓，容量性窓，その他）があった場合

その中にε・の誘電体を充てんして結に縮少した場合を考える．いま図

24（a）の空洞導波回路の断面P，，P，における基準電界及び磁界の断面成分をet及び

忽とし・また図24（b）の誘電体導波回路の断面ρ1’，P、・における基準電界及び磁界を

ゴ及び蛋とする。そして，前者及び後者の導波管の波動インピーダンスを夫々Z

及びZとする。いま
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∫∫et・e：ds＝Z，

s

∫∫e＿°●φもds＝Z，

恥・k：　d・〒老

∫1膿d，・一壱

⑳

とした時，前者及び後者の電磁界jEρHρ，及びg，（D　4，（D，〔i　・＝1，2で，1は

左側，2は右側の開孔を示す。〕は

E£（D＝v（Det，

瓦ID＝v’（i）望1・

石r（D＝εωh，

rr（b＝　i’　〈bhζ

｝

㈱

で示すこと輝できこれらのv　（i），‘ω及びガω，－i’ωは夫タ

（c） （d）

図　24

　図24（c）及び（d）の如くN及びN’の4端子回路で示ずことができる。この場合，

両方の回路の定数は相等しくなることが証明できるa°・
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〔3〕　フェリ磁性体デバイス

　マイクロ波フェリ磁性体の特性として（1）低損失高透磁率を有する，②直流磁界を加える

とテンソル透磁率を有する事の性質があり，これらをマイクロ波デバイスに応用する場合

には，（i）ファラディ回転，＠分岐点に挿入されて作られる非可逆回路の性質，の電界偏位

現象，・⇔静磁モードのフェライト共振器や静磁波または磁気弾性波が存在する。等の種々

の現象がある。

　上記のうち現在回路として用いられている主なものは，アイソレーターやサーキュレー
’

ターなどの非可逆回路と，静磁モードを用いたフィルターや発振器がある。以下これらに

ついて基本的なデバイス評価の特性について述べる。

3－1　非可逆回路一とくにサーキュレータ，アイソレータの基礎的特性

（1）テンソル透磁率と非可逆性比帯域巾との関係aD

　　　これはすでに文献aDに示されおり，一般にアイソレーションの比帯域巾はフェライ

　　トの直流磁界で定まるμ．とμ．との差が大きい程広い。しかしフェライト非可逆充

　てん率が悪いと比帯域巾は狭くなる。従ってデバイスの比帯域巾とフェライトのテン

　　ソル透磁率からくるものとを比較することにより，そのデバイス例えばアイソレータ

　やサーキュレーターの評価ができ，またそれを目安にして新しい特性改善の方向ずけ

　ができる。

②　挿入損失と帯域巾との関係aD

　　一般に（1）での球たテンソル透磁率のμ．とμ．との差をよくばって大にするζ，磁

　気共鳴損失の増加による損失の増加が生じ，また逆にμ．とμ．との差の小さな所で

　動作させると，非可逆性を充分に起こさせるには回路を共振させる事により無理に磁

　気エネルギーをフェライトに加えてやらねばならない。その為に，外部負荷Qが大

　　になる。一方回路の損失は無負荷Qに逆比例し負荷Qに比例するから，結局損失を

　　増加させる。このような意味で損失を最小にする最適直流磁界が存在する。これも

　　開発されるデバイスの重要な評価となる。

㈲小形化とデバイス特性との関連

　　小形化する事により一般に導体損が増加する事（例えば集中定数形の時）の他フェ

　　ライトに印加電磁界が分布結合するような場合，例えばストリップライン形や導波管

　　形の場合には，フェライトに結合する電磁界エネルギーが少くなる為，（2》でのべたよ

一
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うに外部Qを高くしなけらばならない。従ってこれも②と同様の理由により比帯域

巾が狭くなる上，損失が増加する理由になる。これらを考慮して大きさと挿入損失，

比帯域巾との間の特性をデバイスによって評価しなければならない。

3－21非可逆回路一方向性減衰器

　　これは図25（a）に示すように端子①より②えの通過損失はできるだけ小さく，②に入

射した波は或る程度減衰して①に生じるというものである。これはアイソレーションの

それ程大きくないしかも多少の損失のあるアイソレーターである。小形で低廉なこの種

のデバイスは用途が多い。

①

回

① ③

（a）方向性減衰器

（b）サーキュレーターの一端子に

　　　　　　　　反射係数rの負荷を接続して

　（a）の特性をうる事を示す図

　　　　　　　　　　　　　図25方向性減衰器の説明図

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　このような回路は図25（b）の如く，サーキュレータあ一端子に反射係数rの負荷を接

続する事により原理的に得られる。将来はこの小形・低廉化が課題である。

3－3　静磁波と静磁モード

（1）静磁波を伝播するフェリ磁性体の構造

　　軸方向に直流磁化された細いフェライト単結晶には静磁波が軸方向に伝播される事

　　・はよく知られて1・Nる。　　・　　　　　　　＿J

　　　　　　　　　　　　　　　嫁／　1

図26　軸方向に磁化された棒状ブごライtトにおける静磁波｛
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　いま図26に示す如く直径Dのフェライト棒の軸方向に直流磁界を加えた場合を考

・える。

　いまテンソル透磁率”を

¢9）

で示すと

　　　　　　∂2ψ
μ▽3ψ＋　　　　　　　　　＝0
　　　　　　∂Z2

．．．．2，，　∂2ψ

　▽2ψ＋　　　　　　　　　＝0　　　　　　∂Z2

（フエェライト内）

（フエェライト以外）

〔但し▽・一三孟枯音〕

60）

⑳

の静磁方程式が得られる。いま静磁波の断面方向の波数をkt，・進行方向の波数をh、

とするとBO）式求より

μhl十h多＝0

となる為，棒中の遅延時間τは，

　　　τ藷1器1－2告1藷1

　　　　一参2鴇1器I　　　　　　　　　　　　　B2）

　　　　　　　　　　　　〔Lは伝播路長〕

となる。ここでん，1）はフェライトの円周の境界条件で定まる定数で円周の場合2．405

の値をとる。従って静磁波を用いた遅延素子においてτを大きくするには，直径を

小さくするか199レFrPt（≒　V’ZZS’i・：、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　）を大にしなければなら

　　　　　　　　　　　　　　　　痘「（ω一1γIHi）7

ない。後者は内部磁界を共鳴磁界近辺で使用することになるので不安定となる。D

　　　　　　　　　　　　　　　　－－29一



を小さくすることは製作品上での限界がある。

所が最近数μm～数10μmのフェライト薄膜が容易にできるようになりそれを

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　aQ用いた静磁波の応用が開発されるようになった。

　棒状フェライトの場合からも想像がっくように断面の波数が大きくなれば伝播方向

の波数も大となり，ひいては遅延時間も増す。一般に磁性薄膜は図27ρような構造

が用いられ，その直灘界の加える方向によって図27（a）の表面翻波面（MSSW）

や同図（b）及び（c）の体積前進波（MSFvw）及び体徽進波aean　（MSBvw）が伝播す

る。

　いまこれらの遅延時間を検討すると以下のようになる。

Y！G　　　k－一

θ　（DOG（うooe
F－一一λ一㌧匹・

一・

〔a）MSSW

MSSWのエネルギー
の分布

　　　　　ほ　る　る　　　コ　セ　ロ

　　　　P＿＿＿一λ＿＿到

　　　　　　　　　　　　〔c）MS　BVW

図27薄膜フェリ磁性体における静磁波の伝播方向と直流磁界との関係

いまB①式のμは

μ一1一
Ω・弩査

　　　1γ1　H，
ΩH＝　　　　ωM’

ωM＝1γ14πMs，Msは飽話硫化

ω　：角周波数，　　Hi：内部直流磁界

6e

であるから；波数hもω，一一H，の関数となる。i
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従って分散方程式を

　　F［h（Ωπ，Ω），’ΩH，Ω］＝o

とすると

　　　　　　　　一a．E
　　　∂k　　　∂Ω
　、　∂Ω　　　　∂F
　　　　　　　　蕨一’
となり

δF
　　　τ＿　1　＿ω班　　ωM一苑
　　L　　∂h　　　∂h　　　　∂F
　　　　　∂Ω　　∂Ω　　　　∂k

となる。いまMSSW，　MSFVW，　MSBVWの分散方程式を夫々

F，，F，，　F，とすると，

　　F1＝ε2M－　　　　　　　　（1十2ΩH）2－（2Ω）2

　　F2＝んd－2αtan－iα

　　　　　　　　　　　　’1
　　　　　　　　　　α＝Ut

　FTp
　　F・一んd一去taガ1α契1　・

となる。（例えば文献（1）参照）

　B6）よりわかるように

　　F，＝∫　，，（θ1）　十f2‘（Ωπ，　Ω）

　　　　　　　　　　θ1＝hd　（i＝1，2，

となるから

　　器一一給・器一器d

となり，これを（35）式に代入すると

　　　　　　並
　　　　　　∂Ω　　ωML
　　　τ＝
　　　　　　並　　　d
　　　　　　∂θ1

　　　　　　　　　　　　　　　－31』一

1

3）

｝

BD

Bll

B①

㈹

G⑳

B9）



となる。従って薄膜磁性体の厚みdに逆比例して遅延時間が長くなる事がわかる。

一
方e賦の器は礎変化させること1こタり・無限大の値に近ずかせることが

できる。そしてτを大きくすることができる。然しこれは棒状のところで述べたよう

に不安定となる。しかし，幸いにして薄膜の厚さdは充分に薄くすることができる

の’（f’，　Hiの変化に対して安定噺即ち舞のそれほど大きくな噺で動作させ

ることができる。これが薄膜の利点である。このようなメリットは，以上の論議で理

解できるように断面のデメンジョンにおいて

　　　d＜D　　　　　　　　　　　　　　　　　㈲

の条件が得られる所にポイントがある。

②静磁波のもっ種々の基本的な特性

　（／）静磁波の伝播損失

　　　いまフェリ磁性体が無損失である場合には，曾を示す⑳式のμ及びκは実数で

　　ある。然しフェリ磁性体は一般に磁気共鳴損失と低磁界損失によって損失項を有す

　　る為，μ及びKは虚数部を有し

μ＝1一
ΩH十δΩH

Ω2－（Ωπ十δΩH）2

　　Ω
κ＝ 　Ω2－（ΩH十δΩκ）

δΩ…一

㈹

で示され，この虚数部δΩHに含まれるA　H，fiは実効半値巾と呼ばれるものであ

る。°nそしてこの虚数部によって波数んにも虚数部α’を生じる。これは（34式のΩ．

にδΩHの撮動を行って求められるから，　　　　　　’、　　～

α・一±ノ諮H・δΩR 臨欝］ 働

　　　（註1）となる。
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t

一方単位遅延時間を支える伝播長の伝播損失Lは・群瀬ひ。をω式に掛囎式

の如く求まる。

　　　L一α’Vg　　’　　　　　　　　　　　93）

　また

　　　v・　一∂1ん一説　　　　　　　゜　　　　ge

　　　　　　∂ω　　∂Ω

の関係とBの式より得られる関係，即ち

　　　　　　　　　∂F　　　　　　　　　∂F
∂h　＝＿　∂ΩH　　　∂h＿　　∂Ω

　　　∂ΩH－　　＿塑．　’　　－6rg2－＝一　　∂F　　　　　t　　　　　’　　　㈲

　　　　　　　　　∂ん　　　　　　　　　∂ん

の関係をq2）（4D式に代入すると　　　　　　　・　＿1

　　　　L－K・⊥Yl－∠AH，．

　　　　　　　　　　　　　　∂F
　　　　　　　　　K－丁雑　　［’＋は前進波アは後進波］＞o

　　　　　　　　　　　　　廊

　をうる。またこれをL（狙／μsec）で示すと

　　　　L（as／μsec）＝　76．4　K・dHe“（as／μsec）

’

　となる。〔附録5参照〕t－　　　　　　　　　　　　1

　例えば軸方向に磁化された円筒棒の静磁波の基本モードの分散方程式は

k，R》1の仮定のもとで

即ち

」・（h，RFrp）一・

（註1）減衰tWet・　e；’h”””　・’wt－・撫ヂ’・・㌦示せる．設に6Ω。に対する畷動は4となる。

　　　従ってα’は（42）式で示せる。〔但し上の符号は前進波，下の符号は後進波を示す。〕　ノ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　ー33－’

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　‘

㈲

㈲



　　　　　　　　　　　　　　1
F＝αh、R－）（・i＝O，　α＝＝
「一“　’tz’し　ん’－v’　駒　ザ＝7τ

　　　　　　　〔x、は」。のi番目の根〕

となる。’いま㈹式で

　　　∂F　　∂F　　∂α　　∂μ
　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　∂ΩH　∂α　　∂μ　　∂ΩH

　　　∂F　　∂F　　∂α　　∂μ
　　　　　　ニコニ　　　　　　　　　　　　
　　　∂Ω　　∂α　　∂μ　　∂Ω

となり，一方（4拭より

　　　∂μ；　　Ω2十Ω姦
　　　5－9E‘li一一　（Ω2一Ω蛋）2

　　　∂μ＿　2ΩΩ∬
　　　一∂一豆一　（Ω2一Ω査）2

｝

⑱

㈲

㈹

となるから（但し，δΩHの項は第2次撮動となるので省略する。）

99）　OS①式を㈲式に代入すると

　　　K　．一＆：91　　　　　　　　（5D

となる。そして遅延のおこるのは殆んど磁気共鳴近くである。これは前述したよう

に実際製作できるRが大である為である。その実例は文献（IMに示されている。従っ

て6D式で

　　　ΩcrΩπ

を代入すると働式をうる。

　　　K＝　1　　　　（円筒棒）　　　．　　　　　　　　　　　　　、　　　6M

また薄膜静磁波の種々の棚こ？細式から（4e式に奉きKを求めると・卵式を

・うる。〔附録5参照〕

　　　　　　　　　　　　　　　－34－

　　　　　　　　　　　●



K＝

音＋St・H’

K＝

　Ω

藷＋警

（MSSVの

2 （MSFVW，　MSBV助

63）

69

　この結果が文献㈹と一致している。

　⑬6の式からわかるように，同じ遅延時間1μ秒を支えるにも直流磁界の強さに

よって伝送損失は異なる。一方ΩEは0＜h＜。。の間で異なる値をとる。そこで

k＝0とk＝。。とにっいτ零を求めると表1の如くなる。〔附録5の付表5－2

参照〕

k＝ ．0 k＝◎◎

表　’面　　側 　　　　⑬　ω鉦1十　4ω2
1

体積前進波 1 　ω鉦1十　4ω2

体積後進波・ 　ω監1十　4ω2
1

表1　h＝0，。。時の区値

表1からわかるように
ノ

60

の値をとることがわかる。

またωが無限大になるとK＝1になることもわかる。これは文献㈲と一致してい

る。

以輿図27の構造についてであるが・附録5の付図5－1のように上下に金属

板がある場合にっいて求あると，体積波では：K値は60式と変らないことがわかる。

　以上は，単位時間遅らせる遅延回路の伝播損失であるが，単位長当りの伝播損失
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　α’（ネーパー）を求めるには直tt（4M式に㈲式を代入して

　　　　　　　　∂F　　　　　　　∂F

　　　α・一肩響∂ΩH－±響」⊥鴇　　　　㈲
　　　　　　　　∂h　　　　　　∂h

故に

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂F　　　　　　i

　　　α’－A」⊥駐・A－±亀争H　’・一’Lt㈱
　　　　　　　　　　　　　　　　　　一SfE－

　　　　　　　　　　　〔＋は前進波，一は後進波〕

より求める事ができる。

いま，　Rma，’　MSSW，　MSFW及醐朋伽の場合につ細式の4値を夫々

A。，As，　AFU及びA。．とすると，次の如く求められる。〔附録5参照〕

嚇　α・－A．」馨　　　　1
　　　　　　A。　－2（Ω一鎌無Ω）÷…　6T

Mssw α・－As」馨　，

　　　　　　2（1十2ΩH）
As＝

α’

　　｛（1十2ΩH）2－（2Ω）2｝d

－A・・」馨

　　　（Ω2十Ω急）（kdΩH－2Ωk十2Ω2）

68）

MSFvw

MSBvw

A・・＝ 2｛Ω．（Ω．＋1）一Ω・｝（Ω・一Ωlt），ΩHds

　　　　　A・・＝2｛♀R（Ω．＋・）一Ω・｝（Ω・一Ωft）Ω・d

69）式は文献⑳とマ致する。　：　　　　　t＿

　　　　　　　　　　　　　　－36　一一

α’－A・・」牲

　　　（Ω2十Ω姦）〔kdΩ∬十2｛ΩH（ΩH十1）〒Ω2｝〕

働

㈹



（n）可変位相特性と伝播損失

　　いまωを一定にしてHiをdHiだけ変化するとhもh＋∠ん1と変化する。従って

　長さ2の伝播長の位相θの変化dθは，

　　　de－dk．2　　　　㌦　・　　（6D

　となる。従って

　　　∠θ一器・δΩ・，・9

　　　　　　　　　　　　　　　1γIdH，
　　　　　　　　　　δΩ測＝

一”　　　　　　（D　M

　となる。これに㈲式を代入すると，

　　　　　　　　皿

Ae－一∂瀞・δΩパ£　　　　　　　63＞
　　　　　　　　一b“E一

　となり，更に6の式の関係を用いると，

　　　　　　　　　　dH，
　　　Ae＝：FA2　　　　　　　　　　4πMst

　の関係が得られる。

　次に・伝播損失をL・・とすると傑を用いZ・

　　　L・・一α’9－±ノ轟乏

　となるから，これに劒式を代入して

珈＝干砦

　また㈹式を代入して

　　　　　　　　　　　　　　　一37一



　　　L・・一識・A・2　　　　’　　　　66）

　とも表わせる。

の　静磁波共振器のQ値

　　一般に減哀定数α’，群速度，v、をもっ均一導波路からできた共振器のQ値は

　　　　　　　ω　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　㈹　　　Q＝＝
　　　　　　2α’Vg

　で示される。〔附録2の（9）式参照〕

　　いまフェライトの磁気的損失のみに依存した場合を過程し，この場合のQ値を

　Q一とすると，㈹式と㈲式を㈹式に代入することにより次式が得られる。

　　　Q・－K．da．　　　L’
　　　　　　　　　　　一一　　㈱

この関係式は共振角周波数を複素数で示した

ω一c・・（・＋ノノQ．）

（69）

からも求める事ができる。即ちBの式の分散方程式において

　　hL＝2πn
　　　　　　　　　　〔但し　Lは共振器の長さ，nは整数〕

の共振条件からくるle　＝＝一定の事を考慮すると

　　　器δΩ且＋器δΩ一・

となり，従って

　　　　　　　　一a，E

　　A…＝一一　j働1γ1∠静一ノ毒

　　　　　　　　盃
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・となり㈲式と（69式を考慮すると㈹式をうる。

またWalkerモードの場合には、

F＋Ω
ぜ（L互α）一・

G。，m（b）はルージャンドル陪関数P．M

　　　ゆ
及びQ’を含む関数形，またフェライト

はZ軸方向に長さbをもちxy面内で

半径αをもつ回転棒円体

㈲

となるから器一器一1となりz・・1となる．即ち

　　　Q・－1γ1玩．　　　　　　　　　⑳

となる。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一

　尚Q一は静磁波共振器に結合した1開孔の入力インピーダツスより評価したQ

値からも求める事ができ㈹式と同じ結果が得られる。

　一般に静磁波で共振器を作る場合，共振器としての境界条件を作るために金属格

子による射器，e3金属膜端部の反射egマイクロストリップ型共振器（2S’
など金属膜

を用いる場合その導体損に基くQcが全体のQ値を下げる6また溝格子によるもの

はスピン波との結合によるQ値QsがやはりQを下げることが報告されている。ee

従って　　　　’　　　t

お一意＋毒＋竜 ㈱

　となりパ㈱式の各項目をQ一と比較検討する事によりデバイスの評価ができる。

⇔　非線形効果

　　フェライトに加える高周波磁界が或るレベル以上になると，その半分の周波数の

・スピン波にエネルギーが吸収される所謂副次吸収と，同じ周波数のスピン波に吸収

　される主吸収とにより飽和現象を生じる。その飽和電力レベルはSuhlにより解称

　された。COこれらは高周波リミッタなどに用いられる。
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　一・方薄膜静磁波とくにMSSWの場合には，波のエネルギーが薄膜の表面に集中

されるため，極めて飽和電力のしきい値が小さくなり通常約3．6GHZ以下では一一　2

0dBmであり，それ以上の周波数では＋20　dBmである。｛avまたMSFVWでは飽

和電力しきい値は20dBm程度である。

　そしてこれらの飽和電力のしきい値は副次吸収の場合にはAH2に比例し主吸収

　　　　　　　　　　　　G①の場合にはdHに比例する。

（3）静磁波及び静磁モードのデバイスえの応用としての評価

　　静磁波の特徴を以下主方デバイスにつき考える。

　（（）共　振　器

　　　　　　
Q＝　　Klγ1∠He〃

　となり，例えば周波数10GHZでA　H，ft＝0．506とするとQ蟹7142の高い値

が得られる。

　百Lア丘垢周油勤夕外部直濡磁界で広範囲に変化できる。例えば球状Kittelモー
　A巳＿ノ、のρハ’「丁己い”、　”　’　・　「¶．’＿■■■v．騨．▼－門’　・　　　　　r　　　ロ　ー’　　　　　　　一

ドで　は

Ω＝ΩH十N，

瓦一去：棒状

一
9・球状

＝0：円板状

a3）

となる。

　Qの点では静磁モv…ドや静磁波共振器の直流磁気回路も含めた大きさで比較す

ると，同程度の遮へい箱に入れられた誘電体共振器でも同等もしくはそれ以上のも

のが得られる。

　従って広範囲な周波数範囲にわたって電子同調する，例えば掃引フィルターや掃

引発振器に利用されている。

　周波数範囲が狭い場合には，誘電体共振器と多少Q値の低いフェライト多結晶

一 40一



もしくはパラクターとの結合による可変同調回路とのメリットを比較しなければな

らない。

　例えば添電体共振器中の電気エネルギーの時間平均値を，概，Q値をQdとし，

‘　　臨　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＿　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　～

・またフェライトのしめる磁気エネルギpをW．Q値をQノとし，外部から制御す

＿　　　　覧　　　　＿　　一　　　　　　　　　　　　　　馳　駈　　　　　亀＿　一　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　～

ることによるフェライト内部の磁気エネルギーの変化をη肱（η＜1）とすると，

可変比帯域巾ωは囁動理論より，

ω＝
η蒐

2蹴
㈹

となる。そしてQ値は

a－！iifiiii，一ω（2：Wv＋ω薯

の関係より

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　

る一竜（1」集　2凧）＋毒轟

となる。これに㈲式を代入して

る一竜＋（1　　　1Q／　　Q，）号
㈲

　をうる。したがって当然ωが小さければQ，は低くてもよい。

　　同様に，フェライトの代りにバラタターを用いた場合には，㈲式の蒐を槻（パ

　ラクター内のエネルギー）に代え，Q1をQび（パラクターのQ値）に代えればよ

　いから，㈹式のQノをQvにおきかえればそのまま使える。

（ロ）フィルター（B．P．　E及びB．　R．　F．）

　　これはe）の共振器を伝送路と組み合せば実現できる。

　　最近，マイクロストリップと静磁波を組み合せたB．R．　F．も研究されている。OO

　今後のフィルターの開発においてもe）でのべたような他のデバイスとの比較が必

　要である。

　　とくに最近は精密加工材技術の進歩により弾性波フィルターが数GHZ帯まで開

一
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　発されているため，これらとの比較も重要である。’

のFM変調器
　　Hiの変化による可変位相量は6⑪式でわかるようにA値に比例する。そのA値

　は6の～㈹式を見ればわかるように円筒棒では半径Rに逆比例し薄膜では厚みdに

　逆比例する。そして　　　　　　　一

　　　　R》d

　であるため，例えば円筒棒ではAoを大にする為，Ω磐ΩHの附近を使用しないと

　大きな可変位相ができず，これは何らかの原因によるわずかなH，の変動に対して

　も不安定である　。これに加へて薄膜の場合には安定な領域で然も長さ2を短くで

　きる。

　　例えばMSFVWを用いてΩとkdとの関係をΩ．をパラメーターにして画くと

　図28の如くなる。

　　実例として　Ω．＝0．2　Ω＝0．38に選ぶと，㈲式と㈹式から

　　　　∠θ一一一　2S・22sS　：SHkli．　　　　　　　　　㈹

　　が得られる。例えば飽和磁化4πM、＝750ガウスの磁性材料を用い，d＝20μ

　mとする　と，内部磁界の強さを10エルステ胃ド変化させる事により30ラジァ

　ンの位相変化を得る　長さ1は1．784㎜となる。

　　またΩ且の値から

　　　　内部磁界弾度H，n＝・0．2×750＝150ガウス

　　　　外部　〃　　Hex＝瓦n＋N・4π」M。

　　　　　　　　　　　　＝150十750＝900ガウス

　　　　　　　　　　　〔N：反磁場係数で薄膜なる故1である。〕’

　が得られる。さらにΩの値から周波数／は

　　　　！＝1γ14πM、・Ω＝798MHz

となる。この位相変化30ラジアンは
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　図28　MSFVWのΩ一一ha曲線

100 kd



Aθ＝－4L
　　　　f－

　　　　　afは周波数変位

　　　　ムは変調周波数

　の関係から150Hzの変調周波数で4．5　kHzの周波数変位を得る事ができる。

　　また高調波歪は附録6に求められており上記の例では，第2高調波歪0．298％と

　なる。

　　またA　H，fi＝1　’＝ルステッドとすると伝播損失は13　dBとなる。

⇔’MSSWによるSZVエンハンサ

　　電磁波と静磁波とを結合させると，加える電磁波の電力が飽和電力のしきい値以

　上になると，静磁渡の振巾は一定値に飽和する。eDそしてこの飽和電力のしきい値

　は1レ匹SSV匹zカSi－一番低い。

1．0

O，5

2＝29H
霞

！　　　　　　　1

ロストリップ

地板

　図30マイクロストリップ練路に

　　　　YIG薄膜を結合させた

　　　　S／Nエンハンサの構造

　　　　　　　　’図29

　これは図29に示した各種の静磁波のΩ，ΩH曲線のうち，MSSWが主として1

番弱い電力で飽和を起こす原因の繋スピン波領域に入ることと・更にMSSWは

表面にエネルギーが密集するため同じ静磁波電力でも磁界は強くなるためである。

　一般にSVエンハーに用いる構造を図30に示した。

　さて後で詳しくのべるように，図30の端子①と②間から静磁波側を見たインピー

ダンスzを考えると，加える電磁波電力Pが飽和電力のしきい値Pcよりも小さ
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いうちは当然2＝＝2Msur（非直線のない場合の静磁波への放射インピーダンス）とな

る。次にPがPcよりも大となるとz＜12MS、v　lとなる。

従ρて・図30の②に鮪R・を接続すると，P＞，Pcのとき，端子①から②への

減衰量は減少する・従つτ強い信号はより強められ弱嘩音は蝿れない為1こS

lV比が改菩される。以下定量的に求める。

　いま，電磁波一静磁波変換器に加えられる電磁波が，角周波数ω。で電力P（ω∂

の搬送波と・これよりも弱い電力P、　（tU。＋∠ω）をもちb6＋∠ωのスペクト

ラムからなるものとする。

　いま入力搬送波電力P1（ω。）が図31（a｝の如く，飽和しきい値電ガPcに達する

まではP（ωo）は全て静磁波に変換される。

鯉

転P・

紺
影・
羅

い値

P1（ω。）〈Pθ

　（a）

P2 一一一一一
rナー一
置醒

Pc

ろ2

一一　　一　　　一　　＿

」＿一
哨

繍　　一　　一　一

丁一一一一

．P1

ω0 ωo十」ω

P2（ω。）＞Pe

　　（b）

図31加える搬送波電力P（ωaと静磁波に変換される電力
　　　（縦軸の実線）及びPs（ω。＋Aω）との関係t

拍　　Pe

kJ

趨

　　　P・（ω。）　P。．　P2（ω。）

図32

に

る

　その時，変換器からの放射インピーダ

ンスが端子インピーダンスWに整合さ

れていたとする。また，このときω。＋

ノωのスペクトラムは図31（a）の如くPs、

とする。

　次に図31（b）の如く，搬送波電力P、

（ω。）＞Pcとなると，図32の如く，静

磁波に変換される電力はPc以上にはな

らない。これは静磁波の磁界がh。（P。

に相当する磁界の強さ）以上になると，

一
　45　一一



㍗のスピン滋発生し・（フェライトの非線纐からくるパラメトリック効果）

そのスピン波にエネルギがとられる為；静磁波の磁界及びそれに伴う磁化が減少し

ようとする。これは磁化の運動方程式の減哀項になる。そしてこの減衰しようとす

るのに打勝って増大させるためのエネルギーが電磁波電力Pから供給されてバラ

ンスする．尚この音ω・のスピン波のエネルギーは熱として・消耗される・従っ

一 てPがPc以上になるとPc以上の電力は全てスピン波に供給されることになる。

　この模様を示したのが，図32である。

　そして電磁波電力Pが増せば増すほどスピン波に与えるエネルギーは

P－Pc

に従って増大する。

　いま，電磁波一静磁波変換器の両端（図30の①②問）の電圧をVとすると，

PがPcを越しても先程の理由で磁化の大きさ1ま変わらないから，　VはVc以上にな

らない。従って変換器両端からスピン波に変換されると電力に基づくコンダクタン

スをG．．とすると，　　　　　　　　　　　　　　一

G瞬一Pチ as）

　となる。さてVはPc以上でVcに常に一定に保たれる事を考えるとこのG⑳は

図33（a）の如く，MSWのコンダクタンスGMS、vにP＞Pcの時，並列にはいらなけ

ればならない。

じる）

（a）

in

スイッチ（飽和時に閉じる）

RL
（b）

Gspin

図33
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従って，変換器両端のコンダクタンスGは

；；1：：：漂＋竪｝　　㈹

となる。徒ってGはP＞Pcの状態でPの増加と共に図34の如く増加する。

　　　　　　　　　　　　　　　さて，変換器に直列に負荷抵抗R．を接続

　　　　　　　　　　　　　　すると，その等価回路は図33（b）の如くな

　　　　　　　　　　　　　　　る。

　　　　　　　　　　　　　　　従って
GMSV

　　　0　　　　　｝）e　　　　P

　　　　図34

　　吾〒1－『1P－
　　　　　　　　1＋R・　tr

となる。またP＜Pcの時には当然

一Pガ＿　　RL
Pin　　RL十RMsw

となる。従って，信号電力をS，雑音電力をNとすると

　　8＞Pc’

　　1V＜Pc

の条件で用いるとBO）BD式よりSV改善度1は

・－
ll；1＋1＋誌

　R。への信号電力を凡とすると，これは

PがPcを越すと急に増加する。これを入力

電力P‘．との比で求めると

R・＆
　　　　　　　　　　　　　　　　　80）
1＋R・一参

　　　　　　　　　　　　　　　　　⑳

｝

　　　　　）（1十Rsww　　R．）

但し（SN），はエンハンサーを遡した

　　　　　　ときのSN
　　　（旦N）。はエンハンサーを用いたい

　　　　　　ときのSN

劒

㈱
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となり，P→◎。のとき

　　　　RSMw
I＝1十　　　　　RL

となる・こ鉢り1を増加さtt6為鴫R－》R・としなければ脳ず・これに

は実際回路設計上で問題がある。

　そこで，弱い雑音だけを更に減少させればよい事になる。その工夫として最近，

次の方法が野本氏によって，提案されている。即ち，入力信号を2つの径路にわけ，

第1の径路にはMSSWフィルターコ と減衰器との順に挿入し，第2の径路には減衰

器とMSSWフィルターQ順に挿入されている。そして，これらの径路はお互い

‘　ISO°位相関係で合成されている。従って，雑音のような小信号は合成された出力

端子には生じない。

　一方，信号のような大信号は第1の径路で，フィルターの飽和の為に弱って生じ

るが第2の径路では最初の減衰器で弱められているから，フィルターで飽和しない。

従って結局第2の径路の方が強くなり，その差分だけが出力に生じる。つまり信号

は飽和減衰量に相当しただけ生じ，雑音は理想的には打ち消せるという方法である。

　この際，．MSSWフィルターが主信号で飽和しても図31（b｝で示すように　∠ω’

（通常AH＝1δθで数MHz）帯域以外では主信号の飽和にも拘らずその影響を

うけず線形に働く故，上記の雑音打消し効果がある。

　さて，電磁波一静磁波変換器のインピーダンスが（79式のように，P＜Pc，　P＞P。

につき変わる値を取る事に着目すると，図35の如くサーキュレーターや3dB結

合器とMSSWとを組み合わせたSNエンハンサーができる。

灘

鰍

　　　　　　　　収抗
w力

出

③力

3dB 3dB結合
鐘暑

w’

器又は
パイブリッド

N
リング

① 彫

W置璽

7’

（a） （b） （c）

図35
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　この方法で入力信号が小さい時，図35の静磁波励振端子②’から静磁波フィル

タ（もしくは静磁波遅延線）側を見たイγピーダンスZをサーキュレーターの端子

インピーダンスにWに等しく整合する回路Nを同図の端子②②’間に挿入すれば

よい。この場合，端子①に加わった信号の弱い時は全て，静磁波内及び静磁波の他

端にもうけられた電極④に接続された抵抗内に吸収される為，端子③には信号は現

れない。

　次に信号が強い場合には，②’に進入した電波から静磁波へあ変換される値が飽

和する為，変換されない残りの電力は端子②’で反射され，，これは②→③に向けて，

出力に生じる。その出力信号電力、S。utは

　となる。そして出力雑音電力N。utは，サーキュレーターや3　clB結合器のアイソ

レーションLisoだけ減衰し

N－－N去、。　　　　　J　　　　　BQ

となる。通常L、s。は25　alBは容易に得られlrl2は数昭である故，20　dB以上の

改善は容易である。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　次に雑音など信号以

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　外のスペクトラムは，

Gm5m＋
　

　

図36

先程図31（b）で示した

ように，搬送波ω。を

中心として，±∠ω’

の部分はスピン波に吸

収され，その巾はdH

が小さいほど狭く，P

が大なる程広くなる事

が報告ざれている。｛sa

そしてこの帯域巾は通

常数MH2である。

　さて，この帯域∠α∫
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内では，先述の説明からわかるように，スピン波にエネルギが供給される故，変換

器から見たアドミッタンスはGMS，vからずれる。

　この模様を示すと図36の如くなる。

　従っていま同図の如く帯域Bをしめる信号，例えば広帯域FM変調を行った場

合には，　　　　　　　　　　　　　　　　”

2dω’《B ㈱

　であるから，Nの改善度の劣化は殆ど考えなくてよい。

　例えば，衛星放送などの場合にはB　・27・MH2用いられている為，　d　H＜0．5

～ 16eのフェライトを用いればよい。

3－4　フェライトの損失項とその応用

μ；　P

　　O　　　　　　　　　　fr　　　　　　　　　　∫

　　一一瑞編螺子＋擁翻翻一

図377エライトの複素透磁率の
　　　周波数特性　　　　　　　　　　一

一轡欝一

図38金属板上にフェラ
　　　イトがある場合の

　　　構造

　フェライトの透磁率の実部μ’と虚部μ”の周波数依存性を図37に示した。この

ように∫が高くなるとμ”》μ’となり，損失項が大となる。従っていま真空中で

Lの値をもっインダクタンスにフェライトを装荷させるとノωμ’L＋ωμ”Lと

なり，ωμ”Lの抵抗が附加される。そして，図37の如くμ’はωの増加と共に減

少する為ωμ”L2t－一定となる。この模様は図37の実験データからもわかる。

　さて図38のように金属板の上にフェライトを装荷し，それに電波が透射される

と金属板上に磁界Hが生じ，それに基づく抵抗が生じる。

　TEMモードの場合の入射インピーダンスZは
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z磐 午μ〃d
㈱

となる。フェライトを混合した塗料などによる吸収材㈱が種々開発されている。

守

轟

藁

　　　　　　　　　　あ　ヒ　　　ヱラ

図39フヱライト装荷線のインピーダンス測定値

フ

季

ク

プリント基板

一窓

発振器

　　　　　　　
』一（a）　歴翻享謬

図39

　移動体通信機などの場合，液晶ディスプレイやボタンなどの為にケースに窓や穴

があけられる事が多い。このような場合，図39（a）の如く，内部に金属遮へい膜を

塗布しても内部にある発振器がプリント基板の金属板を励起し，それがふく射器と

なって窓やケースのすま間から放射される場合がある。これを防ぐために図39（a）

の金属膜上に，フェライト塗料を塗布する方法も有効であろう。また，図39のプ

ラスチックなどでできたケース材料の中に磁性体損失のある材料を混入するのも1

っの有効な方法である。

一 51一



［4］今後の課題

（1）最近セラミック材料の多層技術の進歩に従って高密度化が可能となって来た。この

　応用並びに材料開発のユーザー側から見た課題をのべる。

　（イ）多層化に必要な材料のより高いQ値の開発

　（ロ）従来デバイスの多層化による小形化

　　・集中定数サーキ三レーターなど非可逆素子の多層技術化による超小形化

　　・その他，従来の句逆受動デバイス，例えば分配器，方向性結合器他，の多層化

　　・異種デバイスの多層集積化

②誘電体と磁性体とのハイブリッド使用によるデバイスの開発により，夫々の特徴を

　生かしそ目的の特性を得る。

（3）将来はAcousticWaveデバイスとの混成集積デバイス。

　　現状は夫々の特徴を生かして外部接続により組み合わせているが，これらの一体化

　の一「‡o）全七セムmうろ＾
v－s－’、層一Jgv　N“v－”‘Y

　　今後，機器の小形化の意味で半導体がLSI化されて行く中で，これと歩調を併せ

　て受動素子の小形化が必要である。また今までの受動素子の機能を半導体の方でもア

　クティブフィルタやDSPフィルタなどで追跡している為，ユーザーとしては，常に

　これらを比較して選定して行く立場になると思う。
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［附録1］金属壁で囲まれた共振器の中に誘電体を

　　”充てんして小形化した共振器のQ値

Zo2 R’

P’（■6y6　z6）

（a） （b）

附図1

　いま附図1（a）の如くXY2座標軸内に空洞共振器Rを考え，次にx’y’〆座標軸内に相似形

の共振器R’を考える。

　そしてR’の表面は金属である炉内部はε．の比誘電率をもっ誘電体で充てんされていると，

R内電界E及び磁界Hはマクスウエル方程式

　　　　　器』認劉　　　　　　　　一　（1）

を満たしてしている。

　次にR’内の電界及び磁界を亙（x’ッ’z’）及びrr（x’y’z’）とする。

　いま，RとR’とは相似形としたことから

　　　　盤：娼：職鵬｝　　　　（2｝
となる。また，この亙，ifはマクスウエル方程式を満たさねばならない。いま，

P（　，　　　”XOツ020）点をx，y，　z座標軸のx。　Y。2。点に移して考えると，

　　　　　Z×＝花7・Z’×　　　　‘　　　　　　　　　・　　　（3）
である事がわかる・これは〃漣標が毒1こ縮められているため，4．4の変化率1ま

E．互の変化率に比べて同じ座標系x，〉’，zでとらえた場合’s！i｝H倍に大きくなる事がわかる。

　従って，．P，点のマクズウエル方程式は

一
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多：多鵬二落多1瓢鶴二識｛乞鵬｝（4）

さて（2｝式より

　　　　多1器1紹：器鷺劉

であるから（4）に（5｝と（2）とを代入すると，

　　　　琢：器器鵬：諜畿鷺朔｝

となる。（6｝式と（1）式とは相等しいものであるから

　　　　並．＝⊥
K。一 広

となる。

　さて附図1に示す如く電磁界は相似形である故，境界条件を満たしている。

　次に附図1のR及びR’のQ値をQ及びQ’とすると，

　　　　　　2ω∫∫∫去IHI・dτ

　　　　　　　　v　　　　　　　　　　　　　　　　　　VはR内の体積積分領域　　　　Q＝
　　　　　　　　∬1・H・1・　as　　・鮒P備礁締城
　　　　　　　　ロ　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　リ　　ロリ　　しし　　ヤゴ　いしトリ　コハノリ　ロバ　ワヨ

　　　　　　　　S

　　　　　　　2ω∫∫∫音囲w

　　　　　　　　　　　　　　　　　　γはR’内の体積積分領域　　　　Q’＝K　∬irr・i2　ds’　　蕊読磁震彌

　いま，例えば（7）で斑＝1とすると

　　　　H（x，ツ，z）＝rr（x’ツ’z’）

となるから

∬∫着　ur　N2　dτ ∫∫囲2お

　　　　　　　　　　　　　＿1　　　　　　　　　　　　　　－．　1
　　　　∫∫∫音IHFdτ＝ε72∫∫fiii－ii－　＝i＝ε．．r

v　　　　　　　　　　9

となる。従って

　　　　号一ε「暑・εノーε声

（5）

（6）

（7）

（8）

（ID
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［附録2］均一導波路を用いた共振器のQ値

［1］共振器のQ値の定義

　　　　　　　　　　　　　　　図1のような共振器中のリアクティブエネルギの時間平均値

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　をW，とし，1秒間に失われる電力（熱やふく射など）をP、

　　　　　　　とするとき

　　　　A＿　　　　　蹴
　　　　　　　　　Q－＝　　　　　　　　　　　　電気角1ラジアンの時間に失われる電力

～　　　　　　～
　　　　　　　　　　　　　　　　　＿　w，＿co　V［il，
　　　　　図1　　　　　　　　　　　　　P，／ω　　　P，　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）

（1）式がQの定義に用いられる。

　　　　　　　　　　　　　　　いま図2の如く，極あて小さな結合を共振器に行い，その結

　　　　　　　　　　　　　　合端子のインピーダンスをzとする。角周波ωが共振角周波

　　　　　　　　　　　　　　数ω・からω・＋穿にずれたときzは

　　　　　　z・＝　Pa＋2ノ穿飢　　　　　　　　　（2）

　　　　　図2

となる・故に・zの実部と虚部とが等しくなる穿を撃とするとき，

　　　　　　1　概
　　　　　7δ＝7τ　　　　　　　　　　．　　　　　　　　　　　　　　（3）

となるので（3）を（1）に代入すると

　　　　　Q・・∠fts。　　　　　　　　　　　　　　　（4）
となる。

　　　　　　　　　　　　　乙　　rs
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　lmax＿＿．＿＿
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Imaxi　3db

　　　　　　　　　　E～　　　　　　了一一一…1”1…
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　l　l
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　嗣，dωトー

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ω0

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図3
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　これは図3の直列共振回路に定電圧源を加えたとき，1電流が最大値1㎎’を取る角周波数ω。

がω・±穿鴛芳になる事を考えると・Qの定義を3噸帯域中∠ωと・中心

角周波数ω。とで（4）式の如く定義してもよい。　　　　　　　　　　　　　　・

　次に共振器内の電磁界E，Hが

㌃敦：二：：：：二1：’1　　　　　　　　　　　　　’　⑤

の如く，廟とZもに変化するとすると，Q値の定義より，器秒間に121・1　11，　1　cま　deだ

け減少しなければなちない・（エネノレギ鮨だけ減らす故）

　従って（5）式より

一
ω’ 畜＿

e
（　　　11－　　2Q）

となる・従って・ω他毒

となる。故に㈲式は

　　　　　　　　　　　　　　

　　　　　齢畿馴　　　　　　　　（6）

［2］号λ均一伝送路を用いた共振器のQ値

（1）　リング共振器

　　　　　　　　　　　　　　図4の如く均一導波管をリツグ状にし，リングの一周の長さL

　　　　　　　　　　　　　が管内波長λgのn倍になるようにすると，このリング導波路を

　　　　　　　進行する進行波によって共振器ができる。いまリング導波路の任

　　　　　　　意の断面Aを横切って進む波の電力をPとすると，リング内に

1　　蓄えられるエネルギ伽
　　　　　　　　　　　　　　　飢一P吾

　　　　　　図4　　　　　　　　　　［Vg：郡速度］　　　　　　　　　・　　　　（7｝

となる。これはA面からの矢印の方向に流れ込んだエネルギーがv、の速度で進み再びA面に

到達する時間崎である事を考えると・（7）式磁が求まる事がわかる・さて付図4の緬

に入る電力をPとするとA2波が準んだ位置，即ち図4の．B面での進行波電力は

Pe－’　i“響　A巳　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　　　　　　’

に滅衰している。ここでα’信伝送路の滅衰定数を示す。

　従ってAB区間で1秒間に失われる電力は

P－Pe－2　a’A¢≒2α’∠20P
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となる・従っ結秒に失われる電力は讐’d2・Pである．このような事が図4の各d2

区商で行われているから各区間の電磁界エネルギーは時間と共に一様に滅衰する。

従ってリング全体で静間に失われる電力畝とすると

　　　　　　　　2α，L
　　　　　P，　＝：　　　　　　　　　ω　゜・P　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（8）

となる。故に（1）式のQの定義に（7）と⑧式を代入すると，

　　　　　　　　P一互

　　　　　Q－2α雀P－diVg　　　　　　　　（9）
　　　　　　　　　ω

となる。また，均一導波路を進む電磁波の場合には，

　　　　　ひ・v・　＝＝ひ・2　　　　　　　　　　’　　　　　　　　　　α0）

　　　　　　　　［諜灘中の伝播速度］

となるので㈹を（9）に代入すると

　　　　　Q一轟一轟一論ま　　　　　　　　　　（10

となる。

　TEMモードの場合には

　　　　　v。＝Vp＝Vg　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（12》

であるから

　　　　　Q一α告、　　　　　　　　　　　’　㈲
となる。

②　有限長の均一導波路のQ値

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　付図5に示す如く均一導波路のA，B面で完

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　全反射する場合を考えると，導波路の中には進

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　行波と反射波とが共存する。

　　　　A　　　　　　　　　　B
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　従ってA，B間に含まれるエネルギは（7）式の

　P－’　ぐ」9　　　　2倍になる。即ち

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　飢一響　　　　　ae

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　となる。また導波路中で失われる電力も（8）式の
　　　　　　　　図5
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2倍になる。故にQ値はq拭と同じである。

　更にこの場合にはA面及びB面がとくに導体でできている場合には！A・B面の導体損が

生じる。このエネルギーをW2とすると

W・一∫、2馬、9d・

　　　　　　　　A十B

　H，は断面の磁界成分の尖頭値

　δ：表皮の厚さ　σ：導電率

一
方一

li－　S．，　．1　H，　1・d・一誓×2一署

∵金属面ではPに対する磁界が進行波と2時間とが重なり合って2倍になるたあ，損失電力

は4倍になる。更にA，B両面なる故2倍する。

Z。：特性界インピーダンス

　　　　　8P∴Wi＝＝
　　　　ωδ・σZ．

∴W2にもとつくQをQ’とすると

ry＝2PL　yωδσZω＝LωδσZ．
　　　　　Y　　　Vg　ハ　8P　　　　4Vg

となる．いまL一染とすると

　　　　　σ一響一辮2
＿　　　　　　一　4λ1

∴ 毒一古＋凌一砦＋ππ繊δσ　　　　　　　（ls
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［附録3］非対称平行2線路からなる4．開孔回路

　　　　　　において，対角線上にある2つの開孔が

　　　　　　開放されたとき，残りの2開孔からなる

　　　　　　回路の回路定数と等価回路

導体1 　　　導体1
①［zzzzzz］③

②｛zzzzzz2zzzzzzz22zzzzzz④

　　　導体2

　　　　　　　　　　附図1　非対称平行2線路からなる4開孔の構造

　附図1の如き，非対称平行2線路の単位長における静電容量の行列を［αとすると

　　　　　［α一［含計壽磁］

となる。いま

　　　　　［i”・］一毒［α

とし，〔〉’。］の固有値をy、（s＝1，2）とすると

　　　　　嗣謂諭゜1

をとい’て

Y・　＝＝　de（z！＋c・2一α＋％α）

ツ・一 毒・（z］f＋c・2＋㏄＋辱）

　　　　　　　　　但しo－・S（Cii＋c2・）

（1）

（2）

（3）

（4）
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い細蝉ベクト）喫一［VllV2i］屡醐　’：

とすると

　　　　　｛［y。］一ッ、［刀｝Vs．＝0

の固有方程式を満たさねばならないから，これより

　　　　　ヱ1一詣［　1P1］・P，一一・一βV－ii－reii－

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）

　　　　　r一π濤圏・β一撃

が得られる・一方附図1（b）は左右1こ対して対称であることを考慮すると同図（b）の開孔1，2，

3，4の固有ベクトル蔓1，蔓2，些3，堕とそれらに対する固有アドミッタンスyCSi及び固有イ

ンピーダンスZ（Si　　　・　　1・

　（8＝．1，　2，　3，　4）　Cま…

囮＝［砺U、，U、，　U、］＝
　　　　一　一　一　一　　　2（1＋P12）

1 「邑云1輩］（6）

LP，　　－Pr　－1　　1　」

　　　　　　　　ツ‘1）－tv・tan　9　di…jz・C・4

y〈21　一　一一　jy・c・t号飼・伽号

’　　　y31一加απ号　2・・一一ノ2・C・‘号

　　　　　　　　or‘‘｝一一か・C・，9　af・・一ノZ・tαn　9

として求まる。いま附図1㈲のZ行列を［幻とすると，

［幻　＝　［．E］［2d］［助8

　　　圖一「d1）d2）0＾　が310v　　2、」

（7）

（8｝

一一 8一



の関係があるから（8）に（6）と（7）とを代入すると，

　　　　［2］一［萎ミ萎萎萎］

　　　　　　2E・－2（fU）｛ti，＋t2・＋躍・・＋P・・　d4・｝

　　　　　　z2－2（Pl1十P12）｛t・）＋d・・　一一・d・・　一・d・1｝

　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　｛がILが2｝＋P、2が3LP、2が4｝｝　　　　　　名3＝　　　　　　　　2（1＋P、2）

　　　　　　　　　P1　　　　　　　　　　　　｛がILが2｝〒が3｝＋d4｝｝　～　　　　　　島4＝　　　　　　　　2（1十P12）

　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　｛Pi2　di）＋P、2が21＋d3〕＋d4）｝　　　　　　乙2＝　　　　　　　　2（1＋P、2）

　　　　　　a・－2（Pl1十P12）｛d・・　一・d・・　一・d3）＋d・1｝

　　　　　　a・－2（　11十P12）｛躍1L躍・・＋af・）一・d4・｝

　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　｛ti1｝＋d2）＋P12が31＋P、2が4｝｝　　　　　　島，　＝
　　　　　　　　2（1＋P12）

　　　　　　z・　・＝　E（P，1十P12）｛t・1＋d・）－d・・　一一　d・1｝

　　　　　　Z44　－2（fU）｛P・・　dl）＋P，・　t・1＋d・1＋af・・｝

これから

　　　二：：鴛　彙：：ゑ｝

である事がわかる。

いま開孔②③が開放の場合

　　　　［▽］＝［幻［1］

において12　＝　1，＝0を代入すると

　　　ご：：量：鷺：1：｝

となり，（9）式に（7）式を代入すると

一 9一
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　　　　Z・i－一ノ21吉肇・・tθ

　　　　Z44　・＝　一ノ耕12≒甘・・tθ

　　　　k・－7誰南（21－z2）。∫孟θ

が得られる。

　さて働式のZi4は

　　　　　　　P、（z一z2）
　　　　w14　・＝
　　　　　　　　1十P12

　一方この線路のZ行列を［z］とし，

　　　　　［z］一［ゑ象］

で示すと，

Z、＝A、＝　－jW　cot　e

である。従って（ID式と㈲式により

の特性インピーダンスをもち，電気長θの分布線路のものである。

Z・　一一　Zi－一ノ（1－P1） 守奉鼻（1＋P・）z2　c・tθ

Z44－za－一ノP’（P1　－1）21十（1十Pl　　1十P12） 季・・tθ

｝

となる。従ってこれは附図2（a）の回路で示せる。

　　　　　　　　　　　　　　　　　θ

王］

（a）

　　　　　　θ

　　　　　嘱4

①◎一一一一一一一一一一一〇④
　　　　　（b）

　　　　　附図2

　　　　－10一

（⑫

（13）

（1の

’

㈱

（16）



　一方，附図2（a）の島一ム及びZ44－Z’iは附図2（b）の如く，特性インピーダンスW’及び

W”で電気長θをもっ先端開放分布線路で示せる。そして

　　　　　1造蒙∵：：：：｝　　　（IT

の値を有する。

　また，対称平行線路の場合には，

　　　　　Cli・＝C22，　β＝0，　P，＝1

となるから，これを（IT式に代入すると

W’＝・　W”　＝　z2

となる。これは（5）式でS・＝2のモードに対する固有インピーダンスであるから，奇モード励

振に対する特性インピーダンスである。いまこれをZ。で示すと

　　　　　w’＝＝　w”－2・＝＝z・　　　　　　　　　　　　　　　　⑬

となる。また，S＝1に対するものは㈲より偶モード励振であるから，その特性インピーダン

スをZeとするならば

　　　　z・＝Ze　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　㈲

である。従って附図2のWi4は㈹式に（18）（19）式を代入すると

　　　　　　　Z，－Z。
　　　　　W14＝
　　　　　　　　2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　⑳

となる。従って平行2線路の等価回路は附図3（a）で示される。従って開孔①④が短縮されると

附図3（b）の等価回路となる。これが本文図10（b）である。

王］ 　θ

w、－v［110

　2

じ

　　　（a）L

　　　　　w，－PVo

一一一一・・一・一一一一 K｝一・・一…一一・一一．．．

附図3

（b）

一一
　11　一一



［附録4］断面が対称面をもう3平行線路からできた

　　　　　　6開孔回路に於いて，3開孔を開放したと

　　　　　　き，残りの3開孔の回路行列と等価回路

弄　　↓

　2

S11 4φ：開放端

図1　構造

、

図1の構造に於いて，開孔①，⑤，⑥から3開孔回路のZ行列をもちいて

　　　　隠鷺鷺1：｝　　　　・　　（1）
V、＿Z，1、＋％、1，＋a，1、1

の如く表わし得る。各行列要素は以下の如く求めうる。

（／）Zl、の誘導

　　　　1，＝1、＝0　を考えるとV、＝V，

であり，S、面に対して偶モードであるから，図1（a）を図2の如く分解し，端子①’①”に夫々

知電流を流した場合の問題におきかえうる・購非対称2平行襯の問題におきかえう

る。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図2の端子①’から見たインピーダ

図2
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名1－一ノ諾轟ll・・tθ

　　1　　　　1
z1＝ フr・z・＝M

　　　　1
ツ1・2＝

VTE一
（z］i＋Ci・＋2c，，￥

　　　　？＋c2・

　　∂＝
　　　　　　2

　　　　　　　　　　　　　　c2・－9’

P・＝＝一β＋冊　　　β＝・
　　　　　　　　　　　　2（σ、2＋2C，、）

（2）

（ロ〉ムの誘導

　これは附録3の働式のZlの値の半分になる。但し，　Z　l　z2　y、　N、の値は②式である。即ち

Z・一一ノ号1ξ1鋸．sε蓋θ　　　’　　　　（31

QgZぎ，の誘導

　5　　4

0　0
1

茗一amp

1

万amp

（b隅モード

（a）

　6

0
1

？－amp

1
－2”　amp

2c23

（c）奇モード

図3（a）の如く端子⑤及び⑥に青ampずっ

を流し塒の偶モードと去卿及び一S

α卿を流したときの奇モードの合成から求

めうる。偶モードの時の端子⑤の電圧Vs，は

附録3の（ID式より

％一ゴ妾f≒募）・・tθ

図3

（4）

として求まる。

　次に奇モードの時の端子⑤の電圧Vsoは，

図3（c）の如くなるから

∵1等（C22＋σ12＋C23）｝右）

となる。故に風は

一一
　13　一一



　　　　㌘讐￥・一暗｛雫業呵・・‘θ
　　　　　　　互＋－2－

⇔Zま6の誘導

　これは，図3（a）から理解できるように

　　　　ムー予碗一脇・一一ノ音｛P、2　Zl＋z21＋P、2－一一　z°｝・・tθ

となる。以上をまとめて

　　　　　　　　．z、＋P、2　22

　　　　　　　　　2　（1＋P、2）

z・一一∫号器謡θ

　　　　th－一ノ壱｛P12　21＋z2　　　　2　－20　1十P，｝・・tθ

　〔例1〕

　簡単な例として　α2，C23＜＜σ、、，σ22

g）場合を求める。

　（2）式に於いて

　　　　　β’一去一鐸偽）

とすると

　　　　P，一一ナ＋再一一1＋β’

　　　　　　一一1＋1＋誓」匿

　　　　　　一　　　β’　　　2

となる。また

Z・＝ツ2（1＋P12）・・孟θ

風一一ノ⊥｛P、2　z1＋22　　　　　十20d＋P，2）｝・・te

1＋β’2

一 14一
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（7）

（8）

（9）

（1①

（1D



　　　　　　　1　　　　　1
z’°＝ y・’y°＝ v’ii’5

　　　　　　　　　1
　　　　　Y「・2＝V’iTE’

　　　　　　～　1
一 ・Yii］’TE

　　　　　　一1’c2・＋争

　　　　　　一V’ilE－　　2

　　　　　　　　1

　　　　2…；v77T－ll（　　1　σ12十2　C，，1十　　　Cii）

　　　　　　　　　　　　　　　　　22

　　　　　　＝　VTE－　　　71≡≡1：三一　　　（　　C！2＋2σ231一　　　　σ11）

　　　　　　　　　　　22　　　　　　　　　　　　22

　　　　2・＝VT5　di（1－9｛，α3）

となる。αD働式を（8）式に代入し，．

　　　　β’＜＜1

を用いると
一、＿i、・liri（Sl’TE

忽、t－j　　　　　　　　　　　　cotθ，
　　　　　　　　　2　C，，．

　　　　磨一ノ雫｛i－－2α慧伍

　　　　癬一ノ厩妾ま三穿）（よ1

　　　　塞6＝0（2）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　－15一

　　　　　　　　C2・（　Ci2＋2　C，，1十　　　C22）

　　　　｛Z」i＋c・2＋2㌫（寧）｝

　　　［∂－2㌫嚥＋1錯）2｝］

　　　［　＋c、2＋2b，，￥－EllFCi”］

v－iZl；（α、十Ci2＋2　C，，22）

｝・・te

c2、）、ε晃θ

働

㈱



の如くなる。これからわかるように，開孔①と⑤との結合は，Ci、，　C23の減少と共に，1次的

に小さくなるのに比べて，開孔⑤と⑥との結合は2次的に小さくなる事途わかる。

　〔例2〕

他の例と．Lて・θ一号の場合を考える・

　（8）式忙代入すると，

　　　　1∴繋ll｝　　　　　（14

である事がわかる。

等価回路の誘導

　㈹式の如く，Zl6＝0の条件では，開孔⑤と⑥との結合がないので，図4（a）のような回路を

　　　　　　　　　　　　　　　　　　考えて見ると，同図の電圧電流の間には

屡」池一ζ：）一⊂嬬叢管旙：）

釧本献（ll）一（〃　）（i：）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　の関係がある。
　　　　　　議
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一方v｛＝v｛＋vr

　　　　　　　　　　　　　　　（b）　　　　　　　　　の関係があるから，上式より

　　　　　　　図4

V恕一2」w・・te・1・　－jw、｛i蓋θi　r　1・－jw、in　rl・

Vl－－w、iilii－e…　－jw’・・tθ…

vトjw、議e・1・　　　－jw・・tθ・1・

㈲

一 16一



となる。いま（8）式と比較して

　　　　棚一辞窪認＝P・（21－22　2）　　　　　　　　　　　（16）

とすれば，Z，は図4で実現できる。

　次に図4の開孔①⑤⑥に夫々編，Z島磁（％）のインピーダンスを附加する事により，

⑧式の班，篇を満たすようにすると

　　　　kl一銑一（－2／VV’　cot　e）千峨キ至1舞）＋ノP・鋒云弩）］・・tθ

　　　　　一ノ21＋聖1著鍋＋2P，2…tθ　・・一一ノ縣・・tθ

　　　　Zlg　＝　zg，　一（一ノiL・［，”・・tθ）一［暗｛2t21｛＄p、i・＋Z・｝

　　　　　＋ノ8綜1］1・tθ＝一ノ｛寄，。‘θ

となる・従って・図1（b）の開孔①⑤⑥の等価回路はt，一図5の如くなる．

　　　　　　　　　　　　　　　　↓

w＝2（Ci2十2　C，3Cii　C22）v・］TZ；一

　　v“zz“E－

W5＝　　　C22

11T－．・
Yii’Tg

w，＝
　　　2σ11

図5

一一
　17　一



（IT式は以下の如く求めうる。

　　　　c・・＞9のときはbl・　＝　rk（争＋c12＋2儀）

　　　　　　　　　　　　　　ツ・絹彦（C22＋C・2＋2C・・）

　　　　　9＞C・・のときはツ1＝后（C2・＋Ci・＋2・C・・）

　　　　　　　　　　　　　　ツ・＝▽毒・（？＋α・＋2C・・）

となる・また鴫睾矯であるから

　　　　　㌍α・＋2C・・（　1　　　1
c2・身

σ12十2σ23

c2、一一9

9＋Ci・＋2・C・・C22＋C’2＋C23

（c22一争）V’7Z　E’－2（Ci・＋2C・・）

）στ

（孕＋c｛2）（c2、＋磁）

　ρ

Cii　C22 厩

一 18一



　　　　　　［附録5］フェリ磁性体中の静磁波の伝播損失

［1］伝播損失と分散方程式との関係

波数（又は位相定数）hは角周波数ωと内部磁界H，との関数となり，

　　　　∵∴磐∵轟｝　　　（1）

　　　　　　ωM＝1γ14πM．Msは飽和磁化

　で示される。

　次に伝播損失は，フェリ磁性体のテンソル透磁率”の損失項から生じる。一方’ilはH，と

ωとの関数であり

　　　　“72’＝’7　（ΩH，　Ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）

で示され，曾の損失項は

　　　　H，－H，＋ノム騨　　　　　　　　　　　　　　（3）

　　　　　　△Heff：実効磁気共鳴半値巾

の如く・内部磁界朧
郷螺を加える事により求められる・従つて（1）式から

として求あられる。

　従って単位長（m）当たりの伝播損失をα’（ネーパー）とすると，本文（42）式の関係

　　　　α’一±ノ轟・δΩπ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）
　　　　　　　［＋は煎進波ls一は後進波］

が得られる。これを用いて単位遅延時間を支える伝播長の伝播損失Lは本文（46）式即ち

一 19一



L一哀・」多鵠，

　　　　∂F
：K－±各影

　　　　面

　　　［一は前進波， ＋は後進波］

（6）

をうる。

　いま，1γ1＝2π・2．8×106（∵この場合，全て角周波数で表現されており1γ1は2．8M

HZ／Oeの値を有する事を考慮して2π倍しなければならない。）の関係を用い，尚1Pt．・sec

の遅延時間を支える伝播損失を求めると，（ID式のLに10－6乗じたものになる。更にこれをデ

シベルで示すと，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2．8＿
　　　　L（as／Msec）＝8・68×2π×コーK・△Heff

　　　　　　　　　　　　　＝＝76．4K・∠W，ff（dB／μsec）

となる。これが本文（47）式である。

［2］各種静磁波の単位遅延時間を支える伝播損失のK値

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Hs：表面静磁波用の直流磁界

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　HF　V：前進体積波　〃

　
　

YI

体

；；1

HBV：後進体積波　〃

（7）

図1　構造

一 20一



（2－1）t＝。。，h＝。。の場合

（1）表面静磁波

F＝e2kd一

　　　　　∂∂轟

　　　　　8器

　　　∴Kj

前進体積静磁波

1

（1十2ΩH）2－（2Ω）2

　　　　4（1十2ΩH）
｛（1十2Ωπ）2－（2Ω）2｝2

　　　－8Ω
　　　　　　　　　　｛（1十2Ω丑）2－（2Ω）2｝2

　　　　　　　　　－十ΩH

　　　　　　　　　　　Ω

（2）

　　　　　F－　kd－2q　tαn－1α

　　　　　　　　α・＝S’μ一1一Ω・婁藷

　　　　　・　　∂F＝」塑．迦．．　∂μ
　　　　　”　∂Ω避　∂α　∂μ　∂Ω．

　　　　　　立亙＝塑．．亟．OP
　　　　　　　∂Ω　∂α　∂M　∂Ω

また（1①式より，畿一瀞端、

　　　　　　　　　互⊥＝　2ΩΩπ
　　　　　　　　　∂Ω　　　（Ω2－．S2　；｝）2

　であるから

　　　　　　　K尋一葬一封暑

　　　　　　　　　　∂Ω　　∂Ω

（3）後進体積静磁波

　　　　　F・＝　hd一去　tαn－　iα響、

となり，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　－21一

1｝

（8｝

（9）

（10）

（ID

⑫

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）

この場合（10式の関係が成立するからKは（IM式をとる。即ち前進体積静磁波と同じ損



失となる。

　以上のべた（9）（12）式からわかるように，K値はΩ丑即ち，磁界Hiで変わる。従ってんの値で

変化する。

　いまk＝0，h＝。。の場合のΩHは，表1の如くなる。

　　　　　　　　　　　　　表1　h＝0，。。時のΩ亙

k＝0 k＝◎◎

表面波 Ω・一Ω∀・＋di、－S
島一Ω一

音

体積前進波 Ωπ＝Ω Ω・一ΩV・＋4も、－S

体積後進波 ΩH一ΩV・＋41ts－S ΩH＝Ω

この値を（9）（ID式に代入するとh＝＝0，。。時のK値が表2の如く求まる。

　　　　　　　　　　　　表1　k＝0，∞時のK値

k＝0 k＝◎o

表面波 1＋帯 1

体積前進波 1 1＋帯

体積後進波
　ωM1十　4ω2

1　．
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（2－2）t，hが有限の場合［分散式は文献（18）（21）参照］

（1）表面静磁波

F一ε・ha－｛（Ω8＋Ωκ）（1二εαπんんん）＋1｝｛（Ω8一ΩH）（1一施nh　ht）－1｝

　　　　　　｛（Ω8一Ω且）（1十施ηんんん）－1｝　｛（Ω8十Ωヨ）（1十tαnんんε）十1｝

［1：三1二稗波］
（14

S＝1の場合を考える。

　　　　　Ω十ΩH＝Ω＋

とすると，

Ω一Ωガ＝Ω一 ㈲

F－。…」Ω・（1一伽んhh）＋1｝｛Ω一（1一伽襯）－1｝
　　　　　　｛Ω＿（1十施ηんんん）－1｝｛Ω＋（1十施πんんの十1｝

＝e2ta一 み・／：

f＋一器18享畿髪鰐封f－　＝＝8jl’老盤翻≡｝

∂F＝
∂Ω∬

∂F　∂Ω＋◎F　δR，、　δF
　　　　　　十
∂Ω＋∂Ω避　　　　　　　∂Ω一

∂Ω一＝　∂F　　　∂F
∂Ωπ　　∂Ω＋　　∂St　＿

器一∂課．謬器・＋∂径謬器一一 ∂F　　∂F
∂Ω＋　∂Ω一

∂竪．一一f－　8ξt，∂竪一弘話

一
方， ＿塗左＿一（tanh　h，十tanhんん）

∂Ω＋　　｛Ω＋（1十tαnhk，）十1｝2

＿鉱＿
∂Ω一

施nhんガ＋施πんんん
｛Ω＿（1十施ηんんん）－1｝2

●●

●

∂F
∂Ω＋

十（tαnhん8十施πんんん）　　｛Ω＿（1一施nhん2）－1｝

｛Ω＋（1十施πんん8）十1｝2　　｛Ω＿（1十施ηんんん）－1｝
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∂F
∂Ωπ

オαπん尾＋施πん航’

｛Ω＋（1十tαnh　k♪十1｝｛Ω＿（1十tαnhんん）－1｝

＞1（・ ［韮18辛畿駕≡｝＋ Ω＋（1－tαnんんん）－1

1　St二（1．十tαnhんん）－1

］

＝A［Ω三（1－T，十T，　一・　T，T，）一Ω＿（2－T，十T，）十1

　　十Ω旱（1十T，－T，－T，T，）十Ω＋（2十T，一　T，）十1］

＝A［（Ω旱十Ω三）（1－T，T，）十（Ω旱一Ω三）（T，－T，）

　　十2（Ω＋一Ω＿）十（Ω＋十Ω＿）（T，－T，）十2］

＝A［2（1－T，T，）（Ω2十Ω」昌）十4（T，一　T，）　9ΩH十4ΩH

　　十2（T，一一T，）Ω十2］

諾一A［Ω三（r－T，＋T，－T・T・）一Ω一（2－T・＋T・）＋・

　　　　一Ω旱（1十T，－T，－T，TD一Ω＋（2十T，－T，）－1］

　　＝．A［（Ω旱一Ω三）（1－一　T，T，）一（T，－T，）（Ω旱十Ω三）

　　　　72（Ω＋十Ω一）一（T・一一T，）（Ω＋二Ω一）］

　　－A－［－4ΩΩ亙（1－T，T，）－2（T，－T，）（Ω2＋Ω者）

　　　　－4Ω一2（T，－T，）Ω］

K＝

∂F
∂ΩH

理∂Ω

音＋ΩH＋（T，・一：Ti）Ω（ΩH＋去）皐去（1－T・T・）（Ω・＋Ω蓋）㈹

Ω†音（T・－T・）（Ω・＋Ω紬＋（1－T・T・）ΩΩH

従ってt→。。，h→∞の時はT，＝T，＝　1　．eなり（9）式が得られる。

（2）体積波

　　　　前進波F－kd　一一一　a　tan－i｛1響囎ゑ‘ρ齢諭　　　　（IT

　　　　後進波F－kd　一　i　tan－’｛維膿毒辮ん矧　　　　⑬

となる・αは（1①式に示す如く・ΩHとΩとの関数であるOP－（f・・．∂∂釜器は（1D式で支えられ

る。従って：Kは（IM式となり，　t，　hを含まない。

一 24一



［3］単位長当たりの伝播損失　α’（ネーパー／m）

（1）軸方向に磁化された円筒棒

　　　　　分散方程式は

　　　　　」・（kzRFii）一・

より

となる。いま

であり

　　∂F　　∂F　∂α
　∂ΩH　∂α　∂ΩH

（20）式より

器一1

α＝
Ω2一Ω蓋

∂α

∂Ω賀　2α

Ω」昌十ΩH一Ω2

　1　　　－（Ω蓋十Ω2）
（Ω蓋十Ω∬一Ω2）2

が得られるから，これらより

　　　　　∂F＝．2ζ⊥　　　一（Ω蓋十Ω2）

　　　　　∂Ωπ　　R　　2α3（Ω蓋十Ωπ一Ω2）2

となるからこれに（21）式を代入して，後進波である事を考慮すると

　　　　　　’＿　　　　　（Ω蓋十Ω2）iγIZNHIeκボ
　　　　　α　　　　　　　　4（Ω2一Ω蓋）｝（Ω蓋十Ωπ一Ω2）去ωMR　（ネーパ／m）

が得られる。

（2）MSSW

本文（45）式より

　　　　　∂h
　　　　　∂Ωπ

∂F
∂Ωπ

墾∂h

一 25一
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4（1十2Ω∬）

　　　　　　　　｛（1十2ΩH）2－（2Ω）2｝2

　　　　　　－4（1十2Ωπ）｛（1十2Ωπ）2－（2Ω）2｝

　　　　　　　　　2d｛（1十2ΩH）2－（2Ω）2｝2

　　　　　　　　　－2（1十2Ω）
　　　　　　d｛（1十2Ω∬）2　一一（2Ω）2｝2

故に本文（42）式の前進波の項に代入して

となる。

（3）MSFVVV

　　　　　∂F　∂F　∂α
　　　　　　　コ　　　　　　　　∂ΩH　∂α　∂ΩH

において，

　　　　0P．．　＿9「，nn－1．。，↓　α　1
　　　　∂α　　　　“　LVUtt　v　vv’1十αz」

となるから，（22）式の関係を用いて，

　　　　　∂∂轟一2（tan－・　a＋±・）六（Ω1皐謬器・）・

　　　　　　　一（21ill・＋，－li－，・）（Ω1羅蓋・）・

また・1＋α・一 Ω識一Ω・の関係を用いると

　　　　　許差・＋、旱α・一（Ωk＋ΩH一Ω・）｛んd顎響編婁蓋｝

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　N
となるから，これを上式に代入すると

　　　　　∂F　　　’（Ω蓋十Ω2）（kdSt．－2Ω蓋十2Ω2）

　　　　　∂Ωπ　　　2（Ω蓋十ΩH－一　92）（Ω2一Ω蓋）Ωπ

’1

2　de　2　kd

一一　26一

⑳
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㈱



　　　　　α　一　　　　　　　　　4（Ω身十ΩR一Ω2）（Ω2一Ω差）Ω∬d［・ωM

が得られる。

（4）MSB▽W

（17）より

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一2（1＋i、）

　　　　　＋甚コ昂

　　　　　　　　　　　　　1十2α2　　　　　　ん（i　　　　　　　　　2
　　　　　＝T＋tt　4α・＋（α・－1）・

　　　　　－k［kd＋ll睾）？］

　　　　　一去［kd＋1＋毛、］

　　　　　∂∂轟一去［kd＋1＋も・］（毛差）（Ω蓋睾鍛・）・

　　　　　　　　一最・［kd＋2（Ω響一Ω2）］（Ω1響壼、）、

　　　　　　　　＝＿Ω蓋十Ωπ一Ω2　｛hdΩH十2（Ω蓋十ΩH一Ω2）｝（Ω姦十Ω2）

一方本文（36）式より一
2£　・＝dである事を考慮して本文（56）式の前進波の式に代入すると

　　　　　，＿　（Ω蓋十Ω2）（んdΩH－2Ω蓋十2Ω2）1γ1Afi［，
⑳

　2（Ω2一Ω蓋）　　　　　ΩH（Ω蓋十ΩH一Ω2）2

－
［んdΩπ十2｛Ω．（ΩH十1）一Ω2｝］（Ω蓋十Ω蓋）

　　　　　　　　　　　2｛Ω且（ΩH十1）一Ω2｝（Ω2十Ω蓋）Ωπ

一
方器一αであるから，本文（56）式の後進波の式より，

⑳

一 27一



　　　（Ω2十Ω身）［kdΩH十2｛ΩH（ΩH十1）一Ω2｝］iγIZNEI，
α，＝
　　　　　　4｛ΩH（ΩH十1）一Ω2｝（Ω差』Ω蓋）ΩHd・ωM

（ネーパ／m） ㈱

となる。
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［附録6］位相変調を行ったときの歪と損失

　いまHiをHi°を中心にδHiだけ，

　　　　H，　・H，°＋δH，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）

の如く変化すると，角周波数ω。をもっMSFVVVは位相変調をうけ，従って瞬時角周波数も

ω。からずれる。いま変調周波数をムとし，位相変調によって得られた周波数変位をDとす

るとき，

　　　　2　（f－十1））　＜＜1γl　lδHi　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）

　の場合には，準定常的に取り扱う事ができる。即ちこの場合には，θ＝hLにおいて

　　　　£－h（H・・）＋ZZδH，＋音講（δH，）・＋9Si2｝（δH）・＋……　（3）

　の如く展開し，ω。を一定とし，θとδHiとの直線性のみを求め，（3）式の第3項以降よ

り歪を求める事ができる。いまδΩH＝Ω．／4π．Msの関係より

　　　　∂h＿∂た　∂ΩH＿　1　∂k
　　　　∂H，　∂Ωπ　∂H，　　Ms　∂Ωπ

　　　　　∂2k　　1　∂2h
　　　　∂Hi2　M3∂Ω蓋
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4）

　　　　講一一振∂∂雛　　　　　　　　　　　（5）

　いまδHi＝・△H，＝sin　co　mt　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　「

　とし，基本波の位相変調成分をθ．1とすると，

　　　　　θ．1－L轟△融婦　　　　　　　　　　（6｝

　となる。また（3）式の第3項から生じる第2高周波の位相変調成分をe．1とすると，

　　　　　θ．2一チ猫鋤睾s2婦　　　　　　　　（7）
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いま

θ．1

θ．1

＝＝K，

（8）

とすると，（6）（7）式より

K2＝＝

　　　∂2h
△H，　∂Hi2

　
　　　　

4　　∂h
　　　轟

⊥A＿El，・

4　Ms

となる・従って本文（62）式の論り∂2k

全く同様に，第3高周波の歪率K，を

盤∂Ω蓋

並∂ΩH

e．3

－
　＝・K，

θ．1

∂Ω蓋を求めれば第2高周波の歪率が求まる。

（9）

ω

とする。（3）式の第4項が

　　　÷嚢、（△H，）・sin・ω。‘

となる事と・謝婦一÷観ω諾枷3ωの

の関係式より

　　　　θ・3　一一灸（AH，）諾

が得られるから，

K，＝＝

　　　　盤
（△H、）　∂、研2
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ニコ

　24　　∂k
　　　　薇

愛（△H、拓）

∂2h
∂Ω蓋

速∂ΩH

（1D

となる。全く同様に高次の高周波成分も求める事ができる。

いま周波数変調としての歪を考える場合には，n次高周波の周波数変位を」D、（n＝1，2，

……）とすると，

　　　　D、＝1んθ．1 （12）
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である。いま周波数変調のn次高周波の歪率をKSとすると，

　　　　　　　　erm／f－n
　　　　瓦＝　　　　　　　　　　　　＝nKn（n＝＝1，2……）
　　　　　　　　θ．　f．

となる。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂nk以上の事からわかるように，Kn及びK；は　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　を求めればよい。
　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂Ωk
参考のたあにn＝2の場合にっいて求あて見ると

㈲

凡一
懸織［3α④・一Ω蓋）＋4α・9・＋me2　K

　　　　　s2A藤＋毒）］

（1の

〔例〕Ω．＝0．2Ω＝0．38△H1＝10M，＝750とすると，

　　讐諺＋毒一・3，・78α・・＝・，・45α・一・・，・92

＆－14編鵬44［3×…45×・…44＋4×・．・92×・．2＋2×も鱗α2

　　　－。．。2×k。78］1

＝　　5．8876×10－3　（0．3273十〇．8736十2．3688－3．823）

＝　　1．49×103＝0．149％

　従ってFM歪は，（32）式より

　　　　K；＝2×K，＝0．298％　となる。

　さて損失は本文（66）式でわかるように△耳〃が小さい事が必要である。この△耳〃は，通常

X一わαπdで0．5エルステッドのものが得られ，或る周波数帯までほs“周波数に比例する。（22）

　或る周波数帯以下ではMsを小さくしないと△Heffが増加する。これはフェライトの低磁界

損失によるものである。
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AH（エルステッド）

300 750　　1800　4πMs（ガウス）

△H　eif

Ms（ガウス）

図1Xバンドでの△HとMsとの関係 図2　低い周波数，例えば1GHZ以下での

　　△HeffとMsとの関係

　現在得られている材料において，△Hと．M8のX－　bαndにおける値を示すと，図1の如く

なる。また低い周波数帯における△H，fアとMsとの関連を図2に示す。従って低い周波数帯で

は図1と図2より最適の飽和磁化の材料を選ぶ必要がある。

　尚，Msを小さくすると，キューリー点が一般に低くなる為，温度変化によりMsが変化し，

従って内部磁化H，が変化する。これは（13）式に示す如く，ΩHを次式に従って変化させる。

ΩH－ 4缶警評 ㈲

　っまり，温度が高くなれば4πMsは小さくなるのでΩ∬は大となる。

そこT・，変調感度∂θ／∂H，が変化する．

　従って温度変化に対する温度補正を必要とする。これは変調周波数を加えるトランジスタの

電流を温度で変化させる原理の温度補正回路で充分に行いうる。
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誘電体管ファブリ・ペロー共振器HEI爪モードを用いる

高温超伝導薄膜のミリ波・マイクロ波表面抵抗の測定

　一一一異方性および非線形特性を中心にして

藤澤和男　矢来篤史　山本幸男

（大阪産業大学工学部）



誘電体管ファブリ・ペロー共振器HE　モードを用いる高温超伝導

薄膜のミリ波・マイクロ波表面抵抗の測定一一異方性および非線形

特性を中心にして

　　　　　　　　　　　　　　　　藤澤和男　矢来篤史　山本幸男

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（大阪産業大学工学部）

1．はしがき　　　　　　　　　　　’

　高温超伝導薄膜のミリ波・マイクロ波表面抵抗を測定することは、そのミリ波

ゼマイクロ波回路素子への応用を考える上で、またその物性を解明ずる上で、極

めて重要である。これまでその測定は、ミリ波・準ミリ波帯に対しては、試料薄膜

を底板に用いる円筒空胴共振器TE。mモード（n・1または2）のQ測定による方

法が一般的に用いられておりCl）、マイクロ波帯に対してはストリップ線路共振器

のQ測定による方法が広く用いちれている（籠前者の空胴共振器を用いる方法は、

試料薄膜上に円電流が流れるため、薄膜面内に異方性がある試料に対しては用い

られないが、等方性の試料に対してはQ測定の精度炉高いという長所がある。

　我々はこれまで、純銅板と高温超伝導薄膜板とを用いて低損失の誘電体管（特

に高誘電率のセラ’ ミックス管）の両端を終端してファブリ・ペロー共振器：を構成

し、方形導波管TEteモードを用いて、純畢板に開けられた円形孔を通して共振

器にHEimモードを励振し、そのQ測定から試料薄膜の表面抵抗を求める方法を
研究して来些（蒐そして、最近は共振器の共振出力を疎結合の同軸線を用いて取り

出してQ測定を行う透過型の共振器構造を採用し、Q測定の精度を向上させた。
’

なお、我々は当初誘電体捧を用いてファブリ・ペロー共振器を構成したが、棒

の場合には終端する純銅板にあけられる導波管との結合孔が電磁界の最も集中

している棒の中心に位置しており、共振器と導波管との結合度が孔径により大き

く変化すること、および結合度の周波数変化が大きいことなどの難点がある。こ

れに対して、誘電体管の場合、中心の電磁界は弱く、また結合孔の結合度の周波数

変化が小さい領域があるので、結合孔の設計や加工が容易であるという長所’があ

る。そ．の上、誘電体管を用いること多こより、その両端を終端する2つの導体板の平

行度を、棒の場合に比べて、安定に保ち易いという利点がある。そこで、最近は専

ら誘電体管の方を用いている。

　このHE　ntrtモードのQ測定より試料薄膜のマイクロ波表面損失を求める方法

の特長は・面内の異方性を求め得ることと、誘電体管の近傍に電磁界が集中する

ため試料薄膜の周辺部の薄膜の状態があまり問題にならないことである。その反

面・普通用いられている空胴共振器やストリップ線路共振器のQ測定による方法

に比べて技術的困難が大きく、試料の表面損失の測定精度は落ちる。

　最近・高温超伝導薄膜のマイクロ波表面損失の非線形特性が問題になっており、
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この薄膜材料で作製したストリップ線路のマイクロ波表面損失の非線形特性が
測定されている（2翫だ、このような具体的なストリップ線路に対しては、そのエ

ッジ部分に表面電流あるいはrf表面磁界が集中し、かっ、そのエッジ部の加工

による損傷の影響などもあって、エッジ付近のrf表面磁界の分布を知ることは

極めて難しい。したがって、このストリップ線路の非線形特性より毎られる情報

はあくまで表面抵抗の場所的な平均値の非線形特性であって、表面抵抗の真の非

線形特性ではない。その点で、我々の測定方法の場合、rf表面磁界分布が理論的

に分かっている状態での表面損失の非線形特性が求まるので、逆問題を解いて、

表面抵抗のrf磁界強度依存性を正しく求めることができる。以下、HEImモー

ドの基本関係式、共振器の具体的構造、Q測定より表面損失あるいは表面抵抗を

求める関係式、実際の測定データなどを記述する。

　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）

領域1　（a≦rKb）
E廻一〔A。Jl（py）＋A3＼r，（pr）〕

2．誘電体管を伝搬するHEnモード
　誘電体管ファブリ・ペロー共振器のHE　ii’n．モードは、誘電体管を逆芳向に伝搬

する2っのHE”モードが作る定在波であるから・ここでは管軸（・軸）方向に伝

搬するHEIIモードに関する諸関係式を求めておく。図1に誘電体管ファブリ．

ペロー共振器の構球原理図を示す。内径2a、外径2bの誘電体管を半径Rの導

体円板で終端して共振器を捗成した場合を考え、電磁界の存在する領域を図に示

すように3つの領域に分け、それぞれの領域内の電磁界の表現式を求め、2つの

円筒境界画r．＝aおよびr・bでの電磁界の境界条件から、HEnモードの電磁界

分布と分散関係式を決定する。　　　　　　　　・

領域1　（0≦r≦a）
　（z，

・ Ur3　w疋き取

　　　　　　　　　　　　　　　　（2）
領域皿　（b≦r）
E鮮A今K・（7r）　Wh9　－eV」βi“　｛

　　＝廊B午k，（Zr）卿評りH肝）

　　　　　　　　　　　　　　　　（3）

礁馴幅（Pr）　t　B，Y，　（pr＞）｝

一 2一

め　皿
R 三勇，でち’参ジエ〔そ’3タ三、

a・ 工

三をノニつノタコrで二三’二；二

禽z

図1　誘電体管ファブリ・ペロー

　　．共振器の構成原理図



ここで、

　　　　　ヒ　　　　ユ　　　　P°一ωεβ・一一一　P2，　zz一β2：ω㌔．β。　（4）

である。また、JI　，　Ylはそれぞれ第1種および第2種の第1次ベッセル関数、ll

KIはそれぞれ第1種および第2種の第1次変形ベッセル関数である。上記の

Ez、Hxに対応する横方向の電磁界は次式により求まる。

認：i＆（＃1　Y；　’：Ell：；1：犠：1副（5）

E郭し一鱈TES”）＋抑拡メ略H≦㍗
吋πL」β1P二▽i　’H　；’）L　｝ω　E’／　p・い▽TE｛五）1（6）

領域皿あ横方向電磁界成分は領域1の場合と同じ形で求まる。

　この3つの領域・の境界面r＝a、およ・0ξr＝b上で接線方向の電界と磁界が連

続するという境界条件から、上記の諸式の未定常数間の相対値Az／Al，・・…　，

B4／Alが決定され、またβも求められる。

　それぞれ吸領域内を伝送さやる電磁波電力は次式を用いて計算されるρ

　　　　　　　P＝÷凡∫旺T×磁きd5　（7）

表1に実際に使凋したセラミックス管（2a・2．5mm，2b・4．　Omm，εv・24．3）の場合の

数値計算結果を示す。表中、領域皿’を領域皿の中でr＞Rの部分とし、この領域を

伝送される電力も与えている。P（皿’）は図1の共振器の放射損失を与える。この表

で見る限り、表中の周波数に対しては、Rニ6mmの導体円板を用いれば、放射損

失は無視してよいことが分かる。

表1　HEnモードの電磁波伝送電力分布
　　　　　　　　　　　〆

f（GHz）
P（ヲ・P PgP PgP 　　　　　　　魑P（皿’）／P

Rニ6．0 R＝7．0 R＝8．0

28．0
’0．19 0．67 0．14 6．93x1σ8 1．89x1♂ rlt

5．17x10

3　4．3 0．12 0．77 0．ll 1．78x1♂° 1．17x1σ8z 7．71x1σ15
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　図2に管軸（z軸）に垂直な横断画内および管軸を含む縦断面内の磁力線の分

布を示す。また・図3には図2と同じ場合のx軸（ψ・0）上の磁界強度分布を示す。

o・・t’

z＝0

tO

言　。．，

≦

王

　0　

’

／
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ーO．5
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0　　　　　1．0　　　　2ρ　　　　3．0　　　　4ρ　　　　5．O

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　r’（mm⊃　（a）　横断面内分布　　（b）　縦断面内分布

図2　セラミックス管（2a・2・5mm，2b・4．Om，εセニ24．3）　図3　図2と同じ場合

　　を伝鍛するHE11モードの磁力線分布　　　　　　　のx軸（ψ・0）上

　　　f＝28．OGHz　　　　　　　　　　　　　の磁界強度分布

ウ

corami⊂5　tube
り

● 2a＝25　mm

や 2b34．Omm
εr昌24．3

勺

f二28GHz
o

y＝o
6

z＝const。

●　●

●

9　　■

o　　　響

●

，

●

噸

3．誘電体管ファブリ・ペロー共振器HEimモード
　前節で述ぺ．たように、HEti’nモニドは共振器内を逆方向に伝鍛する2っのHESi

モード進行波により形成されてい6。このHE　llモ門ドの群速度Znsは次式より求

まる。

　　　　　　　一1v7＝（鶉） （8）

HE置Lモードの単位長当たりの時間平均蓄積エネルギーwは次式で与えられる。

　　　　　：　w＝P1　v｝　　（9）

ゆえに、共振器内の時間平均蓄積エネルギーWは次式で与えられる。

　　　　　　　　W＝22W＝2∠P／V7　　（1・）’

　共振器内の損失は、2枚の導体板上の損失Pcs、Pc2と、誘電体管中の損失Pa

で与えられる。誘軍体中の単位長当たりの損失電力をPdとし、HEttモードの減

衰定数をadとすると、次の関係式が成立する。　　　　　　　、

　　　　　　PCt　＝22Pd　P4＝2d誌P　　（11）
　　　　　　　　　　　　　）
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　導体板上の損失電力Pcは表面抵抗をRsとすると、次式より計算される。なお、

これは等方性の導体板の場合である。

．且一2R・1圓㌔β一2R。∫（II→掴Hの嶋
（12）

表1の場合と同じセ．ラミックス管（2a・2．5mm，2b・5．Omm，εr・24．3）を用いた共振

器の各領域内のPcの分布を表2に示す。

表2　．等方性導体板上の損失電力Pcの分布

f（GHz） PざヲP、 ．P・9P・ Pc（
タP’c　　　　・

P、（咳P。

　‘R＝6」0 R＝7．0 R＝8．0

28．0 0．17 0．68 0．15 6．24x1σ8 　　　　　－　1．68xlO 4．56’x1♂

34．3 0．ll 0．78 0．11 1．65x1♂σ 1．08xl♂ユ 7．08x1δ1

つぎに、異方性を持つ導体板の場合の関係式を与えておく。x軸方向の表面抵抗
をR・’X・，鋤芳向の表面抵抗29　R・yとするとW瞬次：式で’4えら秘・

　　　　Pc－2｛R小さ画＋R・暑∫iHκ瞬｝　（・3）

　　　　　亀
式（12）、（13）において、導体板上の表面磁界はHEssモードの横方向磁界
1　Mτ1，Hx，Hxの2倍であることを用いている。　　°

　上記の諸損失を用いて共振器の無負荷Qは次式で与えられる。

土二．’Prci＋P・・tP．二　v＄

Q。　　　　　W　　　　　22

Pく1＋PCz＋1　c（．

w
（14）°

　なお、本研究の主目的は導体板の表面損失Pcの測定値から表面抵抗Rsを求め

るものでうるので、PcとRsとを結びつける係数Fを次式のように導入し、あら

かじめFの値を数値計算しておく。

暑一R5　FジF－2∫（1　H．．12＋　1・　H3　IZ）　ctx　d－　？1・　／P
（15）

異方性の導体板に対しては

Fx－2∫1ゆてび｝／？，F？＝2∫IHxl㌔副P （16）
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を導入して、次の表現式を得る。

？・／P＝RSx　Fx．＋㌦㌧ （17）

4．試料の表面損．失あるいは表面抵抗を測定する原理

　試料の表面損失あるいは表面抵抗を求めるのは置換法による。共振器を構成す

るには、誘電体管の一方の端面を、導波管と結合する孔の開けられた純銅板で終

端し、他方の端面を純銅板あるいは試料薄膜板で終端する。それぞれの場合の共

振器のQ測定を行い、その差から試料薄膜と純銅板の表面損失の差を求め、それ

より計算で表面抵抗の差を求める。純銅板（ρ’表面抵抗躰予備実験で求めてあるの

で、試料薄膜の表面抵抗が求まる。　　　　　　　　　　　　　　　　°

　我々は現在、導波管でHEtinモードを励振して、ループ結合の同軸線セ共振出

力を取り出す透過型の共振器構造を採用しており、その透過出力の半値幅4fと

共振周波数f。の値から、共振器の負荷QのQLが求められる。この共振器の無負
荷QをQ・・入力導波管に対する外部QをQ・Gt，i、出力向軸線に対する外部QをQ。。，t，、

とすれば、次式のよ，うな周知の関係が成立する。

　　　凌＝走＋歳＋歳2　Qし一壽　　　　（・8）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　，
　　　　　魁
　上記のように、試料薄膜を用いた場合と純銅板を用：いた場合のQしの測定値を

用いて、次式のような差を求める。　　　　’”°°

苛《苛）一苛一（繊脇一券・〔警こ（警え」

　　　　　　一券F匹一（R5）、」
（19）

これより、試料薄膜の表面抵抗Rsが求められる。

　異方性の試料薄膜の場合、そのa軸方向の表面抵抗をRsa、a軸と垂直なb軸

方向の表面抵抗をRsbとし、a軸がx軸と平行な場合と、b軸が平行な場合の2

つの場合についてQ測定を行い、それぞれの場合の試料薄膜の表面損失Pcユを求

める。それより、次式が得られる。

　　　　　　1；1：職』藩二こ二：幻　　（2・）
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この連立方程式を解いて、RsaとRsbが求められる。

5．共振器構造と測定系

　図4に透過型の共振器構造の原理説明図を示す。その具体的構造を図5に示す。

測定周波数28GHz帯に対して、セラミックス管として、村田製作所製低損失

セラミックス［Ba（Sn，Mg，Ta）03，εv・24．3］で作製した内径2a・2．5mm、外径2b・

4．Om田、長さ2・6．45m皿のものを用いている。また、純銅板としては直径22mmの円板

を用いている。入力導波管と共振器とは、図5（a）に示すように、セラミックス管

を終端する純銅板の中心に小孔をあけて結合させている。その結合度を表すQ

の値を孔径Dの関数として同図（b）に示す。

　なお、出力取り出し用の同軸線は外径2．額m、中心導体の直径0．26mmのもので、

管轍’ら7・°・・の．所に設けらn・実験に用いたループによる共振器との結合魔は

Qe鴫2・443，000である。

C

　　　

　　　・・6tr・・．’D－・・護碧：「

・ （a）　方形導波管とセラミックス管

　　　共振器との結合部

L200．000

1．000，000

　sob♂ooo
慧

σ　　　600，000

400．000

200，000

1．6

D

L7

（mm）

1．8

（b）　方形導波管TEI。モードと

　　セラミックス管共振器HEI14

　　モードとの結合度、’Z・6．45mm

図5　方形導波管によるセラミックス管プアブリ・ペロー共振器HE”tn．

　　　モードの励振

　共振器は透過共振特性の測定にはウイルトロン社製ベクトルネットワークア

ナライザ；360型を用いる。また、共振器の冷却システムとしては、昨年度まで

住友重機製冷凍装置SRJ－803を使用していたが、冷凍機に機械的振動がこの型の

共振器に非常に悪影響を及ぼすので、最近は液体ヘリウム使用用のインフラレッ

ド社製クライオスタットHD。3を使用している。しかし、使用する同軸コネクタヨ

が50K以下の温度では特性が劣化して使用できないので、液体ヘリウムの使用
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を断念し、液体窒素を用いている。このこの際、液体窒素の容器を減圧することに

より、77Kから55Kくらいまで、温度を下げられるので、この温度範囲までの

温度特性の測定は可能である。高温超伝導薄膜に対しては、十分に重要な情報が

得られる冷却システムである。

6．実験繕果

　単に高温超伝導薄膜の表面抵抗を測るだけなら、はしがきで述べたように他の

優れた測定方法があるので、残々は高温超伝導薄膜の異方性の測定と非線形特性

の測定に重点を置いている。現在まだ、異方性を持つ高温超伝導薄膜を入手して

いないので、薄膜に直流磁界を印加した時、表面抵抗に異方性が現れるかどうか

を検証してみた。また、34GHz帯で非線彩特性の測定を行った。以下、これら

の結果について述べる。

6・1　YBCO薄膜のマイクロ波表面損失に及ぽす面方向印加直流磁界の影響
　　　の測’定

　面方向に直流磁界を印加した状態で、

YBCO薄膜のマイクロ波表面損失に
異方性が現れるかどうかを確かめる実

験を行った。実験はH。〃Hトfの場合と、

H。⊥HVfの．2．っの場合について存った。

直流磁界としては最大300ガウスま
で印加して、共振器のQしの値を測定し

た。図6にH。⊥Hvfの場合の測定結果を

示す。この測定結果を見ると、直流磁界

の影響はなINと判断される。H。〃Hげの

場合も同様に㍉直流磁界の影響は認めら

れなかった。な．お、YBCO薄膜の膜厚は

　　　6，000Aで。ある。面方向直流磁界がマイク

ロ波表面損失に影響を及ぼさない理由に

ついては検討中である。

　56θ0

　54DO

　52ZC］

　5eee6
　48De

　4600

　4406

　42D6

　4gee

Ho　　（gauss）

図6　YBCO薄膜に面方向
　　　直涼磁界を印加した状

　　　態での共振器のQし

鰯

6・2　YBCO薄膜のミリ波・マイクロ波表面損失のrf磁界強度依存性
　　　（非線形特性）の測定

　昨年、沖電気製’高出力発振管ラダートロン34LVIOを用いて、34GHz帯で

YBCO薄膜の表面損失の入射電力依存性（rf磁界強度依存性）の測定を行っ

たのに引続き、今回は28GHz帯で大電力進行波管28W46を用いて測定をする
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ここに再び記載する。

　ラダートロンは出力15Wくらいのcw発振管で、電子同調範囲は狭い。これ

を空胴電圧を掃引することにより、34GHz帯で40MHzくらい電子同調さ
せて使用した。YBCO薄膜の加熱を抑えるため、デューティ1／500くらいのくり

返しパルス発振をさせて、測定を行った。図7にその測定結果を示す。横軸のPの

値は・前述したHEiinモードを構成するHEItモードの伝送電力で、試料面への
入射電力を示す。IHth■1の値は試料面上の最大rf表面磁界で、図3の最大磁界

に対応する。図7において・rf表面磁界の増加と共に相対表面損失はゆるやか

に増加し、ii？る臨界磁界H臨Cを超えると、相対表面損失は急上昇し始める。これ

は、この臨界磁界の所で、試料薄膜にrf量子磁束が侵入し始めるものと考えら

れる。このrf量子磁束はrf磁界の交番に’伴って試料薄膜に出入し、薄膜内に

rf電界を誘起し、準粒子を加速させて表面損失を増大させる。また、同時に量子

磁束の運動に伴う摩擦損失による表面損失の増大をもたらすものと考えられる。

このことを確かめるため、同様なYBCO薄膜の面に垂直方向の第1臨界磁界を

dc　SQUIDを用いて測定した（測定は住友電工松浦尚氏による）。その値と

上記のrf臨界磁界の値を図8に比較して示す。両者は非常によく一致し、上記

の推察が正しいことを裏付けている。

茗
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7．検討とまとめ

　これまで述べて辛たように、誘電体管ファブリ・ペロー共振器は実際面で色々

な技術的難問題をかかえている。共振器を構成する2枚の導体板の平行度が厳密

に要求され、その平行度を確保するためには、端面の大きい誘電体虐の使用が望

まれる。しかし、誘電体管の管径が大きくなると、高次モードとHEttモードとの
分離が悪’ くなる問題とか、誘電体損の増加などが生じる。最も望ましい誘電体材

料は、εrが10くらいで（管径を比較的大きくとれる）、低損失であり、かつあまり

硬度が大きくない材料である。誘電体管と接する試料薄膜面が損傷を受ける場合

もあるので、誘電体材料としてはあまり硬度の高いものは望ましくない。

　上記のような技術的困難性があるにせよ、マイクロ波表面損失の異方性の測定

が可能なことと、非線形特性の測定に適して’ いることの長所があるので、今後も

その革術的困難の除去．ある．いは軽減に努力して、高温超伝導薄膜のマイクロ波表

面損失に関する有用な情報を提供したいと考えている。
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同軸線路系における伝達問題の郁騰解析

丸田章博　浦野広暁　松原正則

　　（大阪大学　工学部）

1．まえがき

　導波路と不連続部からなる系に存在する電磁界を解析することは、導波路伝達問題と呼

ばれ、種々の数値解析法が提案されている。これらのうち、不連続部の電磁界には有限要

素法を適用し、不連続部に接続される導波路の電磁界を固有モード関数によって表す解析

法は・不均質媒質を含む任意形状の不連続部に対して適用が可能であるEi］一［7］。ところで、

この解析法の定式化を行う際、有限要素法で表された不連続部の電磁界と固有モード関数

で表された導波路の電磁界とを不連続部と導波路との接続境界でいかに接続するかが問題

となる。

　J．P．　Webbら【11、M．　de　Poureq【21およびG．　M．　Wilkinsら【3】は、導波路には基本モー

ドのみが伝搬可能であるとして、接続境界を不連続部から十分離れた位置にとることによ

り、導波路の電磁界を基本モードの固有モード関数のみで表している。この方法では、導

波路の高次モードの固有モード関数を求める必要はないが、有限要素法を適用する領域が

大きくなり、解くべき行列方程式の次数がかなり大きくなる。

　1〈．Iseら【4】，【51および古谷ら【6】は、導波路の電磁界を高次モードの固有モード関数まで

考慮してモード関数展開し、接続境界を不連続部の近傍まで接近させている。この方法は、

導波路の高次モードが比較的容易に求まる場合には、前述の方法た比べてより有効な方法

である。

　ところで、K．　Iseらおよび古谷らは、有限要素表示された不連続部の電磁界と固有モー

ド関数で展開表示された導波路の電磁界とを接続境界において点整合法により接続してい

る。点整合法による界の接続法では、選点以外の接続境界上の点における界の接続が評価

されない。さらに、古谷らの方法では、接続境界での有限要素法による界の展開基底数と

固有モード関数の数とを一致させる必要がある。

　そこで、本報告では、導波路の固有モード関数を重み関数とするガレルキン法による界
の接続法を提案する17］。この方法では、接続墳界上での有限要素法による界の展開基底数

と固有モード展開法による界の展開モード数との問に特別の制約が生じない。また、解く

べき行列方程式が対称であり、不連続部における散乱を表す行列を直接数値解析すること

ができるという特徴を有している。

　また、本報告で提案する解析法は、一般的な3次元不連続部を持つ電磁波導波路伝達問

題に対して適用が可能であるが、本報告においては、3次元問題としては最も簡単な同軸

線路系における軸対称な構造を有する不連続問題（3］・［8】を解析対象としている。

肉
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図1　導波路不連続部

2．電磁波1導波路伝達問題の定式化

　図1に示すように1個の導波路が接続された不連続部の伝達問題を考える。境界S（り，（i＝

1，2，…，1）は導波路iと不連続部との接続境界であり、導波路iの軸に垂直である。境界

Soは電気壁または磁気壁である。境界SoおよびS（りで囲まれた不連続部をVとする。

不連続部Vにおける支配方程式は

▽×E十ブωμH＝0 （1a）

　　　　　　　　　　　　　　　▽×H一ゴωεE＝0　　　　　　　　　　　　　（lb）

である。ここで、EおよびHは電界および磁界であり、ω、εおよびμはそれぞれ角周波

数、誘電率および透磁率である。また、ゴは虚数単位である。

　次に、標準的な有限要素法の手法に従って領域Vを有限個の要素に分割する。このと

き、要素と要素との境界において境界条件

o

n×E＝連続 （2a）

　　　　　　　　　　　　　　　　　n×H＝連続　　　　　　　　　　　　　　（2b）

が成立する。ここで、nは境界に立てた単位法線ベクトルである。また、要素と境界Soと

の間の境界条件は、Soが電気壁の場合には

＼
む

となり、Soが磁気壁の場合には

となる。

n×E＝0

n×H＝0

（3a）

（3b）

2



　要素と導波路iとの接続境界S（りにおいては次式に示す境界条件が成立する。

　　　　　　　　　　　　　　　　　M（り
　　　　　　　　　　　n（‘）×Els（り＝Σ（・tt）＋b9））（n（‘）×E戴）　　　　　　（4a）

　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1

　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　M（り
　　　　　　　　　　　n（‘）×Hls（・）＝＝　2（・集）一　bX））（nω×岬）　　　　　　（4b）

　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1
ここで、n（りは接続境界S（i）に垂直で導波路iの向きを向く単位法線ベクトルである。M（り

は、導波路ieこおいて考慮するモード数であり、α霧）およびb集）は導波路iのモードmに

ついての不連続部への入射波振幅および反射波振幅である。また、EX）およびHX）はモー

ドmの固有モード関数の電界および磁界である。

　まず、次式に示す境界条件を満足するベクトル基底関数Fn，（n＝1，2，…，N）を導入す

る。但し、Nは基底の総数である。

　（1）要素と要素との境界において

　　　　　　　　　　　　　　　　n×Fn＝連続　　　　　　　　　　　　　　　（5a）

　（2）要素と磁気壁との境界において

　　　　　　　　　　　　　　　　　n×Fn＝0　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5b）

　さて、境界条件（5）を満たす基底Fn’を式（1a）にスカラ的に乗じて各要素にっいて体積

分し、すべての要素にっいて加え合わせると

　　　　　　　　　　　　ΣんFが・（▽×E＋ゴωμH）dv＝0

　　　　　　　　　　　　¢

　上式を部分積分して次式を得る。

　　　　　￥fVe｛（▽×Fnt）・E＋ゴωμFが・H｝d・＋瓢恥・（n・×E）d・一・　（6）

ここで・
￥はすべての要素1こついての手・を・fv，　d・　es各魏こついての体積分を・f，．　ds

は各要素の閉じた境界にわたる面積分を表す。noは要素の境界に立てた外向き単位法線ベ

クトルである。

　式（1b）および境界条件（2a）、（3a）、（4a）、（5）を用いると式（6）は珠のようになる。

紬▽×F・’）’（V×H）＋ゴω岬叶書窯贈）fs（，）　F・”（n（i）×E9））d・・一・（7）

上式においてfv　d・　ti不連続部全体1こわたる体積分であり・ム）dsは境界S（1）にわたる面

積分である。
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　次に、磁界Hが基底Fn，（n＝1，2，…，N）を用いて次式で展開表示できるとしよう。

　　　　　　　　　　　　　　　　　H＝Σ・nFn　　　　　　　　　　　（8）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　n＝1

ここで、Cnは展開係数である。このとき、境界条件（2b）および（3b）は自動的に満足され

る。式（8）を式（7）に代入して、

射毒（叫（▽×Fn）＋ゴωμ恥珊伽＋挨窯（α緯＋鶴）F・”（n（・）×EX））d・一・

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　；for　nt　＝1，2，…　，1V

を得る。式（9）を導くには境界条件（4b）を除く他のすべての境界条件が考慮されている。

境界条件て4b）に式（8）を代入すると、境界S（りにおいて

　　　　　　　　　N　　　　　　　　　　　　　　M（り
　　　　　　　　　Σ・n（n（‘）×Fn）is（・）＝Σ（・12－61？）（n（‘）×HX））　　　　　（10）

　　　　　　　　　n＝1　　　　　　　　　　　　　　m＝1

となる・式（1・）に一瑠をスカラ的燦じて、境界8（‘）にわたって酵分し、轍路固

有モードの直交関係を用いると

　　　　　　　　　嵩嘱ω凡・（nω×EX））圃一6噛　　（11）

　　　　　　　　　　　　　　　　　；for　i＝・1，2，…　，1；　m’：＝1，2，…　，M（‘）

となる。但し、固有モード関数E戴およびH’ X）は、次式を満たすように規格化されている。

　　　　　　　　　　　　　fs（，）n（’）・（E艀×H9））ds一器　　　（12）

ここで、β窺）は導波路iのモードmの伝搬定数である。式（9）および式（11）が本報告で示

す方法の基本式であり、両式をまとめて行列形式で示すと次のようになる。

　　　　　　　　　　　　　　52｛OB｝一甥｛A｝　　　（13）

　　　　　　　　Pnnt一結（▽×F・）・（▽×Fの＋ゴωμF・’F・’｝dv

　　　　　　　　9－－is，りFパ（n（‘）×EX））d・　　　　　　　（14）

　　　　　　　　dm一轟

ここで、添字tは転置することを意味する。［P］および［9】は式（14）に示すPnn’，（n，　n’＝1，2，

… ，2V）およびqnm，（n＝1，2，…，1V；m＝1，2，…，M（i））を要素とする行列であり、［1）］は1

t　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　4



（導波モードの場合）または一ゴ（エバネッセントモードの場合）を対角要素とする対角行列で

ある・また・｛0｝は・n，（n＝・1，2，…，N）を要素とする列ベクトルである。｛A｝および｛B｝

はそれぞれαSli），（6＝1，2，…，1；m＝1，2，…，M（’））およP・“bX），（伺，2，…，1；m＝・1，2，…，

M（i））を要素とする列ベクトルである。

　行列方程式（13）は対称であり容易に解くことができ、反射波振幅ベクトル｛B｝は入射

波振幅ベクトル｛A｝を用いて次式で与えられる。

　　　　　　　　　　　　　　　　　｛B｝＝【s］｛A｝　　　　　　　　　　（15）

　式（15）における［S】は不連続部における散乱を表す行列であり、不連続部は［S】によっ

て完全に記述される。

　以上が本報告で提案する接続法である。本接続法では固有モード展開で表示された境界

条件（4a）を支配方程式（1a）の有限要素法解析に直接適用すると共に、固有モード関数で表

示された境界条件（4b）を導波路固有モード関数を重み関数とするガレルキン法により満足

させるという方法を用いている。このような定式化を行うことにより、接続境界上での有

限要素法による界の展開基底数と固有モード展開法による界の展開モード数との間に特別

の制約は生じない。また、解くべき行列方程式（13）は対称であり容易に解くことができ、

不連続部における散乱を表す行列を直接数値解析することができる。

3．同軸線路系への適用

辱

b（1）

n（1）

a（1）

n（r，z）．　　　　lS（2）

　　　　　　　ミ

ー」∠π工

b（2）

n（2）

a（2）

図2　同軸線路系における軸対称不連続部

　図2に示す同軸線路系における軸対称不連続部の左方から同軸線路の基本モード（TEM

モード）が入射したときの電磁界を数値解析することにする。図2において一点鎖線は回

転対称軸である。S（1）およびS（2）は接続面であり、S（1）の左方およびS（2）の右方が同軸

線路である。同軸線路i，（i＝1，2）の内導体半径をα（i）、外導体半径をb（i）とし、中空部に

は・屈折率n（‘）の醜体が充興れているものとする・また、s。は完全導体壁（電気壁）

である。S（1）、　S②、　Soおよび回転対称軸で囲まれた領域Vが不連続部である。
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　図2に示すように考察する系がz軸に関して軸対称であり、かつ、入射波が同軸線路の

基本モードであるので、基底Fn（r，　e，　z）および接続面における同軸線路固有モードの電界

の接線成分n（‘）×E（‘　　　鵬）（r，θ）は次のように表される。

　　　　　　　　　　　　　nω慰：認：｛；繍）　　　（16）

ここで、添字θを持っベクトルはθ方向を向くベクトルであり、ε鮎は、導波路iのモー

ドmの固有モードの電界のr方向成分である。このとき、スカラ基底関数fn（rl　z）に対

する境界条件は、式（5）より

　（1）要素と要素との境界において

　　　　　　　　　　　　　　　　　　fn＝連続　　　　　　　　　　　　　　　（17a）

　（2）要素と磁気壁との境界において

fn＝0

となる。また、

　（3）要素と回転対称軸r＝0との境界において

（17b）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　fn＝0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（17c）

となる191。

　また、不連続部および同軸線路の透磁率はμFμoであるとし、誘電率を屈折率nを用い

て、e　＝　eon2と表わすことにする。ここで、ε0およびμ0は真空中の誘電率および透磁率で

ある。式（14）に式（16）を代入して、θに関する積分を実行し、さらに、各要素をゴωεo／2π

倍すると、次式となる。

宏：：翻慧＋藩（f”　f”’）＋eew＋＄fnfnt）岡漁

d－
　－　52転轟1

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）
ここで・k・一　wv55715およびz・－VMEは真空中の騰および鋤インピーダンスであ

る。また、Sは不連続部Vのθ＝一定としたときの一断面である。

　さて、この不連続部Vの一断面Sを三角形要素に分割し、有限要素法を適用する【10】。

ところが、式（18）に示すPnntの被積分関数にrの分数関数が含まれており、有限要素法

で用いられる一次形状関数Ni（rlz）をそのまま用いて基底fnを構成した場合には、Pnntの

積分を解析的に行うことはできない。そこで、本報告では、基底関数fn（rl　z）を次式に示

す形状関数を用いて構成している。

涯姻 （19）
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ここで、riは一次形状関数Ni（rJ　z）が1となるr座標である。式（19）に示す形状関数を

用いて構成した基底関数を用いることにより、式（17）の境界条件を容易に満たすことがで

き、また、Pnntの積分を解析的に行うことができる。

　次に、式（12）を満たすようにe鬼を規格化すると

・1訊＝

王

2πn（・）lo9（b（t）／α（t））r
（m＝1）

β9）σs）

2n（‘）

k，lpS）磯攣ゐll（σ9）b）｝｛N・（aS）a）J・（σ鮎）－J・（σ9）a）N・（σ嘉冷）｝

（m＝：2，3，…　）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（20）
となる。ここで、Jn（・）およびNn（・）はn次のベッセル関数およびノイマン関数であり、

σ窺）＝　略（n（・））2－（β票））2である。また、P／／）＝　kon（i）であり、β窺），（m＝2，3，…）は、分

散関係式

　　　　　　　　　　　J・（σX）α）N・（σS）b）－J・（σS）b）N。（σS）α）＝0　　　　　（21）

を解いて得られる。

5
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4．数値計算例

　図3に示す同軸線路用コネクタの左方に接続された同軸線路1からTEMモードが入射

した場合の反射特性を数値解析することにする。図3（a）は同軸線路の外部導体径が等しく、

内部導体径および絶縁物が異なる場合のコネクタの一例である。数値計算に用いたパラメー
タは・α（1）＝3・0（mm）・n（1）＝1（空気）、α（2）＝2．104（mm）、n（・）＝1．425（PTFE；テフ・

ン）、b（1）＝b（2）＝6．9（mm）である。このとき、同軸線路の特性インピーダンスはともに

50（Ω）である。また、図3（b）は同軸線路の内部導体径、外部導体径、絶縁物のいずれもが

異なる場合のコネクタの一例である。数値計算に用いたパラメータは、α（1）＝1．520（mm）、

b（1）＝3・5（mm）・ηω＝1、α（2）＝2．130（mm）、b（・）＝7．0（mm）、n（・）＝1．425である．こ

の場合にも、同軸線路の特性インピーダンスはともに50（Ω）である。動作周波数をパラメー

タとして、不連続部の長さdを変化させた場合の同軸線路1へのTEMモードの振幅反射
係数lrlの変化を図4（a）および図4（b）に示す。これらの解析結果は、G．　M．　Wilkinsら【3】

の解析結果によく一致しており本方法の妥当性および有効性が示された。ちなみに、この

とき要素分割数は500であり、各同軸線路においては6個のモードを考慮している。

5．むすび
菖

　導波路伝達問題を解析する方法として、有限要素法で表された不連続部の電磁界と固有

モード関数展開法で表された導波路の電磁界とを接続境界で導波路固有モード関数を重み

関数とするガレルキン法を用いて接続する方法を提案している。具体的には、同軸線路系

における軸対称な構造を有する不連続問題への適用例として、同軸線路用コネクタを数値

解析し、本報告で提案する方法の妥当性を検証した。本方法は
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A

　（1）不連続部と導波路との接続境界を不連続部の近傍にとることができため、有限要素法

を適用する領域が小さく、解くべき行列方程式の次数が小さくてすむ。

　（2）不連続部と導波路との接続境界において、有限要素法による界の展開基底数と固有

モード展開法による界の展開モード数との間に制約がない。

　（3）解くべき行列方程式が対称となる。

　（4）不連続部における散乱を表す行列を直接数値解析することができる。

などの特徴を有している。今後は、一般的な3次元不連続部を持っ電磁波導波路伝達問題

への適用および散乱・放射問題への応用等を行う予定である。

駄

b（1）

a（1）

トd－1
b（2）

a（・）

b（1）

a（1）

トd－1
b（2）’

a（2）

（a） （b）

図3　同軸線路用コネクタ
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0．1
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0 4

d（mm）
8 12

珂

（a）

図4　同軸線路用コネクタの反射特性

（b）
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ライトシフトを用いた光の非吸収測定

渋木俊一、渋谷哲郎、北野正雄、高橋信行、小倉久直

　　　　　　　（京都大学工学部）

1　まえがき

　通信の性能は、多くの場合まだ測定系の雑音で決まってしまうが、コヒーレント光通信やフォ

トンカウンティング光通信など最先端の光通信技術では、その性能は、不確定性原理で決められ

る量子限界に到達しようとしている国。

　量子限界をこえるためには、光を量子的にとらえ、その不確定性を制御する必要がある。測

定における不確定性を制御することにより、被測定量に変化を与えない測定が可能であり、これ

を量子非破壊測定とよぶ。なかでも、図1（a）のように光子を破壊せずに測定する光子数の量子

非破壊測定は、光子数スクイズド状態の研究と関連してさかんに研究がおこなわれている。

　本研究は、仮想遷移によるライトシフトを用いた光強度の非吸収測定系を提案し、実験によっ

てその可能性を検討するものである。この測定系は量子非破壊測定条件を満たし、原理的には光

子数量子非破壊測定が可能なものである。

　レーザー光は、その光子数の分布がボアソン分布に従うが、光子数の量子非破壊測定が実現

すれば、測定した情報をもとに、その分布を制御し、サブボアソン光を発生することができる。

光子数分布の広がりが小さいほど量子雑音も小さいので、これは量子限界をこえる1つの手段

となる。また、通信や計算機内での無損失分岐が可能となる。さらに、情報を繰り返し読むごと

により、測定誤差を小さくできる。

　本研究の感度は、光の量子性を検出するまでには至っていない。したがって、感度のよい測

　　　　　QND　Detector
Light

Beam

to

ector

（a） （b）

図1：光子の検出

一1一



定器を用いてビームスプリッタg）透過率を大きくすれば、図1（b）の測定系で、本研究の測定系

と全く等価なものを実現できる。しかし、本研究は、感度の向上により量子限界をこえること

ができる。測定器には光子1個を測定できるほど感度のよいものもあるが、しかし、測定器の

感度をいくらよくしても、図1（b）の測定系で、量子限界をこえることは不可能である。本研究

は、量子非破壊測定の前段階ともいうべきものであり、感度の向上により量子非破壊測定を実現

しうる点で、図1（b）の測定系とは、まったく異なるものといえる。

　実験の原理を簡単に説明する。原子の遷移周波数から離調した被測定光を、気体のRb原子

に入射すると、仮想遷移がおこり、光強度に比例してライトシフト［21と呼ばれるエネルギー準

位の変化が生じる。被測定光が円偏光の場合は、この変化は光の伝搬方向に磁場が加わった時の

ゼーマン効果によるエネルギー準位の変化と等価である。この際被測定光は、原子の遷移周波数

から離調しているため、原子に仮想遷移を起こすだけで全く吸収されない。そこで、この準位の

変化量を光ポンピング［3］を応用した磁力計国を用いて読みとることによって・被測定光を全

く吸収せずに、その光強度を測定することができる。

2　原理

2．1　量子非破壊測定

　光の非破壊測定とは、ハイゼンベルグの不確定性原理を人工的に制御することにより、測定

する物理量に何の変化も与えずに測定をするものである。この章では、量子非破壊測定の概念

と、量子非破壊測定条件について述べる［1，5］。

量子非破壊測定　　光を測定する際には、不確定性原理の要請から、次式が成立しなければなら

ない。

　　　　　　　　　　〈（△As）・〉＿〈（△Bs）・〉一・・一≧ii〈［A・，　Bs］＞12　　　（1）

この式は、ある観測量A，の測定精度〈（△A、）2＞m，。。と、その共役な観測量B、に対する反作用雑

音〈（△B。）2＞b。。k。。ti。nの積が、ある最小値以上でなければならないということを要請するだけで・

測定精度そのものには何の規制も与えていない。そこで、ある種の観測量とある種の測定器を組

み合わせ、測定の反作用を共役な観測量だけに押し込めることができれば、測定精度をいくらで

もよくすることができ、測定を何回繰り返し行っても、不確定性原理に触れることなく、その観

測量の情報を保存することができるはずである。これがQND測定の概念である。

量子非破壊測定条件　　QND測定のために、観測量及び測定系に課せられる条件について考察

する。

　まず、観測量に課せられる条件について考察する。ある観測量A，の時間発展は、系のハミル

トニアンをH，とすると、ハイゼンベルグの運動方程式

　　　　　　　　　　　　　　　　一i躯一［瓦凋　　　　　　（2）
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相互作用ハミルトニァン

Hint

測定

被測定系 ブローブ系

図2：QND測定のモデル

によって記述される。従って、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　田・，A・］＝0　　　　　　　　　　　　　　　　（3）

を満たす観測量は、時間によって変化せず、QND測定が可能であるといえる。

　次に、測定系に課せられる条件について考察する。一般に、ある信号系の観測量A。を測定し

ようとする場合・プローブ系の観測量A．をA，に一定時間結合、相互作用させ、A，の変化を通

してA，に関する情報を読み出すことが行われる。この場合、信号系、プローブ系とも相互作用

している間は量子系にあり、そのうちプローブ系だけが相互作用の後、巨視的な古典系に結合し

て、確定した測定結果を出力する。この様子を模式的に表わしたものが図2である。

　信号系、プローブ系の非摂動ハミルトニアンをそれぞれ、U，，　Hpとし、相互作用ハミルトニ

アンをHi。tとすると、　A、とApの時間発展は、次のようなハイゼンベルグの運動方程式で記述さ

れる。

　　　　　　　　　　　　　　　d
　　　　　　　　　　　　　rih6｝A・一［Hs，　A・］＋［H・・t，　As］　　　　　　　（4）

　　　　　　　　　　　　　　　d
　　　　　　　　　　　　　－ihG　A・一［H・，　A・］＋［H・…A・］　　　　　　　（5）

A。の情報がApに乗り移るためには、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　［Hi。、，　A。］≠0

かつ、HintはA，の関数であることが、必要である。

（6）
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　また、測定によるA，への反作用雑音の及び方には、二つの経路がある。一つは、（4）式の右

辺第2項で表されるもので、相互作用ハミルトニアンHi。tによる直接的なA。の変化である。こ

の経路による反作用雑音は、Hintが、

　　　　　　　　　　　　　　　　　［H、、、，　A。］－o　　　　　　　　　　　　（7）

なる条件を満たしているとすれば、抑圧することができる。

　もう一つは、（4）式の右辺第1項で表されるもので、非摂動のハミルトニアン∬、がA。に共

役な観測量B、の関数である場合、そのB、を介して及ぶ間接的なA、の変化である。この経路に

よる反作用雑音は、HsがAsの共役観測量を含まなければ、抑圧することができる。このとき次

の条件が成立する。

　　　　　　　　　　　　　　　　［A，（o），A。（t）1＝o　　　　　　　　　　　　　　　（8）

この条件は、実は前述の観測量に対する条件、（3）式を一般化したものである。

　以上より、（7）及び（8）式の条件を満たす測定がQND測定である。（7）式の条件を満たす

相互作用ハミルトニアンHin、を反作用除去（back　action　evading）タイプといい、（8）式の条件

を満たず観測量A、を量子非破壊観測量（QND・bservable）という。

　ライトシフトを用いた光強度の測定系がこれらを満たしていることを確かめよう。光強度を

測定するということは、すなわち、A、ニH、であるから、式（8）が成立する。また、ライトシ

フトは、原子とその遷移周波数から離調した光との相互作用であるから原子の遷移は起こらず、

ハイゼンベルグ表示における実効相互作用ハミルトニアンHintの非対角成分は0である。　Hsも

対角成分しか持たないので、HintとH、すなわちA、は交換する。よって、式（7）が成り立つ。

従って、ライトシフトを測定することにより、光の強度を非吸収で測定することが可能である。

2．2　光と原子の相互作用によるライトシフト

　ライドシフトとは光と原子の相互作用により原子のエネルギー準位がシフトすることである。

この反作用として光は位相のみが変化する。この相互作用は、古典論的には光の作る振動電場

Eと原子の双極子モーメントpの相互作用と考えられる。量子力学的には、この相互作用によ

るエネルギーを摂動とみなして固有値方程式を解くことにより、エネルギー準位を計算すること

ができる。ここでは、このライトシフトによる原子のエネルギー準位の変化について、簡単化さ

れたモデルを用いて量子力学的に考察する［2］。

　共振器内に原子が存在する場合を考えるが、場の周波数が原子の基底状態から第一励起状態

への遷移周波数と、さほど大きくは離れていないとすると、これよりエネルギーの高い状態への

遷移は無視できるので、原子に関しては基底状態と第一励起状態の2つの状態のみを持つ2準

位原子を考える。

　原子の非摂動のハミルトニアンをH、、その固有値ゐωφに属する固有ケットを1φ〉と表わ

すと、

　　　　　　　　　　　　　　　Ha＝ゐωφ1φ〉　（φ＝9，　e）　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）
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である。ただし、添え字g，eはそれぞれ基底状態と励起状態を表わす。

　また・場の非摂動のハミルトニアンHfは、光の周波数をωfとすると、消滅演算子αと生

成演算子at、あるいは個数演算子n＝ataを用いて

　　　　　　　　　　　　Hf－hWf（・†・＋1）一・h・・f（n＋1）

と表わされる。ln＞は、　Hfとnの同時固有ケットであり、

　　　　　　　　H・ln＞－hWf（n＋1）ln＞－hw・1n＞（n－・，1，2，・・う

である。ここで、系全体の非摂動のハミルトニアンHoを

　　　　　　　　　　　　　　　　Ho≡Ha十」配f

と定義すると、ケット1φ，n＞（O）＝1φ＞ln＞は、

　　　　　　　　　　　　H。1φ，n＞（°）＝h（ωφ＋ωn）1φ，n＞（°）

（10）

（11）

（12）

（13）

をみたす。摂動のハミルトニアン、つまり場と原子の相互作用を表わすハミルトニアンは、電気

双極子近似のもとでは、原子の双極子モーメント演算子Pと次式によって定義される電場演算子

　　　　　　　　　　　　　　　　E・＝ε（α＋α†）　　　　　　　　　　（14）

（ここにεは電場の次元をもち、光子1個の電場に対応する。）を用いて、

　　　　　　　　　　　　　Hi＝－P・E＝－Pε（α＋・†）　　　　　　，　（15）

と表わされる。

　これを用いて、・系全体のハミルトニアンを

　　　　　　　　　　　　　　　　H≡≡Ho十Hi　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）

と定義し、

　　　　　　　　　　　　　　Hlip，　n＞＝ゐωφ，πiφ，n＞　　　　　　　　　　　　　　　　　　（17）

を満たす固有値hωdi，n及び固有ケッ、トiφ，　n＞を時間に依存しない摂動論を用いて求める。第2

次の摂動より、固有値および固有ケットは

　　　　　　　　　19，・n＞－19・n＞（°Lゐ瓢）1・，n　一一・1＞（・）　　　（18）

　　　　　　　　　1・，n＞－1・，・n＞（・）＋漂壽i＆η＋1＞（・）．　　（・9）

　　　　　　　　　　hω…　一　h（ω・＋Wn）一麟；）　　　　（2・）

　　　　　　　　　　hw…　・　h（　　　　　（n＋1ω。＋ωn）＋　　　　　　h（（Vf）些薪2　　　　（21）
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となる。ただし、

　　　　　　　　　　　　　　　　　ω・≡ω。一ω9　　　　　　　　　　　　（22）

　　　　　　　　　　　　　　　　　Pφ’φ≡≡〈φ’IP［φ〉　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（23）

であり、ωfC　ωOであるから、（ωf一ω0）－1の項に比べて（ωf＋ω0）－1の項は小さいものとして無

視した。これは、原子が基底状態から励起状態に励起され、場の光子数も1つ増えるというよう

な明らかにエネルギーを保存しないような遷移に関する項を無視したことになり、回転波近似と

等価である。

　（20）式は、基底状態のエネルギーが、ωf＜ωoのときは上に・ωf＞ωoのときは下に・場の光

子数nに比例してシフトする事を表わしており、（21）式は、励起状態のエネルギーが、ωf＜ω。

のときは下に、ωf＞ωoのときは上に、n＋1に比例してシフトする事を表わしている。従って、

真空状態においては基底状態のエネルギーは変化せず、励起状態のエネルギーのみが変化するこ

とになる。また、これらの式では、ωf＝ω。のときエネルギーが発散してしまうが、これは励起

状態の寿命を考慮にいれていないためである。次に、これらの式の物理的な意味を、原子が基

底状態にあり、場の光子数がnである状態を例にとって考える。ωf＞ωoのとき、非摂動の状態

のエネルギー準位は図3に実線で示すようになる。このとき、Ig，　n＞（°）からIe，n－1＞（°）への

遷移は、定常的にはエネルギーが保存されないので起こり得ない。しかし、エネルギーと時間の

間には、

　　　　　　　　　　　　　　　　　　△老△E≧h　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（24）

なる不確定関係が成り立っているので、短い時間内であれば、図中に破線の矢印で示すように、

lg，n＞（°）からIe，n－1＞（°）へ移り、また戻るような遷移が仮想的に可能となる。このような仮想

遷移の影響で、状態は［g，n＞（o）とle，n－1＞（o）の重ね合わせとなり、摂動をも含めたエネルギー

準位は図中に破線で示すようにシフトするのである。また、このような仮想遷移においては、光

子はいったん吸収されるが、必ず、すぐに放出されるので、ライトシフトを非吸収測定に利用す

ることができる。

2．3　ライトシフトを用いた測定の原理

　実験の原理を簡単に説明する。被測定光を気体のアルカリ金属原子（Rb）に入射すると、　ア

ルカリ金属原子に仮想遷移がおこり、ライトシフトにより光強度に比例してエネルギー準位が変

化するが、被測定光が円偏光の場合は、この変化は光の伝搬方向に磁場が加わった時のゼーマン

効果によるエネルギー準位の変化と等価である。そこで、この準位の変化量を光ポンピングを応

用した磁力計を用いて読みとることによって、被測定光の光強度を測定することができる。

　ライトシフトによるエネルギー準位の変化は数100Hz以下である。吸収線を用いて励起状態

と基底状態間の遷移周波数のずれで読みとろうとしても励起状態の寿命が有限であることに起

因する吸収線の幅が数10MHzであるから、これは不可能である。しかし、基底状態の寿命は原

理的には無限大であり線幅は0である。従って、ライトシフトは、基底状態間のゼーマン準位間

の遷移周波数のずれとして測定することができる。実際には基底状態の線幅は、原子とセルの壁
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図4：回転磁場の角周波数に対する透過光強度の変化

1
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Ω鵬

ω

図5：回転磁場の角周波数を周波数変調した場合の透過光強度の変調周波数成分の変化と信号光

によるライトシフト
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図6：実験原理の説明

との衝突などによって状態が壊れることにより数kHz程度になるが、この程度であれば測定は

可能である。

　　まず、簡単のためにRb原子が」＝1／2→1／2の遷移をする4準位原子であると仮定し、

実験の原理を定性的かつ摸式的に説明する。

　　この原子に図6に示すように原子の遷移周波数に同調した右回り円偏光σ＋の光と離調した

右回り円偏光σ＋の光を入射する。光の伝搬方向をz軸、紙面に垂直上向きをy軸とし、x，y，z軸

で右手系を作るようx軸を決める。またz軸方向に静磁場B。と角周波数ωでx－y平面を回

転する回転磁場．B1を印加する。4準位原子のエネルギーダイアグラムを図7に示す。

　Rb原子のエネルギー準位は磁場が存在しないときは、図7（a）に示すように基底状態及び励

起状態は縮退している。光軸方向に1G程度の一様な静磁場．B。を印加したとする。静磁場をか

けると・ゼーマン効果によって縮退が解け、図7（b）のように基底状態、励起状態ともにそれぞ

れMz＝±1／2の二つの状態・従って合計4つの状態に分離する。これをそれぞれ19＋〉，19＿〉

，le＋〉，le－〉と表す。

　ここで、原子の遷移周波数ωoに同調したすなわち（6＝ωo一ω＝0）となる周波数ωを持つ

σ＋の光（ポンピング光）を入射すると、選択則によって、19－〉とle＋〉の間でのみ遷移が起き

る。このときle＋〉から二つの基底状態への緩和は、ほぼ同じ割合で起きるが、19－〉へ落ち

た原子は再びle＋〉へ励起され、19＋〉へ落ちた原子はもはや励起されることはないので、図7

（c）に示すように全ての原子が19＋〉の状態に落ち着く。これは、光ポンピングと呼ばれる。理

想的な場合は・もはや励起するべき原子が存在しなくなるので、ポンピング光は吸収されること
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図7：4準位原子モデルを用いた実験原理の説明
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なく透過する。実際は様々な要因により基底状態の寿命は無限大とは見なせないため励起するべ

き原子が無くなることはないが、この場合、透過率はポンピングが起こっていない時に比べて増

加する。

　この状態で図6に示すように外部から回転磁場を印加すると、その周波数がゼーマン効果に

よって分離した二つの基底状態のエネルギー準位の差に等しいときには、図7（d）に示すように、

19＋〉と19－〉の間で遷移が起こる。すると光は再び原子を励起するようになるので吸収され、

透過光の強度は小さくなる。回転磁場の周波数に対する透過光強度の変化は図4ようになる。

　従って、透過光の強度を最小にするような回転磁場の周波数は静磁場に比例する。回転磁場

の周波数を変調信号でFM変調しながら一定の速度で掃引し、太陽電池で測定した透過ポンピ

ング光強度を、ロックインアンプに通すことにより図5のように、振動磁場透過光強度曲線の

微分を測定することができる。この微分曲線の零点は透過光弓鍍の最小値を与えるので、この周

波数を測ることによりz軸方向の磁場を測定することができる。この原理は磁力計として既に利

用されている［4］。

　ここでさらに、原子の遷移周波数からわずかに離調したσ＋の光（シグナル光）を入射すると、

ライトシフトにより1g－一〉とle＋〉のエネルギー準位がシフトする。これはz軸方向に静磁場

をかけたことと等価であるので、透過するプローブ光の強度を最小にするような振動磁場の周

波数は、シグナル光の強度に応じて変化する。従って、この周波数を測定することによって、シ

グナル光強度を知ることができる。このときシグナル光は原子の遷移周波数から離調しており、

非吸収である。

2．4　Rb原子のスペクトル構造

　実験にはRbのD1線（5S1／2→5P1／2，794．8　nm）を用いた。　Rbには質量数が85と87の二

つの同位体が存在し、その存在比はそれぞれ、72．15％，27．85％である。核スピン1は、85Rbが

5／2、87Rbが3／2であり、電子の角運動量」は、基底状態、励起状態ともに1／2である。した

がって、原子全体の角運動量Fは、85Rbでは基底準位、励起準位ともに2，3の二つの値をとり、

87Rbでは基底準位、励起準位ともに1，2の二つの値をとる。従って、各々の準位は二つの超微細

構造に分離する。その様子を図8に示す。Fに関する遷移の選択則は、　Fの変化を△Fとすると、

△F＝0，±1 （25）

と表わされる。従って、85Rbでは図8めC，D，E，F、87Rbではc，d，e，fのそれぞれ4つの遷移が許

される。これらの超微細構造による各々の吸収線の相対位置及び相対強度を図9に示す。

　さらに、Rb原子を磁場内におくとゼーマン効果によってFの方向量子化が起こる。角運動

量の場の方向に対する量子tw　MFは、

MF＝F，　F－1，…，－F （26）

となり、それぞれの超微細構造はこのmFに対応した2F＋1個の準位に分裂する。
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　本実験では、このゼーマン準位間のエネルギー差、つまり遷移周波数をRFコイルの振動磁

場の周波数で計測する。mFが一つだけ異なるような準位間の遷移周波物は、外部磁場がそれ

ほど強くない場合はほぼ等しく、外部磁場の磁束密度の大きさをBoとすると次式で表わされる
［4】。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　μBgJβo
　　　　　　　　　　　　　　　　　v＝h（21＋1）　　　　　　　　　（27）

ここに・μB，9Jはそれぞれ・ボーア磁子と電子のランデの因子である。（27）式に、μB＝0．9274×

10－23J／T，9J＝2・002，　h＝6・626×10－27　J／secを代入すると1G←10－4T）あたり周波数は、85Rb

では467kHz、87Rbでは701kHzとなる。

3　実験

3．1　実験系

光学系　　図10に実験の光学系の構成を示す。座標系は、水平で光軸と平行な方向を潮、水

平で光軸と直角な方向をx軸、鉛直方向をy軸とする。

　光源としては・半導体レーザーを用いる。被測定光は紙面に水平な直線偏光となっており、

偏光ビームスプリッターを通過してポンピング光と重ねられ、λ／4板で円偏光にされた後、Rb

原子を封入したセルに入射される。そしてここでRb原子にライトシフトをおこさせる。その

後、再びλ／4板により直線偏光にもどされ、偏光ビームスプリッターを通過してポンピング光と

分離される。

　ポンピング光は紙面に垂直な直線偏光となっており、ビームスプリッターを用いて2つに分

けられる・一方のポンピング光は、偏光ビームスプリッターで90。曲げられて被測定光と重ねら

れ、λ／4板で円偏光にされた後ライトシフトをおこしたRb原子に入射する。その後、再びλ／4

板により直線偏光にもどされ、偏光ビームスプリッターで90°曲げられて被測定光と分けられ

た後、太陽電池に入射される（ポンピング光A）。一方はλ／4板で円偏光にされた後、Rbセルに

入射され、再びλ／4板により直線偏光にもどされ太陽電池に入射される（ポンピング光B）。こ

れは・純粋にライトシフトによる準位のずれだけを観測するために、被測定光と重ねたものとの

差動をとるためである。Rb原子のエネルギマ準位は周囲の磁場により変動するためその影響を

打ち消す働きをする。

信号系　　図11に信号系の図を示す。Rbセルを取り囲むように、3組みの大型のヘルムホルツ

コイルを配置する。これは、Rbセル内の地球磁場などの外部磁場を打ち消し光軸方向に1G程

度の一様な静磁場を発生するもので、OPアンプを用いた簡単な定電流回路を用いて電流を制御

してある。図11では複雑になるのを避けるため、z軸方向のみを示した。

　そして・セルを囲んで光軸と垂直なx軸方向の1組みの小型の円形ヘルムホルツを配置す

る。周波数シンセサイザーを用いてこのコイルに交流電流を流すことによりセル付近に一様な
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交流磁場を発生することができる。これは回転磁場と同じ働きをする。

　また、この周波数シンセサイザーの発振周波数を変調信号を用いてFM変調し、太陽電池に

入射した透過ポンピング光強度をロックインアンプを通すことにより交流磁場周波数ポンピン

グ光透過率の微分を測定できる。

　ロックインアンプの出力はペンレコーダーにより記録できる。

3．2　実験

ポンピングの観測　シグナル光はoffにしておく。ポンピング光をセルに入射し、レーザード

ライバーにより電流と洗渡を調整し85RbのD1線のうち図9のC，Dに同調させる。これは、波

長の短い方から3本目の吸収線で、CCDカメラを通して見ると、かなり明るい蛍光が見られる。

　実験の前に、3軸の直流ヘルムホルツコイルによって地球磁場等の外部磁場を除去する必要

がある。このため、直流磁場を調整してRbの蛍光が最も明るくなる点を探す。外部からの磁場

が無い状態では、ゼーマン準位の分離がないため、ポンピングが起こらないので、Rbの蛍光は

最も明るい。この点でx，y，潮にコイルに流す電流は、それぞれ、　OA，　OA，0．04Aであった。　x，　y

方向に電流を流さなかったのは、装置のz軸が地球磁場とほぼ平行になっていることが理由であ

るが、蛍光をCCDカメラを通して目で見ているので最も明るい場所を正確に決めることが出来

なかったことも原因と考えられる。潮コイルに流す0．04Aの電流は約0．15Gの磁場に相当する。

　この状態でz軸コイルにさらに電流を流して0．31Aにすると、z方向に約1Gの磁場が発生す

る。この時、蛍光は暗くなるが、これはポンピングが起こって吸収が減少したためである。さら

にRFコイルに流す電流を、周波数シンセサイザーを用いて450kHz－480kHzまで300秒で掃引

しながら、ロックインアンプを通った信号をとり出しペンレコーダーで記録すると、前節で述

べた吸収曲線の微分曲線を測定したものが得られる。これを図12に示す。正確に同調させるた

めに、1度曲線を書いた後RFコイルの周波数を曲線の山に合わせ、山が最大になるように再び

レーザーを同調しなおしてから測定を行なった。

　この結果より、ポンピングされた原子のゼーマン準位間に相当する周波数のRF磁場をかけ

ると、ポンピングが壊れて吸収率が増加することがわかる。また、この周波数は曲線の零点の周

波数であり、図12から約100Hzの精度で読みとることができる。図から、ゼーマン準位の差は

456．6kHzであることがわかる。計算から1Gに対するゼーマン準位の差は467kHzであるから、

z軸方向に0．978Gの磁場が出来ていることがわかる。

シグナル光によるライトシフトの観測

（強度特性）　2本に分けたポンピング光を両方とも用いて、ポンピング光を原子の遷移周波数

に完全に同調させ、RFコイルの周波数を調整して、先に述べた微分曲線の零点になるように合

わせる。

　この状態でポンピング光の一方に原子の遷移周波数から離調したシグナル光を入れると、ラ

イトシフトが起こり、2つのポンピング光に対する零点がずれるため出力が変化する。この変化
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図12：回転磁場の角周波数を周波数変調した場合の透過光強度変調周波数成分の変化（微分曲線）

量はライトシフトの大きさに比例する。入射するシグナル光の強さをon（1．2mW），　off，1／4，1／8

とヨ鍍変化させながら、これを測定したものが図13である。図の下の文字は、シグナル光1．2mW

から何分の一にしたかをしめした。すなわち、Fはon，4は1／4，8は1／8である。また、文字の

無い所はoffである。　この時シグナル光の原子の遷移周波数からのずれはライトシフトが出来

るだげ大きく起こる位置に決めた。そのずれは正確にはわからないが、レーザーに流す電流や原

子の蛍光の明るさから、約100－200MHz程度であると思われる。原子の吸収線のドップラー幅は

約500MHz程度であるから、この離調度ではまだわずかながら吸収がある。

　図13より・信号光強度が1・2mW，0．3mW，0．15mWの時ライトシフトはそれぞれ約570Hz，

140Hz，70Hzであり、約10Hzの精度でライトシフトが観測できる。従って、約0．02mWのシグ

ナル光のon－offまで確認できる。シグナル光の強さが強いほどライトシフトの大きさも大きく、

ほぼ比例すると言える。信号光を十分離調させず、まだ蛍光が見られる点に合わせた場合、シグ

ナル光強度が1．2mWの時の出力が0．3mWと0．15mWの2つから予想させるよりも小さくなる

ことがある。信号光はポンピング光と逆向きの円偏光を使っているが、信号光が強いとポンピン

グを壊してしまうことがこの原因と考えられる。十分に離調させたシグナル光を用いれば正確

に比例する結果が得られるはずであるが、そうするとライトシフトの大きさが小さくなってしま

いノイズに埋もれて観測することが困難になる。従って、当面の課題は測定系のノイズを減らし

測定のS／N比を上げることである。
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　　　　　　　　　　図13：シグナル光によるライトシフト（強度特性）

（周波数特性）レーザー周灘とライトシフトの関係を調べるため・シグナル光の周灘を4

本の吸収線にわたって少しずつ増やしながら、周波数とライトシフトの大きさとの関係を測定し

た。この結果を図14に示す。同時に4本の吸収線の位置を示した。この図は周波数の高い側が

左になっている。1，2，3，4はそれぞれ図9の（e，f），（E，F），（C，D），（c，d）に対応する。

　これから、ライトシフトは吸収線3の最も蛍光が明るい所から少し周波数の低い側で、最大

値約510且zをとり、離調が大きいほどなだらかに減衰する。また吸収線3の両側で正負が逆に

なることが確認される。吸収線3の付近で出力が乱れライトシフトが観測されないのは、シグ

ナル光の円偏光がポンピング光と逆向きのためにポンピングを壊すためである。周波数の高い

側の吸収線2の付近で出力が乱れるのは、吸収によるハイパーファインポンピングの影響であ

ると思われる。また、吸収線2と3の間や、4より低い周波数の、ほとんど蛍光が見られずシグ

ナル光の吸収はないとみなされる所でも、ライトシフトが起こっていることが確認できる。この

点でのライトシフトを使った測定をすれば吸収を無視することができる・

4　まとめ

　本研究では、光強度を非吸収測定できる系として、仮想遷移によるライトシフトを用いた測

定系を提案し、その実験装置を製作し測定を行なった。

　非吸収測定は、量子非破壊測定の前段階といえる概念であることを説明し、量子非破壊測定

の概念を解説した。そして、我々の提案する測定系は、量子非破壊条件をみたし、原理的に光子
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図14：シグナル光1こよるライトシフト（周波数特陛）
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数の非破壊測定が可能であることを確認した。

　また、光ポンピングを応用した磁力計を用いて、基底状態のゼーマン準位間のエネルギーに

相当する周波数を測定することにより、ライトシフトの大きさが測定可能であることを示した。

　そして、実際に測定を行ない、約10Hzの精度でライトシフトを測定することができた。シ

グナル光強度とライトシフトの関係を測定し、それが比例することを確認した。20μWの精度で

シグナル光強度を測定することができた。また、シグナル光周波数とライトシフトの関係を測定

し、吸収の無い所でもライトシフトが起こることを確認した。

　実験結果より、吸収が無視できるためには、原子の遷移周波数から十分に離調させたシグナ

ル光を用いれば良いことがわかった。その際、ライトシフトが小さくなるので、測定系のS／N

比の改善が必要である。また、量子雑音を検出するためには、S／N比の改善とともに、時間応

答の改善も必要である。そして、この2点の改善により、光強度の非吸収測定を用いて、量子限

界の壁を破ることが可能となる。
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　　　　　　　輻射科学研究会資料（RS91−1）中心周波数および帯域幅可変形帯域通過フィルタ　　　　　　　　豊田　　幸弘　　　　　　（大阪工業大学）　　　　　　平成3年5月10日（金）　　　　　　　　中央電気倶楽部申　　　Ba．nd−Pass’Fllter　with　Variable　Center、　、　　　’　・F「equen，C　y・・。nq．B．a　ndw，i　qPh　，．∵1　　　　　　　　　　・　！レ；．！i　’ll　：°｝　・あらましoこの論文1煽しい中心周波数およびrs域ra可変形霊犠灘脇騙繍論潔ζ1等，な＿フィルタの遮職数を自由に可変できる，1、　1　ll　i　il　1目；凱9：　，：：1衡　　波齢を取撒くために鰍脳フイ’レタを「emし1e一まえぶき，，　1・：；旨；11’沸・’　li；；：’・蝿駕犠捌襟麗儀董犠響鷺巖幽よび帯させ・　tsaに用いたバラクタ1ダイ’t　“’　kの「eaPti°：域幅可変形帯域通過フ　を変化させることによって帯域帽を可変させている・・　　イルタ　　　　　・　　バラクタダイ’オーFのreagrtの離獺は小豊　∵・1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　中心周波数および帯域帽可変形帯域道過フィルタ　　　　　　　豊田幸弘口・寝　l　　l　ISachihi塾o°royODA．、　1　’　　’　　　　　”曾大阪工業天学’電気工学科　1’1’　iOsaka　工nstitute　o£＿工．∈≧（⊇塾ηo工qgy；　　　　　　　　　　　・一よび帯域帽可変形’帯域通過フィルタを考秦した・そ　　　　　　　　　　　あ鰍系は低�鰍謔ﾑffmPtNフィルタの遮断周波　　　　　　　　　　　敷を璋づけると帯域通過フィルタの特性曲線になり・　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　肉フィルタの逡断周波数を違ざけると帯域帽は広く　　　　　　　　　　t　，錨灘；鍵麗灘舗護器幽�叶}・に示す・嚇混章…嗣辮議際鵬搬糊値を得鯉識講鵬饗蕪匙イここの醐を鰍させるため1：，　1者はSCM　［21低域脳フィルタの出繍子戦鵠Bの端子4へ砺式を期して¢rsmva性捕する勅周波郷獺する・糊制の入嫡子ePta器Bの端子6　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　−1−・　　　e−・・■1．．一∴；！’‘’t　i，・．i・i”1曾。●　　　Locst　　　　　　　　　　　　O8c川・。or　　ぼりユ　ロのロのじりげ剛輔脚よび帯糊蜘禰邊フ轡あ嬬子8へ接続する，ここで，ここで混合器AおよびBの端子2および5には同一の周波数を供給しなければならない．そのために1個の局部発tasの周澱fu蝿力分欄の入繍子7へ臓し・動頒器の2伺の出力野をモれぞaas舎器Aお拶Bの蟷子2および5へ接競している．次に醐通過ブイルタと糊馳を囎接続して・醐通過フィルタの入欄子棚合器cの端11．．R（、F）へ鰍し，　MngM2の出欄子は混舗Dlの端子へ接続する．低域通過フィルタ2と広帯域増柵3を縦続接続してPt域通過フィルタの入力端子搬舗Dの端子13へ灘した・増��3の出力粥から申心周灘よびzaEM過ブイ・けの周波数ロ特性を取り出す．　ここで，増帽器1および2を用いた理由を以下il述べる．　　　　　　　　　　　　　　　　　1灘ut1脚1川・・エ“9属馳P…　竺1川・・2　混合滞に用いられているダイオードの非練形部（p検波特性による高調波成分（解析については文献2謙醗謙；謬諸三麗調波をマ　混合器Aの端子3（IF）には基本波と高調波庫分が生eているので，低域通過フィルタ1稿徽ロ成分が取り除かれ基本波産けが混合器Bの端子4昏供給される．備子6（IF）にも躰波と翻灘券が生じているので崩獅欄子6と8燗噂続する．この増嶋器1で基本波だけが取り出され，混舗cの端子8へ�鰍ｳれる・即ち繊通過ブイルタ胴眼目をしていること柵かる・こ棚外に�梶D器琳混舗AおよびBの変換撒を補se目漸論を用い欄子6と8を直接鰯ると端手6の出力には躰波と翻波nteがあるので，こ妨の成分が瀞8へ供継れると端手9へ換給さt、tいる局鰯振器の周if・ta・f・・2と憾本波の和と差そして翻波の29波と和と差のmaがee子10に生騒ことになる．躰凝けを取咄す閣2園1に示す申心岡被数および斎域鵯町礎形1隅通過フィルタの瓢T．；ITiliと言う意味から増帽器1が不可欠となる．°次に混合va　Cの端子10（IF）の出力にも墓本設と翻波成分があり，これらの成分は9域通過フィルタを通過するので増帽羅2を接続することによって基本波だけを敗り出すことと，変換損失をも補っている．ここで混合ee　CおよびDの蟻手9およびi2に腿力分醐齢して同胴翻f・・を供給した．低域通過ブイルタ2と広帯域増幅器を縦綬接続して7イルタ2の入繍子を9子13へ接続して糊器の出棚から基本灘取り出し変換損失をも翻つた．このような回路構成にすることによって入出力側の周波数は同じとなり，局部発撮器の周波数主uおよびf、，を変化させることによつて申心周波数および帯域帽を可変させることができる．3・ブイルタの回路構成と1　実験結果！試作した申心周波数および帯域幅可変形帯域通過フィルタの写真を園2に示す．平衡形混合器はA。、nt。ktr姻・・，低域および韻通過ブイルタはk＆L社のものを用いた．図3に示すように高域および低域通逝ブイルタの逡醐波数のところを近かづけると帯ama過ブイルタの特性曲縁となり・両・−2一5曾・　：：1：°1田三ぎコ雪募ごmghpass　nlter　、　　、　、　　　魎曾　�`　、　、　　〜　　、ぐコ、　　ll　　ll　　　い・　　　　亀　　、LOWpasSfi聾terゆ　　　　　Freq晦ncy　GHz図3　鰻域および畜域通過7イルタを縦観撫続　　　して憐成した斎蟻逝過フィルタフィルタの逡商周波数をさらに近かつ殖ると狭帯域轍になり，遠ざけると繊棉ま広くなる・このよ猟動作を局ge発搬の周波数f　ttとf　t2を変化さ垂て行う回路系を図1に示してある．動作周波数奪囲によ5て高域と低域通過ブイルタ1および2の渡蜘波数は異なつており，増儲1および2の帯男　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ帽についても異なつているものを照・た・それらを’表2−1に示す．　　裏2−1に示すように動作周波数範囲によつて蓮　断周波敬一定の低城および高域通過フィルタ・そし局解艶鰯弱の飼賊敗0麗2fu5．6　　　一　　　　　　　　　　　　　　一一　　　・1・δ凋5．9　腕蝕　　5．1＿　一　一9fu6．42．4λ力爾畿敗．Om：1．�D1．71．81．o2■一2．ユ2．22．5，鹸職通過7イ　4ルタ1の闘G闘8潤喰蝕0闘3轟峨罰渦7イ　3ルタの購爾OH・黄倣　（3冒臨裂2−2　帯域通過フィルタの齋域帽の決め力λ力罵遊蝕OHz豚域通矯7イルタ重の翼鰯　　　　　　馳縄渡歎Gm2“ル簑2−444弾866”169衷2一ユ低域と病罎通過ブイルタおよび増相器の勘髄璽周渡・数聴囲て増帽器1および2の動作周波数範囲は一定のもの姻いて，混舗Aの肇子1に加わる入力周波数が融高くなっても帯域通過ブイルタの中・a・周波数をスカ周波数に舎わせるには局部飛振器の周波数£uおよび£　t2をどのようre’選定すれぱ良いかを表2−2に示してある．　eapa過ブイルタの申心轍数および帯域幅を可変させる方法は表2−2に示す．　帯域通過ブイルタの申心周波数を2・−4GHz変化させて帯域帽も可変させたい時図1に示す回蹟系に用いる低域通過フィルタ1および2そして高域通過ブイルタの遮断周波数と増煽器1および2の動樫周波数範囲は表2一乳に示す・　いま帯域通過ブイルタの申心周波数を2GHzに選定した碕2個の局部死搬器の周波数fuおよび｛し2をどのように決めればよいかを表2−2に示す．　局部発振帰の周波数fuを5．9GHzに，　ft2を5．1GHzにするとfLt−f1＝5．　9−1．　9＝4G】日［z　　　（1）となり，低域遮過フィルタ1の遮断周波数となる・入力周波数が1．9GHz以下の周波数になるとフィルタ1の遮断周波数以上の周波数になつて，i．9GH。以下の周波数は通過しないことがわかる．ft2　・”fi＝5．1−2・1＝3GHz　　（2）となり，高域通過ブイルタの逡断周波数となる・入力周波数が2．ユGHz以上の周波数になるとフィルタの渡断周波数以下になつて2。1GHz以上の周波数は通過しないことが分かる．この暗の帯域通過ブイルタの申心周波数は2G耳z．で，帯域帽は　200MHzである．　fuを5．6GHzに，　f　t2を5・4GH・に選定したと舗域崩フィルタの帯域轍2GHz±　400Mrtzとなる．このように周波数fuおよび　ロf　t2を変化させることによつて翻帽を可変きせる　ことができる．　　中心周波数が2GHzのとき局部発橿器の周波数fuおよびf　t2の選定の仕方，そしてff域raを広く　して行く方法を表2・−2と式《1）および（2）を　用いて述べた．申心周波数を順次高くして，さらに　帯域帽を可変させたいときのfuおよびfL2を簡単に選定する方法を図4に示してある．　図4に示すように，徴軸の下線および上線の目盛値はモれぞれ局部発振器の周波敷fLS（実線》　およびf　L2（点線）を示す．縦軸の目盛憾は帯域通過フィルタの申心周波数および帯域帽（BW）を表示してある．　帯域通過フィルタの中心周波数を2から4GHzまで変化させ，’さら鵬域ae可変させるときの2一3一罵’諺5Φs4呂も2甚3レ謂2甥1琶∪3　1・，　iIL・cal　Oscillat・r　fL2GHzN　4　　5　　6　　7　　8　　9　　10Local　Oscilrator　fLIGHz　（蹴）　2−4GHz帯域遍過フィルタ！1　°”　．−t　・’i’Loca量Oscinator　fL2GHz溺§ヨ冒垂して」頴媛山ωてコo器　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　；個の局部発振器の周波数fuおよびf　t2の値を図4aに示す�`申心周波数を3GHzのときのf　ttお」≡びfロは　　　　　　　　　　　　　　　　　11：：：ll：：：1二1：呈：籠霊ll絵銘き篤醐、〜甥く9騨，甜。（51壼誓f、，−ft＝6．。5−3・・5＝3　GHz（6）：翌となる．£Ltを7GHzに，　fL2を6GHzにす看2雪鎚藷麗二憂窮鷺意譲嚢灘霊こ蒜邑罷ので滞囎轍くす調駕賦（5）・（6）に示すように周波数f　Ltは7GHzに，　fL2は6GHzに近づければ狭帯域特性になる．帯域煽を広1げたい場合は図4aに示すように周波数fいを6．95から6．5GHzまで，　f　L2を6．05かロら6．5GHzまで変化させると帯域帽は20かロら800MHzまで可変できる．故に周波数fuおよびfL2を可変させることによって所望の帯域帽を得ることができる．　入力周波数が5GHz以上になると出力側に畜調波成分が生じるので，表2−1に示すように入力周波敦4〜8GHz帯で用いる高域通過フィルタ，低gmaフィルタ1および2の漸周波勲変更しなければならない．また，増柵1および2の動作周波数範囲も変えなければならない。　帯域通過フィルタの申心周波数を4−8GHzおよび8・’・　1　6GH・まで変化させ・さ引こ「s域帽も可変させるときの2個の局部発撫の周波数fuおよびfLaの憾を図4b，　cに示す・　　　　　　　　　　v　　　L。ca10scmat・r　rLiGl・！2　　｛b）4−8G取禰滋過フィルタ　　　　L・cal　Oscillat・r　fし2GHz　　　　　　Local　Oscttlator　fし量GHz　　　（o）　8−i6G】Hz耀蟻通過フィルタ　　剛繊踊ブイルタの幅調被数および　　　　　斎．帳稲の淡め方入力鰍撚�h如H・まで変化させた時の実験を行った．そのときの帯域通過ヲイルタの周波数噛特往を図5aに示す・周波数fuおよびft2を園4aに示す周波mn囲に変化させた師闘（BW）は20から800MHzまで変化した・押入抑まOdBであった・　入力周波数を4から8GHzおよび8　’−16　GHzまで変化させt。Nの実験も行った・その時の周撒特性を図5bおよび’cに示す・図4bおよびcに示す周波数範囲にfuおよびfし2を変化させた鱒の帯獺は20−800MH・で，挿入撚OdBを得　た．一4一口℃−40ぱ03Uコ雪　208iO翠“1　　　2“il’　　1読　N　　・■口v＿403コdr　2501：＜　　　　3　　　4　　　5Frequency　Gセ2−4GH乙斎城通踏フィルタ1（’a》　　　Frequency　GHz（b）　4−8GHz霜蛾議遇ブイル・タ　　　　　　　　　Frequency　GHz　　　　　　　（o》　8一夏6GH．z帯厩】瞬過フィルタ囹5申心∬職数および翻個変糠即醗過フ砂殉鰍数t・V　tV’　このような回路系を用いると入力周波数を2〜16GHzまで変化させて締域脳フイ1レタの周波数特性は同じであり，表皮効呆の影響によるQ値の低下がないことがわかる．むすび　申心周波数および帯域帽可変形帯域通過フィルタについて述べた．文献［1］に述べてある中心周波数および帯域嘔可変形帯域癒過フィルタはバラクタ勧オ＿ドを用いているので広帯域に申心周波数を鮫できないし，xrsになると表皮Mkl：よつてQ値が低下するという問題がある．この閥題を解決す続めに図1に示す回路系を期し・2・一・1　6GH；誰の広帯域特性を有する申心周波数および帯域幅可変形帯塀通過フィルタが得られることを示した；回路系の内に接続した高域および低域通過フィルタの逡醐波数が齪されていても，2個の局鰯囎の周波X　f　，，　b”，kびf、，を変化させることによつて外部からみると中心周波数および纐樋‘可変でき　る帯域通過フィルタとして動作していることがわ　かる．文献‘〔：1：！　Sachihiro　Toyoda　　側Variable　band−pass　　　fi1ヒefs　using　varacしor．diodes，，　IEE：E　　　Trans●，　歴icro窮ave　Theory　＆　τech●，lTT●［2］一5一29，4，　PP・356●363　（April　1981》豊田，黒村tt広帯域中心周波数可変形帯域通過フィルタlt冠子情轍通侶学会マイクロ波研究会MW90己136　1991年i月18日輻射科学研究会資料　　　RS91−2　Polarisation　Properties　of　　Fused　Fibre　Couplers光ファイバカップラの偏光特性Ka七sumi　MORISHITA　and　Katsuyoshi　TAKASHINA　　　　　森下克己　　　　高品勝義　Department　of　Precision　EngineeringOsaka　Electro−Communication　University大阪電気通信大学工学部精密工学科1991年5月10日（金）於中央電気倶楽部　　　Polarisation　Properties　of　　　　　　　Fused　Fibre　Couplers光ファイバカップラの偏光特性Katsumi　MORISHITA　and　Katsuyoshi　TAKASHINA　　　　　　　　森下克己　　　　　　’高品勝義Abstract　　　The　polarisation　properties　of　fused　tapered　丘bre　couplers　have　beeninvestigated　eXperimentally．　It　becomes　evident　fめm　the　experimental　resultsthat　the　c・upling・・e缶・ient・difference・between・x−andツーP・1a・ised　lights　chang。s貸om　positive　to　negative　with　decreasing　the　coupler’s　degree　of　fUsion　and　thepolarisation　e脆ct　is　relatively　Iarge　fbr　weakly　fUsed．couplers．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Polarisingbeamsplitters　with　the　high　and　the　low　degrees　of　fusion　are　fabricated，　and　thespectral．characteristics　are　co卑pared　with　each　other．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1．INTRODUCTION　　　Single−mode　fibre　couplers　are　key　components　in　many　sensor　and・・�ouni・ati・n　apPli・ati・ns・in・luding・pti・al　p・wer　splitting，・pti・al丘ltering，0ptical　reflecting，　wavelength　・multiplexingldemultiplexing，　and　opticalpolarisation　selective　split廿ng．　There　is　a　great　interest　in　the　polarisationproperties　of　fused　Single−mode　tapered　fibre　couplers．　The　polarisation　behaviour6ffUsed丘bre　c・uplers　has　been　rep・rt・d　expe・im・ntally［1】｛4］and・th。。reti，ally［5H9】．　In　the　measurementS　and　theoretica1　results，　output　power　exhibits　a　rapidsinusoidal　variation　and　displays　a　slow　modulation．　The　reason　fbr　themodulation　is　that　the　orthogonal　polarised　modes　experience　di脆rent　couplingstrengths．　The　diffe．rence　of　coupling　strengths　betw畔en　x−and　y−polarised　lightshas　been　calculated　f（）r　the　elliptic　and　the　dumbbell　cross　sections［8］［9］．　Theyindicate　that　the　difference　changes　fめm　positive　to　negative．　However　thedifference　has　riot　been　examined丘）r　actual　fused　taper　couplers　yet．　　　In　this　paper　the　polarisation　properties　of　fUsed　tapered　fibre　couplers　are　’invespigated　experimentally　by・hanging　cr・ss　sec廿・hal　shapes　at　the・・uplerwaist．　The　coupling　coef五cient　di脆rence　between　x−and　y−polarised　Iights　isstudied　for　many　test　fused丘bre　couplers　with　various　cross　sectional　shapes．　Onthe　basis　of　these　exp俘rimental　data，　polarising　beamsplitters　are　fabricated　andcompared　with　each　・other　iX）demonstrate　the．characteristics　di脆rence　caused　bycoupler　cross　sections．一1一　　　　　　　　II．　DEPENDENCE　OF　POLARISATION　PROPERTIES　　　　　　　　　　　　　　ON　COUPLER　CROSS　SECTIONAL　SHAPE　　　In　order　to　investigate　the　polarisation　properties　of　fUsed　single−mode　fibreρouple陀s，　couplers　are　fabricated　and　adjusted　the　coupler’s　degree　of　fUsion　bychange　of且ame　position　and　temperature．　While　the　flame　is　scanning　back　andf（）rth，　fUsed丘bres　are　tapered　slowly　by　pulling　the　fibres．　The・width　of　theheating　zone　is　controlled　by　movihg　the　flame．　The　scan　lellgth　is　5　mm．　Butaneand　oxygen　gas　fiows　a　re　less　than　3　ml！血in　and　4−10　m1！血in，　respectively．　Thepul1　speed　is　15　pSn／s．．　During　coupler　formation，　the　optica1　output　power　from　the・・up1・d　p・rt　is　m・nit・red　in　rea1　time・We・use・a・laser・di・de・perating　at　1．3　pmwavelength　to　launch　the　light　into　the　input　fibre．　The　fibre　employed　in　thecouplers（SS10A，　Mtsubishi　Cable　industries，　Ltd．）is　conventional　one　with　mode丘eld　diameter　bf9・5　pm　at　1．3　pm　wave1・ngth　and五bre　diam・ter　6f125　pm．　Thespectral　characteristics　of　manufactured　couplers　are　measured　using　’a　tungstenhalogen　lamp　fbr　monochrometor　illumination　and　a　germanium　photodiode　todetect　the　chopped　optical　power．　After　being　characterized，　couplers　are　cleavedat　the　taper　waist　and　the　cross　sectional　shape　is　observed．20宕10ξ冨o§茎一1・2書一2°鴛t；”30　　　　　一40　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Aspect　RatioレdFig．1　Spectral　power　transfer　difference　between　x−andッーpolarised　lights．　Theheight　and　width　at　the　coupler　waist　are｛∬and　l．　P2　is　the　power　transferedfr・m　th・input丘b・e　t・the　c・up1・d丘bre，・nd　th・・hang・・f・P2・with・wav・1・ngthλ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　is　indicated　schematically．　　　Fig・1・聯s　the　spe噸l　p・we・t・a・nsfe・di脆ren・e　b・tween・x−andツーP・la・isedlights・The　c・upled　p・wer　P2　sch・mati・ally　indi・at・d　va・ies　with　wav・length・h．Both　polarised　lights　have　the　similar　pattern　of　the　spectr’al　power　transfer．　The一2一wavelength　difference　between　their　patterns　is　indicated　by△t．　hl　case　of△t＞0，the　coupling　coef且cient　fbr　the　x−polarised　mode　is　larger　than　fbr　theこy−polarisedmode．　The　aspect　ratio　11d　is　de丘ned　by　the　width　l　and　the　height　d　of　the　crosssection　at　the　coupler　waist．　The　cross　sections　with　the　aspect　ratios　of　1．0，1essthan　about　1．5，　and　more　than　about　1．5　take　the　shapes　of　a　circle，　an　ellipse，　andadumbbell，　respectively．　Elollgation　and　fUsion　of丘bres　are　stopped　at　10　powertransfer　cy・les加getthe・bservable　P・la・isa廿・繭脆rence△t　at　the　same　strengthof　C乙eff．　The　factor　C　is　the　coupling　coefEcient，　and　Lε1戸s　the　effective　couplerlength．　The　polarisation　dif艶renc¢△t　has　the　folloWing　proportiona1　relation．　．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　△t−＝K（C。−C。）L。rf　　　（1）where　K　is　a　proportional　constant　depending　on　the　cross　sectiollal　shape，　and　Cxand　qy　are七he　coupling　coe丘icients　fbr　the　x−and　theッーpolarised　fundamentalmodes，　respectively．　Well　fused　couplers　whose　aspect　ratio　is　less　than　about　1．4have　the　positive△ちand　Cx　is　greater　than（）y．　However△t　is　negative　for　weaklyfUsed　couplers　with　smaller　aspect　ratio　than　about　1．4，　and　Cx　is　less　than　Cy．Fig・1　P・・ves・an・interesting・f・ature・that・th・・c・upling・・e缶・i・nt　di脆rence（）x一らchanges　from　positive　to　negative　wh6n　the　aspect　ratio　is　al）out　1．4．　The　fUsedcoupler　with　the　aspect　ratio　of　about　1．4　is　isotropic，　and　its　cross　section『iselliptical　at　this　point．　This　experimental　result　differs　from　the　theoreticalcalculations［sJ［91・The　computations　suggest　that　couplers　with　an　elliptical　and　adumbbell　cross　sections　are　isotropic　when　the　aspect　ratios　are　about　i．93［8］and1．8［9］，respectively．　This　discrepancy　between　theoretical　and　experimentalresuks　may　be　caused　by　the’change　of　cross　section　along　fabricated　couplers　anddi脆rent　sizes　of　cross　section　between　both　results．　　　Fig．2　shows　the　period　of　spectral　power　transfer　against　the　aspect　ratio．　Thecoupled　power　p2　changes　sinusoidally　with　wavelengthλ．　The　period　T　is　verynearly　same　for　x。　andッーpolarised　lights，　and　decreases　with　aspect　ratio　except　forafew　points．　The　exceptions　probably　arise　from　ununifbmlity　of　fUsion　alldcleaving　couplers　at　some　distance丘om　the　coupler　waist．　Since　the　powertransfer　cycles　are　10　f（）r　all　fabricated　couplers，　the　strength　of　C乙eff　is　same　at　1．3ym　wavelength．　The　change　of（兀eff　against　wavelength　for　well　fused　couplers　issmaller　thall　that　fbr　weakly　fUsed　ones．　　　Fig．3　shows　the　ratio　of　polarisation　difference△t　to　spectral　power　transferperiod　T．　Since△t　is　1ソ2　at（Cx−Cy）Lelア＝n12，　the　proportionaI　constant　in（1）isK＝1ソ2n　and　we　can　get　a　equation　as　followsi一3一140　∈ε←　　130℃o°：Φ氏一亀一120”“”一りΦaUt　　　　　110　　　　　　　1．0　　　1．1　　　1．2　　　1．3　　1．4　　　1．5　　　1．6　　　1．7　　　1．8　　　1．9　　2・O　　　　　　　　　　　　　　　　　　Aspect　Ratio　l／dFig．2　Period　df　spectral　power　transfer　against　aspect　ratio．　The　coupled　power　　　　　P2　with　wavelength　A　and　the　period　T　are　shown　schematically．0．2ぐ著0．1．9苛ec　　O＄5δ一〇．1とδ9−0．2’蓄’・2暑一q・3氏で【一〇．4　　　1・0　1・11．2　　1．3　　1・4　　1．5　　1．6　　1．7　　　Aspect　Rati◎　竃ノd1。8　　　1・9　　　2．0Fig．3　Ratio　of　polarisation　difference△t　to　spectral　poWer　transfer　period’T．△t　ニニT（σ一C）L　　　　　　erf　x　　ンn（2）Fused　couplers　become　polarising　beamsplitters　when　the　polarisation　di脆rellceratio△t／T　is±0．5．　In　order　to．　make　a　polarising　beamsplitter　with　fewer　pow6r一4一transfer　cycles，　the　aspect　ratio　should　be　large，　i．e．　the　degree　／of　fusion　should　beweak．　　30　EEコ仁25．Ω詔92山20　　　　　　　1．0　　1．1　　1．2　　1．3　　1．4　　1．5　　　1・6　　1．7　　1．8　　1．9　　2．O　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Aspect　Ratio　t／dFig．4　Elongation　length　L　for　fused　couplers　with　10　power　transfer　cycles　at　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1．3　pm　wavelength．　　　Fig．4　shows　the　elongation　length　L　fbr　couplers　with　10　power　transfer　cyclesat　1．．3　ym　wavelength．　The　strength　of（兀¢〃is　same　at　1．3　ym　for　all　test　couplers．The　elonga廿on　Iength　L　is　thought　to　be　proportional　to　the　effective　couplerlength　Leff．　The　length　L　becomes　shorter　for　well　fused　couplers　with　less　aspectratio　because　coupling¢oe缶cient　C丘）r　well　fUsed　couplers　is　Iarger　than　that　fbrweakly血sed　c・uplers．　　　　　　　　9　”　　　Fig．5　shows　the　tapered丘bre　diameter　d　at　the　taper　waist　for　couplers　with　10power　transfer　cycleS．　Since　couplers　with　Iarge　aspect　ratio　are　weakly　fUsed　andthe　coupling　is　weak，　the　couplers　are　extended　long　tO　get　the　same　power　transfercycles，　and　the　constituent　fibres．　come　to　be　thin．　The　fibre　diameter　f（）r　thecoupler　With　the　aspect　ratio　of　about　1．48　is　relatively　thick　because　the　coupIer　iscut　aWay　from　the　coup耳er，s　waist．　The　aspect　ratio，　therefore，　is　presumablysmaller　than　1。48．　　　Fig．6　shows　the　polarisation　di脆rence　ratio△t！T　per　the　elongation　length　L．Since　the　elongation　length　is　probably　proportional　to　effective　coupler　lepgthLeff，　it　can　be　concluded　from（2）that　the　polarisation　di脆rence　ratio　perelongation　length△tiT／L　is　in　proportion　to　the　coupling　coefflcient　differencebetween　x−and　y−polarised　lights　as　fblIows．一5一20君こ｝15℃li句ε．SiiOo5で1　　　　1．0　　1．1　　1．2　　1．3・　　1．4　　1・5　　1．6　　1．7　　1．8　　1．9　　2．O　　　　　　　　　　　　　　　　Aspect　Ratio巴ノdFig．5　Fibre　diameter　d　at　the　coupler　waist　for　couplers　with　10　power　　　　　　　　　　　transfer　cycles　at　1．311m　wavelength．　　　0・10　Eミこく　0．05ヒ著£9　　03缶α　　一〇・05．9萄にゆと一〇．109£＝o　　−0．15　　　　　　1．0　　1．1　　1・2　　1．3　　1・4　　1．5　　1．6　　1・7　　1．8　　1・9　　2．O　　　　　　　　　　　　　　　　　　Aspect−Ratio竃1d　　　Fig．6　Polarisation　d艶rence　ratio△tiT　per　elongation　length　1ン．△tii；　Ct（c。口（？（3）The　difference　of　coupling　coefficients　between　the　x−and　theッーpolarised　modes　iscomparatively　large　at　aspect　ratio　of　about　1．O　and　more　than　1．7．　The　sigh　of　thediflもrence　at　both　aspect　ratios　is　opposite　to　each　other．　The　tendency　of　the一6一co．upling　coefEcient　di脆rence　is　similar　to　the　theoretical　analysis　f（）r　fusedcouplers　modelled　by　a　dumbbell　cro串s　section［9］．　However　the　experimentprρsented　here　differs　quantitatively　from　the　analysis，　and　the　polarisationdifferen・e　rati・per　length△tiTIL・sh・wn・in・Fig．6，　i．e．　Cx−（を，　is　very　la・ge　ab・vethe　aspect　ratio　of　1．7　contrary　tO　the　theoretical　computations．　　　　　　　　　　　　　　　　III．　POLARISING　BEAMSPHTTERS　　　On　the　basis　of　experimental　results　shown　in　the　previous　section，　polarisingbeamsplitters　are　manufactured．　We　can　fabricate　polarising　beamsplitte’rs　withfew　power　transfer　cycles　by　a（ljusting　the　degree　of　fusion　so　that　the　aspect　ratiois　about　1．O　and　more　than　1．7．because　the　polarisation　difference　ratio△t1T　shownin　Fig．3　is　relatively　large　at　the　aspect　ratio　of　about　1．O　and　more　than　1．7．　Westop　elongation’　and　fusion　of　couplers　when且uctuation　of　output　power　monitOredat　coupling　port　becomes　smallest．　The　scan　length　of　the　flame　is　10　mm　toachieve　the　thick　couPler，s　waist．30翁つ　20　．2詔10ago茎吾一1・　　　　　　　　一20　　　　　　　　　　1．2　　　　　，　　　　1．3　　　　　　　　　　1・4　　　　　　　　　　1．5　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Wavetength（μm）Fig．7　Splitting　ratios　of　a　polari等ing　beamsplitter　with　the　aspect　ratio　of　1．1　　　　　　　　　　　　forx−，こy−polarised　and　unpolarised　lights．　　　Fig．7　shows　splitting　ratios　of　a　polarising　beamsplitter　with　the　aspect　ratio　of1．1丘）rx−，ンーpolarised，　and　unpolarised　lights．　The　cross　sectional　shape　is　a1血ostcircular．　The　loss　is　Iess　than　O．6　dB　in　the　region　of　1．2　to　1．511m　wavelength．　Thepower　transfer　cycle　is　28，　the　elongation．1ength　L　is　48．5　mm，　the　period　ofspectral　splitting　ratio　T　is　45　nm，　alld　the　splitting　ratios　are　17．6　dB　and−16．1dB　at　1．33　pm　fbr　x−andンーpolarised　lights，　respectively．　Consideringmonochromatic　light　withちhe　theoretical　spectral　width　of　about　2．5　nm　and　the一7一observation　wavelength　interval　of　5　nm，　it　appears　that　polarisation　selectivesplitting　of　the　beamsplitter　is　better　than　the　measured　values　of　17．6　dB　and−16．1dB．　　　30　　　　　　至2・茎1・塁゜a−　10Ut　　　　　　　　　　　　　一20　　　　　　　　　　　　　　　1．1　　　　　　　　　　　1．2　　　　　　　　　　　1．3　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Wavelength（μm）　　　　・Fig．8　Splitting　ratios　of　a　polarising　beamsplitter　with　the　aspect　ratio　of　1．8　　　　　　　　　　　　　f（）rx−，　Oy−polarised　and　unpolarised　lights．　　　Fig．8　shows　splittillg　ratios　of　a　polarising　beamsplitter　whose　aspect　ratio　is1．8．The　degree　of　fUsion　is　considerably　weak．　The　loss　is　less　than　O．3　dB　in　thewavelength　region　of1．1　to　1．35　pm．　The　elongation　lengthLis　57．6　mm　and　thesplitting　ratios　at　1．295　pm　are−12．7　dB　and　11．7　dB　for　x−and　y−polarised　lights．The　power　trans飴r　cycle　is　17　which　is　less　than　that　of　the　fbrmer　polarisingbeεmsplitter　because馳e　absdlute　pc吼arising　difference　ratio　l△t／Tl　fヒ）r　the　aspectratio　of　1．8　is　greater　than　fbr　the　aspect　ratio　of　1．1　as　shown　in　Fig．3．　The　sp6ctralperiod　T．　js『72　nln　and　longer　comparing　with　the　well　fUsed　polarisingbeamsplitter　shown　in　Fig．7．　Wavelengths　where　couplers　serve　as　polarisingbeamsplitters　are　discrete，　and　their　spaces　fbr　weakly　fUsed　polarisingbeamspli七ters　are　greater　than　fbr　well　fUsed　ones．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　IV．　CONCLUSIONS　　　The　polarisation　properties　of　fused　tapered　fibre　couplers‘are　examinedexperimentally．　The　wavelength　difference　of　spectra1　splitting　ratio　betweeh　x．and　y−polarised　lights　depends　dramatically　on　the　cross　sectional　shape　of　fUsedcouplers．　The　shape　changes　from　a　du血bbell　to　an　ellipse　and　a　circle　withincreasing　the　degree　of　fUsion．　The　di脆rence　of　coupling　coeffircients　between　．x−and　y−polarised　lights　is　relatively　large丘）r　the　aspect　ratio　of　abouむ1．O　and　morethan　1．7．　The　coupling　coefficient　of　the　x−polarised　mode　is　greater　alld　smaller一8一than　that　of　the　y−polarised　mode　fbr　the　aspect　ratio　of　less　and　more　than　about1．4，respectively．　The　couplers　with　the　aspect　ratio　of　about　1．4　is　isotropic　andinsensitive　to　polarisation　state．　　　Oh　the　basis　of　the　experimental　results，　two　polarising　beamsplitters　with　theaspect　ratio　of　1．1　and　1．8　are　produced，　and　their　chromatic　characteristics　aremeasured．　It　turned　evident　that　the　aspect　ratio　should　be　more　than　1．7　tomanufacture　polarising　beamSplitters　with　few　power　transfer　cycles，　i．e．　longspectral　period．　Splitting　ratios　of　polarisillg　beamsplitters　with　the　aspect　ratio　of1．1and　1．8　are　17．6　dB　and−12．7　dB」f（）r　x−polarised　light　and−16．1　dB　and　11．7dB　for，Or−polarised　light，　respectively．　Their　losses　are　less　than　O．6　dB　and　O．3　dB．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ACKNOWL，EDGEMENTS　　This　work　was　partially　supported　by　Nippon　Mining　Co．，　Ltd．　The　authorswould　like　to　thank　H．Tanaka　of　Mitsubishi　Cable　Industries　Ltd．　fbr　providing　thesingle−mode丘bres．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　REFERENCES［1］　M．S．Yataki，　D．N．Payne　and　M．P．Varnham，“All一丘bre　wavelength丘ltersusing　concatenated　fUsed−taper　couplers，，’Electron．　Lett．，　vol．21，　no．6，　pp．248−249，March　1985．［2］　M．S．Yataki，　D．N．Payne　and　M．P．Varnham，“Al1−fibre　polarisingbeamsplitter，”Electron．　Lett．，voL21，no．6，　pp．249−251，March　1985．［3】　T．Bricheno　and　V．Baker，“All−fibre　polarisation　splitterlcombiner，”Electron．　Lett．，vol．21，no．6，　pp．251−252，　March　1985．［4］　F．P．Payne，　C．D．Hussey　and　M．S．Yataki，“Polarisation　in　fUsed　single　mode丘bre　couplers，”100C−ECOC’85　Technicα1　Digest，　Vo1．1，　pp．571−574，0ct中er　1985．［5］　J．D．Love　and　M．Hall，“Polarisation　modulation　in　long　couplers，”Electron．Lett．，vo1．21，no．12，　pp．519−521，June　1985．［6】　F．P．Payne，　C．D．Hussey　and　M．S．Yataki，“Polarisation　analysis　of　stronglyfused　and　weakly　fused　tapered　couplers，”Electron、　Lett．，vo1．21，no．13，pp．561−563，June　1985．［7］　．A．W．Snyder，“Polarising　beamsplitter　from　fused−taper　couplers，”Electron．Lett．，vo1．21，　no．14，　PP．623−625，July　1985．［8］　A．W．Snyder　and　Xue−Heng　Zheng，“Fused　couplers　of　arbitrary　cross−section，”Electron．　Lett．，vol．21，　no．23，pp．1079−1080，November　1985．【9］　Xue一且eng　Zheng，“Finite−element　analysis　fbr　fUsed　couplers，”Electron．Lett．，vo1．22，　no．15，　pp．804−805，July　1986．一9一［10］　A．G．Bulushev，　Yu．V．Gurov，　E．M．Dianov，0．G．Okhotnikov，　A．M．Prokhorovand　B．P．Shurukhin，‘Wavelength−and　polarization−selective　fused　single−modecouplers，，，　Opt．　Lett．，vo1．13，　no．3，　pp．230−232，　March　1988．［11］　F．Bilodeau，　K．O．Hill，　S．Faucher　and　D．C．Johnson，“Low−10ss　highlyov6rcoupled　fused　couplers：fabrication　and　seIIsitivity　to　external　pressure，”」．Lightwαve　TecんπoZ．，vo1．6，　no．10，　PP．1476−1482，0ctober　1988．●一10一輻射科学研究会資料　　（RS91−3）　　　　　　過渡応答高木徹゜　小南昌信’　沢新之輔’　菊田隆““（’大阪府立大学工学部　一“大阪ガス�滑J発研究所）　　　　　　平成3年5月10日（於　中央電気倶楽部）〈1．まえがき　地表面近くに置かれたアンテナから地中にパルス波を発射し，埋設物による反射信号から地中の状態，埋設物の位置とその材質，形状等を調べる地中探査パルスレーダが最近盛んに研究されている‘1）”‘5⊃．　このレーダシステムは，電磁波を放射し，その反射波から物標に関する情報を収集する電磁波センサーとしてのアンテナ系と，得られた情報から物体の像を再生する信．号処理系よりなっている（8⊃．信号処理系に関する研究ではパルスエコー法や合成開口法について研究されている．しかし，地申探査パルスレーダはまだ実用的な段階には達しておらず，探査距離の増大，分解能の向上が望まれている．探知距離の増大，分解能の向上には，標的からの散乱も含めたアンテナ・導体系における電磁波の過渡特性を明らかにすることが重要である（5）．比較的簡単な構造の結合した2本のダイポールアンテナ間のパルス応答（6，や，無限長円柱導体の近傍に置かれたダイポールアンテナの過渡電磁界⊂5，については，既に検討されている．　本報告では，より実用的なパルスレーダシステムにおけるアンテナ系の過渡特性を明らかにすることを目的として，空気中に置かれた抵抗装荷クロスダイポールアンテナと有限長導体による散乱電磁界の過渡特性について検討している．，−1一；ll1．理論　ダイポールアンテナに単一のパルス波を加えた場合，素子上を流れる電流は，給電部と両端部の間で反射を繰り返し，アンテナから放射される電界はパルス列となる．放射波に対する標的からの反射波の時間経過から距離を測定するパルスレーダでは，このような素子上での多重反射（リンギング）は，雑音となるため好ましくない．しかし，ダイポールの両アームの中央に適当な値の抵抗値を装荷することにより，この多重反射を抑えることができる｛7⊃”（9｝．そこで，本報告でも図1に示すように送受信ダイポール上に抵抗Ztl，Z’tを装荷する．さらにこれら2本のダイポールを直角に配置⊂9⊃することによって送受信波の直接の結合を無くし，リンギング特性の改善をはかっている．　図1における送受信ダイポールおよび標的導体の半径α、，ar，α。は，それぞれの長さL¢，　Lr，　L。に比べて十分小さいものとし電流はそれぞれの軸方向にのみ流れているものとする．2ar2a・ヒh⊥†2as図1アンテナの配置，−2一　これら3つの導体上の電流分布を，まとめて区分的正弦波モード関数Jn（ω，r）の重ね合わせによって次のように表す。J（ω，r）＝Σ1nJn（ω，r）　　　　　　n＝1（1）ここで，ωは角周波数，Inは展開モードの未知係数，　Nはモードの総数である．モーメント法によると，展開係数lnは次の代数方程式の解として与えられる（1°⊃．ΣZ冊π1π＝y掴　（m＝1，2，…　，1V）π冒1（2）ただし，v・　＝｛1’（c°）（送信アンテナ給電部）（上記以外）（3）Zmn＝∫∫s∫∫s．’m（c・・　r）・Xi’（r・rS）・Jn（ω，r）dsds，　十Lmn（4）である．なおLm．は，送受信ダイポールめ給電線インピーダンスZt。，　Z「。および装架抵抗値Ztt，　Z「tによって次のように　　　　　　　　　　　　　　　　　　表される．　また，以下の記述において　はフーリエ変換された量を示すことにする．一3一Lmn　＝Z�`ZttZ’oz”tO（送信アンテナ端子部）（　　　〃　　抵抗装荷部）（受信アンテナ端子部）（　　　〃　　抵抗装荷部）（上記以外のモード）また，式（4）中のK（r，rt）でのダイアディックグリーン関数である．K（r，ゼ）　　　＝（た2∬一▽▽’）（5）は次式で与えられる自由空間1ゴ4πε。ω　　コセロァロゼロ　ヨ゜レーr・1（6）ただし，1は単位ダイアディックである．電流の未知展開係数Inは，式（2）を解くことによって次のように与えられる．1π＝ΣYπ冊y冊　　皿詔1（7）ただし，Y。。は［Zm．］の逆行列の要素である．　式（7）を用いると，パルス電源7t（ω）によって励振された送信アンテナの端子電流の周波数領域での特性はりr，（ω）＝Y耐，朔ε’i），「虚（ω）（8）で与えられる．同様にまた受信アンテナの端子電圧については，つ（，（ω）＝ZroY嗣r，拠8γ8（ω）（9）で与えられる．ここで式（8），（9）中での添え字mt，mr一4一は，送受信ダイポ，一ルの中央のモードに対応する番号である．　次に過渡特性，すなわち時間領域での特性を求めるために，フーリエ変換対を次のように定義する．7・（ω）＝S−：v・　（t）e−…　d　t　　（1・）Vs（t）＝訂：ti＞e・（ω）e…tdc・　（・・）これより，送信アンテナの端子電流および受信アンテナの端子電圧の過渡特性が次式によって求まる．・・（t）＝2ai−」二Y・・…7・（ω）　e…dc・　（・2）Vr（の＝訂：Z・・　Y…　m・’i7　t（ω）θ…dω（・3）　図1の導体系における近傍界は，式（6）のダイアディックグリーン関数をもちいて次のように表される．　宕（ω）＝　”、　SI，，　rt（r・　r・）・J・（c・・　r・・’）ds・（・4）さらに，近傍界の過渡特性は，上式をフーリエ変換することにより一5一E（の＝2紅：密（ω）ε…dωによって求めることができる．（15）一6一皿．数値計算結果　以下の計算において，送信アンテナに印加するパルスは図2（a）に示すように幅t。＝2（nsec）で半周期の正弦波関数｛＿∴君。）（t＜O，to＜t）（0≦ガ≦to）（16）とする．式（10）より上式のフーリエ変換を求めると図2（b）となる．したがって入力パルスの周波数スペクトルは，直流成分から1GHz付近まで広がっていることが分かる．，1．0目ゆ聾o・5蚕0−5　Ot［nsec］5（a）パルス波形　1．0罵置o冥一1．00　0．5FREQ［GHz］1．0（b）周波数スペ外ル図2入力パルス電圧一7一　まず，受信アンテナと標的導体を取り除き，長さL、＝O．6m，半径at＝＝　O．001mで抵抗を装荷しない送信アンテナに，上記のパルス波を加えた場合，給電端子を流れる電流の過渡特性を図3に破線で示す．横軸は光速cと時間tをかけた値Ctどしている．これより，給電部と両端部の間で生じる多重反射によって，電流はct＝0．6m間隔のパルス列となることがわかる．いま第1パルス（印加パルス）の面積S・に対する第2パルス以下の反射波の面積の漁をSとして，これらの面積比（リンギング係数）F＝S／S。（17）を求めると，これはリンギングの程度を表すことになる．送信アンテナについて，装荷抵抗Zttに対するこの面積比を示したのが図4である．この値は，Ztt＝615Ωにおいて最小値をとることがわかる．この値の抵抗を装荷した場合の端子電流の過渡特性を図3に実線で示す．これより，抵抗値を適当に選ぶとリンギング特性は，著しく改善できることがわかる．なお，送受信アンテナにおける相反定理より，受信アンテナについても同じ抵抗値でリンギングの最小化が可能であると考えられる．0．003宮H0一〇．003一30　　　　3　　　　6　　ct［m］912述�htW　60　　　　　500　　　　1000　　Z墓［Ω］図3電流分布の過渡特性pt　8一図4装荷抵抗に対する　　リンギング係数の変化　図1において送受信アンテナを同一寸法（L・＝Lr＝＝0．6m，α¢＝ar＝0．001m），同一抵抗値（Ztt＝＝Z”1＝615Ω）として，アンテナからh＝0．5mの位置に標的物体（L。＝3m，α。＝0．005m）おいた場合の過渡特性を図5（a）に示す．この図より，受信電圧Vrの過渡特性は，標的導体からの直接の反射波�@の他に，導体の端部からの反射波�A�Bが生じていることがわかる．パルスレーダにおいては�@は標的までの距離を，�A�Bは標的の長さに関係する情報を含んでいる．標的導体の長さL。が長くなれば，�@に対する�A�Bの位置は遠ざかる．ここでは，標的導体としてガス管，水道管等十分長いものを想定し，距離測定のみを取り扱うことにすれば，端部からの反射が少ない抵抗装荷ダイポールを用いても差し支えないと考えられる．この場合の結果を，図5（b）に示す．図5（a）（b）の比較より，過渡特性の立ち上がり点の特徴は全く変わらないことがわかる．そこで，以下の計算においてはこのモデルを用いることにする．30E−38一6一9−0●5　　　　　　　　0　　　　　　　　　0●5　　　　Amplitude　（a）1、8＝3．Om，　Z�_＝0Ω30宮一3ぢ一6一9−0・5　　　　　　　　0　　　　　　　　　0●5　　　　Amplitllde（b）L。＝0．6m，Z81＝615Ω図5標的導体のモデル化一9一　地中探査レーダにおいては，標的の上部を一定閥隔でパルス波を放射しながらアンテナを移動させた場合，反射波の立ち上がり点は双曲線を描き，その頂点が標的の位置を与えることが実験的に知られている‘11）．そこで，このような距離測定法を想定して3つの位置（a）h・＝0．5m，（b）h＝＝1m，（c）h＝1．5mについて受信電圧の過渡応答を計算し，　その結果を図6に示す．ここで，標的導体はクロスダイポールに対して45°の角度をもつものとする．各場合とも計算より得られた放物線の頂点は上記の位置に一致しており，本計算結果の有効性を確認することが出来る．　　　　　　　　0。1　せ宮，3ぢ　。495，6’’　　、電、、せ　　　せ　　　　　　　　ユ　　　　　　position　［1！t］（a）h＝0．5m0一1　ぞ宮一，ぢ　一4一5一669　　　　、’、セ　　　　ロエ　　　　　　　　　　　　　　　き　　position　［m］（b）h＝1．Om0一1　む宮．38　。‘。5一6せ　　　　コユ　　　　ロ　　　　　　　　　ヨ　　position　［m］　　（c）h＝1．5m図6距離測定一10一　最後に，アンテナ・標的導体系における電界分布について検討する．図7は（a）送信用アンテナおよび（b）受信用アンテナを含む2つの面で，周波数250MHzにおける電界の等強度の点を示したものである．なお信号レベルは送信アンテナから0．01m離れた点での電界値を基準にdB単位で表示している．同図（a）より，電界は抵抗装荷ダイポールの給電部と両端部付近から強く放射され，ダイポールから離れるにしたがって一つの波面を形成して伝わってゆく様子がわかる．また同図（b）より，標的から再放射（散乱）された電界が受信ダイポールに達している様子がわかる．■●0．5　　0冨　　一〇．5冒冒一1．0　−0；50．50一〇．5一1．0　−0．5　OX［m］（a）送信アンテナ　　　　を含む面0．5　OY［m］図7近傍界分布，−11一0．5（b）受信アンテナを含む面W．むすび　パルスレーダ用アンテナの基礎的検討を目的として，自由空間中に置かれた抵抗装荷形クロスダイポールアンテナと標的導体間での過渡応答を，モーメント法とフーリエ変換を用いて厳密に解析した．　まず数値計算により，ダイポールアンテナの両アーム上に抵抗を装荷してその値を適当に選べば，リンギング特性を大幅に改善できることを示した．また，十分長い標的導体は，抵抗装荷ダイポールでモデル化できることを示した．この結果に基づき，抵抗装荷クロスダイポールを用いたパルスレーダにおける距離測定，および送受信ダイポールと標的導体系における近傍界分布について検討した．　実用的な地中探査レーダを想定した半無限損失性誘電体基板上のアンテナの過渡応答の解析や，近接標的に対する分解能の改善，測定距離の拡大のためにアンテナのアレイ化に対する検討等が今後の課題である．参考文献［1］鈴木務：”電波による地中・水中の探査”，計測と制御，　　20，8，pp．24−34（昭和56−08）［2］荒井，鈴木：”地中レーダシステム”，信学論（B），　　J66−B，6，pp．713−720，（昭和58−06）．［3］大隅，鹿子鳴，上野：”近傍媒質によるアンテナの特性　　変化に関する検討”，信学技報，AP83−31一12一［4］大隅，上野：”パルスレーダホログラフィによる地下埋　　設物の画像化”，信学技報，AP84−22［5］鈴木，宇野，安達，益子：”無限長円柱導体近傍に置か　　れたダイポールアンテナによる過渡電磁界”，信学論　　（c1），vo1．72−c−1，　no．11，pp．761−767，（平成元一11）．●［6］　M．Sato，　M．　Iguchi　and　R．　Sato：”　Transient　Response　　of　Coupled　I、inear　Dipole　Antennas”　，　IEEE　Trans・　　Antennas　Propagat．，vo1．AP−32，no．2，PP．133−140，　　Feb．1984．［7］高木，小南，菊田：”抵抗を装荷したダイポールアンテ　　ナの過渡応答”，1990信学秋季全大，B−15［8］高木，小南，菊田：”地中探査レーダ用抵抗装荷ダイポ　　ールアンテナ”，平2関西連大，G7−12［9］　D．J．　Daniels，　　D．J．　Gunton，　H・F・　Scott：”　Intro−　　duction　to　Subsurface　rader，，　，　IEE　Proc．　F，　COmmun．，　　Rader　＆　Signal　Process．，1988，135，PP．278−320［10］R．　F．　Harrington，　Field　Computation　by　皿oment　Meth−　　ods．　Macmillan，1968，Chap．6o［11］1．　Sugimoto，　T．　Kikuta，　M．　Komina°mi：”　Rader　System　　of　Underground　Objects”　，　Proc．　ISAP，　vo12，　PP．473−　　476，　1989｛一13一輻射科学研究会資料　RS　91−4エバネセント波を用いた走査型光顕微鏡高橋信行、渡部一雄、古賀正、北野正雄、小倉久直　　　　　　　（京都大学工学部）1991年7月15日於京都大学工学部■！d’1　はじめに近年、微細加工の技術が進展し、サブミクロンあるいはナノメータ領域において人工的な構造を作成することが可能になってきている。これに伴ないメゾスコピック系の現象を利用したデバイス等が種々提案され、実用化を目指して研究が進められている。このような微細領域においては、電子線、X線などの短波長線源がプローブとして有用だと思われてきた。しかし、エバネセント波を用いた走査型光顕微鏡を用いれば可視光によっても波長以下の分解能で測定が可能になる。従って、従来型のプローブでは得られない情報を可視化できることになる。また、可視光が他の線源に比べて試料に与える影響カシ』・さいことを活かして、外界の影響を受け易くかつ微細な構造、機能を持つ生体系を活動状態で観測、操作することが期待できる。2　原理エバネセント波を用いた走査型光顕微鏡は走査型トンネル顕微鏡（STM）【11の光学版である。　STMは試料表面とプローブに流れるトンネル電流を用いて試料表面の形状を測定するのに対し、走査型光顕微鏡は試料表面で光を全反射させて発生させたエバネセント波の強度を測定することで試料表面の形状を計測する【21。STMの場合のトンネル電流、走査型光顕微鏡のエバネセント波もその強度は試料表面からプローブまでの距離に対して指数関数的に減少する。従って、どちらの場合も測定した電流、エバネセント波の強度を一定に保つようにプローブを上下させなが試料表面を走査させることで、試料の表面形状が測定できる。この原理図を図1に示す。光学顕微鏡の分解能は回折限界により制限されて光の波長程度にな　　　　　ねおぬ　　　　　　↑・、／；1＼、’　、、　　　　　　　　’　　　、試料表s　　　　　　　楼・…：・・”）s熱　　半導体レーザ光図1：走査型光顕微鏡の原理図る。しかし、走査型光顕微鏡では光を用いているにも拘わらずその波長以下の分解能で試料を観測することが可能である。すなわち、走査型光顕微鏡ではエバネセント波を光ブローブで検出するため水平方向の分解能はプローブの先端を光の波長以下に加工することで、回折限界を越えて光の波長以下の分解能を得ることが可能となる。また、垂直方向の分解能はエバネセント波の垂直波数で決定される。八3　装置　図2に走査型光顕微鏡システムのブロック図を示す。エバネセント波の発生ための光源としては出力が大きく、出力偏光面や出力の時閥的変動が少なく、小型のものが望ましい。本システムでは、光源として波長780・nmの半導体レーザー光を用いた。試料ばプリズム表面に置き、半導体レーザー光をプリズムに全反射角で入力し、プリズム表面で試料の形状に応じたエバネセント波を発生させて、試料形状を走査する。　本システムではロックインアンプによる同期検波を用いてエバネセント波の測定感度の向上を図っている。そのため、半導体レーザーは500Hz（変更可能）のパルス電流で駆動した。さらに、出力パルス光1v図2：走査型光顕微鏡システムのブロック図クラッド　9　1400Fm　　　⊥星25｝げn900ドm　ナイロン下’シリコン樹脂o−一一一一コア図3：シングルモード用光ファイバーをモニターして駆動系にフィードバックし、出力パルス光の振幅がデューティ比に無関係に一定になるようにコントロールしている。　一方、エバネセント波を検出する光プローブは図3に示すシングルモード光ファイバーを50％のフッ化水素水（HF）を用いたケミカルエッチングに依って先端を尖らせて製作した。製作した光プローブの電子顕微鏡写真を図4に示す。図に示すようにブローブ先端は波長レベル（0．8μm）以下となっており、比較的容易に行なえるケミカルエッチングによっても波長レベル以下の分解能が得られる光プローブが製作できる。さらに、高精度な作製法により水平分解能の高い光プローブを製作することは可能である。　光プローブで検出したエバネセント波は太陽電池を用いて電気信号に変換し、半導体レーザー光を変調した信号を用いてロックインアンブで同期検波を行なう。得られたエバネセント波の強度は、GPIBバスを介して計算機に取り込む。’　試料の走査に関しては、従来のSTMなどと同様な方法を用いた。ただし、本システムでは上下（z）方向及びy方向の走査に関しては光プローブをPZTで駆動し、　x’方向に関してはプリズムをPZTで駆動した。以上の3軸のPZTによる走査はD／A変換器を用いて計算機により制御した。4　実験　現在はまだ、走査型光顕微鏡の製作のための予備実験を行なっている段階なので、その結果を報告する［3，41。4．1　エバネセント波の検出プリズム上に試料を置かず、図5に示した角度でレーザー光を入射した場合に観測出来たエバネセント波の強度とz軸PZTの印加電圧の関係を図6に示す。この場合のロックインアンプによる同期検波の測定時定数は300msecである。　z軸方向の走査は、　z軸のPZTに0．1V／secの変化率でOVから35　Vまで電圧を増加させ、その直後逆にOVまで同じ割合で電圧を減少させて測定を行なった。　z軸方向の駆動を行な7，、2ρi‘驚！1μ卯〕　・°言ご一・　．4　　・　と　　’．一，　．，　、　・v麟闘霧嘉．∴�j．．擁鍵：・隷⇔舞’・臓’・図4：光プローブの電子顕微鏡写真プリズムザ図5：レーザー光のプリズムへの入射ハΨ3’　2．5　2．0　呂�@1．5bn出o＞　　1．OPo　　O．5　　0．0　　　15　　　　　　　20　　　　　　　25　　　　　　　30　　　　　　　35　　　　　　　　　　Z−PZT　Voltage　［V】図6、。軸のPZTの印加電圧とエバネセント波の強度の【縣1　　　3　　　2　　　1　＞　0．6ロ�@　0・411Po・3巷・．2＞ぢo・1ロぢ0・0600．04　　0°0120　　　　　　　　　　22　　　24　　　26　　　28　　　30　　　32　　　34　　　　　　　　　　　　’Z−PZT　Voltage　［V】図7：z軸のPZTの印加電圧とエバネセント波の強度の関係II（片対数表示）　　　　　　　　　　　　　　　　　　4，」f需3冒t””’j2亀sぢ〉ぢ9i800300　　冒200‘’iisJ　　　評　　出　　8　　自…こ10　　　20　　　30　　　40　　　50　　　60　　　70　　Z−PZT　Voltage　［V］01　　　　図8：IJ軸、　z軸PZTの印加電圧とエバネセント波の強度の関係（印加電圧増加過程）うPZTは、印加電圧100　Vで約5μm変位する。また、図中の実線は光プローブをプリズム表面に近付ける過程（PZTの印加電圧増加過程）の結果でり、破線は逆にプリズム表面から光プローブを遠ざける過程（PZTの印加電圧減少過程）の測定結果である。両過程でエバネセント波の強度が急激に増加する電圧が異るのは、PZTにヒステリシスが存在するためである。さらに、両曲線とも太陽電池の測定電圧が1．3　Vに達する辺りから曲線の傾きが衰え始める。これは、この近傍で光プローブの先端がプリズム表面に接触しためと思われる。従って、エバネセント波のz方向の観測範囲はPZTの印加電圧にして約8V、光プローブの変位量にして約40011mである。この距離は使用したレーザー光の波長780　nmの半分程度であり、走査型光顕微鏡の垂直分解能がト分、光の波長以下となることを示している。次に同じ結果を片対数グラフにプロットしたものを図7に示す。この図では、先に述べた曲線の傾きの変化がより明確である。　エバネセント波の強度は試料表面からの距離に対して指数関数的に減衰し、その減衰定数αはz軸方向の波数K・、に比例する【3，4］：　　　　　　　　　　　　　　　・−21k・1　＝　2ni聖・in2　ei−・i・12・e．　　　　　（・）ただし、nlはガラスの屈折率、λはレーザーの波長、θ1は入射角、θ。は臨界角を表す。図7の実験条件：nl＝1．5，λ＝78011m，θ1＝53°，θ，＝41．8°を上式に適用すれば、　a＝1．05×107m−1となる。一方、図7のデータに最小自乗法を適用して求めた曲線の傾きは、PZTへの印加電圧増加、減少過程を平均してαニ0．9×107m−1となる。但し、　PZTの印加電圧を1V　＝　50　mnで換算した。これら理論計算値と測定値の差は10％程度であり、両者は良く一致してると考えられる。従って、光ブローブで検出している光がエバネセント波であることが確かめられた。4．2　水平走査（yt軸方向）エバネセント波の検出と同様の実験系で、光プローブをIJ軸方向に走査しながら、垂直方向にもプローブの走査を行なってエバネセント波の強度を測定した結果を図8，9に示す。図8は印加電圧増加過程、図9は印加電圧減少過程の結果である。この2つの図では、？J軸PZTへの印加電圧に比例してグラフのx軸を移動させて表示した。　測定は・同期検波の測定時定数300・msec、・Yl軸PZTへの印加電庄をOV、　z軸PZTは1V／secの変化率でOVから70Vまで電圧を増加させ、その後OVまで同じ割合で電圧を減少させて行なった。同様の測3冒L−s2亀のぢ〉ぢ9180300　　タ200冒　　　IIP　　出　　8　　自…隻030　　　　10　　　20　　　30　　　40　　　50　　　60　　　70　　　　　Z−PZT　Voltage　［V］図9：2J軸、　z軸PZTの印加電圧とエバネセント波の強度の関係（印加電圧減少過程）定を手動で？J軸PZTへの印加電圧を手動でO〜70　Vまで10　V刻みで増加させながら各々の位置で行なった。但し、’y軸PZTは100　Vで約10・niil移動する。　印加電圧増加、減少過程ともにIJ軸PZTへの印加電圧が増加するに従い、エバネセント波が検出し始めるz軸PZTの印加電圧が増加している。これば光プローブが・Jt軸方向の移動に従い、プリズム表面から離れていることを表している。すなわち、プローブの移動方向がプリズム表面に対して傾いていることを表している。これを確認するために、エバネセント波が検出できるまで手動でz軸PZTに電圧を印加し、IJ軸PZTの印加電圧を1V／secの変化率でOVから20　Vまで増加させ、その後OVまで同じ割合で電圧を減少させて測定を行なった結果を図10に示す。z軸走査の場合と同様に、電圧の増加、減少に対して検出されるエバネセント波の強度は変化し、かつPZTのヒステリシスを考慮すれば、‘Jt軸PTZの印加電圧に対して検出されるエバネセント波の強度は再現性がある。すなわち、プローブの移動方向に対してプリズム表面が傾いているいることをこのグラフが示している。次に、曲線の傾きがほぼ一定の部分を用いて、さきと同様にエバネセント波の減衰定数を計算すると（L＝4．2×10’）　ln−・1となる。これを傾きに直すと2．7・であり、プリズム表面力�_軸の正方向に対して一2．7°傾いていると考えられる。4．3　水平走査（．lr軸方向）による定在波の測定　次にプリズムから出てくる光を鏡を用いて同じ方向に戻し、プリズム表面に定在波を発生させ、図11に示すようなIJ軸方向に一様でx軸方向に周期性のあるエバネセント波の観測を行なった。光プローブのz軸、IJ軸方向の位置は固定して、　x軸方向のみを走査して測定したエバネセント波の強度と二L’軸PZTの印加電圧の関係を図12に示す。実験の条件は先の・Jt軸走査の場合と同様であるが、　P　ZTの変位速度は1．2μm／sec、変位量は0〜12μmまでの増加方向のみとした。但し・：1，軸の走査に関してはプリズム自体をPZTにより移動させた。　x軸の変位に対してエバネセント波の強度が増加しているのはlyt軸走査の場合と岡様にプリズム表面が光ブローブに対して傾いているためと考えられる。また、この場合に発ξkするエバネセント波の岡期は0．33μmであるが、グラフには顕著な周期性は見られない。従って、現在のシステムでは0．33μm程度の周期構造は観測出来ないものと思われる。この原因は、図4に示した光プローブの先端がO．33μm程度の周期構造を検出できる程度には十分細く加工で出来ていなかったためと考えられる。68L］・・零、　　2．0　〉＿�@bD出o＞＋⊃1．090．98　　0．8　　0．7　　0．6　　　　0　　　　　　　5　　　　　　　10　　　　　　　15　　　　　　　20　　　　　　　　　　　Y−PZT　Voltage　［V］　図10：？」軸PZTの印加電圧とエバネセント波の強度の関係図11：定在波の観測　　　　　．7J　1．0　0．9　0．8E。．7亀o．6£80・5ぢo・4貸SO．30　0．2　0．1　0．002　　　4　　　6　　　8　　　10　　XDistance［μm］12、，i図12：x軸PZTの変位量とエバネセント波の強度の関係5　まとめ本研究では、走査型光顕微鏡の製作のための予備実験として先端が光の波長嫉下の光プローブの製作を行ない、これを用いてエバネセント波が検出できることを示した。また、1’軸、・Jt軸方向の水平走査を行ないプリズム表面の傾きが計れることを示した。しかし、定在波による0．33μ111程度の周期構造は検出できなかった。　今後の課題としては、より高度な作製法を用いてより先端が鋭い光プローブを作製し、波長以下の構造物が測定可能な走査型光顕微鏡を完成する。参考文献［11　H．Rohrer，　G．　Binnig，　Mod．　Phys．，59615（1987）．【2】古賀正，北野正雄，高橋信行，小倉久直，“エバネセント波を川いた走査型光顕微鏡’，1990年秋物　　理学会予稿集，2a−M−3，374［3］古賀正，京都大学特別研究報告書，（1990）．［4】渡部一雄，京都大学特別研究報告書，（1991）．8頼射科学研究会資料RS91。5’rtF−P形光変調器を用いた10，6μm帯周波数変換松島朋史　　末田　正（大阪大学　基礎工学部）L1991年7月15日（於　京都大学　工学部》F−P形光変調器を用いた10．6μm帯周波数変換　Frequency　Converslon　at　10．6μmby　Fabry−Perot　Type　Light　Modulator松島朋史末田　正大阪大学基礎工学部Facukty　of　Engineering　Science，　　　Osaka　University　　1．まえがき　　　炭酸ガスレーザーは高効率，高出力であるため，広範囲な応用が　　考えられるが，用途によっては，レーザー光の周波数（波長）を精　　度よく，広範囲にわたって可変できる周波数可変レーザーもしくは　　周波数変換器がしばしば要求される．レーザー光の周波数を変える　　（周波数変換）方法の一っとしては，レーザー光を変調して，側波　　帯を発生させ，その成分の一っをファブリペローエタロン等によっ　　て取り出すことが考えられる．この方法の利点としては，変調周波　　数を変化させるだけで容易にレー−if・一光の周波数を微細に，精度よ　　く可変できることが挙げられる．この場合，変調には，高い周波数＿　変調を可能にすることから電気光学効果を利用するのが妥当である．　　一方問題点としては，広い周波数可変範囲と大きな周波数変換出力一1一を得るには・広帯域で高効率な変調器が要求されることである．しかし・電気光学効黒を用いる場合，同じ変調度を得るための変調電蓬は波長に比1列するため，炭酸ガスレーザー光のような長波長帯において，大きな側，皮勢成牙を発生させ，その結果，十分な周波数変換出力を得る二：は非常に大きな変調電圧が必要となる．この為，可視光におけるt5法をそのまま利用するのは実際的ではなく，何らかの工夫が必要となる，そこで，10．6μm帯における電気光学効果を利用した周波数変換器として，低い変調電圧で高効率変調が可能なF−P形光変調器を用いることを考える．しかし，一般にF−P形変調藷で変調を行う場合，入力側及び出力側にもほぼ同等の側波帯成分が出射される，従って，出力側のみの側波帯成分を周波数変換出力として用いる場合は，通常2枚のミラーで構成されるF−P形光変調器では生成される側波帯成分を有効に利用されていないことになる．そこで，F−P形変調器の入力側または出力側ミラーに，入射光と側波帯成分の周波数に対して反射率の違いをもたせ，変調器内で生成された側波帯成分の大部分を出力側に出射させることのより，側波帯成分の利用効率の向上が計られると考えられる1’．ここでは，周波数によって反射率の違いをもたせるものに2枚のミラーで構成された複合ミラーを想定している，この場合，合計3枚のミラーでF−P形光変調鵠が構成されるため，この方式を3ミラー一　F−P形光変調器と呼ぶことにする．　本文は，まず，電気光学結晶としてCdTeを用いた通常の2枚のミラーで構成されたF−P形光変調器による炭酸ガスレーザ光の変調実験および検討結果について述べる．次に，3ミラー−F−P形光変調器の動作解析を行った結果について述べる．さらに，通常のF−P形変調器に用いられている位相変調素子の変わりにSSB変調素子を用いた2ミラーおよび3ミラーF−P形光変調器の動作解析を行った緒果について述べる．ti一2一2，F−P形光変調器　2−1構成と原理　図2−1−1に示すように，F−P光変調器はF−P干渉形内部に光位相変調素子を挿入して構成される．　参考文献（3）より，図2−1−1に示すミラーM，，M2の複素反射係数及び透過係数をρ1ρ2，τ1τ2，光波の片道の損失δ，変調周波数fとし，ミラー間隔をL，とすれば，光強度の透過係数TはTmaxT＝1＋FsinL’（θg＋△θsin2πft）（2−1）となる．ところで　　　　T：T2exp（。2δ）Tmx＝｛1。exp（−r）｝2（2−2）Ti＝τ1τ、’1ρ！ρ2exp（−2δ）1＝　exp（−r）（2−3）（2−4）θu＝2πレLである．C1一鞘argρ1ρ22　　4　exp（−r）F昌　｛1−exp←r）｝2（2−5）（2−6）　　　　　　　　dTまた変調蔽M＝M・f（フィネス）は　　Tmax　F　sin2θaM＝　　（1十　Fsin2θ）2（2−7）一3一一一一L図2−1−1　F−P形光変調器の構成＾　．　一　　一　　　　　πSit−Ff（フィネス）＝2（2−8）となる．　式（2−1）はF−P形光変調器の電力透過係数Tと移相量θの関係を示し，これを図示したのが図2−1−2である．図からもわかるよに，光学バイアスeeをnπの近傍にすれば，位相変調素子に変調電圧を印加するとその光学長が変化するが，多重反射を用いているので光学長のわずかな変化に対しても光透過強度が大きく変化し，強度変調が得られる．この場合，変調感度は式（2−7）のようになるが，これは光がこのF−P共振器を往復する間に変調信号の位相がずれないという仮定のもとであって，この位相のずれから変調器の帯域がきまる．この帯域については文献（3）に詳しく述べられているが，位相のずれが無いときの変調感度Mの値が1／2（。3dB）になる周波数を変調帯域△fcとすると　　　　1　C△fCvv＿一＿　　　f　2L（2−9）となる．一4一図2−1−2　F−P形光変調器の電力透過係数Tと移相量θ　　　　　　　の関係0£2しc2L図2−1−3　　　　　　　　些　　　　　　　　2L　Modulat言on　　　　　　　　　　　FrequencyF−P形光変調器の変調特性10．6μm帯での電気光学結晶として，光の透過損失の少ないCdTe結晶を用い，F−P形光変調器を構成し，結晶両端面のARコーティングによる反射損失，及び吸収損失を合わせて　1．6％とした場合・変調感度M（M＝dT／dθ）は12となる．この値は通常の強度変調器構成法に比べて12倍となり，F−P形変調器は高感度な変調器といえる，一方，高感度なのに反して，変調帯域幅はF−P干渉計内での光の通過時間の増加によって減少する．しかし，図2−1−3に示すように光の多重反射を利用しているため，F−P共振器の縦モード周波数間隔fの整数倍（＝nc／2L，n：整数，L；F−P共振器長，c：光速）付近ρ周波数で高効率な変調を行一5一うことができる・この変調器を利用して周波数変換を行う場合，周波数変換出力は，図2−1−4に示すように，レーザーの出力光をF−P形光変調器で変調し，側波帯を発生させ，その成分の一っをF−Pエタロン等のフィルタで取り出すことにより得られる．　　　　　　÷　　4L嚇．E亙］一一一［亜コご一一一〃一・・h−・　・一）図2−1−4　　　FABRY　・一　PE　ROT　TYPE　　　　　　FABRY昌PEROT　　　MODULATOR　　　　　　　　　　　　　　ETALONF−P形光変調器を用いた周波数変換の構成．1−＝．laSillfi　炭酸ガスレーザ光をF−P形光変調器を用いて変調周波数460MHz，及び1．47　GHzで変調を行い，被変調光のス採クトルを測定した・まず変調周波数460MHz　で行った実験結果にっいて述べる．図2−2−1は実験装置（400MHz帯）の構成を示す．�o8しε　VAVE　GUSDε　CO　　　　　　　　2LASER　　　　　　　｛　　　　　　　　　　　　　ロ〔：：｝。一。一！闘●一南LA＄ε鳥FA8RY・PEROT　Cd’『e　　　　S�p”竃NG　FA8RY・PεROTMOOUS．A了OR　　　　　　　　　婁1旧正RFEROH訂εRRF’OSClLLATO禽　　・　　　　　　　05C窟LLoscaPE図2−2−・1　実験装置の構成一6一F−P形変調器は曲率50�p，反射率9瀦のZnSeミラーと反射率9�gのGe平面ミラー及びCdTe結晶を挿入した半同軸形共振器で構成されている．図2−2−2は半同軸形共振器（400MHz帯）の構造を示す，図2−2−2　半同軸形共振器図2−2−3　CdTe結晶CdTe結晶は図2。2−3に示すように［110］［001］，［110］方向に4x4x20　m，の大きさ，（110）面及び（110）面に電極が蒸着されている，またレーザ光の入射面および出力面となる（110），面には無反射コーティングが施されている．位相変調を行う場合は［110］軸から45度傾いた偏波を持っレーザ光を入射させる，ミラー−M，には光学バイアスを設定するため圧電素子が取り付けられている．ミラーM，とミラー恥の間隔は，F−P共振器の縦モード周波数（CdTe結晶が挿入されている）が460MHzになるように29．4　cmとされている．掃引形F−P干渉計は反射率が95Y，及び98％のZnSe平面ミラー−M3，M・で構成されている．ミラー間隔は13．5�p（縦モード周波数1．1GHz）で分解能は約20MHzである，また，　F−PF渉計の反射光がF−P形光変調器に戻らないように，それぞれの間には偏光板（ZnSe板）とλ／4板が挿入されている，掃引形F−P干渉計からの出力光をZnSeレンズで集光し，　AuGe検波器に入射する．検出器からの出力をオシロスコープを用いて被変調光のスペクトルを観測する．一7一図2−2−4F−P形そ変調措の静特性まず図2−2。4に示すよう二こぎ一P形」ヒ∫を調器の静特性を測定した・これよりフィネス；瀞」23であった．へ；こ変調電力に対する変調度を測定した，ここで変渦斐を鳶囎ハ：・X乃測波帯成分の振幅と変調電力が供給されていないとき劣へ打七の最大透過光強度の比と定義した．20ユ5ユo5図2−2−5　変調電‘フと変調斐の関係一c3一図2−2−5は被変調光のスペクトルから変調電力に対する変調度を示したものである．実線はフィネス28，光学バイアスが最適値のときでの計算値である，この図2−・2−5より変調電力14Wにおいて1ezの変調度が得られることが分かるが，通常の横形変調器を構成して10Z程度の変調度を得ようとすると910　W程度の変調電力が必要となり，結晶に印加される電圧も4500Vとなる．しかしながら，変調器への入力光に対する側波帯出力の比，すなわち変換効率を考えると上に述べたこととは少しことなる．F−P形光変調器のフィネスより最大透過強度を求めるとTmaxは0，12となった．従って定義した変調度1e％は変換効率（入力光強度と側波帯成分の強度の比）では1．2％となる．この実験で用いた結晶で通常の横形変調器を構成し，この変換効率を得ようとすると，100W程度の変調電力が必要となる．また結晶に印加される変調電圧は1500Vとなる，ミラーの反射係数，結晶の透過損失から得られるTmaxの計算値は0．45となり，これより変換効率は4．5Xとなる．この変換効率を通常の変調器で得られる場合の変調電力は400Wとなる，また変調電圧は3000Vとなる．これよりF−P形光変調器を用いることにより，変調電力は実験では1／7，計算値では1／65に減少される．（al�求oC♪図2−2−6光学バイアスeeを変化させた場合の被変調光のスペクトル。9一　図2−2−6（a）（b）（c）は光学バイアスeeを変化させた場合の被変調光のスペクトルを示す．図2−−2−6（b）は上下側波帯成分が同振幅になるように光学バイアスを調整した場合を示す．図2−2−6（a），（c）は上及び下側波帯成分が大きくなるように光学バイアスを調整した場合を示す．これより，図2−2−6（b）の場合に比べて側波帯成分の一方が約1．5倍になっている．これより，光学バイアスを調整することにより，同じ変調電力で片側の側波帯成分だけを大きくすることができる．そこで，上記のような光学バイアスを設定して変調実験を行い変調電力に対する変調度を測定した結果を図2−2−7に示す．　　　　2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　q．．．図2−2−7　変調電力に対する変調度の関係　図2−2−7における破線は図2−2−5の実験結果を示す．このように，光学バイアスを変化させると図2−2−6が示すように被変調光のスペクトルが変化し，変調度も増大することが分かる．そこで，この原因にっいてF−P形光共振器の縦モード周波数と変調周波数のずれ及び光学バイアスによる影響であると考え，F−P形光変調器の動作にっいて簡単なモード理論を用いて解析した結果を図2−2−8に示す．解析結果より，図2−2　−m　8（d）のように変調周波数とF−P形光変調器の縦モード周波数が一致している場合は光学バイアスを変化させても上下側波帯成分のそれぞれの振幅。10一硬7剛．　v嘲は等しい．しかし，周波数が一致しない場合は，光学バイアスによって側波帯の振幅が異なるが，光学バイアスが0の時はその振幅は等しくなる．　　　　　，　のの　コ薇尊由：光孝ハごイアスe，⊂yad，縦軸；疲調痩A士ノ丁凹＾，�梶iα）．elc”d）等三1蹴，，｛：》　一一，・　に■●●■■■●●■●・●●o一，●090●●o、●”・・．、．．・o．3　・o．2’°’蓼（6》0．1o。2　　0，　　　　　　o．｛o．｛r．d⊃（C）qCr‘d｝図2−2−81●　　　　　　　9’（e）e●‘rad｝　　　　　　ゆロの。．ω　　．．．．．一＿＿＿，＿．．．．∫9）＿陣　゜二‘「邑d，（h）o．｛r・d｝（d》「　　　　　　°・t「‘d，　　　　　　　　　　　　　　　・（i）　　　　　　　o・Cr・d⊃F−P形光共振器の縦モード周波数と変調周波数のずれをおよび光学バイアスによる影響によるスペクトルの変化一11。またこの場合，側波帯振幅の最大値は，両側波帯成分の振幅が等しい時の値より大きくなる．そこで，このF−P形光変調器を周波数変換器として用いる場合，F−P形光共振器の縦モード周波数と変調周波数を少しずらし，さらに光学バイアスを適当な値にすることにより変換効率の向上を計ることができる，図2−2−9　1．47GHzで変調を行ったときの被変調光の　　　　　　　スペクトル　次に，変調周波数1．47GHzで変調を行った結果を示す．　F−P形光変調器を構成するミラーは反射率90XのGeミラーと95ZのZnSeミラーを用いた．共振器間隔は17c田で，この場合，縦モー一ド周波数は74　OMHzとなる，この周波数は変調周波数の1／2である．観測系は変調周波数460MHzで変調を行った場合とほぼ同様のものである．図2−2−gに変調電Pt．12．5　Wの時の被変調光のスベクトルを示す．これより約8X（計算値8．5X）の変調度が得られている，一12一　3．3ミラー−F−P形光変調器を用いた周波数変換　通常のF−P形光変調器は2枚のミラーで構成した干渉計内部に位相変調器を挿入したものであるが，変調器内部で生成された側波帯成分は変調器の出力側のみならず入力側にも出射される．従ってF−P形光変調器で生成される側波帯成分をすべて利用されていない，そこで，側波帯成分を効率よく利用するため，図3−1−1に示すような3ミラーF−P形光変調器を考える．ミラ・・一一M，，M，はF−P干渉計を構成する．今，この干渉計を一つのミラーとみなし，一［トロ…［國十　MI　　M2図3−1　3ミラ・−F−P形光変調器干渉計のミラー間隔を変えることにより，このミラーに搬送波周波数に対しては適当な反射率を，側波帯周波数に対しては高反射率をもたせる．これにより，変調器内で生成された側波帯成分は出力側しか出ることができず，側波帯成分の利用効率が向上されると考えられる．そこで，複合ミラーを用いた3ミラー形F−P光変調器にっいて簡単なモード理論を使って解析を行う．この解析を行うにあたって，結晶は非常に薄く出力側のミラーと密着しているものとする，また小振幅変調を考えているため，F−P共振器内では搬送波成分及び1次の両側波帯成分のみが存在しているものと考える．そこで，搬送波成分および両側波帯成分をそれぞれ，ae，　a±1とおく．定常状態では，ae，　a±sのモードが位相変調を受け，そのエネルギーの一部を相互に交換し，変調器を一巡するとまた同一のモード分布as，　a±iをとらなければならない．従って，出力側ミラーのすぐ前では，単位入力に対して，一13一ae＝agp3ρ（γ）exp（−i4πy（L／c）−2δ）一△θ／2（a．1−a−1）　　xρ3ρ（ソ）exp（−i4πレ（L／c）−2δ）ロムθ／2｛ρ（γ＋f）　　xa＋texp（−i4π（レ＋f）（L／c）−2δ）　　−P（ソーf）a−iexp（−i4π（レ＋f）（L／c）−2δ）｝ρ3　　十τ（γ）exp（−i2πン（L／c）。δ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3−1）a±1＝a±！ρ3ρ（レ±f）exp（−i4π（レ＋f）（L／c）−2δ）　　　±（△θ／2）aeρ3ρ（レ±f）exp（−i4π（y÷f）（L／c）−2δ）　　　±（△θ／2）aeρ3　ρ（ソ）exp（−i4π（ソ）（L／c）一δ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3−2）が成立する．但し，一巡の位相変調はexp（i2△θsin2πft）〜1＋△θ　｛exp（i2πft）−exp（−i2πft）｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3−3）で近似されている．ところでρ（y），ρ3は複合ミラー及びミラーM3の複素反射係数，τ（ソ），τ3は複合ミラーおよびミラーH3の複素透過係数，Lは変調器のミラー間隔，δは片道の光波損失，△θ，fは位相変調の振幅及び変調周波数である．ここで，exp（一r）＝1ρ（ソ）ρ3exp（−2δ）1，　　θe＝2πv（L／c）−argρ（レ）ρ3，　　Aψ＝2πf（L／c）−nπ（n：整数）（3−4）　（3−5）　（3−6）∀とおくと，式（3−1）一式（3−6）より，aeは一14一τ（レ）exp（−iθe一δ）〔1−（ρ（レ＋f）／ρ（ソ））xexp←P−2i（θe←∠1ψ）〕　〔1−（ρ（ソーf）／ρ（ソ））xexp（−r−2i（θB−∠1ψ））〕a6＝　　　［　（1−exp（−r−2iθe））　〔1−（ρ（ソ＋f）／p（ソ））　　　xexp（−r　・・2i（θe÷∠1ψ））〕　〔1−（ρ（ソーf）／ρ（レ））　　　xexp（−r−2i（θe−∠1ψ））　）　　　＋　（（△θ）2／4）exp（−2r−4iθ�D））　　　x〔（（ρ（ソ＋f）／p（レ））exp（−2i∠1ψ）＋1）2　　　x（1−（ρ（レ＋f）／ρ（y））　exp←r。2i（ee＋∠1ψ））〕　　　・1・（（ρ（ソ。f）／ρ（ソ））exp（2i∠1ψ）＋1）2　　　x〔1−（ρ（ソ＋f）／ρ（v））　　　xexp（−r齢2i（θo十∠1ψ））　〕］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3−7）となり，またa±1は±（△θ／2）（ρ（ソ±f）／ρ（ソ））x　exp（±2i∠］ψ）＋1）exp（−r−2iθB）a±1＝ag〔1。（ρ（レ÷f）／ρ（ソ））　exp（聯r−2i（θe十∠1ψ））　〕（3−8）となる．これより，変調器から取り出される1次の側波帯成分の振幅A±1はA±1＝1τ3a±112より，次式となる．一15一A±1＝1τ312（△θ／2）2xexp（−2r）｛1＋（ρ（ソ±f）／ρ（レ））2＋2（ρ（レ±f）／ρ（ソ））cos　2∠ψ｝1−2（ρ（ソ±f）／ρ（ソ））exp（−2　r）laoI2xcos2（θe＋∠1ψ）＋〔（ρ（γ±f）／ρ（v））xexp（−r）〕2　　　　　　　　　　　　　　　　　（3−9）0．3馨・・2O．10図3　一・　2　　　　0・1　　　　　0．2　　　　　0．3　　　　　　　　　　　　位相変化量　［rad］3ミラーF−P形光変調器の変換効率　図3−2は上記の解析結果より，適当なパラメータを用いて，3ミラーF−P形光変調器の変換効率を計算したものである．ここで変換効率は側波帯成分と入射光の最大透過光強度との比である．図3−2の実線は3ミラー形光変調器を用いた場合，点線は通常のF−P形光変調器を用いた場合の変換効率を示す．これより，3ミラー形光変調器を用いることにより，変換効率は約2倍となることが分かる．上述の3ミラー形F−P光変調器は入力側ミラーに入射光（搬送波）と側波帯の周波数に対して反射率の違いをもたせたが，次に出力側ミラーに反射率の違いをもたせた場合について考える．一16一・且一［亟コ丑1…　　　　　　　　　　　　　剛　　　凹2図3−3　3ミラー形F−P光変調器　図3−3は出力側に複合ミラーを用いた3ミラー形F−P光変調器の構成を示す．この場合，F−P形光変調器の出力側ミラーが入射光の周波数に対して高い反射率，側波帯成分の周波数に対して適当な反射率を持たせることにより，出力側には搬送波の成分が含まれず，また変換効率も向上することが考えられる．そこで，出力側に複合ミラーを配置した場合について考える．出力側（ここでは複合ミラー）ミラーの直前では，単位入力に対してae＝aeρ1ρ（レ）exp（−i4πレ（L／c）−2δ）　　一△θρ1｛a◆1ρ（ソ＋f）xexb（−i4πレ（L／c）　−2δ一i2πf（L／c）〉一ρ（ソーf）a−1　x　exp（−i4π（v＋f）（L／c）−2δ＋i2πf（L／c）｝　＋τ1（ソ）exp（−i2πソ（L／c）一δ）｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3−10）a±1＝a士1ρ1ρ（レ±f）　　xexp（−i4π（ソ±f）（L／c）−2δ）　　　±△θaeρ1ρ（レ）xexp（−i4π（ソ＋f）（L／c）−2δ　　　±i2πf（L／c））　　　　　　　　　　　　　　　　　（3。11）となる．一17一但し，ρ！ρ（ソ）はミラー1及び複合ミラーの複素反射係数，τ1τ（レ）はミラー1及び複合ミラーの複素透過係数でその他の変数は前期の場合と同じである．ここで，exp（−r）＝1ρ1P（ソ）exp（・2δ）1，θe・2π　v（L／c）−argρ（レ）ρ1，』ψ＝2πf（L／c）−nπ（n：整数）とおくと，式（3。10）一式（3−14）より，aeは（3−12）　（3−13）　（3−14）τ1exp（−iθe一δ）（1−（ρ（レ＋f）／ρ（ソ））　xexp←r−2i（θe＋∠1ψ））〕　〔1−（ρ（レーf）／ρ（レ））　xexp（−r−2i（θ9・・’∠1ψ）〕ae＝　　　［（1。exp（−r−2iθo））　〔1−（ρ（ソ＋f）／ρ（ソ））　　　　xexp（−r−2i（θ6÷』ψ））〕　〔1−（ρ（ソーf）／ρ（v））　　　　xexp（−r−2i（θe−∠1ψ））　〕＋（△θ）2　exp（−2r−4iθe）　　　　x〔　（（ρ（レ＋f）／ρ（レ））exp（−2i∠1ψ））　〕　　　　x〔1。（ρ（y＋f）／ρ（レ））exp（−r−2i（θ。一』ψ））　　　　＋（（ρ（レーf）／ρ（レ））exp（2i∠1ψ）　　　　x〔1−（ρ（レ÷f）／ρ（レ））exp（−r　−2i（ee＋∠1ψ）〕］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3。15）　　　　　　±△θ　xexp（±i∠1ψ）（exp（−r−2iθe））a±1＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ae　　　　1−（ρ（ソ±f）／ρ（ソ））exp（−r。2i（θ。±Aψ））　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3−16）従って変調器から出力される1次の側波帯の強度振幅A±はA±1＝1τ（ソ±f）a±tl2（3−17）一18一より，次式となる．A±1＝1τ（レ±f）12（△θ＞2exp（−2　r）1−2（ρ（レ±f）／ρ（ソ））exp（−r）　　　x　cos　2（θ9±∠1ψ）　　　十（ρ（ソ±f）／ρ（ソ））exp（−r）〕20．50．40．30．20．1la臼12　　　　　　　　　　　　　　　　　　　位相変化量　［radコ図3−3　3ミラーF−P形光変調器の変換効率図3−3は上記の解析結果より，適当なパラメータを用いて，3ミラ・−F−P形光変調器の変換効率を計算したものである，図3−3より，入力側に複台ミラーを用いた場合と同様に変換効率の向上がみられる．また，出力側に搬送波成分が含まれていないため，周波数変換器としてこの変調器を用いる場合は有用となる．一19。4　F−P形SSB光変調器を用いた周波数変換　4　一一1　SSB　；　の　成と原理　上述のようにF−P形光変調器は高効率であるが，被変調光に搬送波及び高次の搬送波成分が生じるため，変調器を利用して周波数変換を行う場合，できるだけ搬送波及び不必要な側波帯成分を生じないことが望ましい．Buhrer等A）は変調電界，搬送波共に円偏波を用いることにより，被変調光に搬送波成分及び高次の側波帯成分が生じないSSB変調器を提案し実験を行っている．図4−1−1は通常の位相変調による1次の側波帯出力とSSB変調によって得られる側波帯出力との比較を示したものである．実線はSSB変調方式，破線は通常の位相変調方式を示したものである．これより，通常の位相変調　　　　　　　旭08§　ss図4−1−1o　・　iz4rr　　　t2z，r・　　�_π　　　π　　　　　リターデーシyン　〔radl通常の位相変調による1次の側波帯出力とSSB変調によって得られる側波帯出力との比較方式では両側波帯および高次の側波帯成分が発生するため，完全にシフトした周波数成分を得ることはできない．しかし，図4−1−1より明らかなように，通常の位相変調に比べて搬送波成分を一20一　　　　　　　　　　　　ωo十ωm　ω6十ω厩　　1／4λ板　SSB変調素子　1／4λ板　偏光板図4−1−2電気光学結晶を用いたSSB変調器の構成側波帯成分に完全に変換することができる．この場合，πradのリターデーションが必要となる．赤外光での周波数変換にこの変調器をそのままの構成で用いると大きな変調電圧が必要となる．そこで，変調電圧の低減化を計るためSSB変調器をF−P干渉計内に挿入したF−P形SSB変調器を提案した．　まず，SSB変調器の動作原理にっいて述べる．回転している半波長板（λ／2板）に入射した円偏光の周波数はλ／2板の回転周波数の2倍だけシフトすることが知られている．この回転するλ／2板の状態は，適当な対称性を有する電気光学結晶によって得ることができる．例えばZnS，　LiNbO3結晶を用いた光周波数シフタが提案されている．10．6μm帯でもCdTe結晶を用いて実験が行われている5｝．図4−1−2は電気光学結晶を用いたS3B変調器の構成を示す．この方法では，結晶に回転電界を印加し，その結果生じる複屈折の主軸の回転を利用する．半波長電圧を結晶に印加すれば，光周波数は変調周波数分だけ上方，または下方にシフトし，単側波帯変調（SSB変調）が可能となる．　CdTe結晶は10．6μm帯で透明域をもち，赤外変調に用いる電気光学結晶として最も一般的なもので，光学的対称性は43mに属する，この結晶を用いて光周波数シフトに必要な回転するλ／2板の状態を作るには図4−1−3に示しように結晶軸を設定する．一21一出力円偏光bCl＞，ω〇十ωmS工］N’Wmt　　　　　　EmCOSω．t図4−1−3　SSB変調用CdTe結晶図4−1−3に示すように3回転対称軸である［111］軸を光の電搬方向（z軸〉とし，この軸に垂直な面に一定振幅の回転電界を与える，回転電界を得るために図4−1−3に示すように印加電界を腰トじ瓢］・一回ただしe刊一・・（4−1−1）（4−1−2）とすると，屈折率楕円体のZ軸に垂直な断面は図4−1−4に示すようになる．y　y’n2θn1XX’図4−1−4　屈折率楕円体一22一ここで」は虚数単位とする．このとき，z軸方向に伝搬する光に対する主屈折率nl・n2およびその主軸の回転角は次式で与えられる．n，。n、＋」γ、1n、・E皿　　　　　4−6　　　　　ユn・＝　nB　”　76γ・山3Emθ＝ω。t／2（4−1−3）（4−1−4）（4−1−5）これらの式より，主屈折率n1，　n2は時間tによらず一定であり，主軸の回転角θは角周波数ω・・t／2で，印加電圧と反対向きに回転することが分かる．長さLの結晶中を伝搬するとき生ずるリターデーションムφは　　　2　2π△φ＝一一no3γ41LE皿　　　≠6λ（4＋6）となり，変調波の位相によらず一定である．次に・このような複屈折の主軸がω。t／2で一様に回転している状／2図4篇1−5　入射光と主軸がω・t／2で回転するときの関係一23一態に・Z軸方向に円偏光e；が入射したときの出力光eeを考える．そこで入射円偏光e、を次式で表す．ただしe判蜘ω・t）（4−1−7）ここで・ωeは入射光の角周波数を示す．上式の実数部分をとれば，カッコ内の上の行より，x成分の，下の行よりy成分の光波の振幅を得る．出力光を求めるには　　1）θ＝ω・t／2の座標変換を行う．　回転する主軸方向（x・，　　　　y’軸）に入射光の成分を分ける．　　2）x’成分とy’成分との間には式（4−1−6）で示されたリタ＿デ　　　　イションが与えられる．　　3）出力面で再びθ＝一ω・t／2の座標変換を行い　x，y軸に戻　　　　すことによって出力光eeはe・�g諺；：lll器ll；1轡／2）＿』φ／2）］　　　�g：llil　E：1鶴）lei・繭φ／2）団蜘ω・t）　　　畷△φ／2）B1副cp［」（ω・＋ω・）t】（4−1−8）となる・式（4−1・−8）より，△φ＝πとなるときに入射光の周波数は一24一ωoから（ωz＋C・）　・）に完全にシフトする，ここでは入射光と複屈折の主軸の回転方向と同一方向としたが，それらを互いに逆方向に回転するようにとれば光の周波数はωoから（ω3一ω。）にシフトすることになる．また△φ＝πの条件でない場合は搬送波成分は生じる．しかし1／4波長板と偏光板を用いて取り除くことができる．　この方法を用い，10．6μm帯に於ける周波数変換光を得ようとしても完全に周波数シフトを行う（△φ＝π）には電圧として約68kV必要となる，そこで，印加電圧の低減化を計るため前章で述べたF−P形変調器構成をここでも用いることを考える．まず2ミラーF−P形SSB変調器，次に3ミラ・−F−P形SSB変調器構成を用いた場合について述べる．4−2　F−P形SSB変調器MI　　　　MOD．　M2　　　　　　　　　a、E一！卿一一一一゜．1o−　oo噸■■　■■脚　　　　　E一　■巳　一　　●　　一胤ρ一一＿曜。・。τ1ρ1τ2ρ2Ec（°1Eぜ゜1図4−2−1に2ミラーF−P形SSB変調器の構成　図4−2−1に2ミラーF−P形SSB変調器の構成を示す．ここでも前章の場合と同様に，結晶は薄く被変調光が結晶を通過する間に変調電界の位相が変化しないものとし，さらに出力側ミラーに密着しているものとする．変調が行われている時は共振器内部には搬送波成分のほかに側波帯成分が生じている，それぞれの振幅をEc，　Esとおく．定常状態ではEs，　Ecのモードが変調を受け，そのエネルギーの一部を相互に交換し，変調器を一巡すると，また同一のモード分布Ec，　Esを取らなければならない．定常状態を考え，一25一結晶の直前での光波のモード分布a’を謡Ll］蜘ω・t臨1ト（j（ω・t＋・・）・）t）一（4−2−1）　　　　距［a】・図　　　　　（4−2−2）とおく．さらに，A＝鰍ll；）灘1こlll・聯：認；；1：瓢；］［ex：j△ψ嗣（4−2−3）とし，損失を無視すれば，光波が結晶を往復した時点でのモード分布a”はa・＝　ECi）・A［1　］　exp（jω・t）　　　　　Esρ・A［”i］　exp｛j（・c・）　et＋w・）t｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−2−4）となる．　式（4−2−4）の実部を取り，搬送波成分と側波帯成分に分けて，x成分のみを示すと次式となる．a”x＝ρ2｛Ec　cos（△ψ）−Es　sin（△ψ）｝exp（jω6t）　　　　ρ2｛Ec　sin（△ψ）＋Es　sin（△ψ）｝exp（」（ωe＋ω・rn）t）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−2−5）一26一《Dモードa”xの実数部分が光波の振幅のx成分となる．y成分も同様に求められるため，今後x成分についてのみ考え，添字xを省略する．式（4−2−1）と比較して，出力側ミラーの透過分を除けば，光波が結晶を一往復する間に，搬送波の振幅がEcからEc　cos（△ψ）−Es　sin（△ψ）に，側波帯振幅EsからEc　sin（△ψ）＋Es　sin（△ψ）に変調されることを意味する．さらにモードa”が伝搬して，再び元の結晶前面に戻る，定常状態では，これはもとのモードa’に等しい．よってa，＝exp（−r）｛Ec　cos（△ψ）−Es　sin（△ψ）｝exp（jωet−2ee）　　　＋exp（−r）　｛Ec　sin（△ψ）＋Es　sin（△ψ）｝　　　x　exp（」（co　e十ωm）t−2（θe十△θ））　　　　＋τiexp←δ÷（jωet−ee））　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−　2e5）となる．ここでは，一周の損失をexp（−2δ）とし　　exp（−r）＝ρ1ρc　exp（−2δ）　　　　　　　　　　　　　　　　（4−2−6）　ee＝ωeL／c−（1／2）arg（Ptρ、）　　　　　　　（4−2−7）　△e＝ω・L／c−Pπ　　　（Pは整数）　　　　　　（4−2−8）　△θ＜π／2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−2−9）としている．但しρ1は入力側ミラーの反射係数を表す．　また，θeは光学バイアスを示し，△θは光波が変調器を一往復する間に生じる変調信号の位相のずれを示す．変調周波数fm＝c・）s／（2π）とF−P形光変調器の縦モード間隔の整数倍q（c／2L）とのずれを△fとすると△θと△fの間には，△f　＝f。qc／（2L）＝（△θ／π）（c／L）△f＜c／（4L）（4−2−10）なる関係がある．式（4−2−1）と式（4−2−5）を比較して，結晶直前での搬送波及び側波帯の振幅は一27一τ1exp（一δ）［1−exp｛−r−j2（θe十△θ）｝cos（△ψ／2）Ec＝（　［1−exp（−r−j2θ9）cos（△ψ）］　［1−exp｛−r−」2（θe十△θ）｝　cos（△ψ）】　＋exp　2｛−r−」2（ee＋△θ）｝sin2（△ψ））　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−2−11）T・1exp（一δ）［1÷exp｛。r−」2（ee＋△θ）｝sin（△ψ！2）りEs＝（［1−exp（−r−j2ee）cos（△ψ）］　［1−exp｛−r鱒」2（θ8＋△θ）｝　cos（△ψ）］　十exp　2｛−r−」2（θe÷△θ）｝sin2（△ψ））（4−2−12）となる．それぞれもう一度結晶を通過した後，出力側ミラーから出力されるので，出力光の搬送波成分Ec（0），及び側波帯成分Es（0）はEc（o）＝τ2｛cos（△ψ／2）Ec−sin（△ψ／2）Es｝Es（o）＝τ2｛sin（△ψ12）Ec＋cos（△ψ／2）Es｝（4−2−13）となる．これより出力光はτ監τ2exp（一δ）［1−exp｛−r−j2（θg＋△θ）｝cos（△ψ／2）Ec＝（［1−exp←r−・j2・e　e）cos（△ψ）］　［1−exp｛−r−」2（θe＋△θ）｝　cos（△ψ）］　＋exp　2｛−r−j2（θ6＋△θ）｝sin2（△ψ））（4−2−14）一28一τ！τ2exp（一δ）［1＋exp｛−r−」2（θe÷△θ）｝sin（△ψ／2）Es＝　　（［1−exp←r−j2θa）cos（△ψ）】　　　［1−exp｛−v−j2（θB＋△θ）｝c。s（△ψ）〕　　　÷exp　2←r−j2（θ6÷△θ）｝sin2（△ψ））　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−2−15）となる，光学バイアスθ0＝0でF−P形光変調器のミラーの反射率をパ　　　　　1．o鳶OBtr　O・6かQ2d図4−2−2　　0．1　　　　　0．2　　　　　03　　　　　04．　　　リターデーションリターデーションと周波数変換出力光との関係ラメータとして，リターデーションと周波数変換出力光との関係を図4−2−2に示す・図中破線で示すように2ミラーF−P形SSB光変調器の場合，出力側には搬送波成分も出力される．この場合，搬送波成分を取り除くには1／4波長板と偏光板を用いればよい．この方法は光の多重干渉を利用したF−Pエタロンに比べて広い周波数特性をもっているため，安定に動作を行うことができる．．図4−2−3に通常のF−P形光変調器およびF−P形光変調器を利用しないSSB変調（図中破線〉との比較を示す．これより，リターデションが比較的小さい範囲でほF−P形SSB光変調器を用いて周波数変換を行うことが有利であることが分かる．一29一Q3÷5、02ど圏o．1　　　　　　0　　　　　　　0．1　　　　　Q2　　　　　．0．3　　　　　04　　　　　　　　　　　．リタ鴨デーションこ岡図4囎2−3　通常のF−P形光変調器およびF−P形光変調器　　　　　　　を利用しないSSB変調（図中破線）との比較rミ蝉＿　＿　4量。　u　ここでは前節と同様に3ミラー方式を用いたF−P形SSB光変調器について述べる・F−P形SSB光変調器は通常のF−P形光変調器に比べて効率よく周波数変換を行うことができるが，出力側に搬送波成分も含まれる・そこで，前述の3ミラー一一　F　−P形光変調器と同様に・出力側ミラーに複台ミラーを用いて搬送波成分を除去すると共に・周波数変換効率を計る方法について述べる，MI　　MOD．　M一　　ao願騨“噸一一〇〇°’毒韮錘噂　一　●●　−　o　・’N−．臼鴫・●・τ1ρ1　　　　Es（o）　−　　o　　鱒　　o　　●●圏齢　　　τsρs　　　τCρC複合ミラー図4−3−1　3ミラーF−P形SSB変調器の構成一30一‘図4−3−1に3ミラー・・F−・P形SSB変調器の構成を示す．前節と同様にSSB変調素子は十分薄く，出力側ミラーに密接しているものとする，　搬送波の振幅Ec，側波帯成分の振幅Esとおくと，変調素子直前の光波のモード分布aは次式で表される，瀦猛1繭ω・t魂1鋤甲（j（c・）・e・t＋・a・・m）t）（4−3−1）である．畷a1　前節の2ミラー方式とことなり，出力側ミラーに複合ミラーを用いているため，複合ミラーの反射率は側波帯成分と搬送波成分に対して異なった値を持っため，それぞれの成分に対する複素反射係数をp，ρ，と置く．そこで，光波が変調素子を通過し，出力側ミラーの直前での光波の振幅a’はa蝿］−t蹄Aロコexp（」（ωet＋ω9）t）　　　　　　　　　（4−3−3）式（4−3−3）を側波帯成分と搬送波成分に分け，x成分のみ示すとax，＝（Ec　cos（△ψ／2）−Es　sin（△ψ12））exp（ωot）　　　＋｛Ec　sin△ψ／2）−Es　cos（△ψ／2）exp｛」（ωet＋ω糟）t｝　　＝　｛Ec−Es｝exp（ωot）＋｛Ec＋Es｝exp｛j（ωet＋ω。）t｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−3−4）となり，モード分布a．’の実数部が光波の振幅のx成分となる，y成分も同様に求められるため，今後x成分のみ記し，添字xを省略する．一31一　次にモード分布a’は複合ミラーで反射され，再び結晶を通過する．側波帯と搬送波に対するミラーの反射率が異なることに留意し，結晶通過後のモード分布a”はa’，＝（p　cEc　cos（△ψ／2）一ρ＄Es　sin（△ψ／2））exp（jωet）＋（ρ・Ec　sin（△ψ／2）一ρ・Es　c・s（△ψ／2））exp｛」（ω、t＋ω。）t｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−3−5））となる・ここで光波がF−P共振器を一周する間に受ける損失をexp（一δ）とし，　　exp（−r）＝ρ1ρc　exp（−2δ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−3。6）　θ・＝ω・L／c−（1／2）arg（ρ1ρ・）　　　　　　（4＋7）　△θ＝ω。L／c−pπ　　　（pは整数）　　　　　　（4＋8）　△θ＜π／2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−3−9）とおく。モード分布a”は共振器内を伝搬し，さらに入力側ミラーに反射され，再び変調素子の直前では元のモード分布a’に等しくなる．これより，a，＝【｛Ec　cos（△ψ／2）−Es　sin（△ψ／2）｝　　　　　　　xc・s（△ψ／2）exp（・r−」2θ・）．　　一（ρ5／ρc）｛Ec　sin（△ψ／2）＋Es　cos（△ψ／2）｝　　　　　　　xsin（△ψ／2）exp（−r−j2θe）　　　　　　　十τ1exp←6　一　jω　eL／c）】exp（」ωot）＋【｛Ec　sin（△ψ／2）−Es　sin（△ψ／2）｝　　　　　xsin（△ψ／2）exp（−r−」（2θo＋2△θ））＋（ρ5／ρo）　｛Ec　sin（△ψ／2）÷Es　cos（△ψ／2）｝　　　　　x　cos（△ψ／2）exp（−r−」（2θe÷2△θ））　］　　　　　xexp（（jc・・＋Wm）t）　　　　　（4−3−10）一32一�nぞとなる．この式と（4−3−1）と比較して，側波帯及び搬送波のそれぞれの振幅を求めると，　　　τ　iexp（一δ一」ω6L／c）【1−exp（−r−」θ3）　　　　x｛（ρ1／ρ2）cos2（△ψ／2）−sin2（△ψ／2）｝IEc＝　　　［1−exp（嫡r−j2θo）x　（1＋ρs1ρc）cos（△ψ）　　　　÷（ρ3／ρc）exp（。2　r−j4　e　e）］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4−3−11）Es＝τ1exp（一δ）［1＋exp｛−r−j2（θe）｝sin（△ψ／2）　　xcos（△ψ／2）｛1＋（ρ1／ρ2）｝［1−exp（鱒r口」2θo）x（1＋ρ。／ρ、）cos（△ψ）＋（ρ・／ρ・）exp（−2　r−j4　e　e）］　1．o　Q8只ヨ06§寧Q4　0図4−3−2（4−3−12）　　　　バイアス　　　’　　　l　　　　　　　　　　　　　　　　l光学バイアスに対する周波数変換出力の関係一33一これより，出力光の振幅Ec（0），Es（0）はEc（0）＝τ2｛cos（△ψ／2）Ec−sin（△ψ／2）Es｝Es（o）3τ2｛sin（△ψ／2）Ec＋cos（△ψ／2）Es｝（4−3−13）（4−3−14）めとなり・式（4＋11）v…式（4−3−14）を用いて求めることができる．　光学バイアスの最適値は式（4−3−14）を微分して得られるが，リターデションが小さいとき，あるいは複合ミラーの側波帯に対する反射率が低いときはee＝0となる．また側波帯に対する反射率が高いときには最適値は変化する．複合ミラーの側波帯に対する反射率Rsをパラメータとした光学バイアスに対する周波数変換出力の関係を図4−3−2に示す．　次に光学バイアスeB＝0とした場合に於けるリターデションと周波数変換出力の関係を図4−3−3に示す．2ミラー方式と異なり，3ミラー方式の場合は出力側に搬送波成分が出ないように複合ミラーの間隔を変えて，搬送波に対する反射率を100Xにすることができる・図4−3−3より，リターデーションが小さな範囲ではRs＝0として，側波帯に対する複合ミラーの透過率を最大にするより，適当な反射率を持たせた方が良いことが分かる．　塁竃〉（？　　　　　　　0　　　　　　　0．1　　　　　0、2　　　　　　0．3　　　　　04　　　　　　　　　　　　リターデーション図4−3−3　リターデションと周波数変換出力の関係一34一〜4−−4　　§・　動作解析結果より，F−P形光SSB変調器は低電力，高効率周波数変換器となる可能性があると考えられる．特に3ミラー方式では70Zにも達する変換効率をもっ可能性があり，赤外域に限らず周波数変換器として有望である考えられる．　例えば，F−P形光共振器内に挿入する電気光学結晶として，4x4x20　mの大きさのCdTe結晶を用いた場合，変調電圧600　Vでリターデッシヨンは0．15となる．そこで反射率85Xのミラーを用いてF−P形光SSB変調器を構成すれば，変換効率は20Xとなり，また3ミラー方式で入力側のミラーの反射率を90％としたときには，変換効率は60％に達する．通常の位相変調方式を用いて得られる変換効率は，このときIX程度であることを考えると，低い変調電圧の場合，高い変換効率を得ることが可能となることが考えられる．5　むすび　10，6μm帯F・−P形光変調器を用いて変調周波数460MHz，及び1．47GHzにおける炭酸ガスレーザ光の変調実験を行った，周波数460MHzにおける変調実験では14Wの変調電力で10Xの変調度を得ることができた．また周波数1．47GHzにおける変調実験では12．5Wの変調電力で約8Xの変調度を得ることができた．これらの結果より，　F　一一P形光変調器を用いることにより，低い変調電圧で炭酸ガスレーザ光の周波数変換を行うことができると考えられる．また，F−P形光変調器の効率を向上を計るため，3ミラー形F−P変調器を提案し動作解析を行った，解析結果より，通常のF−P形光変調器に比べて約2倍の変調度が得られることが分かった．さらに，SSB変調素子を用いたF−P形SSB光変調器を提案すると共に動作解析を行った，この解析結果より，F−P形光SSB変調器は低電力，高効率周波数変換器となる可能性があると考えられる．特に3ミラ・−F−P形SSB光変調器は約70Xにも達する変換効率が得られ一35一る可能性があり，赤外域に限らず周波数変換器として有望である考えられる，謝辞1本研究を行うにあたり，適切な助言を戴いた小林哲郎助教授，井筒雅之助教授に感謝致します．本研究に関する解析，計算，実験に携わった大阪大学基礎工学部，田村光夫，早川秀樹，　中尾雅俊君に感謝致します．本研究の一部は文部省科学研究費の援助を受けて行われたものである．7　文献1）松島，中島，前田，田村，末田：量子エレクトロニクス研　究会資料，OQE84　68−72，1984．2）松島，末田：輻射科学研究会，RS90−9，（1990）3）末田，小林：画像技術，vo1．3，No．5，pp21−22，　1972．4）　C．F．Buhrer：ApP1．Opt．，vo1．2，PP．839−846，1963．5）　G．M．Cater，IEEE　J．Quatum　Electron．gvo1．1gno．4，1979．遙一36一覧輻射科学研究資料　　RS　91・6YIG薄膜における磁気弾性波の遅延特性湯川　敏信1堤誠tt1　岐阜大学教育学部　．tt京都工芸繊維大学電子情報工学科平成3ザ脚日’あらまし　鏡面研磨した端面を有する10　01nt厚のYIG薄膜を使って、不均一な外部磁界により磁気弾性波を効率よく励振したこと、およびその遅莚時固対磁界や相対的な損失対遅延時間の周波数依存性などについて、体積後退静磁波の特性と比較しつつ述べたものである．特に体積後退静磁波の損失には周波数依存性が余りみられないのに対して、磁気弾性波は低い周波数ほど損失が小さくなる．ちなみに3．2GHz．0．25μム幅のマイクロ波パルス入力に対して最大遅延は2vkL6，相対損失は7　S・IBの磁気難波のエコーが受信された・1．まえがき　YIG（イットリウム・鉄・ガーネット）単結晶における磁気弾性波（Hagnet。−elastic　Nave・・M　E波）の研究は1965年頃，　Schl＆nn．Damonらによって精力的に行われた．‘1）“‘弓⊃ME波は弾性波（Elastic　Nave…MW）とスピン波（SpinNave…SW），静磁波（HagnetoSta．tic　Nave…MSW）が詰合した姿でGHzの弾　　　　　　　　　　　　　　　　コロナの性波であり、かつ磁界により制御可能な弾性波である。　この波を励振するには不均一磁界による方法が最適でYIG単結晶棒とか円板に自然に現れる不均一磁界が利用された．　一方、当時話題となった弾性表面波の研究に関連してYIG薄膜における磁気弾性表面波の研究が行われた．‘5⊃’ca；しかしながら薄膜におけるME波は実験的に確認されず、むしろME波よりも良く似た波動であるMSWの研究が活発化した．‘9⊃薄膜にME波を励振できない大きな理由の一つは薄膜内に不均一磁界を形成出来ない事による。　筆者らは最近比較的厚いY°IG薄腺を用いrかつ、薄膜寸法を最適化した形でYIG薄膜内に不均一磁界を形成し、ME波の励振に成功した．“・》本稿ではバイアス用磁極の形などを工夫するなど更に不均一磁界の分布を最適化し、ME波の遅延特性をより明確な形で観測したので報告する．1i2分散関係式ME波の運動方程式はStraussによって4《s熊一a［N〔（H∫一働朝♂ナム（嚢鱒，）一叩．�f　　＿　br〆｝ノ．●ノつtDぞ｝，nd．Lj，t／2ル　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　⊃ノ？2　｝　　．，∠　　7”’u　翰　り　�`いq　　e’v’”　　　　　　　　　　　　　　　’”’茜’Ulガナ減ノ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　葡M’IX　Jノ＆嘱ρ施j＞　Ru　＝　“1，　NSV“Rv“（dψ書x（Q・IR）’k．“x・（dψ肴（NV‘　IR）惚？R’s　＝　et　x9ミRミナ（Of　tRコ」）奏（。・肇R）　　　　　　　　　　　　　∂　hey、hf、mぜ　　　ナ戸13でナΨノ，（ノノで与えられた。｛3｝ここに溜1，Mは磁化ベクトル，拷゜はz方向に加えられたバイアス磁界によってYIG内に現れる内部直流磁界の強さ，hは高周波磁界，a”は磁気回転比，Dはスピン交換項である．　また訳は弾性波の変位ベクトル，ノ）は密度α朔はステイフネスそして6が磁気弾性結合徽である・　（1）式を圧電性媒質における弾性表面波の解析などに良く用いられる構成関係式に書き直すと，1ら言，］a．》恥飾，s智s麗：ア　ナa・）｝イ，R）となる。（Sl）ここにハノご　ゆixノ000Y。，A’’rs，、5，RStes，，翰　c8，aos・−5，a　StR　s，’o000ノー彦000000�A0　　ヤo00・亀一諏o0000　　　　の」　8“s＆s0’j−d、S　i　O　　　　O0o　　＆Yd，“　−Y、S・　　　　4タ9ヨ，　　　AAアハ『d＝疎＊　　　　　　　　　　　　　　　0で，．uは透嚇テンソルをdはME係数のテンソルそして，　s・はコンプライアンステンソルである。いまこの構成関係式でdを零と置くと（2）式は各々フェライト媒質（MSW，　SWの界を与える。）と弾性波媒質（等方性弾性媒質におけるEW）の構成関係式に分離される。したがってME媒質とは両者が混合した媒質と考える事ができる。（2）式とマクスウェルの方程式xv　x　）H　＝o　　　　　　　）Q・8＝o　　　　　　　，そしてフックの法則およびニートンの法則喚vrd　di　S．　vゴの沢　NV・7・dq／y（3a）（3b）さらに境界条件からMSW，　SW，　EW，ならびにME波導波路に関するすべての界を導出する事ができる．しかしながらこの問題を厳密な形で論じる事は電磁界問題を境界条件のもとに解くという問題よりもはるかに複雑なものである。　ここではME波の波長がYIG薄膜の厚さに比べて十分小さいものとし，さらにバイアス直流磁界の方向に進むME波に着目し，平面波の形でME波の分散関係式談蓬撒二繍誌・と仮定し・z方向（欄界の方　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，　　ω袖X」ぞ一Ctうが♪拠弓が實山ナ量スー｛3》（4）　　　b6？q＝（i；’　　　　　　この場合．ME波の正負円便波のモードが伝毅し，　（4）式の上の符号下の符号が各々正負円徹に相当する・（1’　’　f4’なお・PはME波の伝齪数である。一一一rr．乃がM厳に比べてきわめて小さくなる（波長が長くなる．）と，薄膜の厚みの影響を考える必要がある。この場合に現れるモードがMSWのモードでかっ直流磁界の方向に進むMSWのモードは静磁後退体積波（MSBVW）のモードである。その分散関係式は　　　　　　　　　，　　　　　●　　，　　　　　　r　i　　　伽　itηπ　ぼpx　・　pi　Xa　Jl　“，　iii　・？？言一（ノナ刃，Xξ〜謁1ツ）＝・・？つ　＝　O，　1∂　Q，　　’一　一一一である。‘9｝　ここにオは薄膜の厚みである。（軸ン｛i】ドーが　　）（5）3　不均一磁界によるME波の励振　（5）式のMSBVWそして（4）式のME波の分散関係式を正円偏波のモードに対して数値的に評価し，分散曲線の概略を描くと図1のようになる。この場合，（4）式から求まるME勘βと（5）式から求まるMSBV験βとは大きさが灘熱饗謡二麟器膿：19：熱囎織ら直接にME波を励振できない理由がここにある。k図1　MSBVWとME波の分散曲線同じくME波鰯も吻にあり，かっ蜴の近傍にはEWがある．なお，　SWはME波とMSBVWとを結びつける重要な波である。　このようにMSBVWおよびME波の帯填が磁界によって変化する事は分散曲線が∂軸に沿って上下する事を意味し，この動作を不均一磁界という形で導入すれば波長の長いMSBVWから波長の短いME波へ連続的に距離を介して両者を結びっける事ができる。a）i’》hf，図2磁界のH，．H2に対する分散曲線　図2はこの不均一磁界によるME波励振の原理を示す。　同図には2っの磁界の強さH，．H2（H2＞H！）に対する分散曲線を描いている。いまOfiの角周波数でME波を励振しょうとする。　この場合，磁界の弱いHlでの分散曲線と4》t’とはP，で交叉する・こ・P　Pt点が動作点であl」・’この点で波長の長いMSBVWがマイクロ波により容易に励振される。　つぎに磁界がH2になると分散曲線は全体に上方に移動し，動作点はSWを通じてP？．点のME波の曲線上に来る。更に磁界が強くなればP2点は下方のEWの曲線上P3点に移動する事もあるが．通常このようなME波はしゃ断される。　このように不均一磁界をYIG内に形成させると，電磁波→MSBVW→SW→ME波→EWの過程を経て電磁波から連続的に波長が短縮されEWが励振される。　また何らかの形でEWからMSBVWへの逆の過程をYIG内に形成すれば・弾性波の信号をマイクロ波で取り出す事もできる。8　ここでYIG薄膜内に自然に現れる不均一磁界の分布についてバルク素子との比較を含めて検討する。　一般に磁性体を磁化すると減磁効果が現われ，その効果は磁性体の形状に左右される。　この減磁効果の形状依存性はJosephやSchloemannによって詳しく報告された。Ct2⊃ここではJosephらの式を使うて厚さ10ωMのY　IG薄膜で［（寸法W（Z）＝9・97．ut）×（X＝e．10r。s）x（Y＝＝11．7”ut）］とバルク素子［（寸法W（Z）＝5・論）x（aこ＝0・4Z．）x（9　・＝　5・　S．）］の減磁効果を長さ方向（Z方向）に直流磁界を印加したものとして計算し，長さwで規格化し．2方向に対しxlO　30e　　　O．1ヨ2flL望属：裂2臣o0．0一〇。1一〇．2・｛1．3e．4e．S一〇．6D．7一〇。8　→D。5−0．4−｛〕．3−｛）．2−｛〕。1　0．0　0．1　0．20．3　0の4　0．5　　　NORMAL．POS！TION　z！W“S＊11礪ぞ：パ・〃図3不均一な反磁界分布の計算例て描くと、図3のごとくなる。　同図から薄膜の場合は全長の約5％の両端のみが不均一磁界となり，しかも不均一磁界の勾配がかなり大きい。一方，バルク素子の場合は全体に長さ方向に不均一になる。これは厚さの違いが不均一磁界の分布に大きく関連している事になり，薄い薄膜ほど不均一磁界を形成し難い。ノ92留人e§°→MS8V胃4o含藍　　　8轡一一一・《M69←s脚・門A轟A＾のの＾AAユ乱AA｝↓訓→制1£トSW→言●塁蘭璽C艮0阻8MS8vw．HHi（z）H2　tU　tO∠7　　Hs11CENTER（s畜躍気の・セメこ言ア　）H」≒＿＿＿．．＝．一“＝．：．．．．＝．i−．：。：一．．．．一，．一．．．一一＿l　zヨO　　　　　　　Tp　　z図4　ME波伝撮の概念図　図4は不均一磁界によるME波の励振の過程を描いている。同図でz嵩0，Hi・・HtのYIG薄膜の端でマイクロ波からMSBVWが励振される。このMSBVWは磁界がH2と強くなるにっれてSWに変換されるが，　H2を越えるとSWは遮断され，逆にSWは一方向にもどる事になる。このもどる場所z＝z2を転回点T・と呼んでいる。もどされた波は磁界の弱い方向に向かって進むが．Hi　＝＝　H，でME波となる。　ME波は更に弱い磁界の方向に進むためにEWになり，　EWはz＝0の薄膜の端面で反射される。反射されたEWは再び磁界の強い方向に向かって進み，T・で反射され，　MSBVWの形で端面で出力として取り出される。この場合，磁界をz・・0からz＝z2にわたって強くすると．　z＝0とTp＝　z2問の距離が短くなり，結果としてME波の遅延が短くなる。一方MSBVWは磁界が強くなると，遅延が大きくなるなるから，両者の遅延特性を測定すれば，ME波とMSBVWとを区別できる。　以上が不均一磁界によるME波の励振の原理であるが，これを最適化するにはEWを反射させるためにz・＝0の端面を鏡面仕上げする必要がある事と．不均一磁界の勾配を調整する必要がある。1々4　実験結果　すでに筆者らは比較的寸法の小さい100」噸厚のYIG薄膜を用いてME波のエコーを観測した。しかしながら測定されたME波の信号はきわめて弱いものであった。c1　a，　ここではこの結果を発展させるために寸法が11．7xg．97xO．la翼3と表面積の大きいYIG薄膜を用いる。また，すでに述べたようにこのまま不均一磁界で磁化すると，内部不均一磁界の勾配が強すぎる。そこで図5に示すようにバイアス磁極を凹形に削り，不均一分布の最適化を図った。　ME波励振用のマイクロ波アンテナは直径180Ptntであり，鏡面研磨された薄膜端面に密着させている。図6に測定系のブロックダイアグラムを示す。3GHz帯のマイクロ波を0．251AI』程度のパルス幅で変調し・サーキュレータを通じてアンテナに印加する。YIG薄膜からの反射波をGd．　AAFETで増幅した筑局部発振器のle戯臨図5　YIG薄膜と磁極の配置信号を混合し，スーパヘロダイン方式で信号を受信する。　図7はこうして受信された信号の遅延時閲が外部磁界によって変化する様子を示している。周波数が3．2GHz，パルス幅が0．2融ムである。1．　4KOe以下に見られる遅延時間がMSBVWの信号によるものである。この場合3次のラウンドトリップのエコーまで測定されている。この様に遅延が磁界と共に増加するのはMSBVWの特長である。これにたいして1．6KOe以上で現われ．遅延時闇が磁界にたいして減少する信号がME波によるものである。　ME波の遅延が磁界の増加にたいして減少するのはすでに述べたごとく不均一磁界の分布，すなわちT，点とz・＝0での端面との距離が短くなるからである。ρtt図6　実験装置のブロックダイアグラムT＄，．．．iil，，ゆ8事詮定℃MSBVW3rdMEW　　　　　　　　　　　　．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　magnetic　field［K喜auss】図7　MSBVWおよびME波の遅延特性1　鎗1ωH＞o・，→細一�@臼一の�poH1009080706050400　0　　0●2　0．4　0．6　0・8　1●0　1．2　1●4　1・6　1．8　2●0　　　　　　　delay　time　　　【psec　］図8　高次のME波の損失対遅延時間9　図8はME波の高次のエコーに関する損失の遅延時間の依存性を示す。この場合，基本エコーは不均一磁界による干渉のため損失が正弦波状に変化する。しかしながら2次，3次と高次になるほどこの干渉の効果は弱い。　図9はME波の遅延の磁界依存性を3種類の周波数にたいして魂建したものである。この場合周波数依存性は顕著でないが，低い周波数ほど磁界にたいして遅延の変化が大きく，遅延の分散性が強くなる。なお，図中の実線は理論値である。この値はME波の分散関係式（4）式誉用いて，群速度碓を　　　　　�hξ一警／響ノ　　（6）FS望：セiila2．0！．81　．61．4t．21．00．80．60．40．20。01．2　1。3　1．4　1．5　1．6　1．7　1．8　1。9　2．0　2の1　2．2　　　　　　納AGNEτICF！EしO　　kOe図9　ME波の遅延対磁界の周波数依存性によって求め・図4に示すz＝0からT，までの距離T，（z）を図3に示す磁界の関数として評価し，遅延を　　　　　　　　　z・　7P（？　2／Vs　　　　　（7）として求めたものである。図から実験値は理論値と傾向が似ている事が分かる。！0σ9＿100綿9。畏8・塁7°量6・翌5°　　40　　　　　　　　図10ME波の損失対遅延時間の周波数依存性　図10はME波の遅延対損失の周波数依存性を示しており，低い周波数ほど損失は20dB程度小さくなる。図11はMSBVWの遅延の磁界依存性を周波数を変えて測定したものである。この場合，ME波と逆に高い周波数で分散性が増す。また，図中の実線は理論値で，　　　Hご＝Ho−Nzz（z）MpS望に≧面o2．01．81．61　．41．21．00．80。60。40．20。0　1．0り」1。21．31．4壌．51。617塩。81の92・02．1MAGNETICFIEしD　kOe図11MSBVWの遅延時間対磁嬰波数依存性if●と仮定した。ここにH。は空中の磁界を，Nzz（z）　は図3に示す減磁効果に依存する磁界でzの関数である。（5）式の721−1にたいして求めた理論値（8）式はほぼ実験値と一致しているが，遅延の小さいところで両者にいくらかの差異が見られる。一100℃6　908零8°婁7・量6・塁5・　　400MSBVW（体積後退静磁波）　　　　×　　　　　▼　　　　　　●　　　X嬬・●×　　●X●▼葦●：f＝3．2G且z×：f＝3．7GHz▼：f＝4．2GHz0．2　　0．4　　0．6　　0．8　　1．0　　1．2　　1．4　　1．6　　1．8　　2．O　　　　　　　　　　　　dplay　timeレsec］図12MSBVWの損失対遅延時間周波数依存性　図12はMSBVWの遅延と損失の関係を周波数を変えて測定したものである。同図から周波数による損失の違いはそれほど見られない。また損失はME波と比べて30di以上に小さく特に0．2PJ位の遅延で損失が最小となる。この傾向はすでに報告した不均一磁界における体積前進静磁波の損失特性と類似する。（9｝なお得られた特性から1ノ撹あたりの損失を求あると，2　5　aB／Ptl位となる。（の．MSBVWエコロ　　　frequency：3●2G鎚2　　　putse　vidth：O．35μs　　　聡＝13200e　　　O．2μs／c■（b／MEWエコー　　frequency：3・2G髄2　　putse　vidth：0●35μs　　H3乳？700e　　OO2μs／co図13MSBVWおよびME波の遅延波形f）○9　　終わりに本実験で得られたME波とMSBVWのパルス遅延の波形を図13a，　b　に示す。図13aはMSBVWであり，図13　bはME波である。　　両者の波形を比較すると，ME波の波形はMSBVWに比べて角ばっており，　M　E波独特の非分散性の性質が現れている。　5．むすび　　不均一磁界によるME波の励振について，その原理を述べると共に，実際に10◎μUt厚のYIG薄膜を用い，　ME波の実験を行い，遅延特性および損失の周波数や磁　界依存性について詳しいデータを得た。初期の段階に比べて10〜20dB程損失特性　は改善されたものの（1　o⊃相対的なME波の損失が75dB程度とまだかなり大きい。　　これを減らすためには結晶軸の方位とME波のモードとの関係ならびにアンテナ　の位置などの関係を詳しく誤べる必要があろ。　　この様なME波は静磁波と異なり，弾性波であるから，静磁波に代わってME波　による光偏向などの光との相互作用の研究（a3⊃はきわめて興味深いものになるであ　ろう。｝　，？，○1）2）3）4）5）6）7）8）9）10）文獣　　E．Schloe皿am，　KI．　Joseph　and　T．　Kohane；“Generati・n・坤i皿鴨ves　in　n・n−・uaifprm　magn・ti・field・，　vith　apPli−−　　cation　to　magnetic　delay　lines”，　　Pr�t．　IEEE，　Vol．53，10，　PPe　1495−1507，（Oct．1965）．　　R．▼．Da皿on　and　H．　Van　de　Vaa『t；　　“Dispersion　of　spin　waves　and　magnetoelastic　wav6s　in　YIG”，　　Proc．　IEEE，　Vo1．53，　PP．348−354　（Apri1　1965）．　　冒．Strauss；　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　　“Elastic　and　magnetoelastic　vaves　in　Yttrium　Iron　Garnet”，　’Proc．　IEEE，　Vo1．53，10，　PP．1485−1495　（Oct．1965）．　小西良弘；　　“YIG単結晶中の静磁波と磁気弾性波の伝搬’．冊K技報Vo1．23，1，　PP．52−67　　（昭46）．　堤誠；　　“YIG薄膜内を伝搬する磁気弾性波’，　東北大学弾性表面波工学シンポジウム（1972−5）．　°　堤誠；　　　　　　　　　　　　　　　　　　　’　　“磁気弾性波”，　応用物理，Vo1．46，8．　PP．813−816（1977）．　T．Yuka響a　and　J．　Ikenoue；　　“Interactien　of　magnetoelastic　vave　vith　drifting　carriers　in　a　fe−　rrite　Semi−　cOndgctOr　hybrid　strUctllre”．　　」．of　ApP1．　Phy．51，1，　PP．151−160（Jan．1980）　岸本清治，堤誠，熊谷信昭；　　“圧電性弾性表面波と磁気弾性波との周期的結合y，　信学論vol．59−B，4，　PP．231−237（Apri11976）．　堤誠；　解説“静磁波のマイクロ波デバイスへの応用”，　信学誌　摘載予定（1991）　湯川敏信，堤誠；　　“YIG薄膜における磁気弾性波のエコー”，　信学春季全大C−100（1991）．；i111）12）13）堪誠：　　齢磁気弾性波に対する摂動表示卿．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＼信学論，Vo1．58−B，7，　PP．369−370（July1975）．　R．1．Joseph　and　E．　Schloemann；　“Demagnetizing　field　in　nonelipsoidal　bodies”，　J．of　ApP1．　Phys．　Vol．36，5，　PP．1579−1593（Hay1965）．　C．Tsai　and　D．　Young；　“蟹agne　tostatic−forvard−voluNe−vave−based　gUided−vave　uagneto−opticBragg　cells　and　apPIications　to　co皿皿unications　and　signal　processiL�r”　IEEE．　Trans．　Microwave　Theory　and　Tech．，　Vo1．38．5．　PP．560−570（May1990）．働■tS輻射科学研究会資料RS　91−−7擬周期性を持つグリーン関数を用いた　　積分法による誘電体格子の解析南　功治　　　　山北　次郎　　　　沢　新之輔　　　　　（大阪府立大学　工学部）平成3年　9月20日（於　京都工芸繊維大学）擬周期性を持つグリーン関数を用いた　　積分法による誘電体格子の解析　　　　　　　　南　功治　　　山北　次郎　　　沢　新之輔　　　　　　　　　　　　　（大阪府立大学　工学部）1．まえがき　周期構造媒質による電磁波の散乱問題は，光，電波工学における基礎的課題の一つであり，解析手法についても数多くの報告がすでにある．従って，表面レリーフ型誘電体格子に対する解析手法も様々あり，モード整合法（1）・⊂2⊃，有限要素法‘3），微分方程式による解析法である微分法｛4⊃一｛6⊃，積分方程式による解析法である境界要素法（7）”（1°，や積分法‘11｝’（12⊃，固有関数展開法｛13⊃・‘14｝などが有力な解析法として知られている．　これらの手法にはそれぞれ特徴がある．例えば，モード整合法はモード関数により電磁界を展開することにより解析する手法で，解析の際にグリーン関数を必要としない．また，微分法は損失の無い誘電体格子の解析には非常に有効な手法として知られており，異方性媒質を含む誘電体格子への適用法（5）も確立されている数少ない手法の一つである．しかし，損失の大きな誘電体格子にTM波が入射する問題を解析する際，解の収束性が極端に悪くなる｛15｝という欠点もある．積分方程式による解析法については，誘電体の損失の有無，TE波入射，　TM波入射の違いにかかわらず同等な解析が可能で，解の収束性についてもいずれの場合も同等である．　ところで，積分方程式による解析法は二つに大別され，一つは自由空間のグリーン関数であるハンケル関数を用いるもの‘7）一‘1°），もう一つは周期条件を満たすグリーン関数を用いるもの（11）・‘12⊃である．しかし，周期条件を満たすグリーン関数を用いる手法については，筆者の知る限り，国内ではあまり用いられていないようである．　本報告では，誘電体の損失の有無，TE波入射，　TM波入射の違いにかかわらず同等な解析が可能という点に着目し，周期条件を満たすグリーン関数を用いて境界要素法的に解析する手法を提案する．本手法では，周期条件を満たしているグリーン関数を用いているので境界要素は空気と誘電体との境界上の一周期分だけに取れば十分であり，これにより，最終的に解くことになる行列方程式を低元化できる・また，このグリーン関数の特異点付近での計算方法‘12），及び特異点付近でのグリーン関数の積分方法についても述べる．　なお，数値計算例としては，解の収束性についてこれを微分法と比較する形で示し，損失のある誘電体を用いた正弦波状格子について解析し，他の手法（7）の結果と比較することで解の妥当性を示す．一1一2．問題の設定　本報告において解析対象とするのは図1に示すような，なめらかな形状を持つ誘電体格子で，y方向には一様である．この図において，領域1は空気で，ε、＝1．0であり，領域1は任意の複素誘電率ε2を有する誘電体である．また，各領域ともμ＝1．0である．格子形状については関数∫（z）によって与えられ，hは格子の溝の深さを，Aは格子周期をそれぞれ表す．Xθ領域1ε1f（z）下nhyε2Z領域皿A図1　誘電体格子の構造及び座標系なお，nは法線方向を表し，入射波はθiで入射するものとする．　今・時間因子としてexp（i　co　t）を採用し，空間変数をすべて，波数k。＝2　z／λで規格化して，kox→x，　koz→zと藺略化する．3．問題の定式化3．1　電磁界の積分表現　本報告で述べる手法は積分方程式による解析法であるから，電磁界を積分形で表す必要がある・また・誘電体格子の散乱問題をスカラ堺の二次元散乱問題として扱うために，y方向に一様ということから，電界または磁界のy成分をスカラー界として選ぶことにする．　以上のことから，このスカラー界をFで表すと，入射界をFiとした場合，領域1・及び領域nのスカラー界F，，F・はグリーンの定理を用いて積分表現できる．ただし，このときの線積分については，グリーン関数が周期条件を満たすということから積分路は領域1と領域1の境界上め一周期分のみになる．従って，各領域の任意の観測点（x，z）における電磁界の積分表現は周期条件を満たすグリーン関数G、，G2を用いてF1（x・z）＝Fi（x，z）十F1・（κ，z），F・・（為z＞−」：｛AG、（x一工・，z−z・）∂F・（）c’・z’L∂G1（xイ・z−z’）　　　　　　　　　∂η　　　　　∂ηF・M｝φ（z，）dガ　　　　　　　　（1）。2一F・（x，z）＝∫：｛G・（x−x’・z−・〆）∂F琴｛・ノL∂G・（管≦・z−−z’）F・（〆，ガ）｝φ（ガ）d〆　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）　　φ（zt）＝1＋｛s’（ガ）｝2　　　　　　　　　　　　　　　（3）と表される・ここで・添え字jは領域1，皿に対応し，FはTE波入射のときE．，TM波入射のときHyをそれぞれ表す．なお，（x’，z’）は境界上の波源点を表す．　また・式（1）・（2）においてG’（j＝1・2）は周期条件を満たすグリーン関数であり，∂G’／∂nはGjの法線微分である．そして，これらはG’（x−x’・z−z’）＝2諺κ1縦θκP｛−iκ・mlx−・」C・1−is。（z−〆）｝，　　xt＝∫（z，）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（j＝1，2）　　　　　　（4）∂G’（一　＿）　　一　　、驚一x　，z−z∂n）＝云写｛sgη（x−x・）一音デ（〆）｝　　　　　　　・exp｛−iκ　・・lx　一一　x’トiSm（z−z’）｝／1＋｛f’（z’）｝・，sgn（x−−x’）＝｛h1，　Xi：　　　　　　　　（ゴ＝1，2）（5）で与えられる．ただし，式（4），（5）において，mは空間高調波の次数であり，　Sm，κ」mは，　　s・＝s・＋2πm／A，s。＝・V「5’；　s　i　n　e、　　　　　　　　　　（6）K・jm＝・v　£　j−s　．2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）と表される．また，∫’（z）は∫（z）の導関数を表す．　’3・2　積分方程式の導出とその解法　積分方程式は電磁界の積分表現に境界条件を適用すれば得られるが，境界条件を適用するには境界上に観測点をとる必要がある．そのためには観測点を境界上に近づける極限操作を行うことによってこれを処理しなければならない（8⊃．この極限操作を前述の積分表現に適用すればIli　F（r）＝F・（r）一∫1｛G1（k）∂吾ギL響）F（〆）｝1＋｛デ（〆）｝・d2・SF（r）＝∫1｛γG・（R）∂95FL−∂薯餐互）F（〆）｝1＋｛デ（ガ）｝・dz・　　γ＝｛L，／ε1：織（8）（9）（10）　で表される積分方程式が導かれる．ここで，式（8），（9）のF（r），F（〆），G，（互）はそれぞれF（x，z），　F（x’，z’），　G，（rc−x’　，　z−〆）を表す．ただし，この極限操作により一3一x＝∫（z）が成り立っ．　さて・この積分方程式を解くためにはこれを数値化された行列方程式にする必要があり・そのためには未知関数の離散化を行わねばならない．すなわち，未知関数を何らかの展開関数を用いて展開する必要がある．そこで，ここでは階段関数を用いてこの展開を行うことにする．ただし，この展開は積分方程式を点整合させるものとする（8）．　まず，領域1と領域五との境界の0≦z≦Aの範囲をN個の区間に均等分割し，整合点z・（P・1・2・…・N）を各区間の中心にとる．そして，この中心での値をその区間での未知関数の値とする・このように階段関数展開すると未知関数は次のようになる．　　F（x，z）＝F（x，，Zp），∂F（x・z）＝∂F（x・・z・）　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂n　　，　　　　　　　　　　　　　∂n　　Zp＝盒（2P−1）・x・＝S（z・）PIVL’A≦z≦寿A，P＝1，2，…，Nこのように離散化することで，未知関数F（x，　z）及び，∂F（κ，z）／∂nは，　　F＝［F（X・，Z・），F（X・sZ・），…　，F（XN，　ZN＞］t　　F’一［∂Eiil’t．E，）・∂Flx磐）・・…∂F多糾（11）（12）（13）という形でベクトル表現できる．なおこれ以後，境界とは領域1と領域皿との境界の0≦z≦Aの範囲を指すものとし，Nを境界の分割数と呼ぶことにする．　この離散化の結果，積分方程式は　　（8；8i）（S．）＝（硲’）　　　　　　　　　（14）で表される行列方程式として書くことができる．ここで，小行列C、，C2，C3，C、の各要素は次のように表される．　　　c…＝麦δ…∫：∂G1（ig・e’−zP）1＋｛f’（zt）｝・dz・　　　（15）　　　c　…＝　S：G・（Xp−−x’・Zp−zt）1＋｛f’（・t）｝・dz’　　　　　（16＞　　c…＝麦δ・・＋∫：∂G2（xぎ｛・Zp−zt）1＋げ（zS）｝2dz’　　　（17）　　と・・q＝一∫：γG・（x。−x’，z，：z’）．vtl＋｛ヂ（zS）｝・d2・　　　　（18）　　α＝q寿1ムβ＝寿A　　　　　　　　　（19）なお，δpqはクロネッカーのデルタ記号である．一4一　また，Fiは境界上の各整合点での入射界の値によって構成されるベクトルで　　F’＝［F’（Xl・z・）・F’（x・tZ・〉，…　，F’（XN，・ZN）］t　　　　　　　　（20）と表される・従って，入射界の式が与えられれば，各整合点での未知関数の値が式（14）の行列方程式から求められる．なお，後の数値計算では単位電力入射の場合を考えて，　　F‘（x・z）＝exp（iκ1・x−is・z），κ≒∫（2）　　　　　　　　　（21）で表される入射界を用いる．　ところで，散乱電磁界Fs（X，・Z）は次のように空間高調波展開することができる．Fε（X・Z）＝：i；Am　e　XP（iκ・・X一乞S・2）＋：iFBMeXP（−iκ1m」C−is。Z）（22）Am＝一∫：｛γG2舩（x’，z’）∂F藷ガ）一∂再害・ガ）F呵1−W（23）Bm＝∫1｛・f（xS・zt）∂ag9−∂再寡・ze）F（x・t・ze）｝1＋｛f’（zS）｝・dz・（24）ただし，Amは透過振幅係数，　B。は反射振幅係数を表す．また，式（23），（24）におけるG」m（」＝1，2）は　　砿（x・・z）＝iidκ　一；。；e　XP（iκ・mX＋is．2）　　　　　　（25）　　Of（x・z）＝2ifκ、Eexp（一｛κ・mX＋is．z）　　　　　（26）で与えられる．　このことは行列方程式の解F，F’を用いて，　Am，　Bmが式（23），（24）から求められることを示している一，従ってAm，Bmが決まれば，　TE波入射，　TM波入射の各場合についてのm次の反射回折効率垢，及び透過回折効率η羨は　　lRe（、IC　1　m）l　　　　　　　　　　　　　iRθ（κ、。＞l　　　　　　　lBml2，　　η羨＝η蕩＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　IAmI2　　　∫or　TE　　　　　　　　　　　　　（27）　　1Re（κ10）1　　　　　　　　　　　　　1Re（KiO）1η・li＝1畿1；ト1争12・ηtl＝綴矧・1豊12∫・r　TM　　（28＞を用いて求めることができる．一5一4．周期条件を満たすグリーン関数4．1　特異点付近のグリーン関数の計算方法　式（4）で示した周期条件を満たすグリーン関数G，は無限級数であるが，実際の計算では，その値が収束した有限の展開項数でこれを打ち切ることになる．しかし・特異点に近づくにつれて，この展開項数が非常に大きくなり，その値が収束するのが遅くなるという性質がある“2⊃．そこで，この問題を避けるために値の収束が遅くなった段階でグリーン関数G，をG’（x−x’・z−z’）＝G…（x−x’・ZtiZ’）＋｛G’（x−〆，�hz’）−G，．．（x−x’，�hガ）｝　　　　（29）G’・・（Xpx’・2・’）＝婁4轟εκP｛s・（＋iz）｝・exp｛2πm（−X−iz）／A｝　　　　　　　一二4轟θκP｛s・（X−iz）｝・exp｛2πm（X−iz）／A｝，　　X＝lx−x’1・Z＝2一ガ　　　　　　　　　　　（ゴ＝1，2）（30）という二つの級数に分けて計算する‘12⊃という処理を行う．ここでGj−G，。。という級数は・G，より小さい展開項数でその値は収束する．また，級数GJe。の和はG’・・（x−x’・z−z’）一かκP｛s・（＋iZ）｝1・9［1−exp｛2π（−X−iZ）｝／A］　　　　　　　　1　　　　　　−7i7　e　xp｛s・（X−iZ）｝1・9［1−exp｛2π（−X＋iZ）｝／A］　（31）で表され・このような簡単な計算で求められる．この結果としてグリーン関数の値の収束は速くなる．　一方，∂G」／∂nについても同様な性質を持つので，N’（x−x，tZ−z，、　”N　j。。　〈x−x，，z−z，）十｛1V，（x一エ，，z−z，）−N，。。（x−x’，2−z・）｝N…（xyx’・rガ）＝［云sgη（x−lc・）＋捗r｛sgπ（x−x・）＋げ（z）｝　　　　　　　　　　　　　　・Σexp｛s。（−X−iz）｝exp｛2珈（−X−iz）／A｝　　　　　　　級＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．　　　　　　＋☆｛sgη（x−x・）一げ（z）｝£exp｛s。（X−iz）｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝融1　　　　　　・exp｛2πm（X一乞Z＞／A｝］／1＋｛∫・（〆）｝・（32）（33）で示されるような処理を行えばよい．ただし，簡単のために∂G」／∂nをN，で表している．　また・ここでもN，−N，・・という級数はN，よりその値の収束が速く，先のGje。の一6一場合と同様に級数N」・・の和はN…（」C−xt・z一ガ）＝［云sgη（x−x・）＋孟｛s卯（一め＋げ（z）｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　・exp｛So（−X一乞Z）｝　　　　　　　　　　　　　　　　　exp｛2π（X十iz）／A｝−1　　　　　　　　1　　　　　　＋i病｛s卯（x−x’）一げ（z）｝exp｛s・（X−iz）｝・exp｛2π（≠iz）｝／A−1］／1＋げ（zS）｝・と求めることができ，この結果NJの値の収束も速くなる．4．2特異点付近のグリーン関数の積分方珠（34）　前節においてグリーン関数をG，−G，・・とG，・・の二つの関数に分けたが，G，。。は特異点の近くではG’・・（x−x’　・　z−zf）≒一毒［Z・9（2π）＋Z°9［1圭げ（z）｝2］＋1・・−LEIfal］（35）と近似され（12）・対数関数の影響で変化の急激な関数となっている．すなわち，このG，。。がグリーン関数の特異点付近の変化を支配すると言える．　従って，このままでは特異点を含む区間でのグリーン関数の数値積分を行うことはできない・しかし，数値積分の際に問題となる要素log｛1z’−zl／A｝は可積分関数であることから，∫：G・（x・−x’…一・f）φ（zs）dz’＝∫1｛G、（x。−x・，Zp−・・）−G、．．（x。−xe，z．−z・）｝φ（zs）dz・　　　　　　　　　　＋∫1｛G…（x。−x・tZ。−z・）φ（ガ）−G⊃．．（x。−x・，z。一〆）φ（z。）｝dz’　　　　　　　　　　＋φ（z・）∫IG；e・（x。−」C・tZ。−z・）dz’　　　　　（36）　　G；・・（x−xf・z−z’）＝一毒Z・glz売zi，φ（z）＝1＋げ（z）｝・　（37）で示されるような処理を行うことで，この問題を避けることができる．　これにより，式（36）の右辺第1項，第2項の被積分関数はともに変化の小さな関数となるため積分区間の分割数は少なくなり，第3項の積分も簡単な計算で積分値が求められる．従ってグリーン関数の積分は容易に行うことができる．一7一15．数値計算例　まず，本手法により得られる解の収束性を，損失誘電体格子にTE波，及びTM波が入射した場合・無損失誘電体格子にTE波，及びTM波が入射した場合について・回折効率ηの収束性を調べることにより検討する．また，微分法を用いた場合の解の収束性とも比較する．　回折効率の収束性を示すための尺度は本手法の場合は境界の分割数Nであり，微分法の場合には空間高調波の展開項数2M＋1であるから両者は全く異なる．しかし・双方ともこの値が大きくなれば計算に負担がかかるという点で一致しており比較することに問題はないと思われる．　なお・以後の数値計算では格子形状を正弦波状格子として計算を行う．従って格子形状を表す関数∫（Z）は，次のように表される．　　∫（z）＝hc・s（2π青）　　　　　　　　　（38）　図2・図3・図4・及び図5は，h／λ＝0・4，　A／λ＝2．0の損失誘電体格子に入射波が入射角θi＝38°で入射した場合の反射回折効率の収束性を示している．すなわち，図2，及び図4は本手法を適用したときの境界の分割数に対する収束性を示し・図3・及び図5は微分法を適用したときの空間高調波の展開項数に対する収束性を示す．ただし，図2，及び図3はTE波入射の場合を，図4，及び図5はTM波入射の場合をそれぞれ示している．また，損失誘電体としては波長0．55μmでの金を考え，ε2＝−5．28−i1．48とする．臼ピ0．50．40．30．20．100　　　　　ユ0　　　　　20　　　　　30　　　　　40　　　　　50　　　　　　　　図2驚灘鷲離鑛灘二hぱ0．50．40．30．20．1　0　　1　　　　　　11　　　　　21　　　　　3ユ　　　　　4ユ　　　　　51　　　　　　　　　図3微錨鍵霧鋸羅膿甚る一8一hピ0．3　　。．20，100　　　　　10　　　　20　　　　30　　　　40　　　　50　　　　60　　　　　　N図4　TM波入射時の境界の分割数に　　　対する反射回折効率の収束性“♂0．30．2o．i　0　　ユ　　　　　11　　　　　21　　　　31　　　　41　　　　51　　　　61　　　　　　　　2M十1図5　微分法を用いた場合のTM波入射時における　　　展開項数に対する反射回折効率の収束性　図2と図3の比較から，TE波入射の場合，本手法を適用した場合の収束性と微分法を適用した場合の収束性との間には大きな差異はないと言える．しかしながら，TM波入射の場合は，これとは異なる結果が得られる．すなわち，図4が示すように本手法を適用した場合は境界の分割数40程度でほぼ収束するのに対して，微分法を適用した場合には，図5が示すように空間高調波の展開項数を61にしても，まだ解の収束は得られない．　また，図6，図7，図8，及び図9は，h／λ＝0．5，　A／λ＝1．0でε2＝4．0なる無損失誘電体格子に入射角θ，＝＝45°で入射波が入射した場合の透過回折効率の収束性を示したものである・すなわち，図6，及び図8は本手法を適用したときの収束性を表し，図7，及び図9は微分法を適用したときの収束性を表す．ただし，図6及び図7はTE波入射の場合を，図8，及び図9はTM波入射の場合をそれぞれ示している．　このときの収束性について考えると，TE波入射の場合は，図7が示すように微分法を用いた場合の収束は非常に速く，図6と比べてもこれは明らかである．しかし，本手法を適用した場合も収束しないわけではなく，図6が示すように図2・あるいは図4の場合と同じ程度の境界の分割数で収束している．一方，TM波入射の場合については，図8と図9の比較から，本手法を適用した場合の収束性と微分法を適用した場合の収束性の間には大きな差異はないと言える．一9一゜ぽ0．50．40．30．20．10θ♂0．50．40．30．20．10　　　　　　　10　　　　　　　20　　　　　　30　　　　　　40N図6　TE波入射時の境界の分割数に　　図7　　　対する透過回折効率の収束性01　　　　　　　11　　　　　　　21　　　　　　　31　　　　　　　41　　　　　　2M十1微分法を用いた場合のTE波入射時における　展開項数に対する透過回折効率の収束性0．60．50．4マo．30．20．100　　　　　　　10　　　　　　　20　　　　　　　30　　　　　　　40　　　　　　　N図8　TM波入射時の境界の分割数に　　　対する透過回折効率の収束性0．60．50．4でo．30．20．1　　0　　1　　　　　　　11　　　　　　　21　　　　　　　31　　　　　　　41　　　　　　　　2M十1図9　微分法を用いた場合のTM波入射時における　　　展開項数に対する透過回折効率の収束性　このように本手法の解の収束性は，微分法の場合のように取り扱う問題によって異なるということはなく，誘電体の損失の有無，TE波入射，　TM波入射の違いなどには影響されないことがわかる．また，損失誘電体格子にTM波が入射する問題を解析するには本手法のほうが微分法よりはるかに適していると言える．　次に・図2・3の場合と同じ正弦波状格子にTE波，及びTM波が入射すう場合について解析を行う・図10，11は入射角を変化させた場合の正弦波状格子の反射特性を表しており，実線は本手法による解析結果を示し，各点は境界要素法による解析結果｛7）を示す・なお，図10はTE波入射の場合を，図11はTM波入射の場合をそれぞれ表す．これらの図において本手法による解析結果と境界要素法による解析結果とはよく一致しており，本手法の妥当性が示される．　また，正弦波状格子以外の格子形状に本手法を適用した例としてフーリェ格子を考え，入射角を変化させたときの，このフーリェ格子の反射特性を図12，及び図13に示す．すなわち，図12はTE波入射の場合を示し，図13はTM波入封の場一10一合を示す．ただし，フーリェ格子の形状は　　　∫（z）＝h，｛sin（2πz／A，）十γ，sin（4πz／A，十δ，）｝　　　　　　　　（39）で表される．なお，損失誘電体としては波長λ＝0．83μmのときの金を考え，ε2＝−21．6−i1．40であるとし，式（39）における各パラメータをh’＝O．2μm，A’＝1／1200mm，　y’＝0．2，δ’＝一π／2とする．　このように，本手法はなめらかな形状であればどのような格子形状に対しても適用可能である．　　1．O　　o．9　　0．8　　0．7　　0．6臼冒o．5　　0．4　　0．3　　0．2　　0．1　　0　　0．4　　0．3　　0．2　　0．1　　0　　0　　10　20　30　40　50　60　70　80　90　　　　　　　　　θi図10　TE波入射時の正弦波状格子の反射特性　　1．0　　0．9　　0．8　　0．7　　0．6“Pg　o．5　　0．4　　0．3　　0．2　　0．1　　0　　0．4　　0．3　　0．2　　0．1　　0　　0　　10　　20　　30　　40　　50　　60　　70　　80　　90　　　　　　　　　θi図11　TM波入射時の正弦波状格子の反射特性　ユ．0　0．9　0．8　0．7　0．6騒雷　0．5　0．4　0．3　0．2　0．1　　00　　ユ0　20　30　40　50　60　70　80　90　　　　　　　θi図i2　TE波入射時のフーリェ格子の　　反射特性　1．0　0．9　0．8　0．7　0．6馳∫　O．5　0．4　0．3　0．2　．O．1　　0一11一0　10　20　30　40　50　60　70　80　90　　　　　　　es図13　TM波入封時のフーリェ格子の　　反射特性6．むすび　本報告では誘電体格子の散乱問題を周期条件を満たすグリーン関数を用いて境界要素法的に解析する手法を提案した．また，本手法においては，すでに周期条件を満たしているグリーン関数を用いることで，最終的に解くことになる行列方程式を低元化できた．さらに，周期条件を満たすグリーン関数の特異点付近での計算方法，及び積分方法についても示した．　数値計算では，解の収束性について検討し，本手法においては誘電体の損失の有無，T耳波入射，　TM波入射の違いに解の収束性が影響されないこと，すなわち，本手法が微分法とは異なり任意の複素誘電率を持つ誘電体格子の散乱問題の解析に適用できることを示した．また，本手法による解析結果と他の手法による解析結果がよく一致することから本手法の妥当性を示した．　今後の課題としては，異方性媒質に対するグリーン関数を導出することで，異方性誘電体格子の解析を行いたいと考えている．最後に，日頃から有益な御質疑，御討論を頂いている森静雄講師，小南昌信講師に深く感謝致します．一12一参考文献（1）安瀧之助・富田正治：“誘電体格子e三よる平面波回折の数値解析・，信学　　論（B），J61−B，7，　pp．662−669（昭和53−07）（2）安浦亀之助，村山正直：“損失を考慮に入れた正弦波状格子による回折問題　　の数値解析”，信学論（B），J69−B，2，　pp．198−205（昭和61−02）（3）中田康則・小柴正則・鈴木道雄：°“誘電体格子による平面波回折の有限要素　　法解析”，信学論（C），J69−C，12，　pp．1503−1511（4）R・Petit：“Electr・magnetic　The・町・f　Grating，　Chap．4・Springer−Verlag，　　Berlin，　Heideユburg，　New　York（1980）（5）山北次郎，松本恵治，森　静雄，六島　克：“微分法による異方性誘電体格　　子の解析”信学論（C），J73−C−1，1，　PP．1−8（平成2−01）（6）松本恵治，山北次郎，森　静雄，六島　克：“微分法を用いた任意形状誘電　　体格子の解析”電学会電磁界理論研資，EMT−88−109（昭和63−10）（7）中田康則，小柴正則：“任意の複素誘電率を有する金属格子による平面波回　　折の境界要素法解析”，信学論（C），J71−C，10，　pp．1412−1418（昭和63−10）（8）森田長吉，熊谷信昭：“電磁波と境界要素法”，森北出版（1987）（9）松本政行，堤　誠，熊谷信昭：　“積分方程式を用いた周期構造導波路の解　　析”電学会電磁界理論研資，EMT−85−−63（昭和60−10）（10）盈【・matsumoto，皿．　Tsutumi，and　N．　Kumagai：　・・Radiation　of　Millimeter　Wave　fr。m　a　Leaky　Dielectric　Waveguide　with　a　Light−lnduced　Grating　Layer’，　MTT−35，11，pp．1033・−1042（1987）（11）S・L・・Chaung．　and　J．　A．K・ng：“Scattering・f　waves　fr。m　peri。dic　surfaces”　，　Proc．　IEEE，69，　PP．1132−1144（1981）（12）R・・Petit：“Electr・magnetic　The・ry・f　Grating，　Chap．3・Springer−Verlag，　　Berユin，　Heidelburg，　New　York（1980）（13）山北次郎・六島　克：“深い溝を持つ誘電体格子による平面波の散乱”，信　　学論（B），J66−B，3，　pp．375−−382（昭和58−03）（14）J・Yamakita，　K．R・kushima　and　S』・ri：“Numerica1　analysis。f　multi−　　step　dielectric　gratings”　，　Proc．　of　SPIE，　815，　PP．153−157（1987）（15）M・Neviere　and　P・Vincent：“Differential　the・ry。f　gratings：answer　to　an　objection　on　its　validity　for　TM　porlarization’・，J．　Opt．　Soc．　Am．　A，5，　pp．1522−1524（1988）一13一付録A・Pseudo−Periodic　Green’sFunctionの導出　まず，境界上を除いてMaxwe11の方程式はcur　1・vti75’　E　＝−iV2τH，・副〜ゼ認＝iε鞭τE，Y。＝1／Z。＝V蕊砺と表され，その解は式（A−2）の形になる．（A−1）掘E・（X・・Z）＝写ε・m（・）c）exp（−is．Z），・V／176’Hp（X，、Z）＝Σe．m（X）e．SC、P（−is．Z）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（P＝x，）P，z）　　　　（ムー2）さらに・ここから得られる行列微分方程式は次のようになる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A−3）TE波とTM波に分離して取り扱えるので，TE波だけについて示すことにする．式（A−3）の係数行列の固有値及び，固有ベクトルから（1緋（≡飯）a・・（x’）…｛−ifc．lx−x・D−〜v‘E−：−i；；5−（矧が得られる．まち境界x’＝ヂ（zt）上において次のようなδ関数状の電流源を考える．V2UJ・（z）＝δ｛（z−z’）・V’iF7’−i｝＝XZii］　；ili　exp｛−iSm（2−〆）｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（Q＝ンort）　　（A−5）ただし，∫’は∫（z，）の導関数∫’（ガ）を表す．　ここでは，境界条件からこの電流源に対するE。の応答を求めることで，グリーン関数を決定する．　電流源に対するEyの応答〈E・←−iみ〉：境界条件としてはe。が連続，磁界の接線成分h，はジャンプが存在する．ただし，h，は次式で与えられる．　ht＝｛hx十∫，　h。｝／；vii　7；−Eこの結果・境界条件は次式のようになり，aE・，αE一が決定される．aE＋一αガ＝0，｛（一’smf’＋κ。）a。・＋s・。f・一κ。）ai｝／（1＋∫・・）＝（三／A）／　（1十デ2）exp（is．z，）砺＋＝αガ＝1／（2iAKm＞exp（is．z，）（A−6）（A−7）（A−8）一14一そして，式（A−8）と式（A−4）より次式が得られる．　　　　　　　　　　　・　　・　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＼e・。m（x−x’）＝　　　　　　　　　exp｛−iκmlx−x’1＋is。z’｝　　　　　　　　（A−9）　　　　　　2iAκm最後に式（A−9），及び（A−2）から本文における式（4）が導かれる．　ただし，ここでの応答はスカラー解析によるグリーン関数に一致させるために一iJ。に対する応答となっている．付録B．微分法　微分法はMaxwe　11の方程式から導かれる次の行列微分方程式をよく知られている手法，Runge−Kutta法やAdams−Moulton法などによって解くことで解析を行う．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　誓dl（歪）＝iC（x）s（x），s（x）＝［e．（x），hz（x＞，ez（x），h．（x）］・　また，等方性誘電体格子の場合には，係数行列C（x）はcω＝（CTE（x　　O）伽＆））CTE（x）＝（−2＋s，�`1）・砺ω＝（呈1口s。ε“1s），　　ε＝［εδ．。］，s＝［δ．。s．］，1＝［δ司，0＝［0］と書け，TE，　TM波に分離して解析できる．（B−1）（B−2）（B−3）一15一s，，／輻射科学研究会資料　（RS91−8）非線形光導波路の双安定的導波特性村田　博司　　　井筒　雅之　　　末田　正大阪大学　基礎工学部平成3年9月20日於　京都工芸繊維大学非線形光導波路の双安定的導波特性Bistable　Propagation　Characteristics　of　Nonlinear　Optical　Wayeguides，　　村田　博司，　　井筒　雅之，　　末田　正Hiroshi　MURATA．　Masayuki　1ZUTSU　and　Tadasi　SUETA　　　　　　　大阪大学　基礎工学部Faculty　of　Engineering　Science，　Osaka　University1．はじめに　光の本来持っている高速性を活かして光波を制御する方法として，非線形光学効果による光波の制御がある．一方，光導波路においては，光閉じ込め作用のために比較的容易に高い光電力密度と大きな相互作用長を得るこ・とができるため，効率よく非線形相互作用を利用することができる．また，光導波路はファイバとの接続や他のデバイスとの集積化も容易である．このため，近年来，3次の非線形光学効果を持つ光導波路を用いた光機能デバイスが注目を集めてきており，超高速光一光スイッチ，光メモリなどの研究が進められてきている［1］【2】．　3次の非線形光学効果を利用した導波形光機能デバイスを考える上では，非線形導波路の導波特性を知ることは重要である．これまでに，コアやクラッドが非線形屈折率効果を持つ光導波路については固有モードの解析の報告がいくっかなされている［3］【4］【5］．　しかし，導波路全体に非線形性を持たせたものはないようである．我々は，全体が非線形性を持っ光導波路と部分的に非線形性を持っ光　導波路の固有モードを解析的に求め，その固有値方程式を導出した．　　また，これまでの報告では，非線形性を持つ部分における光波の電界振幅に対するモー　ドの界分布，位相速度の変化に注目したものが多い．しかし，実際のデバイス応用を考える上では導波路全体の光波電力，すなわちモードの伝送電力に対する位相速度，界分布の変化や，導波路の構造によるモードの変化を知ることが重要と考えられる．我々は，これらを考慮して解析を進めた［6］．　導波路の一部が非線形媒質からなる導波路については，コアやクラッドが非線形性を持っ場合の報告がなされているが，一方の導波路のみが非線形媒質からなる方向性結合器などについて詳しい考察を行ったものはないようである．我々は，部分的に非線形性を持っ光導波路の伝送電力に対するモードの変化に着目し，双安定的な導波特性が生じることを．明らかにした［6］．　さらに，解析結果に基づき，一部分が非線形性を持っ光導波路分岐を用いた新しい光一光機能デバイスを提案した［7］［8］．一方の分枝に非線形屈折率効果を持たせた光導波路分岐では，入出力特性に光双一1一sも安定特性や光一光スイッチング特性が生じる．　本報告では，まずここで考える全体が非線形性を持っ光導波路と部分的に非線形性を持っ光導波路の固有モード解析を行い，それぞれ固有値方程式を導出する．次に得られた固有値方程式の解析により，部分的に非線形性を持っ光導波路においては双安定的な導波特性が生じることを示す．導波路構造に対する特性の変化にっいても述べる．さらに，一部分のみに非線形性を持たせた新しい光機能デバイスを提案する．光導波路分岐の一っの分枝のみに非線形屈折率効果を持たせることにより，光双安定特性，光一光スイッチング特性が得られることを示す．2．多Ψ；t「　g　の　　モードが　図1に示す非線形3層光導波路の光波モードについて考える．図において各層は等方性媒質からなり，非線形屈折率効果（光カー効果）を持っものとする．光波電界がないときの各層の屈折率をそれぞれn　et，　n　e2，　na3，非線形屈折率をn21，　n22，　n　23とする．非線形屈折率効果を持っ光導波路では，導波路中を伝搬する光波の電力に応じた屈折率変化が誘起されるため，モードの界分布，位相速度は伝送電力によって変化する．　非線形屈折率効果を持っ媒質中を伝搬する光波の振舞いは，非線形波動方程式を解くことにより求められる．角周波数がωで，z方向に位相定数βで伝搬するTEモードの電界振幅Eは，Jacobiの楕円関数を用いて次のように表される［3］．2−14　を　っw　’E＝P・cn［q（X＋Xs），m］《1》yXZ工D図1　全体が非線形性を持っ光導波路一2一但し，q2−k4＋4μP2（U　P2−k2）m＝＝（q2＋k2）／2q2k−ke、！蒲　　　　　　2μ　＝　nen2k9β　＝　n。rrke《2）（3）（4）（5》（6）であり，cn［qx，　m］はJacobiの楕円関数，mがその母数である．また，　koは光波の真空中における波数である．ここで重要なことは，電界分布は非線形媒質中における最大振幅pに対して一意に定まることである．　また，　（1）式において，x→＋。・tあるいはx→一。。でE→0という条件を課すと，Jacobiの楕円関数cn［qx，　m］は双曲線関数sech［kx］に帰着する．したがって，図1の光導波路を＋z方向に位相定数βで伝搬するTEモード（角周波数ω）の電界振幅Eは次のように表わされる．E　＝Plsech［k1（x十xt）］　　　　　　　（x≦−0）P2cn［q2（X＋X2），m］　　　　　　　（0≦x≦D）P3sech［k3（x十x3）］　　　　　　　（D≦x）　　　（7）但し，q。2−k。4＋4μ　P2（μP2−k。2）m−（q。2＋k，2）／2q。2μ一n、2n22k。2β　＝　netrkekドk。Vn。fr2一職2（H〜3》（8）（9）（10）（11）（12）である．　さらに，電界および磁界の各境界における連続条件により，次の固有値方程式（特性方程式）が得られる．cn［q2D，m］　　　宣・6・（1＋π1π。／q，2）＝±・−m2（・−S，2）‘（、−i、2）（13）但し，S，−c［｛（k、2−k，2）2　　＋4（i，2−一　k，2）（宣。2　．一　it、2）｝1／2　　　　　＋（k，2−k12）】／43，2］1／2　　　　　　　　　　　　　　　　　　（14）宣、＝：【【｛（k、2−k。2）2　　＋4（3，2−k，2）（宣，一π、2）｝1／2　　　　　＋（k，2−k、2）］／4V，2］1／2　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）IE’1−k・P，2／P、2　　　　　（16）cr・−k・P、2／P、2　　　　　（17）3・一・石rP。一、ズ藁藁篇2P2　（18）複号は，偶モードについては＋を，奇モードにっいては一をとるものとする．各領域における振幅Pl，　p2およびp3によりモードが決まる．現在，この方程式の詳しい解析を継続中である．　なお，（13》式において，n12．＝＝n32＝0とすればコアだけが非線形性を持っ3層導波路の固有値方程式が，n22＝n32＝0とすればクラッド層だけが非線形性を持っ導波路の固一3一有値方程式が得られる．また，nt2＝0あるいはn　32＝0の場合には，コアと基板が非線形性を持っ，n22＝0の場合には基板とクラッド層が非線形性を持っ導波路の方程式に帰着する．非線形屈折率効果を持っ媒質中を伝搬するTE波の界分布は，Jacobiの楕円関数を用いて表される．したがって，図2の導波路を＋Z方向に位相定数βで伝搬するモード（角周波数ω）の電界振幅Eは次のように表わされる．2−2．　ロ　・に多　を　っ”　2−1．で非線形3層導波路の固有モードの固有値方程式を導出したが，同様にして非線形4層，5層導波路の固有値方程式を求めることができる．しかし，非線形性を持つ領域の数が増えると固有方程式も煩雑になり，予想される特性に対する見通しが得られにくくなる．そこで，ここでは図2に示すような一部分だけが非線形性を持つ5層光導波路の固有モードの解析を行うこととする．　図2において各層は等方性媒質からなり，導波層1のみが非線形屈折率効果（光カー効果）を持っものとする．先に述べたよケに，E＝E1尋exp［k塞（x十D／2十W1）］　　　　（x≦−D／2−W1）．E2＝P・cn［q（x十Xo），m］　　　　（−D／2−W1≦x≦−D／2）E・尋exp［k・x］＋Eゴexp［−K、x］　　　（−D／2≦x≦D／2）E・“exp［k・x］＋Eバexp［−k、x］　　　（D／2≦x≦D／2十W2）E5−exp［−k5（x−D／2−W2）］　　　（x≧D／2十W2）　　（17）但し，kl　＝＝k・・需《i　−1−5）（18）である．yXZn1’　　，　　　　　｛　　　　　　　　、　♂’醐、1；≡三・・；三；≡≡：’覧描1蒙；；難；；嚢；；；；；叢1糞；｛ち、　　　　．讐゜；ll鰐ミ：≡ミ妻這≡ミ≡ミ≡ミ≡鑑ミミ≡妻ミ蚕≡ミ≡ミ：ミ：ミ：1ミ：き9＃≡ミこミこ≡こ葦こ葦：ミこ≡こミミミミミも榊　　難蕪難難搬慧き≡：1：1ミ：§：§糞藻きミ≡1：’｝：≡9≡ミミ≡蕪ミ薫≡1≡1≡ミ≡ミ三蓑1≡≡≡蕪n5WlDW2図2　部分的に非線形性を持っ5層光導波路一4一し　電界および磁界の各境界における連続条件により，次の固有値方程式（特性方程式）が得られる．cn［qW2，　m］　　　宣1窟、（1＋k、τ、／q2）＝＝±1−m2（1　−S，2）（1一宣、2）但し，（19》宣・一【｛（k12−k・2）1＋452（S2−k，2）　　　＋（k、2−k、2）｝／4i2］1／2　《2。）宣・一【｛（π、2−k、2）2＋432（i2　　　＋（k，2−cr、2）｝／4i2］1／2　k3＝k3（1−G）／（1十G）3　−　　〜！7z−P　　−　　v〆一繭2　PG＝［k3（k4十kstanh（k4W1））　　十k4（k4tanh（k4W1）十k5）］　／［k3（k4十kstanh（k4W1））　　−k4（k　4tanh（k4W1）十k5）］　　　　　　　　　　×exp（4k3D）一k22）（21）（22）（23）（24）である．複号は，偶モ・一ドにっいては＋を，奇モードにっいては一をとるものとする．　これが，一方の導波層のみが非線形屈折率効果を持っ媒質からなるスラブ形5層導波路のTEモードの固有値方程式（特性方程式）である．なお，（19）式において中央の領域の幅Dをゼロとすれば導波層の一部分のみが非線形媒質からなる4層導波路の固有値方程式に帰着する．またDと導波層2の幅W2もゼロとすれば導波層が非線形媒質からなる3層導波路の固有値方程式に帰着し，これは（13）式においてn2t　＝：n23＝0としたものに一致する．　また，図3（a）のように方向性結合器の一方の導波路が非線形屈折率効果を持っ場合や，図3（b）のようにコアの一部分だけが非線形屈折率効果を示す媒質からなる導波路においても，x方向の光閉じ込め作用に比べて，　y方向のそれの方が強く，非線形屈折率変化によるy方向の光波界分布の変化は十分小さい場合には，上の解析により光波モードの振舞いが求まる．（a）（b）n＝no　　　　ヱ・6・y図3　部分的に非線形性を持っ光導波路一5一し、3．ヌ・な腎昌　、　2−2．で求めた部分的に非線形性を持っ光導波路の固有値方程式（19）式を解くことにより，モードの固有値（等価屈折率）が求まる．モードは非線形導波層中の電界の最大振幅pに対して定まる．っまり非線形性を持っ部分の光強度によって固有モードの位相速度，界分布が決まる．しかし，実際のデバイス応用を考える上では，モードの伝送電力に対する位相速度や界分布の振舞いを知ることがより重要と考えられる．そこで，（17），（18）式より各固有値に対応する光波の界分布を計算し，これよりモードの伝送電力を求めた．モードの伝送電力に対する等価屈折率の計算例を図4に示す．莞仁power（a．u．）図4　非線形分散特性一6一　この例では，非線形屈折率効果は自己集束性を示すものとして非線形屈折率n2＞0とている．偶モードの固有値は伝送電力に対して双安定的な特性を示し，ある伝送電力の範囲では同一の伝送電力に対して異なる複数の偶モードが存在する．図中のa〜e点における固有モードの界分布を図5に示す．伝送電力が小さく，誘起される屈折率変化も小さいとき（a点）では，光波のほとんどは線形な媒質からなる導波層2に集中している．伝送電力を増していくと誘起屈折率変化のために導波層1での光波の割合が大きくなり，十分伝送電力が大きくなると光波は逆に導波層1の方に集中するようになる（e点）．また，これの中間の電力では光波電力の各導波層への割合に応じて異なる3っのモードが存在す名日置§R．9c・H舞1guided　layer−1　9uided　Iayer−2図5　固有モードの界分布（偶モード）Lる（b，c，　d点）．光波はb点では導波層2に，d点では導波層1に集中し，　c点では両導波層に分かれる．っまり伝送電力を変えると，光波の導波層1と導波層2との割合が大きく変化することになる．　この特性の物理的メカニズムは次のように考えることができる．a，　b点では，非線形性を持っ導波層1での光強度が弱く，誘起される屈折率変化も小さいため導波層1に比べて導波層2の光閉じ込め作用のほうが大きく，光波は導波層2へ集中する．c点では非線形性によって誘起される屈折率変化により導波層1と導波層2の光閉じ込め作用がほぼ等しくなり，光波は両導波層に分かれる．一方，d，e点では誘起屈折率変化が大きく，光波は導波層1へ強く閉じ込められる．モードの界分布，位相速度を決めるのは非線形導波層における光強度であるため，適当な条件下ではある伝送電力に対して異なる複数のモードが存在することになる．　この特性は導波路構造に大きく依存する．両導波層間の間隔Dに対する特性の変化の例を図6に示す．この例では，導波層間隔Dが小さいときには伝送電力と等価屈折率の関係には双安定的な特性は生じないが，Dが大きくなると双安定的な特性が生じるようになる．　また，図5の奇モードの特性のf点におけるモードの界分布を図7に示す．この計算に用いた導波路の場合，奇モードは伝送電力の増加に対してその固有値も緩やかに変化し，同一の伝送電力を持つ複数の奇モードは得られない．しかし，導波路のパラメータによって特性はかなり変化し，適当な構造の導波路では，奇モードについても同一の伝送電力に対して多くの固有モードが存在するようになる．n＝no十n21　一＿ヒ　　　　　　　　　ゆ　＿」皿＿仁power8昌凪日邸32．921CH葺1guided　layer−1　gu董ded豊ayer−2図6　導波路間隔に対する非線形分散特性図7　固有モードの界分布（奇モード）一7一、し4　”　ヒデバイスへの応4−1。　ロ　　・‘こf生を　っ　一部分が非線形性を持つ光導波路の双安定的な導波特性を利用することにより，光波電力によって動作する光機能デバイスを構成できるものと予想される．我々はこのような構造を光導波路分岐に適用した新しい光一光機能デバイスを提案する［7］．　図8　（a）にその構造を示す．各分枝が単一モード導波路からなる導波路非対称Y分岐で，一方の分枝が非線形屈折率効果を持つ媒質からなるものとしている．直線導波路から光波を入力すると，各分枝から出力される光波の割合が入力光電力によって大きく変化し，直線導波路への入力に対する各分枝への出力には光双安定特性が生じる．っまり，光双安定デバイスとして動作する．　動作原理について簡単に述べる．非線形屈折率効果は自己集束性であるとし，n2＞0であるとする．分1岐胃が小さいとして，階段近似により導波路分岐を導波路間隔の異なる方向性結合器の連続したものとみなすことができるとする．ここで，各方向性結合器は片方の導波路だけが非線形屈折率効果を示す．これらの方向性結合器の導波特性は図6に示されており，導波路間隔が大きくなると，あるところから双安定的な導波特性が生じるようになる．直線導波路から入力された光波が分岐を伝搬して行く様子は，図6の各方向性結合器の固有モードを緩やかに変化させていくことにより求められる．したがって，直線導波路への入力に対する各分枝への出力には双安定特性が生じるものと予想される．（a）n＝n。＋n21分枝1一一”””’「N−一一＼くこごこ分枝．（b）nfttAn：lt磁V澁図8　部分的に非線形性を持っY分岐一8一奄亀　図6の導波特性をもとに求めた部分的に非線形性を持っ導波路Y分岐の入出力特性の計算例を図9に示す．入力を増していくと，出力が線形分枝，分枝llから非線形分枝，分枝1へと切り替わり，双安定特性が生じているのがわかる．この特性は導波路分枝の分岐角や非対称性に強く依存する．特に分岐角が大きくなると光双安定特性は生じなくなる．　このデバイスの特長としては，光強度による屈折率変化を用いているためコヒーレント光，インコヒーレント光のいずれでも動作が可能であることや，分岐を用いているため波長依存性，偏波依存性が小さいことなどが挙げられる．非線形材料としてAIGaAs系のMQW（n2〜10’9［m2／岡）を用いたと仮定すると，数μW程度の光電力で双安定動作が可能であると試算される．4−2．　ロ　　・‘こ多　を　っsw1ltlllit−11　一方の分枝だけに非線形性を持たせた導波路Y分岐では，直線導波路からの入力光の各分枝への出力比は，入力光自身のの光波篭力によって決まる．つまり，入力信号自身の強度によって出力ポートが切り替わる光スイッチとして動作する．　一方，導波路X分岐を用いれば，信号光の出力を別の光波（制御光）の電力によってコントロールする光一光スイッチを構成できる［8］．　光一光スイッチング動作の他，光メモリ，光論理ゲート等としての応用も考えられる．　図10（a）において，各分枝は単一モード導波路からなってお，り，分枝皿のみが非線形　iii赫　りaぢo0input　（a．u．）図9　光双安定特性一9一■■屈折率効果を示す媒質からなるとする．非線形性による屈折率変化が無視できるときは，分枝II　s分枝IVの等価屈折率がそれぞれ分枝1，分枝皿に比べて大きいものとする．信号光（波長λt）を分枝llより，制御光（波長　λ2）を分枝1より入力する（両光波の波長は異なっていてもよい．）。そして，非線形屈折率効果は，信号光，制御光の波長において自己集束性を示す（n2＞0）とする．誘起屈折率変化が十分小さい範囲では，分枝llから入力された信号光は等価屈折率の大きな分枝IVから出力される．制御光を分枝1から入力すると，非線形屈折率効果により分枝皿の等価屈折率が上昇する．十分強い制御光が入力すると誘起屈折率変化のために分枝皿の等価屈折率が分枝IVよりも大きくなり，信号光は分枝皿へ，制御光は分枝IVへと伝搬する．つまり，制御光の強度によって信号の出力ポ一トを分枝IVから分枝皿へと切り替えることができる．　また，制御光によって一度信号光が分枝皿へと伝搬し始めると，信号光自身の光強度によっても屈折率変化が生じ，分枝皿の等価屈折率がさらに上昇する．信号光だけによる屈折率変化のみでも，分枝皿，IV間の等価屈折率の大小が逆転する場合には，その後制御光入力が下がっても信号光は分稜皿へと伝搬し続ける．っまり自己保持機能が期待できる．　信号光だけを入力する場合の伝搬の様子は，Y分岐の場合と同様にして階段近似により逐次求めることができる．制御光と信号光の2光波が入力する場合には，光波の振舞いもより複雑なものとなる．一般に2っの光波が存在するときには非線形波動方程式を解析的に解くことは難しく，またBPMのような数値解析法を用いる場合でも，光波間に干渉が生（a）分枝皿皿分枝IV（b）n藷A唱信号光（C）　制御光n2，Vn濫信号光図10　部分的に非線形性を持っX分岐一10一■oじると誘起屈折率変化も干渉の影響により大きく変化するため，期待される特性に対する見通しが得られにくい♂このため，制御光，信号光の間には相関がない，　（例えば両光波の波長が異なる）として，BPMによる解析を行った．BPMの各ステップにおける誘起屈折率変化は，その直前のステップにおける光波の界分布よ・り算出することとした．図11に信号光の伝搬の様子を示す．図11（a）が制御光強度が弱いとき，　（b）が強いときで，制御光の強度によって信号光の出力ポートが切り替わっているのがわかる．BPMによる計算を繰り返して求めた制御光入力に対する信号光の各ポートへの出力比を図12に示す．特性の急峻さは，分岐の非対称性や分岐角に依存する．非線形材料としてAIGaAs系のMQWを用いたとすると，スイッチングに必要な光電力はμWオーダと予測される．（a）0（b）0分枝皿分枝IV分枝1分枝ll1ヨ中些0　規格化制御光パワー　1図12　光一光スイッチング特性図11　信号光の伝搬の様子一11一■◎　非線形屈折率効果を持っ光導波路の固有モ一　　，−　　　　　　　　tLJ　　　　’“　f’一ドの解析を行った．導波路全体が非線形性を持っ光導波路の固有モードの解析を行い，固有値方程式を導出した．さらに，一部分だけが3次の非線形光学効果を持つ光導波路の固有モードの解析を行い，双安定的な導波特性が生じるこどを明らかにした．また，導波路構造に対して特性が強く変化することを示し，これ特長を利用した新しい光機能デバイスを提案した．　今後は，さらに全体が非線形屈折率効果を持っ媒質からなる光導波路の導波特性の解析を進めていく予定である．　Ω旦二2旦，12，　PP．2084−2088　（1987）．［6］村田，井筒，末田：”双安定特性を示す非　線形光導波路”，信学技法，Vo1．90，No．68，　OQE90−15，　pp．13ξ÷18　《1990）．［7］　H．Murata，M．1zutsu　and　T．Sueta，卿Opti−　cal　Bistability　　in　　Nonlinear　Vr　ave−　9ロide　Branches”，　Optical　Computing’90　Technical　digest，9C−8，pp．33−・34（199Q）．［8］　H．Murata，　M．1zutsu　and　T．　Sueta，・Al1−　Optical　Switching　　in　Nonlinear　X−　junctions°’，　Nonlinear　Optics’90　Tech−　nical　diges�n，　MP26．　pp．63−64　（1990）．［1］　G．LStegeman，E．M．Wright，N．Finlayson，　R・Zano龍i　and　C・T．　Seaton，”Third　Order　．　Nonlinear　lntegrated　Optics”，」．Light−　wave　Tech冗01．，　vo1．6，　6，　PP．953−970　（1988）．［2］　S．M．　Jensen，　”The　Nonlinear　Coherent　Coupler脚，　IEEE　J．　Quantu皿　Electron．，　Ω£二」L旦，　10，　PP．1580−。1583　（1982）．［3］　A．D．　Boardman　and　P．　Egan。　脚Optically　nonlinear　waves　in　thin　films°’，　IEEE　J・Quantu塒　Electron．，　蝦，2，　PP．319−　324　（1986》．［4］　T．Sakakibara　and　N．　Oka瓢oto，　■Nonli−　near　TE　waves　in　a　dielectric　slab　waveguide　　with　two　optically　nonli−　near　layers’，IEEE　J．Quantum　Blectron．一12一o輻射科学研究会資料　RS　91−92通路遮断導波管フィルターその動作と特性改善一中井　孝至　　新川　雅也　　辻　幹男　　　　　　　（同志社大学　工学部）　　　　　　　1991年9月20日繁沢　宏1．はじめに　導波管形の一つのフィルタとして単一遮断導波管中に基本モード共振形の空胴（あるいは誘電体）を設けたものが広く用いられてきた［1］。この種のフィルタは構造が簡単で、帯域通過フィルタの場合、遮断導波管のカットオフ効果を利用して大きな減衰量が得られ、空胴の共振伝送によって所望の通過域特性が実現でき、通過帯域より低域側では導波管の強い遮断現象の性質上、急峻な遮断現象が期待できる。しかしながら、通過帯域より高域側では、遮断導波管の高域通過特性の影響によって緩やかな遮断特性しか得られない。そのため、通過域に要求される鋭い周波数特性や帯域外（特に高域側）において要求される高減衰特性を実現できるフィルタが各種検討されてきており、その一つとして減衰極を有する楕円関数形フィルタ（例えば2重モードフィルタ［2］）があげられる。しかしながら、そこで用いる近似関数は主として通過域中心周波数で対称となり、その帯域外特性はその通過域特性によってある程度決ってくる。そのため、設計上の自由度には制限があり、通過域中心周波数より高域側の希望する周波数帯域において自由な阻止減衰特性が選び得ない。そこで、通過域特性とその帯域外減衰特性がほぼ独立に設計できる小型の帯域通過フィルタとして、2通路遮断導波管（空胴または誘電体多段装荷）フィルタを提案してきた［3］，〔4］。これは、遮断導波管中に多段に装荷した共振器の結合共振によって通過域特性を実現し、2通路構造によって得られる負結合を利用して阻止特性を得るものである。．　本文では、その動作原理及び設計法について述べ、さらに従来の構成法において生じていた特性劣下の原因を明らかにして、特性改善のための新しい構成法について理論的、実験的に検討していく。一1一B　ifurca伽9　Metal　Plate、、　、’’　�d　　ぐ△α1　　、、　’fb工、�e、、’、　、　　　♂�d　α，α1　　　　　　　　　ノ　　　　、ヒ飛云∫　α，「’α2，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　、α　（TE量o）　”’　’　　　　　　　　　　　　隔�`△α2：、　　　　’　　、、　　　　　　　　’　　　　　　　、　　　　　　　　　　　　　　　�_　　’�d　　”　　　，　’　　’　　　，●　の134313（a）ゆEe・T1T2Z1Z2d2らZ1〃ih’8、Ztl）κzz：d11dl1／髪6；2．121　　　　窟l　　　　ll2’1！1・1蓄　⇒1　書0！　3・　1　31oy　　l　3，　　，z●勿ll，罵り書．勿勿＼13d313t△α1α，α1　α●α　，，α△α2bPerずect　Conductor　　　　　　　　　（b）図1　2通路遮断導波管フィルタの基本構造　　　　　　　　　一2一2．°動作原理　2通路遮断導波管（空胴共振器多段装荷）フィルタの基本的構造を図1に示す。本フィルタは矩形導波管の一部を導体隔壁板によって適当な割合でH面分割して遮断導波管とし、各分岐路中の一部の導波管幅をひろげて空胴としてこれを多段装荷したものである。以下では、まず2通路遮断導波管フィルタの一例として一方の分岐（主分岐）に3段、他方の分岐（副分岐）に1段の空胴を装荷したものを考える。なお、本フィルタの構造は伝搬軸（z軸）に対して垂直なz・＝0のx−y面に関して対称構造とする。　さて、本フィルタの各分岐中の波動現象は、厳密には図1（b）に示すような各種不連続の存在などによって、相互に影響を及ぼして生じている。特に基本モードが伝搬可能となる伝送線路の並列接続によって構成したフィルタでは、相互に影響し合う両分岐回路の動作によって所望の特性を実現しており、各分岐構造は独立には設計できない。しかし、本フィルタのごとくH面分割して得られる各分岐回路が遮断導波管として動作している場合には、以下で述べるようにそのカットオフ効果を利用すれば、非常によい近似でもって各分岐構造をほぼ独立に設計することが可能となる。　いま、本フィルタの副分岐に装荷した空胴の共振点を通過帯域より離しておけば、通過域近傍では副分岐中の空胴は入出力端からは�@�A　　　　�C　　！�B　　κ�C　�B　　　�A�@’　　　　，膨ii　O　　　　　　　　　　　lilli膨I　　　　　　　　　　gl　　l　ll　　l輔，　11，8　1　　蓼2，’E�Sol12膣2，’1・1・！一一　10●13，　　　→’°°◎◎←3’i一一一z笏Perfect　conductor　　　　図2　通過域設計のための近似構造一3一見えなくなり、副分岐は遮断導波管が無限に続く構造（図2）に近似できる。したがって本フィルタの通過域特性は主分岐に多段に装荷した空胴の結合共振特性と遮断導波管である副分岐の特性とを考え合わせることによって決定できる。そして通過域の低域側では導波管の遮断現象のために急峻な遮断特性が期待できる。　一方、通過域の高域側で実現すべき阻止域特性は、両分岐からの出力をほぼ同振幅、逆位相として互いに打ち消し合うように副分岐の共振系のみを調整して構成することができる。これによって負結合効果を実現し、複数個の減衰極を生じさせ広帯域にわたって所望の阻止減衰量を満足する有極形帯域通過フィルタが実現できる。3．設計法3−1　不連続部の取り扱い　本フィルタは図1に示すように各種不連続部が存在するので、そこで発生する遮断モードが隣接する不連続部に減衰波の形で影響を及ぼす相互干渉を十分考慮する必要がある。ここでは不連続面における境界条件を最小2乗法的モード整合法により取り扱い、各々のモードの透過・反射係数を決定し、それにより遮断モードをも一つTEqOSqOBi∫urcating　M創alPlaゆryπz笏P卿’c。蜘cωr多多as△au図3（a）　不連続部一4一＿α1αNr＋1Z1’ゐ1∂Nr＋1Z13α2薯Z2’∂2：1llαNτ＋N3δN跨N8ZN33αNr＋N3＋1δN，．Ni．1Z1腿1量olαNr　　8　　霞　　l　　l　　雪’4Nr＋N3÷NoZNr7西Nr゜δN，州、．N巴ZNu麗図3（b）不連続部の等価回路の独立端子に持つ散乱行列を求めることにする。　　以下では本フィルタの有する不連続部の代表として図3（a）の構造をを考える。いま、図中r領域からTE。oモードが入射した場令、z＝0のx−y面における領域r，sおよびuの接線電磁界．分布は次式となる。　　　’　　．　　　　　　　　　。　　　　ロE多＝Σ（δng十B蓋9）’e多n　　　n＝1＿も　　・　　　　ロH支＝轟（δ・・−B孟のh美・　　　　ロE多＝暑B駈e罫・　　　　ロH曼＝ΣB言qh昊、　　　n＝1　　　　ロEY＝Σ：BXge夢n　　　n＝1　　・　　　　ロH昊＝Σ　BXgh呈n　　　n＝1（領域r）（領域s）（領域u）（1）（2）（3），．一5一ここで　　e多n＝−A蓋sin（nπx／ar）　　hEn＝｛（rKA蓋）／（jωμ）｝sin（nπx／ar）　　e多n＝−Alisin｛nπ（x−−au−t）／（a8十△a8）｝　　　　　（4）　　h昊n＝｛（rllAli）／（jωμ）｝sin｛nπ（x−au−t）／（as十△a8）｝　　e罫n＝−A隷sin｛nπ（x十△au）／（au十△au）｝　　h呈n＝：｛（r：AK）／（」ωμ）｝sin｛nπ（x十△au）／（au十△au）｝ただし、e翻およびh隻」は領域R（＝｛r，s，u｝）におげるj次モード’の電界及び磁界モード関数を表し、δ。。はクロネッカデルタの記号を意味する。また、B？9は領域Rにお’いて、　q次モードが入射したときのj次モードの反射係数または透過係数を表す。また時間依存性lg：　ejwtを考え、　P§は伝搬定数を表す。　いま、TEgoモードが伝搬モードの場合にはr警＝」β臥遮断モードの場合には鴨＝α§とおけるから各モードの正規化は　　一∫、R声（x）hem（x）（ix　　　　　　　　＝δ・m　　　（伝搬モード）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）　　　　　　　　＝jδnm　　（遮断モード）にて行い、これより領域rにおけるq次モごドのモード関数の振幅係数Aれま次のように決まる。　　A尋＝’（2ωμ）／（lr姦1　ar）　　　　　　　　　　　　　　　　　（6）A尋，AEも同様に決定できる。　さて、先に示した接線電磁界成分は乞＝Oのx−y面における境界条件EY＝OE多＝E夢，H美＝H艮EY＝OE多＝E塁，H美＝H昊E塁＝0（一△au≦x≦0）（0≦x≦au）（au≦X≦au十t）（au十t≦X≦ar）（ar≦X≦ar十△as）（7）を満たさなげればならないが、実際の計算ではモードの展開項数を有限で打ち切る必要がある。そこで、境界条件を最小2乗法的に満一6一、Mo足させることを考え、有限の展開項数NRで打ち切ったときの領域Rの接線電磁界成分宣島宣曼を用いて境界条件に対する相対2乗平均誤差εを次式のように定義する。　　ε＝（ΨE／ψε＋Ψ珪／ψH）／2　　　　　　・　　　　　　　　　　（8）ここで　　　　ar十△a8　　　　　　　　　　　　　ar’Ψ・＝∫。．　1宣塁12叡＋∫。u＋，　ltrv一宣多12叡　　＋∫：1＋tl鳶1・‘ix＋∫IUI宣多一Ey1・dW＋∫2．。1誹砿ψ・＝∫：「1’5’y．1・（llxΨ・＝∫ll。諏一Tlr晃　1　2　dx＋∫；“1張一宜昊12砿　　’ψ・＝∫1こ．，1’iir；a・12d．＋∫1”　1　llil’；a，，　1　2　dw（9）92　　　　　　9491939n．19n　　ロロのロ　　　（a）　　n：°ddL一9n●19n9n・19n■1酋R＾o’”“1ヨ》n：oaa0　　　　　1しr2　Cr2K。1土90’・，Lrl　Crll　i11　　．K12290°K23含90’　：α（c）Lnn：evenn：even・・一…一網n●●●●　■一一　一謂nKn．n．1忠90°図4　等価回路　（a）低域通過フィルタ（原型）　（b）帯域通過フィルタ’　（c）直列共振回路からなる帯域通過フィルタ一7一Reこの相対2乗平均誤差εを各モードの反射・透過係数のいずれに対しても最小となるように決定すれば、それらの係数より図3（a）の不連続部を同図（b）のように遮断モードをも一つの独立端子とする散乱行列として表すことができる。なお、このときモードの展開項数N，は定義した相対2乗平均誤差や複素電力の保存則に関わる誤差を十分小さくするように決定する。3−2　通過域特性　本フィルタの通過域特性の近似についてば、先に述べたように、副分岐遮断導波管が無限に続く構造（図2）に対して行う。　まず動作パラメータより、低域通過特性（チェビシェフ特性等）を実現する伝達関数を求め、梯子型のリアクタンス回路に展開する。この集中定数型低域通過フィルタに周波数変換をほどこし、集中定数型帯域通過フィルタを得る。さらにこの集中定数型回路を影像パラメータにもとつくインピーダンス・インバータ回路と半波長線路の周波数特性に近似した直列共振回路からなる等価回路（図4）に変換することによって通過域中心周波数近傍においてその特性を分布定数線路におげる伝送特性に対応つげることができる。このとき、所望の通過域特性を実現できるインバータ・パラメータは次式より決定できる［5］。　　Kkk＋1／Zo＝T／　9kgk＋1　　　（k＝0，1，…，n）　　　（10）ここで、　　T＝πλ6p（1／A・　’sH−　1／λ6L）／（2ωi’）　　　　　）L　sL＞λsH　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（11）　　90＝：T，9n＋1＝T／rただし、9kなどはフィルタの回路要素、　co・1’は原型の低域通過フィルタの通過域端角周波数、λ。は共振器に対応づける導波管回路におけるおける管内波長で、その添字’P’は通過域中心における値、’L’および’H’は通過域両端における値を示す。　以上のように図2の近似構造に対して図5（a）に示すインピー一8一ダンスインバータを含んだ等価回路表示が得られれば、集中定数回路より求まった値を満足するように設計パラメータを以下のようにして決定すればよい。Zodl，d2，目dl，Zo（a）ablldl　J2　　d2　　12　　ゴ1　1量oo（b）図5　近似構造に対する等価回路一9一．�@　　�@�J�A�Abαα1α2α，　‘△α（a）入出力端の遮断構造�@�A�A1’1−一→司重r！・α17」δNOや警η゜α塞」°」乃Nl・やZ・ρ！7’n　　刊αNOdZ／゜ウ！」αN亘・◆」じ’　Zo罰5゜1カN覧・◆カ2π51libN。．NCI・「書1璽i｛α轟c：・」’1Sll7ロNO◇NC1・ZNq・」’みNC1・」°41，11〃N。。NC竃・．題”δNC・．巳」°’118S　　　T11　　塁bHO，M・7’　　l　　IみM・’°’1うM・．M”29巳1δNO，M・、1τ’巳t　　●　　纏　　1δN。．Nl・．N3・7’ゐNO「」、（b）等価回路�@jx離　jx♂1�A乞・．jXblZo　（c）非対称T形等価回路図6　遮断領域（入出力端）一10一　�B�B�F�C（a）主分岐中の遮断構造　，α1αb，ノk�B　1�F，h←一一12−一』�C�C　巳●ρ1’2，b1α重2’2δN2・，且2’2Z，う1」2°αMφ’2’Z曾2°δ12’2αN2・。2’2Zo●811暫ゐ2’2’lI1，1！1　　liδ醐州C2・’2’1璽αNC2・2’2カ・�_’・・2’2　　璽1S12，αM州C2／Z’ZNC2・2’bC23’2s　　　2’2覆みNMC2・．I」3’わNC・←題2’2巳11　　塁δN豊州2・’2°　重　1ゐN2・2°2　　1δN2・．N22’2〃N1’2’●（b）等価回路�Bjx、2　jx、2�CZojXb2Zo　（c）対称T形等価回路図7　遮断領域（主分岐）　　　　−11一Ko1忠90°［ぎ則陪1調図8　インピーダンス・インバータ回路（非対称）K32土90°図9　インピーダンス・インバータ回路（対称）　まず、先に示した近似構造に対する各構成部分の散乱行列を精度良く求めるため、不連続面における境界条件を最小2乗法的モード整合法により取り扱うことは既に述べた通りである。いま、図2の近似構造を散乱行列の縦続接続によって表す（図5（b））のに必要となる構成要素は入出力端の分岐不連続部及び空胴の装荷によるステップ状不連続を含む遮断領域と無限に長い遮断導波管で近似される副分岐を含む部分（図6（a））、主分岐中の空胴の装荷によるステップ状不連続を含む遮断領域（図7（a））、及び空胴部分である。図6（a）の端子�@一�A間における散乱行列は同図（b）　　　　　　　　　　　　　−12一に示す散乱行列と・均一導波管を表す多重線路の縦続接続により求まる。鰐子�@一�@’間にあたる散乱行列は導体隔壁版の厚さも考慮して先の解析法によって求め、遮断領域においてはモード変換は行われないため、互いに独立な線路によって表す。これら不連続部で発生する高次モードのあるものは隣接する不連続部と互いに影響し合うため、それら高次モード群の遮断領域における振舞いを表すための多重線路網を構城する必要があり、この結合が無視できるほど小さいものについてはそのモードの特性インピーダンスで終端しておけばよい。しかるに図6（a）において�@および�Aの各端子から外部を見れば一様な線路が無限に接続されているから、基本TEloモードの端子以外はそのモードの特性インピーダンスで終端され、図6（b）のようになる。この散乱行列をインピーダンス行列に変換し、TEiOモード端子間に対する集中定数型等価回路を求めると、高次モードの影響や副分岐の効果も含めて同図（c）のように表す一ことができる。図7（a）における端子�B一�Cも同様に集中定数型等価回路（図7（c））で表すことができ、以上のようにして各リアクタンスは散乱行列要素によって決定できる。　さて、図7（a）は構造が対称なため同図（c）のように対称T形等価回路となり、図8に示すこの場合のインバータ・パラメータK12，φi2は、各リアクタンスX。2，Xb2により次のように表される［5］。　　φ12＝−arctan（Xa2／Zo）−arctan｛（Xa2十2Xb2）／Zo｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（12）　　K12／Zo＝ltan｛φIz／2十arctan（Xa2／Zo）｝1　一方、図6（a）は構造が非対称なので、この回路をインピーダンス・インバータに変換するには少なくとも通過域中心周波数で回路を対称化する必要がある。そのために非対称T形等価回路の両端に接続する線路（特性インピーダンスZo）の電気長φ　01”／2とφ01’／2によってこれを補正する（図9）。この場合のインバータ・パラメータKOi、φ　01”／2、φoユ’／2は次のように表される［5］。一13一φ。、・／2＝arctan｛（−P±P2−4q2）／2　q｝φ01’／2＝arctan［｛Al十jCZotan（g6　oi”／2）｝　　　　　　　　　　　　／｛A2tan（φ01，，／2）−jB／Zo｝］K。、＝1c。s（φ。、・／2）c。s（φ。、・／2）｛A、Z。tan（φ。、・／2（）1　3）　　　−jCZo2tan（di　01，’／2）tan（di　01’／2）　　　−jB十A2Zotan（di　01”／2）｝1ここで、　　p＝A12−A22十C2Zo2−B2／Zo2　　q＝j（AユCZo−A2B／Zo）　　Al＝（Xa1”十Xbl）／Xbl　　B＝j｛Xal”Xal’十Xbl（Xa1”十Xal’）｝／Xbl　　C＝−j　Xbi　　A2＝（Xal’十Xbl）／Xbl（14）ただし、Ai，B，C，A2は図9に示した等価回路を表す基本行列の要素である。以上の変換により求められたインピーダンス・インバータKOi，K12，　K23から主分岐の各遮断導波管の長さ、幅を決定する。　さらに、インバータ間の共振回路は導波管回路において半波長共振器によって構成できるため、図5（a）のインバータ間の線路長d1’，d2’が通過域中心周波数において半波長となるように　　βodi’＝βod2’＝π　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）とすれば、空胴の長さdi，　d2はインバータ・パラメータである電気長と上式によって決定できる。　　di：：（π＋ip　01’／2＋φ12／2）／βo　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）　　d2＝（π十di　12／2十φ23／2）／βoただし、βoは伝搬領域である空胴の通過域中心周波数における位相定数である。以上を持って所望の通過域特性の近似が完了する。一14一lldゴ　　12　　　d212　　dl　　l10（a）　フィルタの等価回路air一一■一一召＝＝＝＝＝＝＝丁繭欄葡一n　。01　　　　　亀一一・一・SB−一一」　　　　　　lL−一一一一一一　ST−一一一一一」　（b）散乱行列の合成図10　阻止域特性の近似8−8　阻止域特性　本フィルタの阻止域特性は、通過帯域外（高域側）において前節の通過域特性の近似によって決定された主分岐を通過する波と副分岐を通過する波とが干渉し合うことを利用したものである。すなわち副分岐の共振の振舞いによって両分岐の出力の位相差をほぼπに保ち・両者の振幅を調整すれば広帯域にわたって高減衰な阻止域特性が実現可能となり・両分岐の出力が同振幅、逆位相の点では減衰極となって有極形フィルタを得ることができる。　このときフィルタの伝送特性を精度良く求める必要がある。本フ　　　　　　　　　　　　　ー15一イルタは図10（a）に示すようにさきに求めた分岐不連続部を表す散乱行列STI，ST2及び領域iとjとの境界のステップ状不連続部を表す散乱行列SSj、さらに均一導波管部分を表す線路網の縦続接続によって表される。これは隣接する端子に影響を及ぼす限られた高次モード群についての多重線路網によって表され、入出力側での独立端子は基本TEiOモードのみを考えれば良い。これらを順次合成することによって各分岐を表す散乱行列SBI、　SB2が得られ、図10（b）のように書げる。これを超行列形式で表現して得られる散乱行列S，と分岐不連続部を表す散乱行列STI、　ST2をさらに合成すればフィルタ全体を表す散乱行列STが得られ、その要素S玉iによって伝送特性が得られる。　以上より、本フィルタの挿入損失Lは導体隔壁版の厚さtと先に求めた通過域特性の近似によって決定した設計値を与えれば、残された設計パラメータの組Xと周波数fの関数として次のように定義できる。　　　L：＝g（f，x）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（17）ここで、　　　x＝（△a3，a，，，d3）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）ただし、△a3は副分岐遮断導波管の幅の増分、　a”は副分岐の空胴の幅、d3はその長さである。　さて、阻止域特性の実現は、設計パラメータの組xが本フィルタで物理的に実現可能な範囲にあるという条件のもとで、周波数fの関数である挿入損失Lをある周波数の範囲で所望の減衰量以上とする問題となる。この問題を改訂ニコ．一トン法により解き、所望の阻止域特性を実現する構造を決定して、本設計は完了する。一16一4．問題点と特性改善＼4−1　物理的検討　さて・以上で述べた通過域と阻止域特性のみに着目した構成法によって設計したフィルタの伝送特性を図11に示す。その仕様は次の通りである。　通過域；3段0．1dBチェビシェフ・リップル特性　　　　　　　　　中心周波数　　　　　　9．5GHz　　　　　　　　　帯域幅　　　　　　　0．2GHz　阻止域；最小減衰量　　　55dB　　　　　帯域端周波数　11．OGHz−12．OGHz図11より明らかなように通過域の両側に不要な完全伝送点が生じ一凄ーてしまっている。ここでは、この不要な完全伝送点の現れる原因を検討し、特性改善のための一方法を提案する。Fr¢qu¢ncy　　（GHz）10i6　，20ε．S　3°薯4・tY　5。　6070図11　従来の構成法におげるフィルタ特性　　　　　　　　一17一　図11のような主分岐に8段、副分岐に1段の空胴を装荷した場合には、通過域の高域側では主分岐を通過した波は3πの位相変化を受けることになるので、阻止域構成のためには、副分岐を通過する波に2πの位相変化を生じさせて両分岐の出力を逆相とする必要がある。副分岐に一段の共振器を設けるものでは、その第2次共振を利用することになり、その結果、通過域の低域側に副分岐第1次共振点が不要な完全伝送点として現れ、また通過域の高域側においては阻止域との間に副分岐第2次共振点（完全伝送点）をやむなくもっていかざるを得ない。　この不要な完全伝送点による特性劣化に対する一改善法として通過域低域側に現れた副分岐第1次共振による完全伝送点を通過域の一部とすることを考える。ここで副分岐第1次共振点に着目するのは、副分岐第2次共振による不要な完全伝送点を通過域の一部としても、通過域の低域側の不要な完全伝送点は残ることになるからである。　まず、副分岐第1次共振点を通過域低域端近傍に設定することを考える。この場合には通過域の高域側に不要な完全伝送点が残ることになる。これは依然として副分岐第2次共振を利用して両分岐からの出力を逆相としているからであり、通過域低域端近傍の副分岐図12　2通路遮断導波管フィルタ（空胴共振器4段装荷）一18一第1次共振を利用して阻止域を構成することは導波管の高域通過特性を考えれば・両分岐からの出力を同振幅とすることが困難となる。　次に、副分岐第1次共振点を通過域内に設定することを考える。この場合・通過域を構成する主分岐の共振点の両側では位相はπ異なるので、副分岐第1次共振点を置く場所によっては、通過域内に鋭い減衰極が生じることになる。　以上より、副分岐第1次共振点は、少なくとも通過域高域側の共振点より高域側に設定しなげればならず、不要な完全伝送点を通過域の一部にもってきて特性改善をはかることを考えれば、結局副分岐第1次共振点は通過域高域側共振点近傍に置けば良いことになる。　このようにすることにより、主分岐に装荷する空胴を4段にしさえすれば（図12）、主分岐を通過する波は4π、副分岐を通過する波はその第1次共振によりπの位相変化を受けることになり、両．分岐からの出力は逆相となって、通過域特性にわずかに影響を与えるものの、もはや不要な完全伝送点は現れることなく、良好な帯域通過特性が実現できることになる。　なお、これまで通過域の低域側にあった副分岐第1次共振点を通過域の高域側に移動したことにより、副分岐に装荷する空胴の長さは短くなる。これにより、第1次、第2次共振の間隔は広くなり、ゾ副分岐第2次共振点により生じる不要な完全伝送点はより高周波域に移動することになる。　阻止域特性については、副分岐共振点を通過域高域側共振点近傍に固定することにより、空胴の長さは阻止域を構成するためのパラメータとすることはできず、残ったパラメータである遮断導波管の幅を変化させて共振の鋭さを調整し、所望の周波数において両分岐からの出力を同振幅として、減衰極を構成することができる。［6］一19一4−−2　実験的検討　前節で述べた構成法により、次の仕様を例にとって、フィルタの設計を行った。通過域；4段0．1dBチェビシェフ・リップル特性　　　　　　　中心周波数　　　　9．5GHz　　　　　　　帯域幅　　　　　0．3GHz阻止域；固定減衰極11．5GHzここで、WRJ−10（幅a・＝22．90�o、高さb＝10．20m）の標準導波管を用いて設計を行った。また、各分岐中の空胴の幅は入出力導波管のそれと等しくおき、特性インピーダンスが一致するようにしている。モードの展開項数は複素電力の保存則にかかわる誤差を確認し、各分嘩中で50個、入出力導波管で100個とした。そのとき、導体隔壁板の厚さt＝0．20�oも考慮している。　これをもとに試作したフィルタの伝送特性（挿入損失）の測定結果を図13に示す。実線が設計寸法にもとつく計算結果、破線が測定結果である。また図14は通過域を拡大したものであり、図15は反射損失についての計算結果と測定結果である。図13において、その計算結果よりもはや不要な完全伝送点は現れず、所望の周波数において減衰極を実現できていることが確認できる。また測定においては、減衰量がほぼ50dB以上ではノイズにより測定不可能であったが、このレベルまでは両者は良く一致している。自作フィルタのための精度限界のために図14、図15において、わずかなズレはあるものの理論と実験は良く一致しており、本構成法の有効性が確認できたと考える。一20一＿o■耀04繋　蟻a■蟻hd40　　＾20　　e　　z　　o　　N・”t　＜　　　40　　z　　国　　くt60808．0　　　　　9．0　　　　　10．0　　　　11．0　　　　12．O　　　　　　　FREQUENCY（GHz）　　　図18　フィルタの伝送特性（挿入損失）　　　　　　　　　　　−21一ta　＝22．90a’＝22．90a”＝22．90at＝13．00a2＝11．40a3＝　9．80a4＝12。7011＝　0．9512＝　4．3913＝　1．7414＝34．49dt＝18．39d2＝19．82d4＝＝19．86t＝　0．20（unit：mm）01≧ミ2§｝’一詰31i459．0図14　　　　　9．5　　　　　　　　　10．OFREgUENCY　　　　　　一フィルタの伝送特性（通過域）0≧　2001ilb≧ト　4060、　8．0　　　　　9．0　　　　　10．0　　　　11．0　　　　12．O　　　　　　　　　　　FRE2　UENCY　　　図15　フィルタの伝送特性（反射損失）　　　　　　　　　　　　　−22一■5．まとめ　導波管H面分割により並列分岐した遮断導波管と多段の共振器を構成要素とする2通路遮断導波管フィルタは導波管の遮断現象と両分岐からの出力の干渉現象を制御して、広帯域・高減衰な阻止域を実現可能とする有極形帯域通過フィルタである。　本フィルタはCADによる無調整設計が可能であるが、通過域と阻止域特性のみに着目する構成法では、やむを得ず不要な完全伝送点が現れることになる。　そこで、．この不要な完全伝送点の原因である副分岐の共振現象を制御し、その第1次共振点を通過域高域側共振点近傍におくことにより、仕様通りの良好な帯域通過特性が実現できることを示した。　なお、阻止域特性については副分岐遮断導波管中に複数の段差を設けるなどしてこれを改訂ニュートン法における変数として追加することにより、所望の阻止域特性を容易に決定することができると考えられる。　　　　　　　　　　一4一23一参考文献　［1］．　G．L．Matthaei，L．　Young　and　E．　M．　Jones，　”Microwave　　　　　　Filters，　Impedance−Matching　Networks，　and　Coupling　　　　　　　Structures”，　New　York　；　McGraw　一・H　i　l　l，　1964．［2］　　G．F．　Crevan　and　R．　F．Skedo，　”Evanescent　Mode　　　　　Components”，　Boston　；　Artech　House，1987．［3］［4］［5］［6］MicrowaveH．Shigesawa，　M．　Tsuji，T．Nakao　and　K．　Takiyama：”Two−path　cutoff　waveguide　dielectric　resonator　filters”IEEE　Trans．　Microwave　Theory　Tech，　MTT−37，PP1105−1112（JuIy　1989）．M．Tsu　ji，H．Deguchi，H．Shigesawa　and　K．　Takiyama：”Tow−Path　Cutoff−Waveguides　for　Filter　ApPlications”　IEICETrans．　VOL．　E　73，　No．5，　May　1990．H．Deguchi：”A　study　of　two−path　cutoff−waveguidecavity−resonator　filters”，M．　S．Thesis，DoshishaUn　iversity，　Kyoto，Japan（1988）．中井、新川、辻、繁沢，”2通路遮断導波管フィルタの特性改善に関する一検討”，信学秋季全国大会C−88（平3）．喫bび一24一旬幅射科学研究会資料　　資料番号RS91。10　　　（Sept．20，1991）前方散乱振幅による散乱断面積の計測・　　　　　中山純一　　尾崎敏章京都工芸繊維大学　電子情報工学科　　A　Coherent　sonar　is　developed　for　estimating　the・geometrical　cross　sectionof　a　target　from　the　forward　scatteri’ng　amplitude，　The　pri皿ciple　of　operatiohand　experimental　results　are　described．1IntrodUCitio皿i　　Aconventional　sc，nar　detects　an　echo　backScattered　from　a　target　to　mea−sure　its　location　and　other　properties．　However，　tlle　1）ackscatter　is　not　usefulf（）rdetecting　typical　dimensions　of　a　target，　such　as　volume　and　geometricalcross　section．　For　example，　a　large　targ6t　with　a　smooth　smface　often　wolksas　a　point　target　fbr　backscatter，　because　only　a　specular　point　on　the　surfacescatter串the　incident　wave　into　the　direction　of　the　receiving　transducer．　　　On　the　other　Land，　the　fbrward　scattering　is　related　with　the　sca玩eringcross　section　of　a　target【1】，　which　represents　the　power　loss　of　a　monochromaticincident　wave　due　tc，　t｝1e　scattering．　The　relation　of　this　loss　with　theαosssection　is　kn。wn　as　the　f（）rward　scattering　the・rem，　which・states・that・the・totalscattering　cross　section　ut　of　a　target　is　proportiona1　to　the　imaginary　part　ofthe　forward　scattering　amplitude∫（θ，φ）1θ呂o，φ昌o　iII　Eraunhofer　region．　It　isalso　known　that，　when　the　typical　dimension　of　a　target　is　much　larger　thanthe　wavelellgth，　the寧cattering　cross　sectionσεof　the　target　becomes　twiceof　its　geombtrical　cross　section　3‘．　These士elations　suggest　a　scheme　of　ancohere皿t　sonar　that　measures　the・．fbrward　scattering　amphtude　to　estimatethe　geometrical　cros歪；section　of　a　target．　　　This　paper貫rst　desαibes　the　fbrward　scatもering　theorem，　stating　that　theimaginary　part　of　the　forward　scattering　amplitude　is　proportidhal　to　the　g昏ometrical　cross　sectbn．　However，　this　holds　only　f（）r　an　incident　plane壷ave　　lA　part　of　this　paper　wa8　presented　at　19th　Intel皿atlonaユSymposium　on　AcousticalImaging，　Ru　le　・　Universit・y，　Bochum1賃b■incident　Plane　wavetaFig．1muminated　region　and　shadow　regionand　fbr　the　observati‘）n　point　placed　in　the　Fraunhofヒr　region．　A　modi行cationis　needed　in　the　Fresnel　region，　where　expeτiments　aごe　caτried　out．　So　ananalysis　is　made　fbr　a　practical　coherent　sonar　using　a　pair　of　disk　transduc−ers：one　fbr　transmitting　ultrasound　and　the　othel　fbr　detecting　tlle　fbrwardscattering　amplitude　in　Fresnel　region．　Then，　it　is　fbund　fbr　a　spherical　targetthat　the　real　and　imaginary　parts　of　the表）rward　scattering　ampli加de　increasewith　geometricaユcross’section　when　geometrical　cross　sectioll　is　smal1．　Next，we　describe　ultrasound　experiments．　Using　l　MHz　ultrasound　in　w概ter　andspherical　targets，　we　measure　the　fbrward　scattering　ampliもude　in　the　Fresnelregion．　It　is　then　shown　that　the　measured　data　fbr　the　fbrward　scatteringamplitude　agree　well　with　the　analysis．　　　The　advantage　of　fbrward　sca批ering　scheme　is　simple　in　hard幅re　andin　signal　processing．　All　hard　wares　we　need　ale　transmitting　and　receivillgt臓nsducers，　a　signal　generator，　and　a　coherent　detector　fbr　measuring　thecomplex　amplitude‘）f　the　wave　field．　Only　the　complex　amplitude　of　the2馴incident　wave　and　that　of　the　scattered　wave　are　necessary　to　be　n｝easured．Thus　the　time　required　for　mea8urement　becomes　much　short　and　hence　thecross　section　of　a　moving　target　may　be　measured　in　principle．2Representation　of　forward　scattering　　　Assuming　the　case　in　figure　1，　we　first　derive　the　mathematical　represen−tation　of　the　forward　scattering．　We　depote　by　Cb（x，y，　z）the　totaI　wave　field，that　is　a　linear　combination　of　the　incident　wave　cbin（x，yJ　z）and　the　scatteredwaveψ、（X，　y，　Z）：ψ（x，y，　z）＝thin（x，y，　z）＋ψ、（x，y，　z）．（1）When　the　incident　wa，ve　illuminates　a　target　much　larger　than　the　wavelengthλ，the　free　space　may　be　divided　into　two　regions童n　geometrical　sense：theilluminated　region　aud　the曲adow　reg量on．　The　surface　of　the’target　is　alsodivided　into　the　illuminated　part　and　the　s｝iadow　part．　Neglecting出e　effectsof　diffraction，　we　assume　the　shadow　surface　is　completely　d研k，　that　is　　　　　　　　ψ（x，　y，　z）　＝　・，　∂ψ（！liZ‘！L）一・，（x，Y，・）∈SS・（2）Here，　S3　denotes　the　shadow§urface　and∂！∂ηthe　normal　derivative．　ByGreen’s　theorem，　the　scattering　field　Cb、（x，y，　z）may　be　represented　as　　　　　iPs（w）一ム（lgip・一　GIIikl）dS’＋lss（liilCb・−Gl］II））dS’．（3）wher今G（（i，y，　zlx’，　y〜〆）is　a　Gre6n’s　functi・n　and　13　den・tes　the　iUuminat・dsurface．　In　the　shadow　region，　tbe　first　integral　in　the　right　hand　side　isnegligible　and　the　second　becomes　dominant．　Thus　we　obtain　from（1）and（2）the　scattered　wave　in　tlle　shado�_v．　region，　　　　　　　　　　　　　　　ψ・（綱一ム齢一G箒）dS’・　　（4）　　　Note　that　this　relation　holds　only　in　the　shadow　region　but　fails　in　theilluminated　region；particulaぼly，　the　integration　over　t毎e　illun盛nated　surface∬becomes　dominallt　for　backscatter．Physically，（4）represents　a　strongscattered　wave　which　cancels　the　incident　wave　on　the　shadow　surfa£e．3■t　　　Since　bothψ‘n（x，：y，z）and　G（¢，y，　zlx’，　y’，〆）in（4）satisfy　t｝Le　wave　equa−tion（Helmholtz　equalion），　we　may　apply　the　Maggi　transf（）rmation【2】to（4）．This　reduces　the　integration　over　the　target　s疋1rface　in（4）to　the　integral　over臨egeometrical　cross　section　of　the　target，　　Cb・（¢，　y，　z）一ム［（］llCb‘−G讐多レ5〜　　（5）where　St　is　the　geom｛∋trical　cross　secもion　of　the　target・　　　In　the　calculation　below，　St　is　taken　on　the　plane　z・＝Oin　figure　1．　Tosimpli£y　equations　further，　we　use　the　Green　function　enjoying　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　G（x，び，zlxt，y’，〆）レ胃o＝0．　　　　　　　　　　（6）Such　a　Green　function　may　be　given　by　　　　　　　　　　σ（¢，綱・む〜〃〜z’）＝岩（卿【‘k（。等姜鍔諜美≡考多）21　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　齋ウwhereた＝2π／λis　the　wave　number．　using　these　relations，　we　finally　obtaintlle　mathematical　representation　of　the　fbrward　scatteling，翻一釜ム三xp［篶1誓蕎鐸養22］螂・）・c・se・dx・dy・，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．（8）where　　　　　　　　　　　　　　　　　c。、θ＝　ざ　z・　　．　　　　°（9）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（X−Xう2＋（y−一の2＋Z2Based　on　this　relation，　we　will　derive　the　forward　scatteτing　theorem　and　itsmodification　inもhe　next　section．層3Forward　　　　　reglonscattering　theorem　in　Fraunhofbf　　　Forward　scattering　theorem　is　usually　understood　as　the　relation　of　theforward　scattering　amplitude　with　the　tota1　scattering　cross　section．　However，4●we　look　for　an　expliciL　relation　l）etween　the　fbrward　scattering　amplitude　andthe　geometrical　cross　section　of　a　target．　We　assume　that　the　plane　wave　isincidenもoII　the　targe止，　　　　　　　　　　　　　　　　　　ψ‘η＠，y，の＝ノレexp（ikz＋iα）　　　　　　　　　　　（10）and　the　observation　Point（x，y，z）is　in　Fra血nhofbr　region，　　　　　　r・一’r−一一一一r・一＿“．．：　】［）2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　糾y2＋z2》ア　　　　　　（11）where　P　is　the　typical　dimension　of　the　target．　Inserting（10）into（8）andputting　　　　R＝x2＋y2＋z2，の＝丑・5歪ηθ・c・sφ，　y＝R・sinθ・鋤φ，　（12）we　obtain　the　scattered　6eld　with　a　good　approximation，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　岬（ψR＋」α）　　　　　　　　　　　　　　　ψ、（x，　ys　z）N・4・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・∫（θ，φ），　　　　　　　　　　　（13）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Rwhere∫（θ，φ）is　the　scattering　Pattem（Fraunhofer　diffraction　pattern）givenl）y，　　　　　　　　∫（θ，φ）一｛雲・ムe卵ksine・（¢’c・sφ＋画φ肋’dy’・（14）The　pattem　depends　on　fbrms　of　the　geometrical　cross　section；the　circularand　rectangular　cross　section　give　di丑ヒrent　patterlls　to　eaにh　other．　In　case　ofacircular　cross・・secti（》n　with　a　radiusα，　fbr　example，　we　obtain　from（14），　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∫（θ，φ）一ゴαJ1（辮））；　　　（15）wLere　J、（¢）is　the　Bessel　functi・n．　　　However，　the　fbrward　scattering．amplitude　is　uniquely　deちermined　by　38and　does　not　depend　on　fbrms．　Puttingθ＝0，φ＝Oin（14），　we　find　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　挽［∫（θ，φ）】θ竃o，φ鴇o：＝0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2π　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　3・＝τ・9［∫（θ，φ）】θ摺・，φ呂・　　　　　（17）which　is　the　fbrward　scattering　theorem　in　Fraunhofer　region．　Here，　ee　andミ｝represent　the　real　and　imagihary　part，　Iespectively．　This　equation　suggests　ascheme　of　a　coherent　sonar　which　measures　the　fbrward　scattering　amplitudeand　estimates　the　geometrical　cross　section　of　a　target　by（17）．5■transmitter2ρ8…・⊥Zsspherical　target　　　　　recelver2＿　一議℃　　1・〜、魅　　’　t’下⊥2ρoZ＝OZoFig．2Measuring　for　ward　scattering　amplitude　by　use　of　disk　transducers4Measurement　by　disk　transducers　　　The　fbrward　scattering　theorem　holds　under　conditions　that　the　plane　waveis　incident　on　the　target　and　tlle　observation　point　is　in　Fraunhofer　regionwhere　the　sca悪tered　wave　is　a　simple　spherical　wave．　However，　it　is　difHcultto　realize　these　cond1tions　in　practice．　In　fact，　we　use　disk　transdllcers　fbrradiating．and　receiving　sound　waves　in　experiments　below．　In　this　case，　theforward　sc．attering　theorem　does　not　hold　in　the　exact　s’ense．　But　the　forwardscattering　amplitude　is　still　useful　for　estimating　the　target　cross　section．　　　Assuming　the　conf至guration　sllown　in　figure　2，　we　look　fbr　a　relation　be。卸een　the　geometrical　cross　sectiqn　and　the　forward　scattering　amplitude　de−tected　by　the　receiviing　transducer．　Assuming　the　transmitting　transducerworks　as　a　vibratillg　plston，　we　may　wlite　the　incident　wave盒eld　asψ‘η（x，・y，・z）　・＝　∫忌ρ、2・　dx。dy、　　　　　　　　　　　　　N肇旨劾｛2π獄」・傾L2P）岬［‘み鶉2】卿｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）whereρ、　is　the　radius　of　the　transducer　and　the　Fresnel　approximation　wasemployed．　When　no　target　is　present，　the　observed　signal　by　a　disk　transducer6●，placed　at　z＝　z。　becomes，Ψ‘・　vA・即1箏デ）］，（19）where　the　amplitude　A　is　given　by，A一簗贋ll°kll’　」・KkptP）呵読lz。→sI21z。一一Zsl（ρ2＋ρ2）】卿）ρ’d〆・（20）Here，　p。　is　the　radius　of　the　receiving　transducer．　When　the　target　is　placedat　the　origin　in　figure　2，　the　scattered　field　is　given　theoretically　by，Ψ・一凱・（虐‘ん（。睾謡舞ll寿21ψ‘π（x’・　Stt）・）・c・3θ・蜘’）繭・　　　　N・A・�t1野8・c31禁z°・∫（0，0），　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（21）whereノ（0，0）is　the　f，）rward　scattering　amplitude　measured　by　the　configura−tion　in罰gure　2，∫（o，o）廻2瓢調y　s9・　j，・鱒ジρ）8¢P［ゴゐ編＋’］卿（22）x獄」・（k≡≡＋L2　pt）exp［‘k（iEZ：碧S．　ti　］ptdp，．We　evaluate　this　integra1　for　a　spherical　target　with　radius　a．　Numerical　resultsare　illustrated　in　figure　3．　In　the　forward　scattering　theorem　in　the　Fraunhoferregion，もhe　real　part貌［∫（0，0）1　vanishes　and　the　imagi施ry　partミ〉［ノ（0，0）】isproportional　to　the，geometrical　cross　sectionπα2・However，　these　propertiesdo　not　hold　when　z、　and　z。　are　finite　distances．　The　real　part　is　negativeas　is　shown　in　f！gure　3．　This　is　because　the　scattered　wave　works　to　cancelthe　incident　wave　in山e　f碑ward　dir6ction．　Thρimaginary　part　increases　withthe　geometrical　cross　sectionπα2，　but　only　when　5‘＝πα2　is　smal1．　Asπα2increases　further，　it　takes　a　maximum　value　and　then　decreases．　This　makes　itdif而cult　to　estimate　the　geometrical　cross　section　from∫（0，0）．　The　real　parthas　a　similar　properllies　againstπα2．　But　the　real　is　proportional　toπα2　inwider　region．　Thus　the　real　part　is　much　useful　fbr　estimating　target　crosssectio］【1．7　　　In　the　above　analysis，　we　have　assumed　that　the　target　is　placed　on　thebeam　axisゴi．e．，　the　2；axis．　However，　there　are　often　an　offset老from　the　zaxis　in　experiments．　Such　an　o飛3et　may　cause’enors　in　estimating　the　crosssection．　Therefbre，　we　evaluat6　the　integral（22）for　such　a　case，　where　thecroSS　SeCtion　8¢is　a（x，3ノ）region　giVen　by，St：（X一の2＋ノ≦α2．（23）　　　Numerical　examples　are　plotted　in貧gure　3　and．figure　4．　Figure　3　shows　thatthe　effects　of　the　o丑もet　oll　the　real　part　is　much　small曲enπα2＜250mm2．But　the　e丑bcts　increase　forπα2＞350mm2．　On　the　other　hand，　the　imaginarypart　in　figure　4　decre　ases　as　t　increases　for　7ra2＜500mm2．　From　these　results，we　may　conclude　again　that　the　real　part　is　more　useful　than　the　imaginarypart　fbr　estimating　the　target　cross　section．5Ultrasonilc　experiment　　　Using　the　collfigmコation　shown　in貫gure　2，　we　have　carried　out　experimentsusing　IMHz　ultrasound　in　water．　Several　metal　spheres　were　used　as　targets，which　was　suspended　by　a　string．　　　Acontinuous　wave　with　wave　numberた＝2π！λhas　been　assumed　in　theabove　analysis．　Tb　separate　o伽nwanted・elutters・from・walls・of・the・water・tank，however，　we　transmit　a　burst　pulse　with　duration　time　128μ3　and　repetitionperiod　4．096　mS，　w：hich　was　simply　generated　from　lM∬z　clock　by　a　12−stage　binary　counter　and　an　AND−gate．　After　filtering　and　amplificatio叫theburst　pulse　excites塩e　transmitting　transducer．　The　signal　received　by　theother　transducer　is　displayed　on　a　CRT　to　measure　its　phase　and　amplitude，where　the　phase　is　determined　with　referring　to　the　clock　waveform．　A　delayedtrigger　pulse，　generated　digitally　from　the　clock，　is　also　supplied　to　thO　CRT，which　enables　us　to　determine　the　phase　accurately．　　　In　experiments，もhe　wavelength　isλ＝1．5mm．　The　transmitting　andreceiving　transducers　were　placed　at　　、Zs＝一一260mm，20：＝260mm．（24）with　radius　parameters，Ps＝5mm，P。＝10mm．（25）8tまR9＞安鳶巳・30b　（mm2）2001000．0　’0．0100　　　　　200　　　　　300　　　　　400　　　　　50Q　　　geometrical　crosS　Sectionπa2（mm2）只豆9＞定鳶巳二39ρ（mm2）一200一100　　　0．0600Fig．3Forward　scatteriIIg　amplitude　against　geometrical　cross　section．ρ、andρo　are　radius　of　the　transmitting　and　receiving　transducers，　respectively（see　Fig．2）．　the　real　part　is　proportional　to　the　geometrical　cross　section　inwider　region，　compared　to　the　imaginary　part．　the　forward　scattering　theormin　the　Fraunhofer　region　is　shown　by　the　straight　line．9｝9一（2π！ゐ剛（0，0）1280（mm2）24020016012080400．010（D　　　　200　　　　　300　　　　　400　　　　　500　　　ge・metriCal・Cr・SS　SeCti・nπα2（mm2）600Fig．4Reaユpart　of　forward　scattering　amplitude　against　geometrical　crosssectionπα2　fbr　a　sph（）rical　target．　a　dot’shows　an　experimentahesult　fbr　ametaユsphere．　t　denot，es　an’offset・from−the　z　axis．10■■（2π！k）曾【∫（0，0）】　　（　　　　　　　　　　　　　0　　　　　　　80　　　　　　160　　　　　240　　　　　320　　　　　400　　　　　480　　　　　560　　　　　　　　　　　　　　　　　geometrical　cross　sectionπa2（mm2）Fig．51maginary　part　of　forward　scatte．ring　amplitude　against　geometricalcr・ss　section．　a　d・t　shows　an　experimental　Tesult　for　a　metal　sphere．11o自　　　The　experiments　were　carried　out　by　two　steps．　First，　remoVing　a　targetfrom　the　z　axis，　we　measure　the　phase　and　amplitude　of　Win　received　by　thetransducer．　Next，　plεdng　a　target　on　the　z　axis，　we　measure　the　tot　al　wavefieldΨ，that　is　the　sum　of　the　incident　wave　glin　and　the　scattered　waveΨ、：Ψ：＝91in十Ψs．（26）From　these　data，　we　may　calculate　the　fbrward　scattering　amplitude∫（0，0）by，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∫（…）一離箋・Ψ壷‘乎而　　　（27）Experimental　results　are　plotted　in五gures　3　and　4．　The　experiments　agreewell　with　tlle　theoretical　curve．　Some　disagreement　between　experiments　andanalysis　is　probably　caused　by　positioning　errors　in　geometrical　con丘guration．Because　a　manipulator　f（）r　accurately　positioning　a　target　was　not　used，　sothat　the　target　cou1（1　be　plaCed　with　a　large　values　of　offset　t　from　the　z　axis．　　　From　these　results，　we　may　conclude　that　the　coherent　sonar　which　mea−sures　the　coherent　sca．ttering　amplitude　is　practically　useful　for　estimating　thetarget　CrOSS　SeCtiOn．6Conclusions　　　We　have　demonstrated　theoretically　and　experiment　ally　the　forward　scat．tering　amplitude　is　llseful　for　estimating　tlle　geometrical　cross　section　qf　atarget．　By　numerical　calculation，　we　found　thatもhe　real　part　of　the　fbrwaldscattering　amplitude　is　more　useful　than　the　imaginary　part，　evenもhough　thefbrward　scattering　theorem　in　the　Fraunfbher　region　states　that　the　real　partvanishes　and　the　im；aginary　part　is　proportional　to　the　cross　section　of　thetarget．　We　have　carried　ouもexperiments　using　lM伽ultrasound　in　water．Since　the　experimental　results　agreed　well　with　the　analysis，　we　may　conclud¢that　the　coherent　sonar　which　measures　the　coherent　scattering　amplitude　ispractically　usefuHbr　estimating　the　target　cross　section．　　　As　is　described　above，　the　advantage　of　forward　scattering　sonar　is　simplein　hard　ware　and　in　signal　processing．　However，　it　is　assumed　that　a　targetmust　be　placed　on　th6　transmitting　and　receiving　beam　axis．　Any　o飛3et・fromtbe　axis　may　causes　a　measurement　error．　Therefbre，　the　fbrward　scattering12oooscheme　must　be　improved　to　avoid　such　an　error　in　measurement．　This　maybe　done　by　use　of　array　transmitter　and　receiver，　which　will　be，　however，　leftfor　future　study．AcknowledgmentThe　authors　would　like　to　thank　Tbmomi　Ono　for　technical　assistance．　Thiswork　was　partially　supported　by　Grant−In−Aid　f（）r　Scientific　Research　fromthe　millistry　of　Education　of　Japan．References［1】A．Ishimaru，”Wave　propagation　and　scattering　in　random　media”，　Vol．1，Academic，　New　Ybrk，1987【2】B．B．　Baker　and　E．　T．　Copson，　The　mathematical　theory’of　Hygens，principle．　Second　Ed．　Oxford　Univ．　Press，195013輻射科学研究会資料RS　91−11iか轟光同調可能なマイクロ波バンドパスフィルタ山　本　幸　男（大阪産業大学　工学部　電気電子工学科）P1991年12月6日光同調可能なマイクロ波バンドパスフィルタOptically　Tunable　Microwave　Band−Pass　Filter†山　本　幸　男Yukio　Yamamoto　大阪産業大学　工学部　電気電子工学科Department　of　Electrical　and　Electronic　Engineering，　Faculty　of　Engineering　　　　Osaka　Sangyo　UniversityAbstract　　　The　semiconductor　laser　tuned　active　band−pass　filter　is　examined　inX噂band　using　a　　gate。to。source　　capacitance　　of　a　　MESFET　　with　its　coverremoved・　　The　filter　is　basically　end　coupled　microstrip　band−pass　filter．The　gate　and　source　of　a　tuning　MESFET　bridge　the　gap　at　the　center　of　thetank・ircuit・f　th・filter．　The　capacitance　b・t・een『th。　g。te　and、。urceof　the　tuning　MESFET　is　controlled　either　by　a　gate−to−source　bias　or　by　asemiconductor　laser　illumination・　　This　filter　loss　is　compensated　for　byan・g・tive　resi・tance　circuit．　P・ssibl・wid’e・ptically　t、ni，g　rang，。ver100MHz　is　obtained．1　まえがき　近年マイクロ波・ミリ波領域で使用出来る各種の半導体デバイスが開発され、その光制御も興味ある研究対象になってきた［1］。　　GaAsMESFETも光制御可能でζしかもMMIC化可能な素子として有望である。　MESFETのゲートのショットキー接合領域に光子が吸収されると、ゲート近傍に形成されている空乏層の性質や大きさが変化する。　従ってゲート・ソース間の容量や導電率に変化がおこる。　これを利用すると光同調可能なマイクロ波回路を構成する事がで1き、さらにマイクロ波集積回路の中に組み込む事も可能になる。　著者はこのMESFETを用いたマイクロストリップ回路型のバンドパスフィルタの開発を行ってきた［2］。　この回路の基本は｝f　ESFETで同調をとるようにした端結合ストリップ線路バンドパスフィルタとその損失を補償する負抵抗回路である。　この負抵抗回路も同調向路と同じ型の｝IESFETによって構成されている。このフィルタはChangと伊藤の開発したバラクターダイオード同調型のバンドパスフィルタ［3，4］を基礎にしているが、同調素子をバラクターダイオードから負抵抗回路と同じMESFETに揃えたことで、　将来MMIC化する際に製作行程を簡素にできる利点がある。　電圧同調型フィルタとしてバラクタ同調型と比較するとMESFET同調型は今のところ同調周波数範囲は狭いが、低いゲート電圧で同調をとることができる［5］。　　しかしバラクタダイオードをMESFETに代えたことの最も興味ある利点は、カバーをはずしたMESFETを用いると、レーザ光照射による同調が可能なことである。　これまでの結果ではパスバンドの中心周波数の変化は照射レーザ電力の平方根に比例しており、さらに入射電力が一定以上増加すると周波数遷移は飽和する［6，7］。　この原因は光吸収により、ゲート・ソース間容量以外のMESFETのパラメータが変化し、回路の整合が悪くなるためであると考えられる。　この補償を行うと、同調範囲は広がり［8］、中心周波数変化は照射レーザ電力にほぽ比例することが示されており［9］、回路設計の改良により、さらに広い同調範囲を実現出来る見込みがある。　その部分的な試みである同調用｝IESFETのマイクロストリップ線路への接続方法の改善によって同調可能周波数範囲が大幅に拡大された［7］。　ここでは光照射時のGaAs　MESFETの応答、フィルタの回路構成とともに、これまでに得られた同調特性について報告する。2　GaAs　MESFETの光応答　Fig．1にGaAs　MESFETの構造の概略を示す。通常の使用では、ゲート電極のまわりの空乏層領域の大きさがゲート電圧で変化し、それによりドレイン・ソース間電流が制御される。　この空乏層にGaAsのギャップエネルギーより高いエネルギーのレーザ光が照射されると光子吸収により空乏層内にホール・電子対が発生し、空乏層の大きさや性質が変化する。　実効的には空乏層の厚みが減少し、ドレイン・ソース問電流が増加する。この様子を示したのがFig．2sourcegate　　drainphotonφ　5●　鴨　　　　o　　　　　　O　　　　　o　　　●　　　●　　　　　一　・　　　　　　　　　　　　　　　●　　●　　　・　　　　O　　　o　　　　　　　　　act二ivsubstrateepletionlayerregionFig．　l　　The　Schematic　diagram　of　the　MESFET　　　under　laser　illumination．一2一胃である。MESFETはセラミックパッケージのカバーをはずしたNE72084B（NEC）である。　（a）図は光を照射しない場合のVd−Id曲線である。　カバーをはずさない場合の通常のドレイン電圧一電流曲線より飽和電流部分の特性に歪が増えている。　（b）図ではレンズで集光した波長785nm、出力20mWのレーザ光をゲート領域に照射している。　レーザ照射により、ドレイン電流が大幅に増加しているのがわかる。例えばV，＝2．OV、Vg＝−1．OVの場合、ドレイン電流1，はレーザ照射により19mAから、およそ2倍の38mAに増加している。　この結果は間接的ながら、光子吸収により空乏層の実効的な領域が減少する効果を示爆葬いると考えられる。　空乏層の領域が小さく．溢ることはゲート・ソース間、あるいはゲート・・ドレイン間の容量にも影響を与える。層　ゲ〒踏・ドレイン間容量に比べてゲ噌ト・ソース問容量の方が1桁程度大きい。　　ドレインを開放端とした場合のゲート・ソ：・…ス間の容量とコンダクタンスの測定値（測定周波数は400kHz）は既に報告した［9］が、レーザ光照射の効果を示すためFig．3とFig．4に再掲する。OVから一2．5Vのゲー・ト・ソース間電圧（V、。）の領域で、V、。によっても、照射レーザ出力によってもゲート・ソース間容量が大きく変わっているのが分かる。　同時にこの領域では光照射によるゲート・ソース間コンダクタンスの変化も大きい。今回開発したフィルタでは、このゲート・ソース間電圧の領域のGaAs　MESFETのゲート・ソース間容量の変化を同調に利用している。　しかし光照射によるコンダクタンスの増加は共振回路のQ値を下げ、同調帯域幅に限界を生じる。　　　1°°圏團國圏璽鍔國國國團（、）i；；鷹躍　　・E　酬塑図国薩麹国閣国團　　塞20昭圏閣團躍翻墜聖碧錨　　　　o矯謡圏臨調　　　　　0　　　　　2　　　　　　4　　　　　　　Drain　voltage　　　（V）　　　100囲圏國■薩網圏団国圏（b）§8・麟器響撃　　゜40凱劃糟■謹鋼幽国幽型　　　　o月国團国薩調■團国國0　　　　　2　　　　　　4　Drain　voltage　　　（V）Fig．2　The　drain　current　vs．　drain−source　　voltage　of　the　GaAs餌ESFET　（NE72084B）　　for　3　steps　of　gate　voltage　at　500　mV　　per　step．　　　（a）　Without　illumination．　　（b）　With　　laser　illumination　at　20　mW．一3一1．21．0§§o・8亘δ　0．60。4。6　　　・54　　　　・3　　　。2　　　・1　Vgc（V）0Fig．3　The　measured　gate−to−source　caPaci騨　　tance　of　a　NE72084B　MESFET［9］．　　0．6　　　　　　O．5　　0．4盆　v　0・3　§α2暑　　ロ　ξ30・1　　0．0　　　6　　　・5　　　4　　Tp−3　　　−2　　　・1　　　0　　　　　　　　　　　Vgc（v）Fig．4　The　measured　gate−to−source　conduc−　　tance　of　a　NE72084B　MESFET［9］．3　フィルタ回路とその伝送特性　レーザ同調型アクティブバンドパスフィルタの回路パターンをFig．5に示す。　（a）は1段、（b）は2段フィルタである。　入出力端子に挟まれた端結合マイクロストリップ線路バン　　　　　　　　FET　　　　　　　�d　　　　　　　　for　Capacitor＿za／p．q　　　　　　　　　　Negative　　　　　Vg　　　R・sistance　　　　　幽　　　　　　　圏　　　　（a）　One−pole　filter　　　　　　　　　圏　　　　　　　　　　　目　　　Pole＃1’・tt”llSli”｛鉾耳二噸、　　Pole＃2口　　口（b）　Two−pole　filterFig．5　　The　microstrip　circuit　patterns　of　　　the　tunable　baRd−pass　filters．ドパスフィルタの半波長共振器の中央に同調用．MESFETが取付られている。　MESFETのゲート・ソース間容量の変化によって、半波長共振器の電気長が変わり、同調がとれる［8］。　共振器に蓄えられた信号の一部は1／4波長結合回路を通じて別のMESFETで構成した負抵抗回路に導かれ、増幅されて返され、パスバンドの損失が補償される。この回路構成により、フィルタのQ一4一昂値が改善される。　回路は誘電率2．55、厚さ0．737mmのPTFE基盤上に構成した。　GaAs　MESFETは両方ともNECのNE72084B（2SK571）を用い、同調用にはそのカバーをはずしてレーザ光を照射できるようにした。　　照射レーザ光は半導体レーザLTO24MDO（シャープ製）の785nm光を用い、その出力は最大20mWである。　レーザ光はレン10n・　0鶏　　−10面お　　　　し＝。20一30　180A　　　　＿：面0　901コ　　　　　．，　0　0器ニPt−90一1802　「、噂　　4　　　　　　　　　一南、，魑●ユ：つ嚇コバζり9．63　　　　9．65　　　　　　9．67　　　　Frequency　　（GHz）9．69Fig．6　The　scattering　Parameter　S21　0f　the　　filter　without　illumination．　　Experimental　　conditions　　for　　the　　negative　resistance　MUSFET：Vdニ2．1V，　　Id＝53mA，　Vg＝0．97V．　The　gate−to−source　　bias　for　the　tuning　MESFET（Vεc）＝。2．7V．ズでおよそ0．5mm程度に絞ってゲート領域に照射した。マイクロ波伝送特性は360型ベクトル・ネットワークアナライザ（Wiltron）で測定した。　測定したs21パラメータの例をFig．6に示す。　中心周波数9．66GHz、バンド幅14　MHzのフィルタが得られている。　この中心周波数を同調用MESFETのゲート・ソース間電圧や、レーザ照射によって変えることができるが、それらは利得やバンド幅にも影響する。　その間の関係はまだ十分明らかになっていないので、バンド幅などを独立に制御することは今のところできない。4　バンドパスフィルタの同調特性　フィルタの同調用MESFETのバイアス電圧を調節し、しかもレーザ出力をon　offして同調をとった場合の一例をFig．7に示す。　実験条件はTable　1にまとめて示している。　この図のいくつかのパスバンドでは正の利得が得られており、同調領域を求める例としては適切でないが、同調をとる際のパスバンドの一般的傾向をよく示している。　V、。が深いとパスバンドの中心周波数が高く、帯域幅も狭い。これに対し、V、。が浅いと、パスバンドは低周波側に移動し、帯域幅は広くなる。　レーザ照射によるパスバンドの周波数遷移はバイアスが深い方が比較的大きい。　レーザ照射の有無に関係なく、遷移一5。　　5　　0Ell3　−10xの　一20　一30　　　　　　　　　　　9．65　　　　　　　　　9．85　　9．45　　　　Fig．7　　Frequency　　　（GHz）Fig．7　　Frequency　shift　of　the　passband　as　　function　　of　　the　　gate　　bias　　Vtc　of　　tuning　MESFET　with　and　without　laser　　illumination．　Experi皿ental　conditions　　are　listed　in　Table　l．Table　l　　Experimental　conditions　of　the　　results　in　Fig．7．Center　frequency　of　passbandの中央（ここでは9．65GHz近傍）に近いパスバンドの利得が高い。　　そこで光同調や電圧同調において、一番利得の高いパスバンドの利得を基準に。3dB以内という条件で同調可能領域を決めている。　開発したバンドパスフィルタの同調特性についてはすそに報告しており、レーザ同調では、パスバンドの中心周波数遷移はレーザ電力の平方根に比例して増加した後、飽和する［6，7］。電圧同調ではパスバンドの利得の低下で同調可能領域が決まっているのに対し、光同調では利得の低下以前にこの周波数遷移の飽和で制限される場合がある。　一例として照射レーザ電力を変えて同調をとった場合の結果をFig．8に示す。　実験条件はTable　2に示されている。5Marker　　　Vgcnumber　　　（V）Without　laser　　　With　　laserillumination．　　　illumination．Marked　by　［］．　　　No　mark．9．728　GHz11s3一3．00　　　9．798　GHz：の0一1012一2．46　　　9．7769．6783一1．98　　　9．7149．6259．568一204一1．57　　　9．649一1．24　　　9．5929．53656一〇．94　　　9．5209．498V‘＝−1．38V，　Vd＝2．64V，　ld＝56．4mA．Laser　power　PLニ20mW．　　9．57　　　　　　　　9・69＿　　　　　　9・81　　　　　　Frequency　　（GHz）Fig．8　Frequency　shift　of　the　passband　as　　function　of　the　incident　laser　power．　　Experimental　conditions　are　listed　in　　Table　2．一6一，Table　2　　Experimental　conditions　of　the　　results　in　Fig．8．Marker　　　Incident　　Center　　　　Frequencynumber　　　laser　　　　　frequency　　shift　　　　power（mW）　　（GHz）　　　　　（MHz）109．719021．09．68533．632．09．67643．242．89．65960．0　これまでに、電圧同調で同調範囲242MHz、レーザ同調範囲114MHzが得られている［7］。同調範囲を広げる上で効果があったのは同調用MESFETのマイクロストリップ線路への取付方法の改良である。その様子をFig．9に示す。寄生インダクタンスを減らすため、MESFETのリード線を取り去り、ステムに直接ハンダ付けしたこととドレインをソースに接続した効果が大きい。53．89．64276．866．19．63088．830076．79．62593．6810．09．62098．49　　＆　12．49．618100．81015．29．616103．21120．29．611108．0§己と≡200窃§§s．　100≡暑翻　　　警ごVg＝−1．47V，　　V，＝2．66V，　　Idニ52．4mA，V‘c＝−2．05V照射電力が0から6mW程度に増加する間は中心周波数の遷移はレーザ電力ρ平方根に比例して増加している。　パスバンドの利得はレーザ照射によってむしろ増えている。　しかしそれ以上照射電力を増やしても利得はほぼ一定で、また周波数遷移も飽和し始めている。　同調周波数帯域幅としては開発当初から使用周波数帯域である10GHz帯の1％100MHzの実現を目標にしてきた。micrOSヒrtp　lingsDrain　エs　open　circuited．derFig・9　The　extension　of　tunable　frequency　　range　　△f　due　to　the　improvement　in　　mounting　method　of　the　tuning　MESFET．一7一5　HEIITを用いた電圧同調　GaAs　MESFETとならんでHEMTも光制御できるとされている［11］。　将来、より高い周波数帯での回路構成を考えて、XおよびKバンド用のHEMTを用いた同調を試みた。　　HEMTとして予めパッケージの上部を除いて製作されたMGF4310C型InGaAs　HEMT　（三菱電機製）を用いた。　ただし他の回路はMESFET（NE72084B）に用いたのと同じなので、整合は必ずしもよくないと考えられる。　電圧同調の結果をFig．　loに示す。　マーカーの説明はTable　3にまとめて示した。パスバンド中心周波数の遷移は必ずしもゲートバイアスV、。によって、一様には変化していないが、最大27．6MHz変化している。　この結果はHEMTを用いて同調をとるフィルタ作製の見通しを与えるが、785nm，20mWのTable　3　　Experimental　conditions　of　the　　results　in　Fig．10．Marker　　　　V‘。number　　　　（V）Center　　　　　Idfrequency　　　（mA）1一2．26　　　9．836　GHz　　l122一1．28　　　9．8321123一1．02　　　9．8271114一〇．81　　　9．8221115一〇．69　　　9．8191106一〇．56　　　9．8141107一〇．26　　　9．80810780．09．811106レーザ照射に対しては今のところ周波数遷移などの応答は観測されていない。　その原因については現在検討中である。78654321　　0雷s；．　−20二の一40　9．79　　　　9●82　　　　　　　　　9．85Frequency　　（GHz）Fig．10　　Frequency　shift　of　the　passband　as　function　of　the　gate−to−source　voltage　Vg己　in　the　case　of　tuning　HEMT．　Vgニー1．29V，　Vdニ4．80V．6　まとめカバーのないMESFETのゲート近傍にレーザを照射するとホール・電子対が生じ、実効的に空乏層領域が減少し、ゲート・ソース間容量が増加する。この容量変化を利用して、光同調可能なマイクロ波バンドパスフィルタを開発した。端結合マイクロストリップ線路フィルタの共振回路の電気長をこの容量変化で制御している。共振回路の損失は、結合回路を通じて負抵抗回一8一路により補償されている。　パスバンドの中心周波数の遷移は照射レーザ電力の平方根に比例して増加するが、ある値で飽和する傾向をもつ。　MESFETのリード線の寄生インダクタンスを減らすこと、ドレインをソースに接続することにより、10GHz帯で、中心周波数の1％を越える同調帯域幅が得られている。　　　”　現在MESFETのステムもなくして、チップを用いた回路での特性を測定する準備をしている。チップを用いると、寄生インダクタンスを少なく出来るので、ここに述べた結果から見て、より広い同調帯域を実現できると考えられる。　　　　　　　　　　　　tl盟EMTを用いた電圧同調フィルタの初歩的な結果もあわせて報告した。謝辞・カバーのないHEMTを提供して頂いた三菱電機北伊丹製作所の中村源四郎氏に感謝します。参考文献（1）　　A．J．Seeds　and　A．　A．　A．　Salles：”Optical　control　of　microwave　semiconductor　devices，”IEEE　Trans．　Microwave　Theory　Tech．，MTT−38　（1990）　pp．577−585．（2）　　Y．Yamamoto，　K．　Kawasaki　and　T．　I　toh：　”A　MESFET−controlled　X−band　active　band−　pass　filter，”　IEEE　Microwave　and　Guided　Wave　Lett．，　1，（1991）　pp．110−lll．　　　　　　v（3）　　C．Y．　Chang　and　T．　Itoh：”A　varactor−　tuned，　　active　　microwave　　band−pass　filter”　1990　1EEE　MTT−s　Int．　　Microwave　Symp．　Dig．，　pp．499−502．（4）　C．Y．　Chang　and　T．　Itoh：”Microwave　active　filters　　based　　on　　coupled　　negative　resistance　method，”IEEE　Trans．　Microwave　Theory　and　Tech．，　MTT−38　（1990）　PP．1879−　1884．（5）　Y．Yamamoto　and　T．　I　toh：”Voltage　control　of　planar　active　band。pass　filters，”1991　1EEE　MTT−s　Int．　旺icrowave　Symp．　Dig．，　Workshop　D，　3　pages．（6）　　Y．　Yamamoto，　J．　Lin　and　T．　I　toh：鈴Laser　tuning　　of　a　　planar　　active　　band−pass　filter　using　　MESFETs，”　21st　European　Microwave　Conference　Proceedings　（1991）　pp．1317−1322．（7＞Y．Yamamoto　and　T．　I　toh：”Optical　control　of　皿icrowave　integrated　circuits，”　1991　Microwave　　Workshop　　and　　Exihibition　（MWE’91），　Microwave　Workshop　Dig．　PP．115−　120．（8）　　Y．　Yamamoto，　K．　Kawasaki　and　T．　Itoh：　”Optical　　control　　of　　microwave　　active　band−pass　　filter　　using　　凹ESFETs，”　1991　1EEE　MTT−s　Int．　Microwave　Symp．，　Dig．，　pp．655−658．（9）　　Y．　Yamamoto　and　T．　Itoh：　”Progress　on　　optically　　tunable　　active　　bandpass一9一　　filter，”　21st　European　Microwave　Confer−　　ence　　Workshops　　Proceedings　　（1991）　　pp．71−76．（10）Y．Yamamoto　and　T．　I　toh：”Optical　control　　of　microwave　circuits，”　LEOS　1991　Summer　　Topica1　｝lee　ti　ngs　Dig．　Optical　Millimeter一　　Wave　Interactions　pp．53−54．（11）　R．N．Simons　and　K．　B．　Bhasin：”Microwave　　performance　of　an　optically　controlled　　AIGaAs／GaAs　high　electron　mobility　　transistσr　and　GaAs　MESFET，”　1987　1EEE　　MTT−s　Digest　pp．815−818．響爵e一10一t　　翁輻射科学研究会資料1991．12．6（Fri）RS91−12｝MMICの研究開発動向’Recent　Reseαrchαπd　DepeZOP7πeπオoゾMo冗oZithic　Microwr　a”（？，　Tntegrαted　Circui亡s‘MMI　CsノM枷Aka工keATR　Op廿cal　and　Radio　Communica廿〇二s　Research　LabgratoゴesSeU二a−cho，　So怠ku−gu皿，　Kyoto，619。02　Japa且、，sContents　of　Phesentation（1）　Merits　of　IM口M〔ICs〔2）Application　to　Radio　Communications（3）MMICs　for　Radio　Equipment（4）Future　MMC　Research｝．ノTA　1−0（1）〔2）（3）GroMerits　of　MMICsSmall　size　and　light　weightHigh　reli　ab　ility　　．　　　　　　・’Low　cost　and　mass−productivity　　　　　Via　holeSTRUCTURE　OF　Ga．As　MMIC1STRUCTURE　OF　A　GaAs　MESFETTA　1−1K曾｝●Weight　reduction　　　　　　、　　　　．of　a　commuエrication　sate】五te　tra　asDonder●by’MMIC　　　　　　　　　　●　　●、ロ　9‘　り三．」≡3二t旨3きユO．5　　o　P7ese二：CSTotaユweightユ　FNu：Uive　CSTot乞1　weightユ／2曹up、，ノRgE；り≧1T＝vf竃丁≡≧ユ．4ユO．50ρKA・aki，　Ct　a：1．・・Onb。a垣iarge・scaユe　m。n。lithic　℃sWitCh　matir　f。r　mUltll）earnc°mmunications°・．エ9S738thCongress　of工AF，　LAVF’・87“168Dirnension　of　Matrir．Weight　of　1F　SWitch　MatricesTA　1−2，rooftop　antennab　o噛antennaon　wa！ig　antenna　highMAItXt　feed　t。．pr。pertieswhere　trees　etC　blockradio　pathTV　Studio　　　　　　　　　　　　　　　　　40−GHz　TV　Sistゴbutio二Syste皿　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　【Pta皿ed　by　B湘sh　Telec。ロ）、t。鴻・幽）S，4。　GEz　mul廿伽・l　rv・。止・h。皿・”・駈惣�q・・鳳1990恥。鉾飢晒・・。wa▼・C。nf・・飢ce．　PP2993（X・S・pロ990mOC、receivers、f。7　N曲励廿廿。・・ecep廿。且by　B曲h　Telec°皿・1、B5：ec3・s雪゜！魯゜ハs：5ub，。riber．．．．．．．＿．一一P−“”一゜’r’：・t　一一”璽一り　　リロ　ヨ　　’　二．遥　　　　’　．・幽．弓3’：゜：三」　9　；一　ゼ’⊃°三・：　　FいR・di。’｝・・al・diSゆ廿゜n　syst：r．．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，、。、．EK。・鰍n・Pl・ub如�s…di°cq”1岬乳’　　　　Radi。1。ca・−distibu廿。・・y・te皿ρby　N質・TA　1−3貞v、へ｝評、｝U】【血ication　of　FET　and　t　ra鵬mission　line〔1）　Plamar　s　tructure〔2）Three。tem血a1　elementTbtansmission　lin　e＃　Commo且一Plaエ【e　li皿e　−一一Exce皿e且t＃S缶ip血e　　　　　　　g−。Good＃Re　ctangular　vvaveguide。−PoorFeature・・f　L聖ET　Line・Uぬ雌ed　FET〔1）　U】【iiplanar（2）］F）ree丘om　viaholes〔3〕Capabi五ty　to　higher−density　integration　　　　　　　　　　　　　　…mUltilayered，廿rree−4まmensiqna1　窄（4）　Less　power　halld1正ng　capability」・Microstript”””””eSlotlineεCopla皿ar　lineC・Planar　striPS　　　Coplanar血e（S）TAユー4（D）LU　F’ET：Lin　e　unified　FETFuture　Person，al　termina1　　　　　°　　職　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　vblu皿e　C・皿膵is。n　　　　　　Prese夏t功・bile　teleph。neRF　ciτcuit　　　　Pout自工w＼＼　＼　＼　　、P�krtable　t・1eph。ne　　　、　　Pou之＝O・ユWOthers＼　＼　o＼　　1／ユoo“、●　　　　　　　　　　　　　　　Future　peエsonal　TVphone　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Pou．t＝0．ユW。the・s＝Dia1÷Antennti÷Case÷P・wer　supP’1yMMICs，　PIanar　to　3−Dimensional　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　AIRTA　1−5’Planar，、帥幣尊！　　　　Magic−T　　　（4ご18GHz》．0．9mm×1．Omm　　　　　Magi⊂−T≡≡　　　　　（4−18GHz）　　　0．9mm×1．Omm6rN’RStaCk　of　metal　and　dielectric　laye’rs　on　GaAs　subsrateDistributed　Ampli「ier　　　．（1−12GHz）　0．8mm×1。3mmMulti−ports　Wilkinson　Power　Divider　　　　　　　（10。15GHz）　　　　　　0・9mm×1．OmmのPort−inter（hanged　Rat−ra⊂e　Hybrid　　（17−23Gl・｛z》　1．3mmx1．3mmBran⊂h　line　Hybrid　　（10。14GHz》1．3mm×1。3mm5｛，Multilayer　MMI（二Branch−Line　Hybrid★Chip　size　O．95mm×0．91mm★Frequency　range　18〜21GHz　、35A’R50Ω，λg21450Ω，λg，／4，14暴ミ（a）Mi℃rophotograph（b）Circuit　diagrams；，輻射科学研究会RS　91−13高誘電率セラミヅクスによるDEW小型方向性結合器粟井郁雄（山口大学），高杉充教（宇部興産），羽野光夫（山口大学）　　　　　古谷信二（山口大学），鬼頭良造（宇部興産）1991年12月　6日1．まえがき　1〜3GHzのいわゆる準マイクロ波帯は、今移動無線への使用だけでなく、衛星移動通信やMMDS（Multipoint　Multiehannel　Distribution　Service）によるテレビ放送など、民生部門における使用が世界的に広がりつつあり、回路部品の開発が急がれている。従来用いられてきた導波管回路は寸法的な問題だけでなく、立体回路という名前からもわかる通り3次元的な配置からくる扱いにくさが大きな弱点であり、特殊な用途以外はマイクロストリヅブ回路によって置き換えられた。この回路に用いられる部品は基本的にSMD（Surface　Mountable　Device）であることが必須条件となるが、それだけでなく民生用という事から安価である事も重要な要件である。　我々は、円板状共振器や同軸状共振器としてマイクロ波からUHF帯での機器の小型・低損失化のために広く用いられる高誘電率セラミヅクスの新しい応用の一つとして、導波管形の素子に関する検討を行ってきた1⊃。導波管形であっても、上に述べたマイクロストリヅブ線路との適合性の良い素子を開発することが可能である。もとより誘電率が高い事から、この様な材料で導波管形素子を作成すると寸法は1／N「εr（εrは比誘電率）と非常に小さくなって、それだけで小形軽量という要求に答えるものである。しかしεrの大きい事はそれ以外にも電磁界の閉じ込め効果を持つ事は、光ファイバーや誘電体線路の例をあげるまでもなく知られており、閉構造の導波管だけでなく開放形の導波路素子への道を開くものである。　誘電体方形導波管をE面で2つに切断すると、上記の閉じ込め効果により電磁界分布は前とあまり変わらない。従って新しく生じた開放面に適当な形状の導体パターンや部品をのせる事によって、ミリ波帯における立体平面回路又はフィンライン回路のような働きをさせる事ができよう2⊃。これらの回路と切断された誘電体方形導波管回路との違いは、後者においては切断面に再度「ふた」をする必要がないという点である。　我々はこのような導波管回路をDEW（Dielectric　E−plane　Waveguide）と名づけ、この方式で準マイクロ波帯で使える各種SMD回路素子を試作している3⊃’“5）　。今回はその中から小形軽量で容易に量産可能な方向性結合器について述べてみよう。2．DEWのモー一ド　閉じ込め効果によって、切断前の方形導波管のモードと電磁界分布があまり変わらないと言ってもその程度が良くわからないので、有限要素法を用いてその様子を見てみよう。εr＝93，断面寸法a×b＝5x5mmのDEWに対して、　　！　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　！　　　　　　　　　　　　　「一’一’一一’一゜一’一一゜一一’一’一゜°°°°一゜一’一゜°°−i　　l　　’　　°　°　　°　　●　9　，99　°　　’　　「　1　　　　　　　　　　　　　　　　°　　9　　．　．　　．　　・　・　●．噛　．　　。　　．　’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　！　　　　　”　　　　　　　　　　　l　　　　　　　　　　l　　　　　t　　　　　　　　　’　i　　！　°　”　°　’　’’’”　一　゜！　　　　　　　　　1　．　．．　．　・　鴨、、、、　亀　．1　　！．．，。，，，〃，，＿　．！　　　　　　i　　　　　　　　　　　i　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　コ　ロ　の　コ　　　コ　　も　　も　ロ　　　　コ1｛翻蕪ll　｛；農≡塾！頻　　！・麗・lll川口‘一！　　　　！．罷一＿＿　1　＿．！　　1：±：：塾圭1塾斐三：三二｛　　　葬轟巽響≡餐．副　　　　　　　　　　　　　　　　　　　しココロロサコ　ロ　　　リロコ　　ロ　　　　ロ　　の　　ロコココ　のヨ　　　　（a）Eの分布　　　　　　　　（b）Hの分布　　　　　　図1．電磁界分布（1次モード，TE・・’）　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　●　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　　1　　’　　・　’　　辱　　゜　　”　°　’　’　　”　　l　　　　　　　　　　　　　　　　　　　I　　’　　°　°　　幽　　゜　　°　°　°　’　°　　’　　　°　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　サ　　　の　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　1　　　　　　　　’　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　：　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　ロ　　コ　　ロ　ロ　　　　　コ　　ロ　ロ　　ロ　サ　　コ　　　コ　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　サ　　コ　　　　サ　　コ　　ロ　コ　ロ　コ　コ　　サ　　　ロ　ロ　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ほ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　l　　　　　　　　　　　　　　　　　l　　　　　　　　　I　　　　　　　　　　　　　　　　　l　　ヨ　コ　コマ　コ　　　コサコ　ド　コ　ロ　　　　　　　　む　り　　の　コ　ロ　　　コド　　　　さ　　コ　　ロ　　　ロ　　　　　　　　ロ　　の　　　　　ロ　じ　　り　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　の　　コ　　　の　　コ　　ロ　コ　コ　　　ロ　　ロ　　　　　　コ　　1畢コ：刎1；…　　　11冨1慧llll　　；・雛一一一一一’卜一一・1　　　　｛・ii・ll篭いi’1・・；　　1・ll−一一一N…卜一一1　　　　｛…l　lノノノ’1”ρei　　！　・！！、、、、、tlt、　s　・！　　　　　　　1　・11’　ノ！”十”　　・！　　ト・＝・＝・：L・：・ニ・：ニ・：＝・＝・：・し一・一・一一一l　　　　　　k・：・＝・：L・：・ニ・：＝・：ニ・＝烈一一一一・一｛　　L．＿」一．＿L．二＿．乙＿．”＿二＿1＿’．ご．＿：＿∴．＿二．」　　　　　　　　　　　　　L．＿ニー＿二＿．乙＿温＿∴＿二＿；＿：”’．＿二＿．二．＿＿”’−i　　　　（a）Eの分布　　　　　　　　（b）Hの分布　　　　　　図2．電磁界分布（2次モード，TE、、’）　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　　　　I　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　l　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　l　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　1　・　・。　・　・　。・…　　°　°　l　　　　　　　　　i　・　9・　・　．　．噂．・嚇　・　・　1　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　リ　　t　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　l　　　　　　　　　　　　　　　6　　　　　　　　　8　　　　　　　　　　　　　　　8　　1　．　．．　。t．　．、，’，　。　乙l　　　　　　　　i　曜　．．　．　一、、、、、　、　。1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　ほ　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　旨潜｛≒ll輩彗　　ll鮮豊響；｝ll　　ロ　　ロ　　リ　　　　コ　　コ　　コ　コ　ロロヘ　ヘ　　ロ　　　ロ　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　り　び　　ノ　　　コ　リ　ロ　　ノ　ノ　　づ　　　ロ　　　　ロ　　　リ　　　　　　　　　　の　コ　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　コロ　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　ロ・　；・醤・・�`一・i−一一’1　　　　；・il・・一・・i”．・ll　　i’i｛・’’’”十一弓’1　．　　1・iい一一一一’iN　s口1　　卜畔排÷｛≒÷ζ；一÷一減　　　　卜搾茎聾≡≡或一1−↓一凋L．一＿。＿」＿．L，＿．J＿　＿，　：一＿：＿’．」．＿；一．＿9＿．＿・一・一畳　　　　　　　　　　　　　　　　　　　L，●●一・一＿●o・＿・一＿．一＿．＿，一・＿．一・＿●鵬。＿。一●＿3　　　　（a）Eの分布　　　　　　　　（b）Hの分布　　　　　　図3．電磁界分布（3次モード，TM、、’）　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　量　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　！　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　i　・　　・　…　　　　　　t　σρ・　・　”　　l　　　　　　　　　　　　　　l　°　　’　σ　　・　．　…　　　°　．　　”　　！　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　ヨ　コ　ココ　　　　づグノプび　ロ　リヨコ　　　　　　ヨ　コ　　ロ　　　ららもヘヘへ　ぼ　　ヨ　　1．．．．．、’・4−−l　　　l’…　一一・・、・1・1｛繋懲鰍　　1；｛窪鐸髪1｝　　1：：：差圭：1圭；ま鐙三：三｛　　　1：±：：1≡：≡≡三≡豊と三｛　　　　（a）Eの分布　　　　　　　　（b）Hの分布　　　　　　図4．電磁界分布（4次モード，TE3。’）最低次モードから数えて4つのモードの断面内電磁界分布は、β＝200rad／mにおいて図1〜4のようになる事がわかった。DEW素子はPCB（Print−ed　Cireuit　Board）上に置かれる事が前提なので、0．8mm厚さ，εr＝4．8の基板上での計算を行ったが、真空中に置いた場合と殆ど違いはない。　通常の方形導波管のモードの中で、基本モードに近いものの電磁界分布を並べたものが図5である6）　。ft（a）TE10（d）TE20（b）TE11（c）TM11　　　（e）TE21　　　（f）TM21ε一　5c−一一一→夢図5．方形導波管の電磁界分布　これを見れば、図1〜4においてモード名を表記のように定めた理由が明らかであろう。図5のうちTE。、，　TE2。，　TE2、，　TM2、モー一ドがDEWにおいて現れないのはDEWの切断面が近似的に開放境界（磁気壁）条件を満たしており、図5の各導波管のE面において磁力線が垂直になるモード以外は存在が許されないからである。　一方上記DEWの4モードの伝搬定数は図6のようになる。参考のた　　600め切断前の方形導波管における対応　　500モードの伝搬定数もあわせて描いた。A400両者は完全に同一というわけではな慧3・・いが・ほぼ似通った振舞いを示してヨ200いる。電磁界の自由空間へのしみ出しが最も少ないTE、、’モードが切断前のTE、、モードと最も近い伝搬定数になっているも妥当な結果と言えよう。TE．。’モードの伝搬定数がβの小さい所でTE3。モードのぞ10001　　2　　3　　4　　5　　6　　　　　　f（GHz）　　図6．DEWの伝搬定数れと大きく異なっているのは、その領域で電磁界の基板下へのまわり込みが極端に大きくなってくるためである（そのときの電磁界分布は省略しているが）。　ところで図1の電磁界分布を見ると、εr＝93と非常　　　　　　　　　　　　ワノ　　ロ　　　　　　　　　　　v”　　　　　　　β＝200（rad／m）　　　　図7．Z方向ポインティングベクトルの　　　　　　　断面内分布に大きな値の誘電体を考えているわりに外部へのしみ出しが大きく思われる。しかしこれは図7に示したポインティングベクトルの断面内分布を見ればそれほどでもなく、自由空間を運ばれるエネルギーは極めて少ないことがわかる。その理由は内部では電界・磁界がほぼ同相であるのに対し、外部では位相差が大きいためE×H°の実数部は小さくなってしまうからであろう。b3．DEWとマイクロストリヅプ線の変換　εrが100程度の誘電体を用いると方形導波管の寸法は約1／10になる。従ってカヅトオフ周波数を1．5GHzとした場合標準中空導波管の断面寸法は100×50mmであるのに対し、この誘電体を詰めれば10×5mmになる上、DEW化すれば5×5mmの断面寸法となって丁度部品として取扱易い。これは前章で電磁界計算を示したものに他ならない。　このような素子をPCB上に取り付ける部品として用いるには、従来の導波管素子のように同軸ケーブルとの変換を行う形式ではなく、端面に設けた電極に半田づけするという形式が簡便であり、既に図8のような方法が提案されている1）。　我々はこの形式をDEWにも転用する事にし、それだけでなく端面の電極パターンを工夫することによって整合回路の外づけを不要にする目標を立てて変換部の検討を行っている。裏返すLR（a｝誘電体導波管の励振部　　　　　　　（b｝等価回路　　　　　　　　図8．誘電体導波管（1）等価回路　図8（a）に対して図8（b）のような等価回路が既に示されている1�`これはDEWに対しても基本的に正しいものと考えられるが、我々は誘電体内部へ励振される電力を示す放射抵抗　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　transformer．Rを理想変成器と導波管線路に置きかえ、図9のような等価回路を主発点と　　図9・DEWの等価回路した。このようにすれば高さの異なるDEWに対してもそれに応じた変成比の変更で対応でき、DEWの長さ変化も簡単に取り入れる事ができるからである。　各素子の定数は次のようにして定める。1）励振線に関するパラメータ即ち幅，左右の位置だけでなく、DEWの高さも　　様々なものを用意して同じパターンをDEWの入出力端に作成する。その上　　でS、、，S22，　S2、をネヅトワークアナライザで測定する。2）上記の測定結果をできるだけ幅広く説明できるような定数、及び寸法に対す　　る関数形を見出すべくCAD用ソフトで計算した結果と対照する。3）現在得られている回路定数は次の通りである。　　　　　　　　C＝2．3pF　　　　　　　　I．＝0．2（b／w）nH　　　　　　　　n＝Armrs／（b　）　　　　ここに　a：DEW横幅の2倍，　b：DEWの高さ　　　　　　　　εr：素材の比誘電率，w：励振線の横幅　　　　　　　　1：励振線の左右の位置，A：変成比に対する任意係数L1：nwaveguideCidealが得られた　（a）DEWの膿部　（b）等価回路t「ansf°me「ので・これ　　　図10．DEWの励振部と等価回路に適当なパターンを付加して整合を取る事ができるか調べてみよう。図10（a）に示したように励振線の適当な所から直角にこれを短絡したものは（b）のような等価回路になるものと考えられる。ここでhを変える事はL、とL．の和を一定に保ってその値を変えることになり、そのシミュレーション結果を図11に描いた。一方対応する実験結果は図12のようになり、定性的に良く合うと同時に、あるhの値でかなり良い整合回路となる事が示されている。1・1＝0・1nHL3＝（a）L1＝0・4nHI」3＝0図11．L1＝0・9nHI」3＝0　　（b）シミュレーション結果（c）h＝（a）h　　　（b）図12．測定結果＝（c）（2）有限要素法によるシミュレーション　簡便な等価回路が最終的に決定されれば設計上非常に都合が良いが、あらゆるパラメータに対応可能なものが見つかるかどうか現時点では明かでない。そこで計算時間は長くなるが、任意の端面パターンに対応できる有限要素法によるシミュレーションを合わせて行った。図10において（εr＝93，a＝10mm，　b＝5m皿，　w＝1．0皿m，0＾−10電v−20＝噌一30里　一40　1　　　　　　　　　2　　　　　　　　　3　　　　　　f（GHz）図13．有限要素法によるシミュ　　　　レーション結果と実験値1＝2，5m，　h＝2，5m皿）なるパラメータを用いて計算した結果が図13であり、スカラー表示であるが実験値と定性的には非常に良く合っている事がわかる。4．方向性結合器の試作と測定結果　図1に示されているように電磁界はDEWの切断面から外部に漏れ出しているから、2つのDEWの切断面を対向させれば方向性結合器になる可能性がある。当初我々もそのような構造で実験を行ったが4⊃、その後実験の再現性、更に量産性を考慮して図14のような一体形構造を主としてとり上げてきた。変換部の導体パターン　　　　　　oはDEW単体の場合とは少し変え　　　　　．10ないと整合が外れるが、微少な調　　　　竃一20整で済む程度である。　　　　　　　　　万一30図・4に記入した寸法でd＝・．　馬。8mm，　w＝3．　Ommのものに　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1．5対する測定結果を図15に示そう。なお整合用パターンにおいて並列Lの反対側に並列Cが描いてあるが、実験した素子においてはC＝0としている。図15を見るとf＝2．0〜2．5GHzにおいて9dB結合器となっている事がわかる。アイソレーションポート�Bへの出力は一23dBであり、方向性は明確に出ていると言えよう。入力ポートを�@から�A〜�Cのいず図14．一体形方向性結合器　　　　（�@〜�Cはポート番号）IS川lS川S川lS311f　（GHz⊃3．0図15．一体形方向性結合器の入出力特性　　　　　　　（w＝3，d＝1．8mm）ぎ1；：遷4，器・　　　　2・O　　f（Gll。｝　　2・5図16．一体形方向性結合器の位相特性れに変えてもほぼ同様の特性が得られている。又、�@→�Aと�@→�Cの位相差を測定してみると図16のように本来の90°から少し小さめの結果が得られたが、その改善は今後の課題である。　次に結合度をどの範囲で変え得るか調べるため、最も簡単に加工のできるwとdを変えて特性をとってみた。直観的にはwとdを小さくするほど結合度が大きくなるように思われるが、結果は図17の通りである。wの大小にはあまり関係なく、dを大きく（溝を深く）して行くと結合度が却って増大するという一見奇異なふるまいとなった。この理由については次章で考察する。　残った一つのパラメータである全長については図13の10mmの他に15mmの場合しか実験する余裕がなかったが、9dBから4dBへと結合度が増大し、定性的には理解できる結果が得られた。5．結合度に関する考察20缶153屈10くロ塊　500　　　　　1　　　　2　　　　　3　　　　4　　　　　スリヅト深さ（mm）図17．一体形方向性結合器の　　　　スリヅト深さと結合度　結合モー一ド理論においては良く知られているように、次の式によって各線路を伝搬する信号のふるまいを記述する。d　　　　　　　　　　．−a、＝−jβ、a、＋」κa2dz且a。＝jκa、−」β。a2dz（1）　元の2モードa、，a2が縮退している（β、＝β2）場合、結合によって生じた新たな2つのモード（結合モード）の伝搬定数の差βa一βbの1／2が上記の結合の強さreに等しくなる事が（1）から導出できる。又、信号電力のやりとりは、線路1にしか存在していなかったものが次の式のように線路2との間に行き来することが容易に導かれる。P1（z）＝cosre　z，P2（z）＝sinrcz（2）　図14のように2本の開放線路の結合を問題にする場合、その強さrcは両者の電磁界の重なり積分の大小によって規定される。従って結合前の線路（基本系）が解析的に扱える場合には、その伝搬定数をまず求めて、結合した後の系（結合系）はその摂動として計算することが可能である。しかし図14のような構造では基本系そのものが複雑で到底解析的には処理できない。　そこでこのような系に対しては上記のre＝ナ（βa一βb）（3）の関係を利用するべく有限要素法によって一気に結合モードの伝搬定数を計算してみた。図14の形状からもわかるように、構造の対称性から結合モードは偶モ■d＝0　　�p　　500　　400　　300　　200　　塞oo　　　O　　　　Od＝1　　600　　500　　400　　300　　200　　100　　　0d＝2　　600　　500　　400　　300　　200　　1co　　　O　　　　1d＝3　　600＾　500ミmoづ田300　q　200　　100　　　0w・＝1123，w＝24　112323w＝34　　14　123232344　14　1123232344　　14　12　　　　　3f（GHz）2344　　量図18．β。，β。の計算結果23°4■一ド及び奇モードと呼ぶ事ができる（β。→β。，β．→β。）。いくつかの代表的な寸法パラメータに対してβ。，β。を計算した結果を図18に示してみよう。これによれば溝の幅wの増大に対してはκ＝壱（β。一β。）は減少傾向、つまり結合は弱くなる傾向にあることがわかる。これは実験結果がwにあまり依存しないという事実（図17）を説明していない。　一方、溝の深さdの増加に対してκの変化はより複雑であり、wの小さいときは増加する傾向が強いが、wが大きくなると殆ど一定である。この特徴は図17にも見えている。つまり結合度のd依存性は、結合モード理論で説明できるように見える。　しかし、定量的な比較をしようとすると破錠を来すことがわかる。式（2）によってIS211，lS411を10mm長の結合線路に対して計算した結果の一例を、実験値と合わせて図19に示そう。w＝1mm，d＝3mmにおいては、計算による缶　−lo：El−−20：コの＿−301　2f（GHz）3図19．一体形方向性結合器の実験値と　　　　計算結果　（w＝1，d＝3mm）と結合は非常に強くlS2、1＜IS4、1が実現するはずであるが、実験結果はそれよりはるかに弱い結合でしかない。　以上の不一致はつまる所、結合モード理論の限界を表わしていると言って良いであろう。本来この理論はモード間の結合が弱い時に、結合前のモードを結合後のモードの一次結合で表し得るという事に依拠しており、この例のように強結合の場合には適用不可能となってしまう。強結合を表すもう一つの説明として、偶・奇モードの電界分布を図20に掲げた。図1の結合前の分布とは大幅に変わっており、両モードを加減して元のモードは到底再現できそうにない事が理解できよう。1　　　　　　　　・　　　　　　　　　　　　冒　　　　　　量　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　！：　　　　一・　　　　　：　　　：　…　　一・一一一一一一・　！ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ1。．　．　　　．．．．．．．　．　！　　　　　！，，．　，，，，一，．．．，．．，一、、馬　．．．！I　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　l　　　　　　　l　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ll　　”°°’一一t”　　　　　i　　　　i”°”！1ハ、、、’”曹iL二．⊥』．」」」」」」」⊥LLL』．．L．一．」　　　　　　　　　　　　　　　　し＿⊥∴」」」」∴二！」＿！一！＿．L．L．一．」　　（a）偶モード　　　　　　　　　（b）奇モード　　w＝3（mm｝，d＝・3（mm｝，β＝250（rad／m｝　　　　　　　図20．偶・奇モードの電界分布　さて、このような強結合系の解析にはストリヅプライン形方向性結合器に用いられる固有励振理論7｝が使えるものと思われる。幸い図13を見れば明らかなように、進行方向及び断面方向に各1ケの対称面を持っているので都合が良い。この構造に対する固有関数は容易に求まり、（4）となる。この4つの励振に対する入力インピーダンスZ、〜Z4が求まれば、それによってS行列の各成分を算出できるのであるが、その際に偶モ門ド奇モードの伝搬定数と特性インピーダンスが必要である。前者は図17に示した通りであるが、特性インピーダンスに関してはこれまで同様有限要素法を用いて算出せねばならない。今後の課題である。6．あとがき　未だ中間報告の段階であるが、高誘電率セラミヅクによる小形方向性結合器の試作と理論的な考察について述べた。現状では3dB結合器を小形で作るには至っていないが、6dB程度までは一体形で作成できている。今後強結合の理論を使って最適な寸法を決定すると共に、より量産に向いた構造の検討も行いたい。　終りに有益な討論を頂いた山口大学　長康雄助教授、桐原昭雄技官、実験を手伝って頂いた4年生岡田和宏君に感謝する。参考文献1）　Y，Konishi，　K，　Konno　and　I，Awai，”Novel　Dieleetric−Waveguide　Components”　　IEEE　Trans　on　Broadeasting，　Vo1，BC−34−1（1988｝，PP2−82）　Y，Konishi，”Novel　Dielectric・−Waveguide　Components，　Microwave　Applica−　　tions　of　New　Ceramic　Materials”，Proc，　of　IEEE，　Vo1，79−6（1991｝　　pp725−7403）粟井，桐原，”高誘電率セラミック導波管形マイクロ波フィルタ”　　平2電気関係学会中国支部連大講演論文集（1991｝，p2494）番，粟井，”高誘電率セラミヅクを用いた導波管形方向性結合器”　　1991春期信学全大講演論文集，p2−5425）粟井，高杉，鬼頭，”誘電体E面結合導波路を用いた方向性結合器”　　平3電気・情報関連中国支部連大講演論文集（1992），p2126）7）R，F，　Harrington，”Time−Harmonic　ElectromagnetieMcGraw−Hill　Book　Co，（1961｝，p151小西良弘，”マイクロ波集積回路”，産報（1973｝，Fields”PP90−98■●ご・　　　・鯨　資料番号（RS91−14）介1．ビデオ「新しい電気通信技術の創造をめざして」2．資　料「ATR光電波通信研究所の研究概要」　1991年12．月6日ATR光電波通信研究所　古　濱　洋　治研究計画の概要八1く1．光衛星間通信：人類の大気圏外活動を支えるインフラス　トラクチャ。光変復調と追尾・捕捉技術の検討。2．アクティブアンテナ：将来の宇宙通信・移動通信に必要な　高機能・集積化アンテナの研究。3．信号処理・電波干渉除去：多重波環境でも通信を可能とす　る信号処理・干渉除去技術の確立。4．回路小型化：腕時計型電話やTV電話を可能とするMMIC　の一層の小型化技術の検討。5．通信デバイス：超高速・並列光信号処理を可能とする化合　物半導体超格子非線形光素子の検討。光カオ入など非線形　動力学の研究とその応用。ψ光衛星間通信のための基礎技術＼i／／　〃ゐ脚卿，ρρ”鱒脚・，，鱒鱒・鮒．・鴨脇・。・．●●ζ／型’”〃〃’側一　　　　■■一「、＼一‘t−‘一’一の響舞・　レ’光衛星間通信の概念図　・・360Mbls　IMIDDモデムの試作送一ノンテナレンズ　　鏡／＿背景”　雑音源響・≡（［D受信．5°°　《F・自由空間レーザ伝送シミュレータの試作・捕捉・追尾・指向技術のための2衛星間相互作用モデルの提案衛星・移動通信川アクティブアレーアンテナビーム走査形成高機能アレーアンテナの概念図ノへ1くL・コンフオーマルアレーアンテナの試作・近傍電磁界測定システムの開発琶愚篭　蕊・光制御アンテナの予備実験’r　　　　　　翻冷送信干渉徐去・信号処理の基礎技術　　　　多重波干渉の概念図受信冨3　　0無魍Y［1く一30　　　0　　　　　　　　　　200　　’　　　　　　　400　　　　　　　　　600　v　　　　　　　　遅延時問〔nsec〕　　　・屋内伝搬特性の測定とモデル化アンテナア＼1／→譜σ蓬　　　　　　　　　　　　　　　　　　等化された信号．ニュ＿ラルネットによる非線形等化器の提案　　　　　　　　　　　　　　　　　go　　　　　　　　　　至11来角（do9．）ニューラル　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．、ネットワーク　　　　　　　　　　　　　　　60　　　90　　　　　　　　　　　　　　　　　　　まり　メむにのの　　　　・’ニューラルネットによる高精度方向　　　　　識別法の提案　　　　　　，　’1脚訟・穏：う　　，’ノ●冒ρ一1画移動通信のための回路小型化　　　　　　　　f−’．　　　　　墨　　　　　モ　　　　　■，梱亀亀光ファイバ¶’回一1・−ll’1卜響�`1　　　，　　，cε亀A．ミリ漸川パクーン多層化光マイクロ波モノリシック集積回路例．MMIC技術のマイルストーン、：．‘、・lt．．1噌炉鳳鈎縛．‘・。さ灘�樺bir…i・，＼1く塵≦．　／一．，＿．＼∠　’“一’マイクロ波”‘一’”θ’、・光マイクロ波モノと光ファイバリン；∵・：1ギ遡≡、囎・翻乃謄；；；ill’i：麟・Line　Unified　FET（LUFET）の提案　　撫ミ・潔鐘1・・i．li，，／／／i；1：・廷　　　　　　．一，脇�D，　描…ll懲欝；；｛無．零灘齢’嗣。・多層化MMiCの試作1ド入力画像集積化面発光素子知的空間光通信のための通信デバイス参ニューロン間配線素子非線形素子（能動型）　　　　　　　　　　　光検出素子・光カオスを用いた記憶・検索機能の実証［°1°】（a）　平面図（b）　断面図・面発光レーザを目指したGaAs（111）A基板上の横方向P−n接合の試作光電流SEED薪P　漫n　　　　　　　　　　　　　　　　光入力・超格子を用いた光双安定素子（ワニエ・シュタルク効果）の試作と特性の最適化今後の展望1．周回衛星間光リンクによる移動体通信システムの検討。自　由空間レーザ伝送シミュレータによるレーザ通信装置　（LCE）の評価とLCE地上実験の検討。2．コンフ．オーマルアレー，MMIC，ディジタルビーム形成　（DBF）技術の統合化。アンテナ設計支援システムの外部試　用。3．多重波環境における伝搬モデルの確立とニューラルネット　などを用いた新しい信号処理法の確立。4．MMIC技術のとりまとめ。　OMMIC試作と利用法の検討。5．GaAs（111）A基板を用いた新しい素子、非線形光素子の探　索、光カオスなど非線形動力学の研究とその応用。輻射科学研究会資料　RS　91−15エバネセント波の屈折・反射・透過則と　　懊形光表面波プローブへの応用梅田充、小倉久直、高橋信行、北野正雄　　　　（京都大学工学部）1992年3月6日輻射科学研究会（於大阪産業大学）エバネセント波の屈折・反射・透過則と　　撰形光表面波プローブへの応用梅田充、小倉久直、高橋信行、北野正雄　　　　　（京都大学工学部）1　まえがき　以前にエバネセント波を用いた走査型光顕微鏡の基礎実験について報告した【1，2】。これは光回路より漏洩するエバネセント波の検出には先端をケミカルエッチングにより尖らせた光ファイバをプローブとして用いる（図1）。通常の放射波、散乱波を受光受信する集光レンズ、アンテナ系とは異って、この様な光プローブによりエバネセント波を検出する場合のプローブの利得を理論的に評価することは、意外に困難である。ここでは、その様なプローブの動作の目安を得る試みの1つとして、2次元モデルとしてのプローブ、すなわち懊形プローブによるエバネセット波の検出を取り扱う。　模形境界による散乱問題それ自身、波動または電磁界理論として興味ある問題であって、いくつか研究がされているが［3，4】厳密な解法は簡単ではない。本研究では模形プm・一一ブによる光表面波の集光作用を簡単にエバネセント波の屈折・透過・反射として把え、その動作の1つの評価を行うとするものである。　通常の伝搬（平面）波に対する屈折反射透過則はどのテキストにも書いてあるが【5，6】、エバネセント波に対するものは見当たらないようである。最初にエバネセント波の屈折・反射・透過唇一一鷺m■■■■太陽電池計算機Z，Y−PZTアイバーX−PZTpzr　Driver1半導体レーザープリズム鏡ヱ図1：走査型光顕微鏡一1−一zk1k｛媒質1θ1θ｛n1n2xθ2媒質2k2図2：平面波の反射と屈折則を考察して、それが通常の公式を複素角に拡張したものに等しいことを示し、p偏波（垂直偏波またはlrM波）s偏波（水平偏波またはTE波）のエバネセント波入射に対し、その様な反壁透過特性を図示する。最後にその反射・透過係数を用いて、懊形光プローブに入射した場合のフローブ利得を計算する。これより、エバネセント波の減衰指数、入射角、懊の開き角、利得等の関係が明らかにされる。　本報告では2次元モデルとして襖形プローブを取り扱ったが、光ファイバーによる光表面波プローブの解析は次回に報告する予定である。2　エバネセント波の屈折・反射則全反射とエバネセント波　　図2に示すように、異なる光学的特性を持った、2つの均質な媒質1（屈折率n1）及び媒質2（屈折率n2）の境界面に、媒質1から平面波が角度θ1で入射する場合を考える。入射平面波の一部は、反射角θ1で反射され、一部は、媒質2の中を屈折角θ2で進行する。座標軸を図2のようにとると、z＝0面が境界面を表し、　xz面が入射面となる・このとき、平面波の電磁界はy方向に一様、つまり∂／∂y＝0である。複素入射角　　均質な媒質内をy方向に一様な平面波eik’「が進行する場合を考える。このとき、潮となす角度θは、平面波の進行方向を表し、波数ベクトルkは、　　　　　　　　　　　　k　　＝　　（kx，ky，kz）＝（」らsinθ，0，kcosθ）　　　　　　　　　　　　k＝確＋庭と書ける。ここで、エバネセント波の表記を簡単にするため、複素角を導入する。　　　　　　　　　　　　　θ＝9ク十iκ　（一π／2≦ψ≦π／2）とおくと、波数ベクトルの各要素、及び平面波eik・rは、　　　　　　　　　　　　kx　＝　　鳶sin（ψ十iκ）　　　　　　　　　　　　　　＝＝　k　sin（9　coshκ十ik　cos（q　sinh　K　　　　　　　　　　　　　　＝β。＋iα。（1）（2）（3）（4）（5）（6）一2一zβΦxα図3：位相ベクトルと減衰ベクトル　　　　　　　　　　　　kz　＝　　k　cos（9ク十iκ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）　　　　　　　　　　　　　　＝　　k　cos　g　coshκ一ik　sin（ρsinhκ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（8）　　　　　　　　　　　　　　＝　β．＋iα．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）　　　　　　　　　　　　　　eik・r＝ei（β・・＋B・・）・e−（…＋…）　　　　．　　（10）となる。ただし、　　　　　　　　　　　　　　β¢　≡　β　sin　9，　α．≡αcos　q　　　　　　　　　　　　　　　　　．　（11）　　　　　　　　　　　　　　β、　≡　βcos　g，　α7≡一α　sin（P　　　　　　　　　　　　　　　　・　（12）　　　　　　　　　　　　　　β　≡　　k・cosh・K，　α≡k　sinh　K　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）である。ここで、（10）は、位相が、　　　　　　　　　　　　　β＝（β¢，βy，βz）＝（β　sin　9，0，βcos　g）　　　　　　　　　　　　　・（14）方向に、位相定数β＝んcos恥で進行し、振幅が、　　　　　　　　　　　　α＝（αx，αg，αz）＝（αcos　g，0，一αsinの　　　　　　　　　　　　　（15）方向に、減衰定数α＝k　sinh　Kで減衰するエバネセント平面波を表している。また、明らかに、β・α＝βxα¢＋βzαz＝0　　　　　　　　　　　　　　　（16）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　β⊥α　　　　　　　　　　　　　　（17）が成り立つ（図3）。エバネセント波の反射・屈折則　　図2で入射波がエバネセント波であるときを考える（図4）。入射波、反射波、透過波の波数ベクトルの成分は、前節の結果を用いると、　　　　　　　　　　　kl　＝　　（klx，0，　klz）＝（kl　sinθ1，0，−kl　cosθ1）　　　　　　　　　　　　　　　（18）　　　　　　　　　　　θ1　≡　　91十iκ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（19）　　　　　　　　　　　klx　＝＝　kl　sin（91　coshκ1十ikl　cos　gク1　sinhκ1　　　　　　　　　　　　　　　　（20）　　　　　　　　　　　klz　＝　　−kl　cos（ql　coshκ1十ikl　sin（ρ1　sinhκ1　　　　　　　　　　　　　　（21）一3一3Z、、ゐ1、　　α1β、蠕tR　1！！1　髭1、n1、、　、、、　　　1　　11！　，α1n2＼＼・＼＼＼α2’傷　＼転＝α、．＝α2κ色�e2βh・β去・β加＼　’、夢図4：エバネセント波の反射と屈折　　　　　　　　　　　　kl　　：＝　（klx，0，　klz）：＝（kl　sinθ1，0，kl　cosθ1）　　　　　　　　　　　　　　　　　（22）　　　　　　　　　　　　θi　　≡≡　（ρ｛1十iκ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（23）　　　　　　　　　　　　klx＝k・si呵…hκ左＋ik・c・・91・inhκ1　　　　　　（24）　　　　　　　　　　　　klz　＝　　kl　cosψ生coshκを一ik，　sin望）窪sinhκi　　　　　　　　　　　　　　　（25）　　　　　　　　　　　　k2　＝　　（k2x，0，　k2z）＝（k2　sinθ2，0，−k2　cosθ2）　　　　　　　　　　　　　　　　（26）　　　　　　　　　　　　θ2　　≡　　92→−iκ2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　　　　　　　　　（27）　　　　　　　　　　　　k2x　＝　　k2　sin（92　coshκ2十iκ2　cos　gク2　sinhκ2　　　　　　　　　　　　　　　　　（28）　　　　　　　　　　　　k2z　＝＝　−k2　cos　gク2　cosh　K2十i鳶2　sin（ρ2　sinhκ2　　　　　　　　　　　　　　　　（29）ただし、kl，k2は、，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，　　　　　　　　　　　　　　　　　k1＝nlko，　k2＝n2ko　　　　　　　　　　　（30）である。媒質1、2内の波動場は、それぞれ、　　　　　　　　　　　Ψ1（切＝ei（k・・x＋kl・z）＋Tei（kl・x＋たレ）　z＞0　　　　　（31）　　　　　　　　　　　　　　　　　Ψ，＠，の＝tei（k・・x＋le・・z）　z＜0　　　−　（32）書ける。ここで、rは振幅反射係数、　tは振幅透過係数である。媒質がx方向に一様であり、入射波は、x方向の移動Dα：DaΨ（x，z）　＝Ψ（x＋a，z）の固有関数で、固有値eik・a（Dαの1次表現）を持つ。したがって、Ψ1，Ψ2は、移動Dαに関し、同一の固有値を持たねばならない。それゆえ、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　klx　＝　klx　　　　’　　　　　　　　　　　　　　（33）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　klx　　＝　　k2x　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（34）（20），（24），（30）を用いると、（33）は、βix＝β｛。，αlx＝α1。，つまり、　　　　　　　　　　　　　　nl　sin　gク1　coshκ1　＝　　nl　sinψ1　coshκ左　　　　　　　　　　　　　　　　　　（35）　　　　　　　　　　　　　　nl　cos　91　sinhκ1　＝　　nl　cos　gク〜sinhκ左　　　　　　　　　　　　　　　　　（36）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　−4−　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　、を意味する。これより、　　　　　　　　　　　　　　　91＝ψ1，　κ1＝κi，　θ1・＝θ1が得られる。これは、複素角の反射則を意味する。　同様に・（20），（28），（30）を用いると、（34）は、βix＝β2。，α1．　＝．a2。，つまり　　　　　　　　　　　　　nl　sin　91　coβhκ1　＝　　n2　sin　92　coshκ2　　　　　　　　　　　　　nl　cos｛91　sinhκ1　＝　　n2　cos　q2　sinhκ2を意味する。これは、複素角のSnellの法則　　　　　　　　　　　　　　　　　nl　sinθ1＝n2　sinθ2の実部、虚部を与える。ることがわかる。（37）（38）（39）（40）以上より・入射波がエバネセント波であるときも、Snellの屈折則は複素角に対しても成立す複素屈折角エバネセント波に対する屈折角θ2≡g2＋iκ2を、θ1≡ql＋iκ1を用いて表す。　　　　　　　　β1x　≡　nl　sin（91　coshκ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（41）　　　　　　　　αlx　≡　　nl　cos　gl　sinhκ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（42）とおくと、（38），（39）より　β1x2　　　αi．2　　　　　　2・in・9，剛・…（P、＝n2，。畿，＋，i畿一η22（43）（44）’これを解いて、　　…9・一［毒｛（n22一β・・2一α・x2）＋（n22一β…一α・x2）・＋4n22α・x・｝］1／2（45）・inhκ・一±［毒｛一（n22　一β・x2　一一　a・・2）＋（n22　一β・x・一α1・・）・＋4n22α・x・｝］112（46）上式より、g2，κ2が得られる。（46）の士はκ2≧0に対応する。ここで、　　　　　　　　　　　　　　　　　coshκ歪＞0　（i＝1，2）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（47）であるから・（38）より・91とq2の符号が一致する。また、κ1が一定のとき、91＝一ψ1ならば、妬＝＿g2となる。　また、一π／2≦9i≦π／2より、　　　　　　　　　　　　　　　　　…9・’i＞0（i＝1・2）　　　．　　　（48）鑑1’ら・（39）より・κ・とκ・の「e力払致する・q・醗のとき・κトκ1ならばκ灸κ・　特に、通常の平面波（κ1＝0，・α1。＝0）入射の場合、η22一β1x2〈0ならば、　cos、g2＝0（全反射）となり、逆に、η22一β1。2＞oならば、（sinhκ2＝o，κ2　＝o）となり、媒質2内にエバネセント波は生じない。　ni　＝1・5，　n2＝1、及びnl＝1，n2　＝1．5のときの92，κ2を図5−8に示す。これらの図より次のことが分かる。一5一　80T9603ユ　N40Sr　　200　80門ΦΦ60　oΦ”u＿　　40　Ns　　200020　　　　40　　　　60　　　　80　　ψ1　［degree］　図5：複素屈折角（実部）020　　　　40　　　　60　　　’80　　091　［deg　ree］　図6：複素屈折角（実部）一6一　　　1ご4　　　1．2　　　1．0門で　o占O．8　N　￥．0．6　　　0．4　　　052”0．0　　0．9　　0．8　　0．7　　0；6冒20．5＿NO・．4　　0．3　　0．2　　0．1　　0．002σ　　46　　6q　　　ψ1　［degree］　図7：複素屈折角（虚部）80020406080　ψ1　［degree］図8：複素屈折角（虚部）一一7−一　1．図5より、κ1≠0のときは全反射が生じない。　2．図5，6よりn1，n2g）大小に関わらず、κ1》0ならばg1　ft．g2である。a魏雀）6鵬霧簿親多礪灘録゜編識チη2／n’奪豊讐呉篇禁振贈魏纒瑳舗認・魏鐵欝器翻軸灘講嬰がよく知られているが、これらは、上の性質3．によって説明できる。3　電磁波の反射・透過係数振幅反射・透過係数　媒質1、2の特性インピーダンスを、それぞれ、　　　　　　　　　　　　　　　Z、−vMT−・／n・　　　　　　　（49）　　　　　　　　　　　　　　　Z，一偏一1／n・　　　　　　　（5°）とし、騨のため、μ、一μ，一μ。とおく。入身寸波、反身倣、透過波の灘ベクトルk1・kl，k・は、（18）一（30）のようにとる。s偏波（水幸偏波、TE波）　　まず、入射波がs波のときを考える。上式を用いると・入射波・反射波、透過波の電界、磁界は、（x，y，z）成分で　　　　　　　　　　　　E，＝E。（0，1，0）eik・・「　　　　　　　　　　（51）　　　　　　　　　　　　H，＝n、E。（，・・θ1，0，・inθ、）eik・・「　　　　　　（52）　　　　　　　　　　　　El−E6（・，・，・）・’kl・「　　　　’　　　　（53）　　　　　　　　　　　　Hl−n、E6（一…θ1，・，・inθ、）eikl・「　　　　　（54）　　　　　　　　　　　　Elt−E6t（0，・，0）・’k・・「　　　　　　　　　　（55）　　　　　　　　　　　　Hlt＝n，E6’（…θ，，・，・inθ，）e’k・・「　　　　　　（56）と書ける。ただし、Eo，E6，E6tは、それぞれ入射波、反射波・透過波の原点における電界振幅である。したがって、境界条件より、　　　　　　　　　　　　　　　　　　E。＋E6＝E6’　　　　　　　　（57）　　　　　　　　　　　n、E。c・・θ、−n、E6…θ1＝n・E6t…θ・　　　　　　（58）これより、電界の振幅反射透過係数は、　　　　　　　　聡÷1｝1潔≡≡器1≡一舞｝1器謡≡≡lll≡　　（59）　　　　　　　　い警一君1謙1誰一η、c。鰐≒。，θ，　　（6・）ここで、反射則θ1ニel（37）を用いた。　　　　　　　　　　　　　　　　　　1十rs＝ts　　’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（61）一8一が成り立ち、更に．　　　　　　　　　　　　　囚2＋R・舞≡謝ち1・一・　　　　（62）響係が成立つ・（62）の電力保存則で第1項は電力反射鳳第2項は電力透過係数に相当す麟！穰離駕灘次に・入身撚P波のときを考える・入骸反繊透過波　　　　　　　　　　　　’E・−E・（…θ1，・，・inθ・）eik・°「　　　，　　　（63）　　　　　　　　　　　　H・−n・E・（・，−1，σ）eik・’「　　，　　　（64）　　　　　　　　　　　　ES−E6（一・・sθ1，・，・inθ、）eik：　・「　　　　　　（65）　　　　　　　　　　　　HS−n1E6（・，一・，・）eik：　・「　　　　．　　（66）　　　　　　　　　　　　ES’−E6’（…θ・，・，・inθ・）eile・’「　　　　　　（67）　　　　　　　　　　　　HS’−n・E6’（・，一・，・）eik・・「　　　　　　　　（68）と書ける。境界条件より、　　　　　　　　　　　　　　　nl（E・＋E6）＝n・E6t　　　　　　　　（69）　　　　　　　　　　　　E・c・・θ1−E6…θ1＝E6’…θ・　　　　　　（70）したがって、電界の振幅反射・透過係数は、　　　　　　　　・・一砦一霧≡≡ll篇lll≡−1≡≡ll舞｝畿　　（71）　　　　　　　　t・一鍔一講緒灘一n、c。1繰。，θ，・（72）　　　　　　　　　　　　　　　　nl（1＋r，）＝n・tp　　　　　　　　　（73）　　　　　　　　　　　　　1・・12＋R愕lll　lち1・−1　　　　（74）（74）は（62）と同形で・第1項は電力反射係数、第2項は電力透過係数である。以上のように、電界の振幅反射透過係数も、通常の平面波のときと同形の式が得られた。ら賑麟誌及びn・＝1，n・＝　1・5のときの1・・1，　1t・1を・図9−12に就これらの図か　1．図9から、κ1≠0では全反射が生じない。　2．κ1が大きくなるとlr、i，lt、iの角度依存性が小さくなる。　3．κ1が大きくなると、lr、1は小さくなり、　lt、1ほ1に近づく。　lrpl，　ltplの計算結果をそれぞれ、図13−16に示す。これらの図から次のことがいえる。　1．κ1≠0では全反射が生じない。　2．κ1が大きくなるとlrpI，Itplの角度依存性が小さくなる。　3．κ1が大きくなると、ltplは1に近づく。　4．図13，14から、κ1≠0ではブリュースタ角も存在しない。一9一　ω　1．00．80．6脅0．40．2　o�@　κ＝0．0κ＝0．1　κ1＝0・2・・’だ二6：3一一一．．．．＿＿K4三ユ£0．0　　　0　　　　20　　　40．　　60　　　80　　　　　　　　　　　　　　　　　ψ1　　　　函9：振幅反射係数（s波）lr、l　nl＝1．5，n2＝11．00．．80．6「．0・4n1＝1・On2＝1・5．0・2　　　　＿＿．一一一一二：：：二e−；一0．0　　　0　　　　20　　　40　．　60，　’80　　　　　　　　　＋　・　　ψ1　　’図10：振幅反射係数（s波）lr、l　nl＝1，n2＝1．5一1Q一・‘o　　2・ρ　　1．5←ρ1．O．　　0．5°・°。　2。．4。　6。　8。　　　　　　　　．　　　　ψ1　　　　　図11：振幅透過係数（s波）lt，I　nl　＝1．5，n2・　1　　2．O　　　　　　　　　　nii．o　　　　　　　’　　　　　　　　　　n・＝1．5　　1．5＼．　　　　　　　　　　　　　　ノ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　κ＝1．Q〃剃ω1．0．　　　　　　　　　　　　　　．ノノφそ窪0β／　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．tge’0．6　　0．5°．・°。．室。　4。　6。　8。　　　　　　　　　　　　　　　〜ρ1　　　　　図12：振幅透過係数（s波）lt、l　nl＝1，n2　・＝　1．5　　　　　　　　　　　　　　　Li　1一1．00．8La0．60．4O．20．0020406080ql図13：振幅反射係数（p波）1rpl　n1＝1．5，n2＝1’1．O0．80．60．40．．20。002040　．　6080ψ1図14：振幅反射係数（p波）lrpl　n1＝．．1，n2　＝1．5一12一1■●一∂a32100　　　　20　　　　40　　　　60　　　　80　　　　　　　　　　ψ1図15：，振幅透過係数（p波）ltpl　．ni＝1．5，　n2　＝・1→＿，a1．41；’　21．00．8、O．6O．4n＝1．On2＝1・5O．20．O020．40・一多豫聖。．　　　　　　　　／60＼Kl＝0・2κ1＝0・8σ，91図16：振幅透過係数（p波）・ltP’1　nl＝1，　n2＝1．5氏13一T図17：くさび形誘電体へのエバネセント波の入射4　光プローブによるエバネセント波の検出利得　　　　　　　光プローブのモデルとして、屈折率n、開き角”Yの懊形誘電体を考え・その撰形プローブ先端にエバネセント波（別の誘電体の表面波）が入射するものとし、誘電体の内部に浸透したエバネセント波が誘電体内を反射・伝搬して、最終的に、誘電体に接続されたファイバーにより、電力が検出されるものとする（図17）。　誘電体表面に複素角θ1＝g1ナiκ1でエバネセント波が入射するものとする。内部に浸透したエバネセント波は、次々、内部表面で反射を繰り返して、右方へ伝搬する。反射朔は、反射する度、開き角”〉’ずつ増加する。　　　　　　　　　　　　　　9・＋（N−・）7≦舞＜9・＋N7　　　　　（75）となる整数1Vに対して、反射波RNは、もはや再反射することなく進行する。　入射角θ1＝q1＋iκ1で、　g1＞oのときは、入射波が法線の左方より入射した場合である。右方より入射した場合は、右方からの実入射角に負号を付けて、左方より複素角θ1＝g1＋iκ1（g1＜o）で入射として扱えばよい。この場合、屈折は懊の先端方向に生じるが反射毎に反射角が減少して、最終的には懊が開く方向に反射する。したがって、内部での反射回数が増加する以外は、左方からの入射と変わらない。反射．透過係数　　まず、s波が入射するときを考える。（59），（60）を用いて、電界振幅の1次透過係数t，1，m次反射係数r，m（m＝2，3，．．．，N；g1＋（N−1）N≦π／2＜g1＋N7）が以下のようにもとめられる。　　1次透過係数は、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2cosθ1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（76）　　　　　　　　　　　　　　　　tsl＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　nCOSθ十COSθ1ここで、θ＝g＋iκは1次屈折角であり、式（40）より、　　　　　　　　　　　　　　　　　sinθ1＝ηl　sinθ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（77）として、COSθをもとめる。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　−14一　m次反射係数は、　　　　　　　　　　　n・cos｛θ十（m−1）ツ｝−cosθm　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m：＝2，3，・。・，N　　　　　　　　rsm＝　　　　　　　　　　　n・cos｛θ十（m−1）ツ｝十cosθm，ここで、θmはm次屈折角であり、　　　　　　　　　　nsin｛θ十（m−1）t−f｝＝sinθηL，　　m：＝1，2，…　　，　Nとして、COS　emをもとめる。　P波が入射するときは、（71），（72）を用いて、1次透過係数ち1，2，3，．．．，N）が以下のようにもとめられる。tpl　＝2cosθ1Tpm　　＝COSθ十nCOSθ1cos｛θ十（m−1）”）t｝−ncosθm　　　　　　　　　　　　cos｛θ十（m−1）7｝十ncosθ1m，ただし、cosθ，cosθ鵬1ホ、（77），（79）からもとめられる。（78）（79）m次反射係数rpm（m＝m＝2，3，…　，1V（80）（81）電力利得　　入射波がプローブを照射する最初の電力透過利得は（62），（74）の左辺第2項で与えられ、以後内部で第m回の反射係数をrim　（i　＝s，　P），　m＝2，3，…，N，と書けば、電力反射係数は1rim　12で与えられる。したがって、図17のプローブによるs波、　p波の電力利得G、，　Gpは次の様に書ける：　　　　　　　　　　Gi−nR・譜1幅∴・r・・12，　i−s，・P　　　（82）解析結果　κ1＝0．1，及びκ1＝0．5のときの一π／4≦ql≦π／4におけるG、を（82）から求めたものを図18，19，20，21に示す。ただし、開き角t＞r＝10°，20°，30°である。　これらの図から次のことがいえる。　1．開き角”）fが大きいほど利得が大きい。　2．σ、の値が不連続に変化するところ（例えば、図20，ッ＝30°でのg1　＝0付近）が見られる。　3．図18と図20を比べると、その不連続な変化の割合に違いがあり、その割合は、図20の　　方が大きい。　4．両者の利得を比較すると、κ1＝0．1の方がかなり大きい。1．の性質が現れるのは、（75）より、tyが大きいほど反射回数1Vが減るからであり、反射回数が1回減れば、利得は約1／lr、ml2倍（lr、ml＜1）になる。2．も（75）が示すように、　Nがqlに依存するために起こる。3．は、反射係数lr、m1が、κ1に逆比例して小さくなるからである（図9参照）。4．もlr。mlの差によるものである。　　　　　　・　図22，23，24，25にGpの計算例を示す。各図から次のことがいえる。　1．G，の性質1．−4．と同様の性質を持つ。　2．G，と比べてかなり値が大きい。　3．図22のGpには、不連続なところがほとんど見られない。2．の性質が現れるのは、図9，13を見れば分かるように、特にκ1が大きくなるほど、1rplがlr、1より大きいからである。3．は、図13のκ1＝0．1の曲線で91f　r／2のところでは、　lrpIの値が1に近いために起こると思われる。一15一　　1．0　　0．8　　0．6　ゆ0　0．4　0．2　0．0一50　　　　0　　　　50　　　　　　　ψ1　　図．18：検出利得（s波）　　10−1　　10−2　　10−30c°10騨4　　10鱒5　　10−6　　10−7一20　　　　　　0　　　　　　20　　　　　　　　ql図19：’検出利得（s波，図18の拡大）　　　　　　　−16一　1．0　0．8　0．6　ゆ0　0．4　0．2　0．0一50　　　　0　　　　50　　　　　　ql　　図20：検出利得（s波）　　10−2　　10−3　　1094　　10−5　　10．60ω10−7　　1098　　10−9　　10−10　10−11　10−12一。20　　　　　　　0　　　　　　　20　　　　　　　ψ1　図21：検出利得（s波，図20の拡大）　　　　　　　−17一　　1．0　　0．8　　0．6　色0　　0．4　　0．2　　0．0　10−1　10−2　10−3　10−40alO−5　10−6　　10−7　　10−8　　10−9一50　　　　0　　　　50　　　　　　ψ1　　図22：検出利得（p波）一20　　　　　　0　　　　　　20　　　　　　　ψ1　図23：検出利得（p波，図22の拡大）　　　　　　−18一　1．0　0．8　0．6　血0　0．4　0．2　0．O一50　　　　0　　　　50　　　　　　ψ1　　図24：検出利得（p波）　　10−1　　10−2　　10−3　　10’4a10−50　　10鴨6　　1　0−7　　10−8　　10−9一20　　　　　　0　　　　　　20　　　　　　　ψ1　図25：検出利得（p波，図24の拡大）　　　　　　　−19一参考文献［11高橋信行，渡部一雄，古賀正，北野正雄，小倉久直，エバネセント波を用いた走査型光顕微鏡　　輻射科学研究会資料，RS91−4（1991）．【21古賀正，北野正雄，高橋信行，小倉久直，エバネセント準を用いた走査型光顕微鏡，1990年　　秋物理学会予稿集，2a−M−3，374（1990）．【3】L．B．　Felsen，　N．　Marcnritz，　Radiation　and　Scattering　of　Waves，　Prentice−HaII（1973）．、【4】M．Cada，　F．　Xiang，　L．　B．　Felsen，　Intrinsic　modes　in　tapered　opticaユwaveguides，　IEEE　J．　　guantum　Electron乞cs，　Vo1．24，　No．5（1988）．同　細野敏夫，電磁波工学の基礎，昭晃堂（昭48）．【6】三好旦六，光電磁波論，培風館（1987）．一20一輻射科学研究会資料　　RS　91　一　16AGeneralized　Numerical　Analysis　Technique　for　　　　　　　　　　　Quasi−optical　Antennae　　M・Nakajima　and　P．　R．　WinningDept．　of　Electronics，　Kyoto　University．6th　March　1992輻射科学研究会（於大阪産業大学）、、ContentsAbstract（1）Introduction（2）The　Subaperture　Method　　（2．1）The　Rectangular　Waveguide　Aperture　　（2．2）The　Circular　Waveguide　Aperture　　（2．3）Calculating　the　Approximated　Subaperture　E−field（3）The　Whispering　Gallery　Mode　Antenna（4）．Supplement（5）Conclusions（6）Future　PlansAcknowledgementsReferencesAppendices（A）Derivation　of　the　Fresnel　Integral（B）List　of　Diagrams一1−一Abstract　　By　use　of　the　geometrical　theory　of　optics　the　radiation　characteristics　ofaWGM　antenna　has　already　been　investigated　and　designed．1110rder　toimprove　the　accuracy　of　the　present　calculation　it　was　necessary　to　accountfbr　diffraction　theory．　A　numerical　analysis　method　has　been　developed　to　re−duce　the　computational　time　and　memory　required　by　utilising　the　analyticalsolution　fbr　a　simple　problem　i．e．　the　antenna　aperture　is　subdivided　into　aseries　of　subapertures　over　which　the且eld　is　assumed　unifbrm．　The　radiatiollcontribution　from　each　subaperture　is　evaluated　by　means　of　the　2D　Fresnelintegral．　Results　ffom　the　most　recent　calculatio血s　will　be　presented．1IntroductionCurrently　there　is　gteat　interest　in　the　application　of．　gyrotrons　to　the　area’of　ECRH（Electron　Cyclotron　Resonance　Heating）of　plasmas　in　magnetic　con丘nement　type　fusionreactσr串【1】【2】．　Recently　the　Whispering　Ga！lery　Mode（WGM）has　been　employed　fbrthis　p廿rpose【3］．　The　reason　is　that　the　WGM　has　smaller　problems　of　mode　competitionand　thfough　its−　use　higher　output　powers　and　frequencies（≦1MW，≧100GHz）can　beachieved　from　the　gyrotron．　This　mode　is　a　lle！ically　winding　mode　propagating　alonga　cylindrical　waveguide．　For　ECRHgalmifbrmly　polarized　gaussian　beam　is　required　fbre田cient　heating．　Therefbre　some　modification　of　the　output　beam　is　required・This　can　beaccomplished　by　use　of　the、VGM　quasi−opticahe且ector　antennae［4］．　This　is　composedof　a　helically。cut　Output　waveguide　an（l　a　cylindrical−parabolic　reHectOr．　Such　an　antennahas　been　previously　investigated　and　designed　1）y　use　of　geometrical　optics（GO）［51【6］．To　improve　the　accuracy　of　the　design　and　to　make　a　more　complete　comparison　betweentheory　and　experiment　diffraction　has　been　taken　in七〇account．　Although　several　studiesexist　to　model　such　a　problem　these　do　not　easily　lend　themselves　to　the　treatmellt　ofthis　case【7H8】［9】．　It　was　tllerefbre　llecessary　to　develop　a　generalized　numerical　analysistechnique　so　this　method　could　subsequently　be　apPlied　to　other　antenna　configurations・The　method　under　development　involves　dividing　the　antenna　aperture　into　a　series　ofrectangular　subapertures．111　each　subaperture　the　field　is　assumed　unifbrm　or　linearlychanging．　The　circularly　polarized　TE（Transverse　Electric）modes　can　be　analysed　byseparation　into　two　polarizations　in　the　cartesian　coordinate　system．　This　method　allowsfbr’the　analysis　of　cQmplicated　electric且eld　distributions　across　the　aperture　and　canbe　applied　to　more　complicated　aperture　struct叫es．　Through　the　use　of　some　kiownfunctions　such　as　the　IFI’esnel　integral　or　Fraunhofer　formula　this　method　could　generallyreduce　the　computational　time　and　computer　memory　required［10HlIL　as　comparedwith　the　Kirchoff−Huygens　method．2一2r2　The　Subaperture　MethodThis　method　involves　dividing　the　aperture　into　a　series　of　rectangular　Subapertures（Fig．1）．It　is　assumed　that　the　magnitude　of　the　electric　field（and　phase）are　constant　acrosseach　subaperture．　From　subapertureちo　subaperture　the丘eld　will　vary　in　some　prede−termined　way　defined　by　the　type　of　waveguide　aperture　under　analysis　i．e．　cylindricalor　rectangular．　In　the　appendix　it　was　shown　tllat　the　radiated　field　froni　a　rectangularaperture　could　be　expressed　in　terms　of　the　Fresnel　cosine　and　sine　integrals．　Expandingeqn・（xii）into　real　and　imaginary　partsRe［F（α，β）1＝0（α2，1）0（β2，1）−3（α2，1）3（β2，1）1m【F（α，β）】・＝0（α2，1）S（β2，1）＋3（α2，1）0（β2，1）（1）（2）where　C（α2，1）＝C（α2）−C（α1），　S（α2，1）＝S（α2）−S（α1）alld　similarly　fbr　C（β）and　S（β）．Therefore　the　Fi’esnel　integral　for　the　subaperture（p，q）i．e．　pth　along　the　x−axis，　qth　alollgthe　y−axis　can　be　expressed　as一．　　ej　k：iu・・＝2ゴ（Rθ【F（α，β）］＋」lm【F（α，β）D（3）Expanding　the　phase　part　of　the　above　expression　and　splitting　into　real　and　imaginarypartsR・（Upq）−1…（融・一π／2）R・【F（α，β）ト・in（k・・　一　T／2）・m・［F（α，β）】　　　　　　　　　11m（Upq）＝i…（隔一π／2）1η咽α・β）】＋・in（kzi　一一　z’／2）R・　［F（α，β）】（4）（5）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Upq＝Re（U，）q）十ゴ1ηz（Upq）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（6）In　calculating　the丘eld　at　all　observation　point　Q（xi，yi，zi）the−　average　field　is　taken　asthe　field　over　each　subaperture．　The　problem　of　a　changing　phase　distribution　acrossthe　aperture　will　be　dealt　with　in　a　later　section．　For　the　present　it　is　assulned　thatthe　waveguide　aperture　cut　is　in　the　xy−plane　i．e．　perpendicular　to　the　direction　of　wavepropagation，　a　plane　of　constant　phase．　To　calculate　the　E−fidd　a尤the　point　Q　ill　theobservation　plane　sum　over　all　the　E一丘eld　contributions血om　each　subapertureEQ＝Σ（Ex（P，　q）x＋E，（2），α）y）％　　　　　P，9　．（7）Tb　calculate　the　x−colnponent　of　the　radiated且eld　the　above　summation　is　separated　as層fb110ws　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Eる＝ΣEx（P，q）Up，　　　　　　　　　　（8）P、q3一3一Again　splitting　this　expression　into　real　and　imaginary　p包rts　We　obtainRe（Eδ）Int（Eる）Eる・＝Σ［Re（Ex）Rε（q・・）’一加（耳の1m（｛ろ・）】P，q＝Σ陣（E2）lm（｛ろ，）一勿（E・）Re（Up・）】　　　P，9　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・＝Rθ（Eる）＋ゴ1m（Eる）（9）Simila・ly・f・・E為・imply・ep1�t・xwith弘Th・・ef・・e丘・m　th・p・int　6f　vi・w・f　num・・i・alcalculations　there　are　fbur　summations　to　evaluate，ちwo　fbr　x　and　two　fbr　y．　Thus　tocalculate　the　radiated層power　from　the　apert耳re　at　the　observation　point　QPQ−ld・E21　　　　−1・（1Eる12＋IEる12＋IE6　i2）（10）where　Eる＝0．2．1The　Rectangular　Waveguid．e　ApertureIn　this　case　it　is　assumed　that　the　field　distribution　il｝the　aperture　is　that　of　the　funda−mental　TElo　rectangular　waveguide　mode．　The　aperture　has　length　2a　alollg　tlle　y−axisand　2b　along　the　x−axis．　The　polarisation　of　tlle　E−field　is　along　the　y−axis．　The　fbrln　ofthe　field　is　given　by　the　expression　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ey−Aoc・・（7r創o2b）　　　　　　（1・）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ex幽＝　　0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（12）where　Ao　is琶n　arbitrary　const，a，nt．　Combining　this　equatioll　with（7）and　splitt，ing　illtoreal　and　imagipary　parts　givesEQ　・ΣEy（P，のRθ（Upa）＋ゴΣE，（P，　q）1・n（u，，）　　　　　P，（1　　　　　　　　　　　　　　　　　　P・9（13）Therefbre　the　numerical　solutioll　illvolves　ollly　one　polarisation　alld　the　required　sum一血ation　reduces　to　tllat　ill　the　y−directioll　only．　Tlle　results　of　the　numerical　calculationare　shown　ill　Fig．2（Zi＝24λ）tlle　apertllre　was　divided　into　100　subapertures．　Thedimensions　of　the　guide　1⊃eing　the　sanie　as　th島t　shown　in　Fig．　A20f　the　appendix．　It　is　ofinterest　to　note　that　as　is　expected　in　the　x−direction　tlle　side−lobes　have　1）een　supresseddue　to　the　f乱6t　that　the　field　in　the　guide・is　tapered　along　tlle　x−axis．　This　result　is　alsoin　good　agreement　with　the　analytical　one　so　ffar．　obtained．．一一4一2．2The　Ci’rcular　Waveguide　ApertureThe　fbrm　of　the耳一field　fbr　a　TEmn　waveguide　mode　i11（r，φ）components　can　be’expressedin　the　fbrm　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ep一ゴ劉mみ鵠ρ）］・in（mφ）　　　（14）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Edi　・・ブω讐糊…（mφ）　　　　（・5）wh・・e　J�l（X）i・th・derivativ・・f　th・mthρ・d・・B・・s・1血n・ti・n，　k。＝X鈷。／a　i・the　cut．。ffwavenumber，　a　is’the　waveguide　radius　and　H。　is　an　arbitrary　constant．　T　For　ease　ofcalculation　of　these　field　compollellts　the　fOllowing　Bessel　fullctioll　relations　proved・useful孤、ω一1隔’（　Xi　L　」，。＋1ωllll」n・ω一1【誘・−1ω’私1・＋1ω］（16）（17）For　the　purpose　of　calculatioh　it　is　coIlvelliellt　to　express　the　field　i血the　apertul‘e　in　tel’lilsof　cartesian　compollellts　Ex，Ey．　The　Eρ，Eφcomponellts　are　written　asEρ：＝五7ar　COS（φ）十五フy　si1ユ（φ）Eθ：＝Ey　COS（φ）−Ex’si11（φ）Therefbre　it　is　possible　to　express　Ex，Ey　in　terms　of　Eρ，EφEx＝Ep　COS（φ）二二Eφsi11（φ）Ey＝Eρsi11（φ）十EφCOS（φ）As　stated　earlier　the　aperture　is　locate（l　in　the　xy黒plane　perpelldicular　to　the　direction　ofpropagtion　i．e．β＝　k2−一　k§whereβis　the　longitudinal　propagatio耳constant　and　thephase　is　represellted　as　e−jβz　i1｝dicatillg　tlle　aperture　is　i耳aplane　of　collstant　phase．Therefbre　usillg　eql1・一（7）it　is　possible　to　filld　the　field　at　the　observatioll　point　Q（xi，yi，zi）．Th・p・・cess・f・umm・ti・1・・f・aρh・f　the　su1⊇・p・・ture　c・叫・ibuti・ns　was　d…ein　a・1igl・tlydiffbrent　way　fφr．theρase　of　the　circlllar、　waveguide　aperture．　Each　subaperture　was碑’叢躍t器鴇職駅1賠1器糠ξ’1潔裾撒lv翻鑑collceptric　rings　about　the　origin，　as　cal11）e　see　fron｝Fig．3．　Fig．4shows　the　calculatedradiation且eld　pattern　fbr　tlle　TEol　mode．111　this　case　a＝5．Omm，λ＝3．Omm　alldZi＝6λ．一一5一2．3　Calculating　the　Approximated　Subaperture　E−fieldT。・find・th・av・・ag・fi・ld　in・a・h・ubap・・tu・e　a・impl・・ampling　techniqu・i・empl・y・d（Fig．5）　　　　　　　　　．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　°　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　姻一慧E¢（響咄・．　　　（・8）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　E・（P，q）＝禽E・（響Wオ　　　（・9）where　N，　is　the　total　number　of　sampling　points　in　each　su脚erture　and　Wt　is　the離羅et諮灘ee器1鵬麟1霊£1瀞撫y§脇惜儲at　a　corner　Wt＝去and　if　located　inside　tlle　boundaries　of　the　subaperture　Wt＝1．　Itshould　also　be　noted　that　if　the　sample　point　is　o耳the　boundary　of　the　aperture　and　ifthe　field　is　not　equal　to　zero　it　is　asiglled　a　weighting　value　of　1．　　　　　■3The　Whispe血g　Gallery　Mode　AntennaHigh−・・d・・ci・cula・elect・i・TEm。（m》1・，・1…s　1・・2）1n・d・・a・e　ex・it・d　in　th・whi・p・・inggall・・y　m・d・（WGM）gy・・t・・n・．　The・ay・　fr・1n　th・・e　high・・d・・　r・tating　wav・guid・modes　fbrm　a　modal　caustic　which　is　a　circular　cylinder　of　radiusρmh　in　the　waveguide　・（Fig．6）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ρ＿ニ1；！：−a　　　　・『　　（2・）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　／N’mnwhere　a　is　the　waveguide　radius．In　this　case　the　clockwise　rotating　wave　will　be　dealt　with．　As’with　the　case　of　thecircular　waveguide　aperture　the　electromagnetic丘eld　of　theτEmn　mode　is　determined　bythe　longitudinal　magnetic　field　component　Hz，　which　is　written　in　terms　of　the　cylindricalcoordinate　systemρ，φ，　z　as　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　‘　．H才＝結。」m（k。ρ）・一ゴmφ・一ゴβ2（21）where　A吉n＝2πA（−1）m（k。／ωμ）exp（j窒m）tlle＋sign　indicating　rotatiori　in　the　clockwisedirection　and　A　is　an　arbitrary　constant．　The　E−and　H−field　components　in　theρφdirections　are　given　byE＄＝町＝＝ゴ署幅（k・ρ）・一ゴmφ・一ゴβzω鍔1五鷺cρ）・一ゴ噸命（22）（23）一6一且才＝町＝一讐A素・禦・一ゴmφ・−jβ・る撚（k・ρ）e一ゴ・ゆ・一ゴβ・The　mode　propagtes　in　a　circular　waveguide　winding　helically　with　a　pitch　angle　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　θB−a・c・in（kc万）（24）（25）（26）The　WGM　waveguide　is　terminated　with　a　helicalα一cut　th6　field　beillg　radiated　intospace　at　pitch　angleθB　from　the　straight　edge　of　the　waveguide．　In　order　to　a耳alyse　theradiation　output　from　theα一cut　the　surface　S（atφ＝π／2）is　chosen　as　the　radiatingaperture．　This　is　due　to　the　fact　that　all　the　rays　emanating　from　the　modal　caustic　passthrougll　this　surface．　The　diinensions　of　this　aperturO　are　L。　along　the　z−axis　atld丘omρmn　to　a　along　the　y−axis．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　sill　el．γ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　五〇　＝　　2πa　cot　eB　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（27）v　　…▼’一…”Ow　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　θ。・＝a・cc・・li1i　　　　　　　　　（28）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　x’mnThus　gthe　radiating　aperture　is　parallel　with　the　propagation　direction　of　the　lnode　there−fbre　the　phase　change血om　subapert，ure　to　subaperture　would　have　to　be　accounted　fbr．　Itshould　also　be　noted　that　the　norm拙l　to　tlle　aperture　is　along　the（−x）direction　therefbrethe　Fresnel　integral　must　be　modi丘ed　slightly．Due　to　the　fact　tllat’the　aperture　lies　in　the（yz）−plane　eqn．（Avii）from　tlle　appendixmust　be　changed　to　　　　　　　　　　　　　　　　　　聯の一岩輔2♂晋ε24・∬24晋η2吻the　Iimits　of　integration　being　givell　by　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2　　　　　　　　　　　　　　α・＝）砺【ρ一一ん凋・α・−　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2　　　　　　　　　　　　　　β・＝）砺【L・一ゐ凋・β1−In　this　case　the　variablesεandηare　defined　as　　2凧【α一ん凋・　2双トゐ凋・ε2一λ島、ω・一んλ・…）2，η2一λ葺、（・・一個・（29）（30）（31）（32）一7一withら＝y、／λx、　and　fz＝・・／λx・・The・ef・・e　in　this　situ・ti・n　it　i・necessa・y　t・tak・anaverage　value　fbr　the　magnitude　as　well　as　the　phase　of　the　E一旦eld　from　’subaperture　tosubaperture．　　　　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　．Fig．7　shows　the　results　of　calculdtion　for　the　TE15，2　mode七his　being　the　far一丘eld　patternwith　the　input　parameters　a弔12．8　mm，　fニ140　GHz　and　L。＝193．Omm．　qne　of　theproble血s　that　was　fbuhd　1）y　computation　of　thb　WGM　was　that　the　expected　position　ofthe　beam　centre　and　that　observed　from　calculation　di丑bred　by　an　amount　approximatelyequal　to　L。／2．　It　was　concluded　’th3t　this　problem　arose　not　’through　faulty　prograinininglogic　but　in　the　fact　that　the　Fresnel　integral　could　not　accurately　compute　the　correct丘eld　distribution　fbr　all　ante1111a　that　llad　a　lillear　change　in　phase　across　the　apertureplane　i．e．　the　angle　of　the　radiation　ftotn　the　aperture　normal　was　too　largerIn　order　to　overcome　this　problem　a　more　suitable　function　for　the　field　ill　the　rectangularsubaperture　would　have　to　be　chosen．4　SupPlementThe　traditional　and　ortllodox　methods　of　computation　of　tlle　radiation　patterll　from　allaperture　antenna　is　to　integrate　tlle　fields　over　the　area　of　the　aperture　based　oll　theKirchhoff−Huygens　principle．　Although　this幽method　gives　accurate　results，　it　takes　ex−ceedingly　large　amount　of　colnputational　time，　especiaUy　when　the　wavelength　collcernedis　short　compared　With　the　aperture　diameter．・As．an　alternative，　there　may　be　a　waywhere’the　fields　are　expanded　into　a　series　of　plane　waves　so　that　the　fast　Fourier　transform　’is　applicable．，Thallks　to　tlle　wel1−deN・eloped　FFT　algorithm，　the　computer　calculation　eanbe　drastically　speeded　up．　This　technique，　however，　has　the　limitation　that　the　radiationpattern　can　be　calculated　only　on　a且at　plane，　as　will　be　reported　in　the　future・The　philosophy　of　the　technique　presented　here　resides　ill　substituting　some　knowll　ana−lytical　solution　fbr　parts　of　the　llllmerical　computation，　so　that　computatiollal　tilne　andmemory　are　largely　saved．　For　this　purpose　to　be　realized，　the　antenna　aperture　is　dividedinto　a　number　of　subapertures　wit，h　u’niform丘eld　distribution，　whose　radiation　pattern　is、expressed　by　an　allalytical　functioll　sllch　as　tlユe　Fresnel　or　Fraunhofer，fprn｝u．lae．In　this　case，　it　may　be　Iloted　tllat　the　slnaller　tlle　area　of　the　subapertures，　the　11101’eaccurate　the　near−field　pattern．　This　is　because　the　accuracy　is　determined　by　the　factorD2／λ，　where　D　is　the　dialneter　of　the　subaper七ures　andλis　the　wavelength．5ConclusionsIt　can　be　seen　ffom　the　results　of　the　numerical　computations　fbr　section（2．1）and（2．2）’that　the　agreement　betweell　theory　and　numerical　computations　is　a　good　one．It　was　discovered　that　the　coml）Uta七ion　time　is　roughly　two　or　three　orders　less　thanthe　conventional　method　accordillg　to　the　Kirchhof｝Huygens　method　i．e．　basically　no一8一memory　storage　is　required　fbr　computation．　Examination　of’these　results　fbr　kllowncaSes　of　the・field　distrib亡tions　foi’　the　rectangular　and　cylindrical　waveguide　Modes，　showsthat　the　Fresnel　type　subaperture　calculation〜vorks　well　fbr　apertures　with乱1field　thatYaries、in　mag耳itude　but　not　phase　across　its　boundaries．　This　result　was　con丘rmed　whenthe　WGM　calculations　were　made．　it　was　discovered　that　the　result血omもhe　Fresnelsubaperture　computation　was　that　the　predicted，output　angle　for　the　b6am　centre　differedfrom　that　expected　by　simple　geometrical　optics　theory．　In　order　to　overcome　this　problemafunρtion　that　takes　ipto　account　the．change　in　phase　across　the　aperture　would　have　tobe　used．　　　　．　　　　　　　　　　　　、6　Futμre　PlansC・Mpari・・n・f　thg　il・・ult・cal・ulat・d　1）y　tihi・techniq｛1e　wim・e　m・d・With，xp，，i享nentalresults　6btained丘Qm　otllehllstitutes．−Thlls　to　further　improve　this　meth6d　solhe　coll−straints　imposed　oll　the　I）rogram　shall　be　removed．（1）the　unifbrm　aperture　field　distributioll　sha111）e　modi丘ed　to　a　lillear　distributio11　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，（2）to　aim　to　further　reduce　the　computational　time．This　would　then　allo、v　tlle　mo（lel　to　be　successfully　applied　to　tlle　case　of　the　WGMantenna．　This　method　would　thell　be　applied　to・more　complicated　alltelma　structur6sand　a　theory　would　be　est乱blished　which　could　be．　conveniently　used　by　other　researchersupon．theil’　owl）　alltelllla　systemS．　It　would　also　be　of　practical　interest　to　analyse　aritennasystems　used　in　other　areas　of　sciellti且c　research　such　as　commerciar　aviation，　satellite　　　　senslng，　qommunications　systems　alld　r琶dio　astronomy．　Comparison　of　the．calculated且eld　distributions　witl｝the　experinientally　o1）served　patterns　would　serve毛o　further　e）ご一tend　the　area　of　apPlicability艦of　this　lnetllod．　　　　　　　　　　　　・　　・　　　　　　　　．・　　．AcknQwledgementsThi・w・・k　was　15a・tly・uPP・・t・d　by　the−9・ant・in−aid・fQr　scientifi・・e・ea・ch・f．th・Mini，t，yof　Education，　Science　and　Culture　alld　b｝・Japan　Atomic　Energy　Researcli　Instit，ute．References【1】’［2］J・B・B・y・・，J・E・S・ha・e・・K・Audena…1・，’A　b・am　wav・guid・laun・h・・f・・high　p・w・・ECRH　heating　in　l・・g・tandem　mirr・r　ma・hi1・es’，9th　Symp・・iuln・n　Enginee・ingProblems　of　Fusioll　Researcll　Digest（1981），855−857．M・『Thumm・H」・・Ba・kley；W・K・・p註・ek，　d．A．　Mull・・，　P．G．　S・hill・・，・M・gaWatt　CWmillimeter　wave　trallsmission　systems’，13　th　International　Conference　on　Inffafedand　Millimetet‘　Waves　at　Hawaii，　Co11艶rence　Digest（1988），111−112．T9；一一［3］［4】［5】【61［7】［8］【9］B．G．　Danly　et　al，，Whispering−gallery−mode　gyrotron　operation　with　a　quasi−opticalantenna，，　IEEE　Trans．　on　Plasma　Science，　Vbl．　Ps−13，　No．6（1985），383−388．S．N．　Vlasov　et　al，”Ti・ansformation　of　a　whispering　gallery　mode，　propagating　in　acircular　waveguide　into　a　beam　waves，，　Radio　Eng．　Electron．　Phys．，　No．10（1975），14−17．　　　・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．0．Wada，　M　Hashimoto　and　M．　Nakajima，℃alculation　of　radiation　from　a　quasi−・pti・a1・eflect・・ant・nna・f・・whi・p・・ing　gall・ry・m・d・’・Int・J・Elect・・nics・V6L　65・No．3〈1988），725−732．H．Suzuki，　M．　Hashimoto，　Y．　Amano，　S．　Iima，　M．　Sato，　and　M．　Nakajima，lmprovedantenna　system　fbr　electron　cyclotron　resonance　heating　of　fusion　plasma　using　awhispering　gallery　mode血om　a　gyrotron’，3rd　Asia−Pacific　Microwave　ConferenceProceedings，　Tokyo（1990）。G．Franceschetti　and　A．　Mohsell，’Receilt　deKrelopments　in　the　allalysis　of　re且ectorahtenna．　A　review’，　IEE　Proceedillgs（1980），133，65−．76．　6J．B．　Keller，，Diffraction　by　an　ai）erture’，　J．　Appl．　Physics，　Vbl．28（1957），426。444．”JIB．1〈eller，‘Geometrica1　theory　of　diffraction’，　J．　Opt．　Soc．　of　America，　Vb1．52，　No．2（1962），116”130．【10】A．sommerfeld，，optics；lectures　on　theoretical　physics，，　vol・IY・　Academie．　Press・【11】S．Silver，’Microwave　antenna　t，heory　and　design’，　McGraw。Hill（ユ949）・【12】K．Iizuka，’Optical　Engineering’，　Kyoritsu（1977），（in　Japanese）．ADerivation　of　the　Fresnel　IntegralAplane　wave　is　incident　normally叩6n　a　slit　of　dimensions　2a　al6ng　the　x−axis（Fig．A1）【12】．　The丘eld　at　tlle　observatioll　poillt　Q（xi，Yi，zi）011　the　rigllt　halld　side　of　theslit　is　required．　The　radiation£eld　can　be　expressed　in　an　integral　fbrm　of　the　Huygensprinciple　as　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・・圃一拡9（・・：・）瓜e；lr吻・d・…　　　（i）where　x。，y。　is　the　aperture　coordinate　syster慎，　g（x。）is　one　component　of　the　amplitudedistribution　of　the　electric　or　hlaglletic　field，　exp（jkr／r）represents　a　spherical　wave　di−verging’　from　a　point　fbcus　on　the　aperture　and　r＝　【z’t十（x。−xi）2十（y。−yi）2】．The　problem　in　this　case　is　to　find　a　solution　to　the　i堪egral　containillg　exp（jkr）／r．　For一10一y・＝Oit・an　b・　・．e・n　thatρ＝・子＋（k−x・）2　the・ef・・e　by・hangi1・g　the　va・iabl・・fintegration　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　”1謬摯）｝　　　　（ii）The　radiation　integral　reduces　to　intergration　over　xo　only　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ψ・）一紘9（X・）H6’）（K・ρ）dx・　　　　（iii）wh・・e　H8’）（kρ）i・the　zer・th・・d・・Hank・1血n・ti・n・fth・且・st　kind．　By　u・ing　the　c。nditi。n盤kρ》1　and　that　z？》（x・Tx・）2thentheHallk・’fun・ti・n・anb・apPr・xim・t・d・u・h　　　　　　　　　　　　　　　−（Vi）一θゴ（欝）瓜9＠・）・解4∬。　　（iv）It　is　now　possible　using　eqn．（iv）to　fbrmulate　an　expression　fbr　the．2D−Fresnel　equationfbr　a　unifbrmly　illumillated　rectangular　aperture　of　dimellsions　2a　along　the　x−axis　and2b　along　the　y−axis（Fig．　A2）．　The　two　diniensional（2D）fbrm　of（iv）can　be　shown　tobe　　　　　　　　　　　　　　鵜）一ブllx4k［：・＋（a’言＋ゆ／2司一ゴ・λ・・嘱）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　鷹。eゴSZ’　｛（Xo　−Sr　A・・）2＋（・・一脚2】繭。　　（V）where　fx＝xi／λzi，fy＝yi／λzi．By　making　a　change　of　variables　of　tlle　fbrm．�d　　轍斜：1；｝　　　（vi）eqn．（v）takes　the　fbrm　of　the　two　dimensiona1（2D）Fresnel　integral　　　　　　　　　　　　　　　　　　ψ・，・Ji）守・・君24琴ε24・ぽ2幽　　　　（vii）The　limits　of　integration　are　givell　by　　　　　　　　　　　　　α・一急【一ゐ凋・α1一煮【（一α）一鯛，　　（viii）　　　　　　　　　　　　　　β，一菩【b一ん凋，β1−÷【（−b）一ん凋．　　　（ix）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　樽　　　　　　　　　　　　　　　　　　砺一1　1−一By　using　the　Fresnel　cosine　and　sine　integrals　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・（α）一∬C・・（吾ε2）d・，　　　　　　（X）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　S（α）一∬・in（吾ε2）d・・　　　　　　（xi）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　薩where　C（α）is　the　Fresllel　Cosine　integral　and　S（α）is　the　Fresnel　Sine　int　egral．　It　ispossible　to　express　tlle　F士esllel　illtegral　as　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　●　　　・『　　　　　　　　『　’　　　・　F（a）＝C（tt）＋js（α）’　　　囎　　　　　　　”Thus　the　radiation且eld　ffom　the　rectallgular　aperture　can　be　expressed　as　　　　　　　　　　　　l・（・・’・，’　IJ・）一毒沸（［・（α・）一・（α1）］＋ブ［S（α・）−S（α・）D　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（【o（i3．t）−0（βi）】＋ブ［5（β2）−S（β1）D　　　一岩湘α・β）　　　・　　（xii）The℃alculated　field　distribution　fbr　eqn．（xii）is　shown　in　Fig．　A3．　This　is　the　far一丘eld　distribution　in　the　xy−plalle　wllere　tlle　aperture　has　dimensions　of　2a＝10．Omm　and2b＝20．Omm　withλ＝3．OmmBLiSt　of　Diagrams1．Division　of　a　1’ectallgula，1−aperture　illto　subapertures．．2．Ca1・ul・t・d丘・1d　di・t・ibuti・n血・m　the　TEI。1n・dg．．．3．Division　of　a　circular　aperture　illto　square　sul）apertures．4．calculated　field　distri））ution　ffom　tlle　TE81　mo．de・5．Field　samplillg　over　tlle　subaperture（p，q）．6．The　whispering−gallery−mode　waveguide　aperture．7．Calculated丘eld　distri1）ution　fron｝the　TE？．r，2　mode．A1．　Unifbrmly　iUuminated　in丘nite　slit．　　　　　　　　　　　　　　　ttA2．　Unifbrmly　illuminated　rectangular　aperture．A3．　Calculated丘eld　distribution　ffom　the　uniformly　illuminated　rectangular　aperture．一12一yo馳．殉　　　　’　　　ド　，　9墓　　　　　　1　　冒’　　1　’　　bl．．一日一一トー一一一．る一一一＿一一＿＿4＿＿一＿4陶＿＿＿璽”　　　　　1・量　　　一1＿＿＿＿L＿＿＿一⊥＿＿＿＿　重　　．　　　　1　，、一一7−十∵一一→一∴一富　　　　　　，1l　　　　l一一一一r−一一一7−一輔一脚一一i一マ�k一一葡1口ロー■1　　　　　　巳　　．　幽1　‘．　　1’　』　’　　　　　　　8　’　　”1　「　　1　・　・一一一脚L一ロー−L−一鱒一　’I　　　　　　l＿＿＿」∴一一』幽一一〇」　l　　　　l1　　　　　　1l　　　　I一口ローr一葡轄一7脚一儘一　「　　　　　「一一口騨雪葡一ロー1闇一贈�c7　　1　　8　　1　　g　　・10　璽　　　　1　　、一一一輌卜ロー一一？一口膳一一6−∴4−一一一→一一一一1　　置　　2　　1　　34　151・6，9．1．，’　D．XOFig・　1　：　Divisi6n　of　a　recヒangula士　aperture　inしo　subapertures0．90．70．50．30．20．0一40一2002040Fig・2・C・1・・1・t・d　fi・1d　di・t・ib・tig・f・・m　the　TEII。　m・d・（far−fi・ld）．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（λ＝3．Omm’，　Zi＝24λ）一13一yo命　1　1　　　　　　　　　　艦璽aoFig．　3　：　Division　of　a　circular　aperしure　　　　　　　　　inしo　square　subaperしures・0．040．030．020．010．00　　　−20一1001020Fig．4，C。lc・1・t・d且・ld　di・t・ib・ti・面・m　tl・e　TE81　m・de（・…一且eld）・　　　　　　　　　　　　　　　（・ニ5．Omln，λ＝3．Omm，・Z・＝6λ）器膿f翻鼎詮器盤島臨灘lcingbetWeenthec蜘d一14一　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　9　　　　　1　　　（P・q・1）　　　　1，＿＿2↓一＿＿＿＿＿＿＿＿9＿＿＿＿＿一一＿2さ＿＿＿　　　　　1（P−1，q）　　一　　一　　一【Wヒ＝1／4】璽　I　l　口　I　l　I416　1　1　1　1　1　1　1　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　l　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　t　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　I　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　巳　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　璽Sgbapert：ure　《P・q》　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　：　　　　　　　3　　　6る　　〔Wし＝1】　　　［Wし＝1！2】1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　（P’q−・）　　　l　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　I｛P＋1，q｝斗一一一一＿一一一3−一一一一一一一一e−一一　1Fig．5　：Field　sampling　over　ヒhe　subaperture　｛p，q）．Zy♪¢！　　　’箋●0　●冨口鱒X一’　　　L。一一⊥yXFig．6：The　whisperillg−gallery−1node　waveguide　aperture．一15一Xl『4　ゴ2　1．0　0．8　0．6　0．4　0？2　0．0　　　70007200　　7400　　7600　　7800，　8000　　8200　　8400Fig・7・C・1・u1・t・麗農慧lb雑蹴蠣晶岬e（血岬d）°一16一，yo尋！111！1Fig・A1・Unif・rmly　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　．・i　　．．層　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　且　　　　　　　　　　　　　　　　　　Iilluminat二ed　infiniヒe　sliヒ　　　　　　xi　1！ノ71’2b1yo　　　　　　　　　　　　　　　　　yi　　　↑　　　　1　　　　置　　　　l　　　　l　　　　　　　　　　　　　　．　　　　1　　　　　　　　　躍xユ　　　　1　　　　　　　　　　　♂！　　　　1　　　　　　，”　　　　1／／　　　　1，’フフTゆzニz’　　　　1　　＼　　　l　　　　I　　　　I　　　　l　　　　巳　　　　I　　　　　　　　　　　lFig．A2　：Uniformly　illuminaしed　recしangular　aperヒure．一一17−一ψ0．70．60．50．40．50．20．10．0一60一42一23一414325170Fig．A3・C・1・u1・ted・fi・1d　di・t・ib・ti・面・m　th・unif・・mly　i11・mi・・t・d・ectangula「　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　r−field）．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　aperture（血　　　　　　　　　　　　（2・＝・Om叫2b＝20m叫λ＝3加1n…dZ・＝24き）’一18一輻射科学研究会資料RS　91−17　　　斜め伝搬波に対する周期構造異方性誘電体導波路の3次元厳密解析松本恵治　　　　六島　克　（大阪産業大学　工学部）　　　　山北　次郎　（大阪府立大学　工学部）1992年3月6日斜め伝搬波に対する周期構造異方性誘電体導波路の3次元厳密解析松本恵治　　　　六島　克　（大阪産業大学　工学部）　　　　山北　次郎（大阪府立大学　工学部）　1．まえがき周期構造誘電体導波路は種々の興味深い特性を示し，ミリ波から光波領域にわたり数多くの分野で広く利用されている．特に，LiNbO3のような異方性材料で構成された周期構造導波路は，光スイッチ，光変調器，モード変換器および光コンピュータへの応用など，種々の分野で必要とされている国．その特性の厳密な解析手法は，学問的興味からも実際的応用からも強く望まれている．これらの周期構造を摂動法を用いて解析する手法は数多く報告されており［2】一［41，また，異方性導波路も含めて散乱問題に対する厳密解法も報告されるようになってきた［5］一［91．しかしながら，斜め伝搬波に関する導波問題は，摂動法による近似解析以外［10H12】，厳密解析では行われていなかった．最近，　Peng【13】は，等方性周期構造導波路における斜め伝搬波の導波問題に対する厳密な解析手法を提案しているが，その数値計算結果までは与えられていなかった．　筆者らは先に，位相速度，減衰定数，及び格子ベクトルの方向が全く任意である最も一般的な場合の等方性スラブ導波路の厳密な解析手法を定式化し，数値計算によりTE−TM結合に基づく特異なバンド構造や洩れ波の特性を明らかにした国．さらに，この手法を異方性に拡張して，洩れ波の特性にっいては数値計算結果を与えたが【15L【16】，異方性と斜め伝搬の両者に起因する問題の複雑さから，バンド構造を含めた伝搬特性までは十分に解明し得なかった．　そこで本報告では，光軸，位相速度，減衰定数，及び格子ベクトルの方向によって決定される異方性スラブ導波路の解析にっいて定式化を行っている．解析手法は，空間高調波間の関係が統≒的な行列形式で定式化されている厳密な解法で，行列の次元を増やすことにより任意の高い精度の解を得ることができる．数値例においては，フィルム層と基板層がともにLiNbO3で構成され，音響波により仮想酌な均一媒質との境界面（xy平面）対して垂直方向に周期的変化が生じた誘電率変調型異方性導波路を取り上lf，斜め伝搬波1の場合のTE−TM結合による特異な禁止帯の存在を明らかにするとともに，2次のブラッグ領域についての解析例も示している．また，洩れ波の特性においては，光軸位相速度，及び格子ベクトルの相対的な関係により放射領域及びその方向が様々に変化することを明らかにしている．1　2．問題の設定　先ず，図1に示すような任意の3次元方向に周期構造を持つ異方性誘電体格子のスラブ導波路を考える．以下，時間因子にはexp（ゴωのを採用し，空間変数r＝（x，　y，　z）を全て波数ko　＝　2π／λ（λ：光波の波長）で規格化し，rko→r　（koX→X，koY→y，　koZ→Z）と簡略化して定式化を行っている．また，各軸方向の単位ベクトルを�`，iy，izとする．領域1は比誘電率ε1の均一等方性媒質，領域3はε3の均一異方性媒質，領域2は比誘電率ε2，格子ベクトルlK＝nKkoを持っ周期構造の異方性媒質である．　　　　nK＝ZxP十Zyq十z。s，　　lnκ1＝nK＝λ／A（A：格子の周期）　　　　　　　　　　　p＝λ／Ax，　g＝λ／Ay，　s＝λ／A、領域2の0次伝搬波の規格化波数ベクトルnoを　　　　　　　　　　　　　　no＝　Z3PO十ZygO十ZzSO（1）（2）（3）で表されるとする．今，Z＝一∞において均一媒質の導波路と問題としている周期構造媒質の導波路がxy平面を境界面として接していることを仮定すると，境界条件より　　　　　　　　　　　　　　　　　∫m｛qo｝＝0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4）すなわち，伝搬波の減衰定数はZ軸方向で最大となりうる．以下の解析では，この座標系を基準にして考えている。よって，規格化位相定数Re｛qo｝とRe｛50｝及び規格化減衰定数Im｛SO｝をもっ斜め伝搬波を考えればよ1，・N．なお，0次伝搬波のx軸方向の規格化伝搬定数Poは，90，　So及び媒質によって決定される蹴後で述べる結合波方程式の固有値κmに自動的に含まれ全く任意となるので，簡単化のために　　　　　　　　　　　　　　　　　　　P。＝0　　　　　　　　　　　　（5）と置いても一般性を失わない．図1　格子ベクトルが任意方向にある異方性誘電体導波路2　3．周期媒質内の電磁界　格子領域の比誘電率分布bの各成分εijは，媒質の周期性より，　m次のFourier係数6り，mを用いて次式のようにFourier展開できる．　　　　　　　　　　　　εi」（T）＝Σδ‘ゴ，．・exp（ゴmπK・T）　　　　　　　（6）　　　　　　　　　　　　　　　　鵬　また，Fl。quetの定理より，電磁界の各成分Ei，Hiσ＝�S，　y，　z）は展開係数eim（x），　him（x）を与えて，空間高調波による展開で表示することができる．　　　　　　　　　　　V鋸1臥（T）＝　］Z　ei．（x）eXP←ゴn，M・r）　　　　　　（7）　　　　　　　　　　　　　　　　　鵬　　　　　　　　　　V冗瓦（r）＝　2him（x）exp（一ゴπ，m・r）　　　　　　（8）　　　　　　　　　　　　　　　　　鵬　　　　　　　　　　ntm＝：no十mnK＝ixPm十iy　gm十izSm　　　　　　　　　　　　　　（9）　　　　　　　　　　Pm＝｛mp，　qm＝　90十mq，　Sm　＝　So十ms　　　　　　　（10）　　lf　　　　　％一云一傷　　　　　　（・・）寝s　上記の比誘電率分布の展開式（6）及び電磁界の空間高調波展開式（7），（8）を規格化された空間座標系に対するMaxwenの方程式　　tt’　　　　　curlvtYilE−一ゴ」−71，H　　　　　　（・2）　　　　　　　　　　　　　　curl凋H−Sε（T）vtYi；E　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）に代入し，m＝0，±1，±2，…，ま：Mとして展開項数を（2M＋1）項で打ち切ると，行列形式で表した次の1階微分の結合波方程式が導出できる団．　　　　　　　　　　　鯉一f（x）一〔1〕　（・4）ここで，∫（x）は4（2M十1）次元の列ベクトルであり，それを構成するei，hi（茗＝〃，　z）は電磁界の接線成分に関する展開係数を要素とする（2M十1）次元の列ベクトル　　　　　　　　　　ei＝［ei（−M）（x）　°’°　ei（o）（x）　’°°　ei（＋M）（x）］t　　　　　　　　　　　　　（15）　　　　　　　　　hi＝［hi（＿M）（x）　…　　んi（o）（x）　…　　hi（＋M）（x）］t　　　　　　　　　　　　　　（16）である．また，係数行列σは4（2M十1）次元の正方行列3　　　　　　　　　　　　　　　c−（s：：Si：）　　　　　C・・一（［勉機早騙］二圖＋同2離謂廻証脚　　　　　σ・2−（　　　　　　　回［ε司一1［εx。］　　　　一［q］［ε。x］−1［8］［ε，x】［εxx］−1［ε。。］　一［ε，。］一［s］［9］一【ε司［εxx］口1［s］）　　　　　σ2・一（　　　　　　　　　［s］［exx］口1［ε司　　　　　［s］［εxx］−1回一［ε。x］［εxx］−1園＋［ε。y］＋回同一［ε。。］［ε司轍1回）　　　　　C22−（　　　　　囹＋［3］圏r1園　　　一［3］［ε。x］−1［3］一國［ε司一1園＋［ez。］一回2囹＋［ε司hx］：鴇）であり，その各小行列はKtoneker　6mn等を用いて，　　　　　　　　　　［eij　］＝［6蝋π＿m）］，　［ε司鱒1：［ε司の逆行列　　　　　　　　　［P］＝＝［ρmδmπ］，　　［9］：＝［qmδmn】，　　［8］＝［Smδmn］　　　　　　　　　　　　［1］：単位行列，　［0］：零行列のように表される（2M十1）次元の正方行列である．（17）（18）（19）（20）（21）（22）（23）（24）結合波方程式（14）の解法は，係数行列σの固有値問題に帰着できる．すなわち，行列Cの固有値をκm，それに対応する固有ベクトルから構成される対角化行列をTとし，4（2M十1）次元の列ベクトル9（x）を導入して　　　　　　　　　　　　　　　　JF（x）＝Tg（x）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（25）と変換すると，式（14）の一般解は　　　　　　　　　　∫（x）＝：T［6mn　exp｛ゴκm，（x−−Xo）｝］9（Xo）　　　　　　　　　　　　　　（26）で与えられる．ここで，［δmn　exp｛」κM（x−Xo）｝】は4（2M十1）次元の対角行列，　Xoは任意の固定点である．gは次節で述べるような物理的意味をもっているので，格子領域だけでなく外部領域の電磁界においてもgで表現し，その意味づけを行っている．　4．均一媒質内の電磁界領域1，3のような均一媒質であれば，式（23）の小行列［P］は　　　　　　　　　　　　　　　　　［p］＝［0］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（27）であり，さらに，　∋・一・’のFourier展開は0次項のみであるので，式（22）の小行列［ε司は　　　　　　　　　　　　　　　　團＝εiゴ［δmn］　　　　　　　　　　（28）4気となる．その結果，結合波方程式の係数行列Cを構成するノ」、行列はすべて対角行列となり，行列σに関する4（2M＋1）次元の行列固有値問題は，4次元の正方行列C凱9MεXYc揚　＝＝　　　εxxtW一εxx＋3孟εxx　　　　3mεxy　　　　εxx−EffEev＋ε。，＋q．s．　εxx　　五＿1　　qmεxzε弗ε，xε，Mεxzε一　　　　　　　　鰯εYZ−5鵬9鵬　εxx　　　　　εxxSmq鵬　　　　　　　　　　Smεxz　εxx　　　　　　　　　　　　εxx一ε漁一εzxexz＋εzz−gk　εxx　　　　　　　εxxqmS鵬　εxxεyx　5m　εxx　S2一ユ十1　εxx　εzxSmεxx（29）の固有値問題をm＝−M〜十Mまで（2M十1）回繰り返すことによって求められる．求められた行列Tを構成するノ1、行列はすべて対角行列であるので，固有値κmは平面波のX軸方向の伝搬定数になる．従って，式（26）の列ベクトルgの要素9mは，伝搬定数κmに対応する平面波の複素振幅を表していることになり，κmのもっ符号からx軸方向の伝搬方向が判る．TE波，　TM波の伝搬方向別の次数順に配列された伝搬定数κκ＝［Eκ±M…Eκ‡MMκ±M…Mκ‡MEκ：M…E　rc；MMκ：M…Mκ；M］t（30）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（前進TE）　　　（前進TM）　　　（後進TE）　　　（後進TM）に従って，振幅ベクトルgの要素9mは，9＝［Eg±M…Eg‡M　Mg±M…Mg‡M　Eg：M…Eg；M　Mg：M…Mg；M1亡（31）　　　　　（前進TE）　　（前進TM）　　（後進TE）　　（後進TM）のような伝搬方向別の次数順に並べることができる．　さらに，等方性媒質の場合（ε‘ゴ＝ε（i　＝　」），εヴ＝0（i≠の）は，結合波方程式の係数行列C搬の固有値の列ベクトルκ及び対角化行列Tは，次のような閉じた表現が可能となる．EtC；k＝Mκ霧＝F9．，T＝＝［ξ】＝［δmngm］，［s］［ξ］同一［4］［ξ】［Q］［ξ］回［d］V’5幽蘇＝ε一9義一5残一同［ξ］同団一同護　［ξ］［d］［ξ］［d］−［4］V’5［ξ］［s］［s］v45［Q］一［為］，［s］一［籍］（32）（33）（34）ここで，固有値κmの添字十，一はそれぞれ＋x，一騨妨向の伝1搬を，添字E，MはそれぞれTE波，TM波を示す．　但し，　m＜0でRe｛sm｝＞0に対してはIm｛sm｝＞0のimproper波を選ばなければならない【17】．5　5．導波問題の解法　領域間の境界面x＝Xi（i＝1，2）での境界条件としては，空間高講波展開法による接線成分を表す電磁界の展開係数ベクトルP（x）f（x）の連続性，すなわち　　　　　　　　f1（x1）＝：P（xl）ず2（xl），　　　　P（x2）ノ2（x2）＝f，（x2）　　　　　　　　　　（35）殉一備）］帽）］螺）］濯）1レ）】一榊｝］�撃ｪ要求される．　また，導波問題では領域1，3からの入射波が無いので，　　　　　　　　　　　gr＝：gす＝：［0…　0…　0　0…　0・・。0】t　　　　　　　　　　　　　（37）となる．上式（35），（37）の条件より，次式の線形方程式が導出される．T・（gf（x、［o］））−P（x・）T2（［δmn　exp｛7’「ci6T（xi　一　x2）｝］［91）（1；1瑠）P（x2）T2（ll｛圖轟、−x2）｝］）（察：；）−T3（gl跳））（38）（39）ここで，未知数にはgf＠），　g叡躍2），　g凱偲1），及びg5（X2）を選択し，数値計算上のオーバーフローの問題を回避している【8】．従って，式（38），（39）を整理すると，規格化伝搬定数Soを決定する次の特性方程式　　　　　　　　　　　det　・［vv］一・，一［w］〔難ミ〕一回　�撃ｪ与えられる．　z軸方向に対してyz平面内の伝搬角θで伝搬する波のy軸方向の規格化位相定数Re｛90｝は，　z軸方向の規格化位相定数Re｛So｝によって次のように表される．　　　　　　　　　　　　　　　Re｛90｝＝Re｛So｝tanθ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（41）従って，式（40）の［W］は複素数Soの関数であるので，2次元のニュー一トン法等の反復計算法により，式（41）の束縛条件を満たしながら複素平面So上でdeポ［W］＝Oを探索することになる．6伝搬角θで伝搬する波の位相速度方向に関する位相定数βは，y，　z軸方向の規格化位相定数Re｛90｝，Re｛So｝によって次のように表される．β／ko・＝　Re｛qo｝2＋Re｛SO｝2（42）また，洩れ波が存在する場合，減衰定数αはz軸方向の規格化減衰定数Im｛So｝を用いて　　　　　　　　　　　　　　　α／ko＝：−lm｛80｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（43）と定めることにする．　6．数値計算例数値例としては，領域1が空気，領域2，3がLiNbO3で構成され，音響皮によって誘電率変調型の周期構造が領域2に形成された異方性スラブ導波路を取り上げる．格子ベクトルの方向は，図2に示すようにz軸方向に固定した場合（P＝0，q＝0），すなわち規格化格子ベクトルn．κ＝izs（ηκ＝λ／A＝λ／A、）の場合についてのみ解析を行ったまた，領域2のフィルム層の厚みはすべてd＝3．Oλ←Xl−一　x2）とした．最初1こ，光軸がx＄由方向に一致している場合についての伝搬特性を図3，4，5に示す［・8】．各領域の比誘電率は次の値を用いた．ε1　　＝E2’＝ε3　　＝4．880（　0．0　0．0　4．840（　0．0　0．010．05．2720．00．05．2300．0，8il，）＋δ（31§5，8il。）ここで，δは変調度を示している．3．5050．01．567・ll7）嘲（44）Grating　WaveguideX1　　　　●ε1alr2ε2（z）grating　d3●y　　　　　zε3substrate1日巳巳Illgrat　i　ngvectorK●θZ1ightwavey図2　斜め伝搬波（格子ベクトルがz軸方向に一致している場合）7　0．53蕊　む　　　覇80．51＜Q　O．500．490．48　0．2200　　0．2225　　0．2250　　0．2275　　0．2300　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　『　0．2225　　0．2250　　0．2275　　0．2300　　　　　　　　　A／λ　　　　　　　　　’　　　　　　A／λ　　　　（a）　位相定数　　　　　　　　　　　　　　　　（b）　減衰定数　　　図3　伝搬角θ＝0°における格子の周期A／λに対する伝搬特性　0．54，lli　o．53途“52820・51唆0．50　0．49　0．48　0．47　10一量　10−2　10’3＜　10’4　10’5　10’6　10°7　10’8　10°9　10’10　　0．2200　IO冒1　10°2　10’3＜　10−4弓　10°5　10°6　10’7　10’8　10°9　10’lo　10’11　10’12S↑OPBANDTE。−like……T凹。−1ikeo・噺もら亀，．唇‘　　　　　　　　　　　　　ρgq鴨、へ　　　　θA．、　　　　　　　　　竃巳　　9’　　　　　　　魅し　　　　　　411！Ψ゜　　　　　　　　　：　　　　　　　　　　：、θ呂0°δ翼0．Ol0．250　　　0．255　　　0．260　　　0．265　　　0．270　　　　　　　　　　　　　　　　　　0．250　　　0●255　　　0．260　　　0・265　　　0●270　　　　　　　　A／λ　’　　．　　　　　　　　　　　　　A／λ　　　（a）　位相定数　　　　　　　　　　　　　　　　（b）　減衰定数　　図4　伝搬角θ＝30°における格子の周期A／λに対ナる伝搬特性　2．295　　ロのるM92．293ミ2・・292　2．291　2．290　2．208・　2．207　2．206　2．205　2．204　2．203．543TEo−1ike21A！λ＝0．40δ冒0．Ol〜〜　璽　　　　　　　　　　ミ　　　　　叫一1ik・　1　　　ココロコロ　ロコロコ　　り　ロロココ　ココ　コの　　コロロのロロ　ロ　ロコ　コ　コ　　　　　　　　　　　らく　　　　　　　　　　i　　　　　　　　　　暑　lO”2　10°3010°4ミ10−5d　10・6　10’7　10°8　10“9　10’量0　10’u0　　　10　　　20　　　30　　　40　　　50　　　60　　　70　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0　　　　10　　　20　　　30　　　40　　　50　　　60　　　70　　　　　　θ　（deg）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　θ　（deg）　　（a）　位相定数　　　　　　　　　　　　　　　　（b）　減衰定数　図5　格子の周期A／λ＝0．4における伝搬角θに対する伝搬特性．8　図3，4は，伝搬角θ＝0°，θ＝30°のときの格子の周期A／λに対する伝搬定数の特性である．このときのSTOP　BANDは，εxy（％x）とεy、（ε。y）の変調に基づくTE波とTM波との結合によって生じている．また，洩れ波領域では，TEo−likeモードはTM波を，　TMo−likeモードはTE波を主に放射している・TE波間及びTM波間どうしの結合は非常に小さいが，斜め伝搬の時の図4（b）においてTEo−1ikeモ＿ドはA／λ＝0・258以下にTE波間，　TMo−likeモードはA／λ＝0．2625付近にTM波間の結合による減衰定数の変化が見られる．　図5は，格子の周期A／λ＝0・4のときの伝搬角θに対する伝搬定数の変化である．この図から，格子の周期は一定でも伝搬角の変化によって，空気層と基板層への2−・beams，基板層のみへの1−beam放射の洩れ波領域及びブラッグ領域に移り変わることが判る．　また・次の例でも見られるように，−1次高調波の放射が基板層のみのときに格子の周期A／λあるいは伝搬角θの変化に対して減衰定数が激しく変化する様子が判る．　2．293f2・　292ミ2．・291　2．2902．2892．2882．2872．2860　　　1　　2　　　3　　　4　　　5　　　　　　　　nK（a）　位相定数　10’2flo’3ミ10’4　10’5　10’6　！0°7　10’8　10’9　10°100　　　1　　　2　　　3　　　4　　　5　　　　　　　　nK（b）減衰定数　2．2916　2．2915むM2．2914　唆2．2913　　　ぬほ　2．・2911　2．2910　2．2909　2．2908　　2．2907　　2．2906　　　2．250　　　2．252　　　2．254　　　2．256　　　2．258　　　　　　　　　　　　nK　　　（c）　位相定数（ブラッグ領域）　　　　　図6　10’2f！o’3ミ1：：：　10’5　10°7　10’s　lO’9　　　　　　lO’la　　2．250　　　2．252　　　2●254　　　2．256　　　2．258　　　　　　　　　　　nK　　　（d）減衰定数（ブラッグ領域）伝搬角θ＝10°における格子の周期nKに対する伝搬特性9次の例として，光軸がyz平面内でz軸からy軸方向に向かってφ＝5°傾けた場合についての格子の周期nK←λ／A）に対する伝搬特性を図6に示す．［16］このときのe・一・は次に示すとおりである．ε1　　＝a2　＝ε3　　＝　5．270（　0．0　0．0　5．230（　0．0　0．01　0．05．267−0．034　0．05．227−0．034懸4）＋δ（曇愚4）一4．715　0．0　0．01ミ；1°）蜘）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（45）また，このとき伝搬角はθ＝10°としている．同図（a），（b）より，nKの値が小さくなるにっれ・1−beam，2−beams，2次のSTOP　BAND，さらに3−beams以上の洩れ波状態と変化していく．同図（c），（d）は，0次伝搬波と一2次高調波との結合による2次のブラッグ領域付近の拡大図である．この2次のSTOP　BANDでは，　nκ＝2．2563付近を中心にしてTM波間の結合，　n．κ＝2・254付近を中心にしてTE波間及びTMo−likeモードのTE波との結合によって生じているものが現れている．また，nK＝2．253付近が2−beams放射と3−beams放射の境界にあたるため，　STOP　BANDの減衰定数の変化を複雑にしている．また，nK＝1．7及び2．2568付近でTEo−likeとTMo’−likeの間でモード変換が生じている．特に，後者はTMo−−likeモードのSTOP　BAND幅が広いことによって生じている．　なお，1次のブラッグ領域は変調度が大きいためにカットオフとなり，探索するには困難であった．　7．むすび減衰定数が最大となりうる方向を基準にして，光軸，位相速度，及び格子ベクトルの方向が任意である一般的な異方性スラブ導波路の解析手法の定式化を行った．数値解析例では，1次及び2次のブラッグ領域にっいての斜め伝搬による特性の変化を示した．また，洩れ波にっいては，伝搬方向と格子ベクトルのなす交角により，放射する高調波の数及びその放射方向（3次元）を変えることができる．したがって，1っの周期構造導波路において様々な特性を有することになる．　今後，任意形状のレリーフ型格子も含めて格子ベクトルが任意の3次元方向に向いた一般的な構造にっいての数値計算を行っていく．10参考文献二’“【1】E・N・Glytsis　and　T・K・Gaylord：ApPl・Opt・，27，　PP・5031（1988）．【21D・Marcuse：IEEE　J・Quantum　Electron，　QE−11，　PP・759（1977）．【3j　K・Araki　and　T・Itbh：工EEE　Trans・Microwave　theory　Tech・，　MTT−29，　PP．911（1981）．【41S．　Erkin，　N．S．　Chang，　H．　M　aheri　and　M．　Tsutsu�u：IEEE　Trans．　Microwave　theory　Tech．，　MTT−36，　pp．568（1988）．【5］K・Rokushima　and　J・Yamaikitat　J・Opt・Soc・Am・，73，　PP・901（1983）．【61R．　Petit　and　G．　Tayel）：SPIE　Proc．，815，　pp．11（1987）．【7］E．N．　Glytsis　and　T．　K．　Gaylord：J；Opt．Soc．　Am．，A4，　pp．2061（1987）．【8】山北，松本，森，六島：信学論（C−1），J73−C−1，　pp．1（1990）．【9］J．Yama　kita，　K．　Matsumoto　and　K．　Rokushimat　SPE　Proc．，1319，　ICO−15，　pp．337（1990）．【10］　K．wagatsuma，　H・Sakai，　and　S・Saito：1EEE　J・Quantum　Electron，　QE−1s，　PP．632（1979）．【11】J．Van　Roey，　and　P．　E．　Lagasse：ApPl・Opt・，20，　PP・423（1981）・【12】G．1．Stegeman，　D．　S　arid，　J．　J・Burke，　and　D・G・Ha皿：J・Opt．　Soc．　Am．71，　PP．1497（1981）．【131S．　T．　Peng：J．　Opt．　Soc．　Am．，　A6，　pp．1869（1989）．［14】松本六島：電学研資，EMT−91−115，pp．41（i991）．【151Jin　Li，　J．　Yamakita　and　K・　Rokushimat　Proc・of　oFs　ET，90，　EMT−90−110，　PP．115（1990）．［i6］金，山北，沢，松本，六島：電学研資，　EMT−91−116，　pp．51（1991）．【17］R．E．　Co1Hn　and　F．　J．　ZuCker，　Eds：Antenna　Theoryl　part　2．　McGraw−Hill，　　Chapter　19（1969）．【18】K．Rokushima，　J．　Yama　kita　and　S・Mori：SP］［E　Proc・，　Vol・815，　PP40（1987）・11輻射科学研究会特別講演資料　RS　91−18　1992年3月6日最近のマイクロ波誘電体・磁性体デバイスの　　基礎的性質と開発への展開ユニデン株式会社小西良弘輻射科学研究会最近のマイクロ波誘電体・磁性体デバイスの　　基礎的性質と開発への展開目次〔1〕まえがき　一……・…………・一…一一…………………一…b−……一…一…………・……・………．唖　　1〔2〕誘電体デバイス　ー一一・一…一…一…一一…一・一一…一…・・一一一…一・・一一　　2　2−1．基礎的な性質　…一…・一一一…一・一…・一……・一一……一……・…一…一………　　2　　　　　1　　（1）一＝＝一に小形化できる’一’　ぜ∈r　　�A　磁気的壁が得やすい　　（3）異る誘電率をもつ2つ以上の誘電体媒質を含んだ均一誘電体　　　　導波路の性質　2−2．誘電体共振器とフィルタ　ー一一・…・…一…一一・一・一…一一・一一…　　　3　　（1）共振器の種類とQ値　　�A　共振間の結合　　（3）共振器と外部負荷との結合　2−3．平行3線路の応用　一・……・……一・…一一……・………・…・…・…………・…・・……・　　21　2−4．誘電体導波回路に必要な基礎的概念　・…・……………・・…・…一一…・………　124　（1）イメニジ誘電体共振器のQ値　�A誘電体導波管の励振インピーダンス　（3）誘電体導波管回路の等価回路〔3〕フエリ磁性体デバイス　……一一一…一…………・……一一……一・……一一　　27　3−1．非可逆回路とくにサーキュレータ，アイソレータの基礎的　　　　特性　…………一…・・……一………・・一・一一・………・………一…一・……一…一…一一27　（1）テンソル透磁率と非可逆性比帯域幅との関係　（2）挿入損失と帯域幅との関係　�居ｬ形化とデバイス特性との関連3−2．方向性減衰器　……・・…・…・・…・……………一・・…・・一…・………………………・・　　283−3．静磁波と静磁モード　……一……・…・………一…………一一……・…・………　　28　（1）静磁波を伝播するフエリ磁性体の構造　（2）静磁波のもつ種々の基本的特性　　（イ）静磁波の伝播損失　　（司可変位相特性と伝播損失　　レ・）静磁波共振器のQ値　　（；）非線形効果　（3）静磁波及び静磁モードのデバイスへの応用としての評価　　（イ）共振器　　（ロ）　フィルター　　い）FM変調器　　（二）MSSWによるSNエンハンサ3−4．フェライトの損失項とそめ応用　・一一……一一・……………一〔4〕今後の課題　一一一…一一・……一一……・……一一……一一…・……一’・一一5052〔附録1〕〔附録2〕〔附録3〕〔附録4〕〔附録5〕〔附録6〕金属壁で囲まれた共振器の中に誘電体を充てんして小形化した共振器のQ値　…………・一一：・・…一……一…・一一∴…一一一・一均一導波路を用いた共振器のQ値　一…一………・一一一一非対称平行2線路からなる4開孔回路において，対角線上にある2つの開孔が開放されたとき，残りの2開孔からなる回路の回路定数と等価回路　　……一……一一……’………断面が対称面をもっ3平行線路からできた6開孔回路に於て，3開孔を開放したとき，残りの3開孔の回路行列と等価回路　・一…一一一・…一……・・一一一一…一一一一・…………・一…・フエリ磁性体中の静磁波の伝播損失　…一一一一一一一一一一・一位相変調を行ったときの歪　・一一一一……・一一一一・一・一一1371219・28〔文献〕最近のマイクロ波誘電体・磁性体デバイスの基礎的性質と開発への展開［1］まえがき　最近は高誘電率・低損失な誘電体セラミックスや、，∠Hの小さなフェリ磁性体蒔膜などが得られるようになり，その応用デバイスの開発や研究がなされている。とくに移動体通信の小形化や低廉化にともなってこの分野のデバイスの開発力が必要であろう。一般に新しいデバイスを生み出す場合，次のステップが最も重要であり有利である。　（1）材料としてまたそれを用いたデバイスとして，どんな基礎的性質をもっか？また，　　その基礎的性質の理論的隅界はどうか？をできる限り把握することが有利である。　　　例えば共振器のQの限界値，非可逆回路の帯域巾と損失との関係，静磁波を用い　　た遅延線路の各モードに関する伝播損失，他いろいろある。　�A　この基礎的性質を用いて新しく考え出されたデバイスの評価に当り，上記の理想的　　限界値に対して，実際のデバイスの理論的限界値はどうか。　　　例えば，非可逆素子の場合の帯域中は上記の理想値に非可逆充てん率を乗じただけ　　劣化する。従って発想過程では充点率を高める構造が必要である。　　　デバイスの開発に当っては，当然目的によって変る。　　　例えば多少の損失を義せいにして小形化を目的とする場合には，大きさと損失との　　関係（フィルターやサ”キュレーターの場合）や，また電子制御デバイスの場合には，　　可変量と制御電圧，電力との関係の限界の把握をっきっめる事が有利である。　（3）他のデバイスとの比較によるメリット（目的に関して）を検討しなければならない。　　　例えば大きさ，特性（損失，地域巾，許容電力，温度特性など），価格などである。　　他のデバイスとして例えば，フィルターの場合にはLCフィルター，　MICフィルタ，　　8AWフィルターなどあり，また可変位置，可変周波数可変遅延素子などの場合には　　バラクター回路と磁性体回路との比較などがある。　そこで本稿ではまず誘電帯デバイスと磁性帯デバイスの基本に用いられている種々の基礎的性質と，可能な限り，その理論値を見極め，それらがどのように実際デバイスに導入され，また将来導入される可能性があるかにっいて，幾っかの例にっいてのべる。そして最後にデバイス開発面より見た材料の特性や，デバイス製造面上の課題と要求を述べる。一1一［2］誘電体デバイス2−1　基礎的な性質（1）　　　　　　　�e（1｝危に小型化できる・（εrは誘電体の非誘翻（2）磁気的な壁が得やすい。これ゜はモードのトラップに関与する。一般に高誘電率誘電　体と空気との境界面に平行な電界を有するモードは誘電体中にエネルギーが大部分ト　　ラップされ，また垂直な電界を有する場合には，空気中に大部分のエネルギーをもっ　　からである。この性質の応用として次のような例がある。　　（d）誘電体共振器　　（ロ）イメージによる小形化　　　　（例雑電体同轍振器は躯電体同車由共振器のイメージである・）　　の誘電体TEF。導波管の端面を開放面にし，その面上に形成された金属パターンに　　　　　　　　　　　　　　　　　くふ　　　よるアンテナで導波管を励振する。　　⇔　誘電体導波管の断面に平行な外周に沿って金属部を取り除く事により導波管を切　　　り離す事ができる。また切り離される導波管の間隔によって両導波管の結合を調整　　　できる｛2）。　（3）異る誘電率をもっ2っ以上の誘電体媒質を含んだ均一誘電体導波路は次のような性　　質を持っ。　　（／）異なるモードに対する位相定数を変えうる。　　　　例えば，図6（a）または（b）の2ケの中心導体の中央にある対称面付近に空気層をも　　　うけると，偶モードでは実効誘電率は変化しないが，奇モードでは実効誘電率は小　　　となる。一方，単位長当りのインダクタンスは空気層を設けても変化しないために，　　　結局奇モードの位相定数は小さくなり，従って奇モードの共振周波数は高くなる。　　　従って2ケの共振器は結合する。　　＠　異なる誘電率をもっ媒質の境界面上に円偏波が発生する。　　　応用例として同軸線路の中に断面の半分だけ誘電体を充てんして出来る均一導波路　　を考えると，誘電体と空気層との境界面に円偏波成分が発生する。従って例えば，境　　界面にフェライトをおき，そのフェライトに外部直流磁界を同軸の軸方向に加えるな　　らばアイソレーターなどの非可逆素子ができる。一2一2−2　誘電体共振器とフィルター（1）（1）共振器の種類とQ値　（／）誘電体線路モードを用いた共振器　　　　よく用いられるものに圃、δ，7昭1δ，1班1？、δ，HEP，，δ，ヱ昭1。モードがあ　　　る｛2）。とくに珊ゴモード及びTiM9，、モードは直交した縮退モードがあるので，こ　　　れらを用いて小形化した楕円形フィルタが報告されてお8）〔4，〔5x6｝〔7），また文献（5×6）の　　構造を一体化改良したものも報告されている8S，さて誘導体共振器はその比誘電率　　　εrが，εr＞1である場合，大部分のエネルギーが誘電体の中にある為，誘電体　　のQ値が高いと小形になる上Qの高い共振器が得られる。然し空間中に輻射する　　電力によるQ値の変化があるから遮へい箱にいれて用いる。例えば円筒形誘電体　　共振器の場合，上下の面1ご平行な遮へい板をおくと，軸方向に指数的に減衰した波　　が遮へいするに当らて導体損を生じるP，ndと，誘電体の半径方向に向う電磁波の　　輻射損もしくはその輻射電波を反射させる円周上の金属板上の導体損にもとつく　　Peとからなる。　　　そしてこれらの値は種々に計算されており，例えばTMP，，，モードについては文　　献（9）に求められている。いまこれをモードのモデルで以下考察して見よう。　　　半径方向にむかう電磁波は2枚の平行板を半径方向にむかう放射状線路となる為，平行板に垂直な電界成分Etが一一（a）遮へい箱に入れた　　TM？iδモードの　　断面図　　　　　　2　　　R1ト1　　　　　　　一）磁界（c》遮へい箱に入れた　TM曾田モードの　　断面図R｛　　R1G・婁参　b）但）図の半径．讐車由方’の円周面上におけるE，成分と上下及び円周の金属板上を流れる電流分布’AEφ　　　成　　　分fφ成分（d）（c）図のiφ成分この減少は基本モードの電流密度が半径と共に減少する　ためのものである。　　　團電流密度　　　皿皿皿電界E，成分　　　’M〜’半径方向の　　　　　　進行波z軸方向にのる奇数高次工バネセントモードが基本モードを打消す領域でその為に基本モードの電流を打ち消している。（e）（c）図から切り　　出された扇形　　導波管図1　Tms，・及びTE9。，e誘電体共振器を遮へい箱内に入れたときの電流分布一3一去∫1融一瓦　　一7の成分をもっ場合，これは放射状線路のE−typeモードの基本波（E。。typeモード）を励起し，この遮断周波数はゼロであるたあに放射状に伝播する。従って2枚の平行板の間を更に短絡する遮へい板が必要になる。　例えば�o、，モードを遮へい金属板に入れた構造を図1（a）に示す。この場合，Z軸方向のエバネセント波はやはりTMモードのエバネセント波となるから電界のエネルギーが支配的であるのでP、n、は／J・さく，一方E，・」se分を一9の範囲で積分した上式の値は有限値互をもったあ，上述の如く半径方向の輻射は伝播波となる。従ってこれに基づく上下及び円周の金属板上の導体損Peが大きくなる。さてこの導体損を支える上下の金属板上の電流i，成分は図1（b）の如くなり半径r＝R、附近では小さい。これはE、成分が図1（a）のモードからわかるように上下の鋸板に近ずくにつれて小さくなるカ・ら砺岳（z・は半径方向を見塒性界インピーダンス）の関係でHφも小さくなるためである。他の面から考察すると，Ezは去∫1瓦…」謬・dz一瓦2の成分をもち，これがZ軸方向に1波のるエバネセント偶モード（Z＝0の面を対称面にする）を励起する。そしてこれは上下の面で基本波を打ち消す方向に働くた、めにr＝R，附近で電流が小さくなる。　このエバネセント波は，遮断波長λ，がλ，＝・Hとなるたあ（E。2typeモード）λ》Hの条件ではrが大となるにっれて急激に減衰し，従ってその附近から急に上下の金属面の電流が増す。更にrが大となると，電流が放射状に散って行くことにより電流密度が再び減少する。その模様を図1（b）に示した。　以上の説明でわかるように電磁界エネルギーは誘電体以外にR1＜r＜R2内の外側の空気中にも存在し，この量は；r＜R1内で上下の金属板と誘電体内の空気中のものよりも遙かに多い事も理解できよう。従ってir成分が小さいうちは，外側の半径R、を増せばQは増大する。然し更に増せば放射状線路の基本モードが支配的となるからそれに基く導体損が増加する。従ってその途中にQを最大にす一4−一　　　る最適な半径が存在するわけである。この計算結果も文献（3）に求められており，以　　上の物理的イメージを考えるとよく理解できよう6　　　次にTEP，，δモードの場合には，図1（c）の如く，電界成分はE、のみであるため　　上下の金属板と平行となるので，この波は放射状線路のH。、type高次モ”ドとな　　　り，その遮断波長λ，は　λ，＝2Hとなる。これは平行金属板に垂直で半径方向　　に平行な2枚の金属板をおいて出来る所の図1（e）のような扇形導波管を考えると容　　易に理解できる・さてこの場合一脚λ》λ．であるので半径方向に急速に瀬　　するエバネセント波となる。そしてこの減衰の程度はHが小さい程大となり，従っ　　て円周に沿っておかれた金属遮へい円筒状での導体損失は極めて小となる。一方，　　r＜R1の領域で，誘電体と上下の金属板間においてZ軸にむかうエバネセント波　　は・やはりTEエバネセント波であるため，磁気的エネルギが支配鹸ある．従っ　　゜て・上下の鋸板での導体損は，比較的大きくなる．1・ま上下の鋸板上の電流　　∫φの成h．を示すと図1（d）の如くなる。　　　以上のべた例のように，まず，誘電体共振器のモードを考え，次に上下の平行金　　属遮へい板内での放射状線路の各種モードとの結合を考えれば，物理的イメージが　　明確になる。　　　その他の例として，HE、1δモードの場合には，一っの直径力向に伝播しそれど　　直角な方向には伝播しない・？まり8の字形の放射特性を有ナること6容易に理解　　できる・以上のべたようなモードによるモデルを考えながら物理的イ処ジをとら．　まえたうえで，更に細い計算を計算域で行うことは，この種の新しいデバイス開発　　に有利である。　（V）金属壁で囲まれた空洞共振器をその中た誘電体を充てんして小形化した共振器の　　Q値（a）毒に相似形で小玖た場合のQ値図　2一一5−一図2（a）の如き空洞共振器Rと相似形の誘電体を用いその表面に金属膜をつけた共振器R’を考える。誘電体の比誘電率をε，とすると，R’はRを寸法比にして毒にすれば同じ共振周波数の共振器が得られる・〔附録1参照〕そしてR内の電界及び磁界をE（x，y，2）及び旦（x，　y，　z），　R’内の電界及び磁界をE’（”　，x，ツ・z）及びH’（x’，ッ’，ガ）とすると，　　　E’（x’，y’，　z’）＝’K．　E（x・ツ・z）　　　H’（’　，　’x，y・z）＝＝　K■互（x・ツ・2）　　　　　2皇＿⊥K。一鷹で示せる。〔附録1〕　いま1塩＝1を選んで，（1）　　　　　　　　　　　　lH12をR中でIH’12R’中で体積積分すると，前者は後者のεメ倍となる。これはR　tpめリアクティブエネルギーがR’中の　　ε7倍であることを示す。また服びR’の抵獺失電力は，R及びR・の表面でIHI2及びIH’　12を夫々に表面積分すればよい。従ってR中の損失電力はR’中のものに比べてεr倍であることがわかる。　故にRのQ値をQ，R’のQ値をQ’とすると，　Q’は�A式の如く求まる。〔附録1参照〕る一毒＋毒＋毒・渉一壼＋おτ＋壼る一意＋一（1：・意一」号但し，Qc及びQ♂は，　Rは及びR’の金属面上の導体損に基づくQ値，Q、及びQ。’は誘電体の誘電体損に基づくQ値，　Q．及びQR’は輻射があったとき，輻射損に基づくQ値を示す。（2）（b）号λ9の均一導波路でできた共振器を誘電体小形した場合のQ値　　図3の如く，長さ号λ9（λ9・管内波長）の空洞均一9波路の両端A・Bifi　を金属で短絡された共振器Rを考える。この共振器は内部にε．の比誘電率の誘電体を充てんする事によりRと相似形で毒の大きさir一伝めても同じ共振周　波数をもつことができ，この共振器をR’とすると，R’のQc値Q。’は，一6一Ll　　　　　　　　　コレ＿L多告λ・／n』�eズ・ヒ（a）空洞導波路　　　　　　（b）誘電体を充てんした導波路　　図3号λ鱒波路からできた共振器RのQc値Qcの危になる事は（a）でのべた（2）式からわかる。　さてRの導波路の周囲の金属をS1とし，両端面をA及びBとする。これに対応してR’の導波路の周囲の金属を8rとし両端面をA’及びB’とすると，　RのQ。は，　S面上の損失によるQ値Q1とA及びB面上の損失によるQ値Q、とからなり，これは次式の関係式で示すことができる。〔附録2参照〕毒一毒＋毒毒〒α審毒一nπ　z3　z．6・σ4λ＆　　　4δ　λo・　　ζ　　　　＝　一　●　一　　　　　　　　nλ．　λ9　Zwα1はS面の損失に基く導波路の減衰定数δ　は表皮の厚さ，σは導電率λ。は無限媒質におe）：る波長Zwは特性界インピーダンスでTEM波TETMZw一鷹一ζ．．」！21L　．．．＿c・），CtA　　β　　2π　β　　　2πεrε0εrεoλ8（3）の値を有する。一77一とくにTEM波の場合には，λ。＝λ。，ζ　・・　Zwとなるから，　　⊥＿」必　　　⊥＿⊥L6＿⊥互　　　　　　　（4）　　　Q、　　π　　　　Q・　L　　nλ・となる。（3×4｝式のQ，に含まれるα、はまた�去ｮで示される。これは導波路の進行波電力Pの単位長当りの減衰量が2α1であることと，減衰電力は金属面上の表皮抵抗に基くジニール損である事からわかる。α1一券鎚…12d・　　　　Rsは表皮抵抗　　　　P　は導波路の進行波電力　　　　H、。nはS面上の磁界であるから（5）を（3）式に代入して　　　ユ　　・Rs＝　σ占δ　　　　1δ＝師・（5｝亀2　　　　一繍∫鞍li篭、（λoλ9）δ　　　　　　（6）　　　　　　　s　、となり，またTEMモードではλ。＝λ、，　H　、。nは軸と垂直になる事，またP＝1　1　12　Z［Zは特性インピーダンス］を考慮して（7）式をうる。　　⊥＝互5・i・H・・12d・−il：　　　　　　　　　　　　　　（7｝　　　Q、　2　　1112　2以上をまとめて一般にQは（6）式のQ・と（3）式のQ・より示され・またTEM波の場合は，（7）式のQ、と（4｝式のQ、とより求める事ができる。即ち1Qc　2δ　ζ否IHtan、2dc1　　δQc　22∫∫1H、12　ds　s51H、12drC去（λoλ9）＋畿舞舌　　　〔一般式〕lIl2s＋銑〔TEM波〕（8）‘一8一となる。（8）式をもとにしてεrの影響，周波数の影響，外径の影響などbかる。（i）危に縮小した場合（図3）雅雌は長さの縮小結1こなる・一方遮断騰は変わらないからi・舞は不変である6従って，Qで一藩（9）となる。これは長さLが無限大に近づいた時の共振器R1を考えると，　Q、》Q、となるのでQ　＝＝　Q，となり・従って（a）でのべた�A式から直ちに（9）式炉得られる事からも理解できる。次にQ・’においてはλ・が毒1こなることと舟舌とを考慮してQ・’（10）となり，従ってQ♂一藩（10　となる。（1D式は（a）の�A式から当然の事である。�戟@外径が同じで周波数が高くなった場合　　周波数が高くなると，同一：一’モードでも管内波長λ　tiはλ。に近ずき従ってλ／Zw→1，撫1隙も一定値に近づくよう1こ変化する．s然し簡単に傾向を見鋤これらの項の変イヒを無視するとδが渉で減少するため・Qcはffで大となる。一方Q2は上記の仮定ではほぼ変化しない。これはδもλ・もかこ比例するからである・従ってQ1とQ・との合成からなるQ・は／の増加と警に木となる力梗に！が増加するとQ、の値に近ずく。一9一　　TEMモードの場合には，・（8）式のζ，　Zは∫、に無関係で，ζ／Zw＝1，λ。／　λ＝1であることより　　　　Q・酵　Q・一一定　　　・　　�L　となる。�拠f面寸法Dが大きくなった場合　�撃ﾆ同じように，同じモードでもDが大きくなると一般に遮断周波数は高くなり，従って参舟も変化する力欄単のたあにこの変化を考えない場舗綿瀦ぎはDに逆比例するためt　sQ1ゆの拡大とともにほぼ比例して大となる・また上記の概定ではQ・はtまぼ変化しない。　TEM波の場合には，上記の概定は全く正しくなるので，　　　Q、（xD，　　Q2＝一定　　　　　　　　　　　　　　　　　　�L　　　　　　　　　　〔D：導波路の断面寸法〕となる。以上は全てQ．にっいてのべたが，Q値は当然（2）式によってQe及びQRも考慮しなければならない。　＿［実例］麺長同軸籠体共振器のQ値　　　同軸の外径及び中心導体の直径を夫々2b及び2αとすると，夫々の導体　　表面の磁界H，は塩及び塩となる・〔但し・は電流〕これを（8｝式　　〔TEM波の式〕に代入すると　　　　　　動il箏1撃dc−ti？・（⊥＋⊥b　　α）　　　となる．またz一去z磯　　　の関係を用いると，　　　　　　　　　　　　　　　−10一　　　1一δ去＋去　　　Q，　2　Zπ互　　　　　　　　　　　となる・い畦波長両端短絡共振器と麺長片方短緻振器とのQ値は等しいから，Q2は（8）式でn＝1とすればよい。即ち⊥＝⊥重．＝．杢Q2　λ。　1　　　　　〔但しtA　−1とした！となる。また同軸の開放面の電界は偶モードなる故輻射損はない。従ってQはる一9（吉＋告＋9z漣　　　1）＋毒　　　　　　　　α（1のとなる。　εr＝20，40，90にっいてQcと／との関係を示すと図4の如くなる。∫が大となる程Qcの増大率が鈍るのは短絡面における損失のためであり，この影響はε，が大なる程大きい。これはεrが大なる程ω式の1が小さくなるからである。一11一δδεr＝20b＝15．0�o200015001000500周波数（MHz〕　（a）500　　　　　　　　1000　　　　　　　　1500　　　周波数（MHz〕　　　　（c）δer　＝’　40周波数〔MHz〕　（b｝図4芽騙体同軸共振器のQ・・c・計算例一12一（2）共振器間の結合　（t）2ケの共振回路を純リアクタンス素子で結合する方法　　　の　　　　　　ゆL・　　　　　（a）CMClc砦　L2（b）乙1　　L2L巌C1C2cl　　LiL至　c2図5　2ケの共振園路が容量結合及び誘導結合する例　通常2ケの共振回路は図5（aXb）あような容量結合もしくは（cXd）のような誘導結合が行われる。これらを実現するのに以下の方法がある。（a）共振器間を純リアクタンス素子で結ぶ方法　　例えば亭誘電体同軸共振器の中心導体間をσまたはLのリアクダンス素子　（外づけの素子もしくは共振器のセラミックに適当な電極を塗布して，その作用　を行わせる。）で結合する方法がとられている。（b）共振間の対称面内に適当な構造変化をあける方法。穴ρ、Ig1亀一；ll　l．ノ　t，9∠溝．図6　構造変化の例　例えば図6の如く，2ケの共振器の中間に穴または溝をあけた場合を考える。偶モードの場合には図7（a）め如く対称面附近では電界がないから穴や溝の髭響を・う脚た噸鯛灘ω麗肺まり変健い・然崎モードの場合に1姻7（b）の如く対称面に垂直に電界がある度，穴や溝あある部分は電界のごネルギ一13一磁気的壁一駅／1＼る＿（a）偶モード　　↑一一〇一　　｝電気的壁　↓一〇−　t（b）奇モードCi賜ゴ（c）図6の等価回路ゴ図　7が減少する。その為，奇ラードの共振角周波数ω．。は高くなる。故にk＝2器ll奉器ll　l�求@　の結合係数が得られる。これば図7（c》の等値回路となる。’　　　　また図6の穴や溝の中に金属を塗布すると，Cc）・reは変わらないがω．。は小さく　　なる。これは奇モードの場合，両共振器を結ぶ電界の通路が短縮される為両共振　　間の容量が増すたあである。従って図8の如くCijなる容量結合を行ったのと等．　価になる。　　　　　Ciゴ　　　　　　　　　　　　　　図　8図7のL，」や図7のC，iは穴や溝が小さい場合には摂動理論で求める事ができる。以上の事は，亭共振器の短絡面側でも行うことができる・底面ノ　　　（a）側面図“　窓＾難購購謬（c）偶モード　の磁界図9（b）底面より　見＃図（d）奇モード　Q磁界2ケの並行TEM誘電体共振器の底面あ短絡面例で対称面あ中央に穴をあけ，その穴に金属膜を塗布した構造と各モードに対する磁界分布。一14一　例えば図9（aXb）の構造に示す如く，底面の短絡面の中央附近に穴をあけ，その中を金属膜で蔽ったとすると，偶モードでは図9（c）の如く真中に磁界がないため穴の影響は受けない。然し奇モードでは磁界最大の所に金属が入ることになる為，摂動理論によって共振角周波数は高くなる。即ちωre：＝ω7ω．。〉ω，　となる。これは図7（c）の等価回路になる。　　以上の他，種々の形状の変化が考えられるが，これらは全て偶モードと奇モー　ドの共振周波数を異らせる工夫であり，上記の説明でわかるように対称面附近の騨を変形させる事により大きな劾果が得ら4る・Lf（c）誘導体導波間の断面に平行な外周に沿って，金属部を取り除く方法TEF。A　　　　　　BPコゴ←工一一’°。−LLo　　（b）図t10　　　構造例を図10（a）にそしてその等値回路を（b）に示す。これにより容量結合であ　　る事がわかる。（ロ）遮断導波管を用いる方法導波（a）管A　B（b）A　　　　B（c）図11　図11（a）に一般の構造を，（b》にTiESi，］。誘電体導波管が遮断導波管で結合した例を示す。一15一また同図（c）に等値回路を示す．次に図12に函1・（a）と図i・（b）とを用k・た÷多段B．P．　F．の例を示す。図12においてδの部分が容量結合，　Wの部分が誘導結合である。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　s　　　　　　入　　　　　　　　　　　　　　図　12‘また図13に亭同軸誘電体共振器とtZ　TEP・誘電鱒波管とを組み合せた3段B．P．’　F．の構造と特性を示す。　ここで同軸共振器と導波管共振器は遮断導波管で誘導結合している。　　一10　　−20　　　　雷　＿40e遡　脚50驚　・　　　　　　（a》構造1．920　　　　21　　　周波装〔GHz〕　　　（b｝特性一10−20−30図13　同軸・導波管共振器を組み合わせた帯域通過ろ波器の一例一16一　また鱈、δなどの誘電体共振器がTE　pa断導波量に配列されて誘導結合する方法　もよく用いられる。　　上記のようにTE　pa断導波管は誘導結合するが，　TM遮断導波管を用いれば容量　結合をする。の　異なる誘電率をもっ誘電体媒質を含んだ均一誘電体導波路による結合　　2−1　（3）（／）でのべた原理によりモードにより異なる位相定数を支える事ができる・従って与共振器を作る場A，モード1；より異なる共振鯛波数が得られ，　共振間の結合が得られる。　平行2導体で分布結合形方向性結合器を作る場合には，2っの固有モードに対し　て同じ位相定数を持っことが必要であったのに対し，この場合には2っi！）固有モー　ドに対して異なる位相定数を支える事が必要である点が違う。　図6（a）の構造で穴が開放面から短絡面に貫通した場合もこの1例である。他の実例として図14の構造も考えられる。即ち1ケの穴をあけ，その1部に電極を附着LS1−一＿dL（a）日41R＿（b）i：s｝H図　14させることによ嘱モード碕モードの位相定数を変ゆる．即ち偶モードでは穴　の中には電界は殆ど存在しないが，奇モードでは穴の中を電界が通過する。従って　線路の単位長当りの容量は，穴の有無により奇モードのみが減少する。一方単位長　当りのインダクタンスは穴の有無によりあまり変化しない。（これは穴の寸法が波　長に比べて小さいからである。従って結論として奇モードの共振周波数は高くなり，　結合が生じる。この結合度は図13のdやsの寸法で変える事ができる。⇔　分布結合線路による方法　　一例えば2ケの亭共振器の短緬を入れ違いにした方法一　　図14（a｝の如く2ヶの対称分布線路の一端をお互いに反対例で接地し他端を開放した場合，その分布線路の長さを9とすると等価回路は図15（b）の如くなる。〔付録3参照〕一17一Lλσ　　1　　（、）　　　　（e）｛茗1（e）　　　　　　（・）　　　　　　　　　図15　分布結合線路とその尊価回蕗　ここでZ，及びZ。は図15（a）の平行2線路を偶モード及び奇モードで励振した場一合の特性インピーダンスである．そし貿≒寺の場合には図・5（c）のよう・な等価回路となる。このL及び0はL一孟．z・・　　　4c＝＝　　πω．Zo（16）となる．従つて図15（・｝は2・・tr・6D　LC直列共振回路砕評の特性インピーダンスをもっ亭線路で結合した回跨である・この福モード及び奇モード励振鯛波数をco　re及びω．。とすると，直ちに　　　　　　　　　1　　　c°re＝廊　　ω’°＝∬−z室一ωζ・　　σ　一＝醜る・（ITiiilllか6わかるように　　　ω1．〉ω，e1　　　CC’L・　　C十C’　　2ω，（Z，−Z。〉（IT　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）となり，ω．。，ω．，は�月ｮを（IT式に代入すれば求まり，またんは�去ｮから求まる。簡単の為に　　　Z，−Z。《Z。　　　　　　　　　　　　　　　−18一の場合には，L’《L，σ’》0となるので媚妨（　　　L’1−　　2L）・媚妨（1＋売’）となり，従ってhはh〜2　　πZe−Z。z。（19）　　となる。2導体の間隔が隔れるとZ，とZ。は同じ値に近ずきhは小さくなる事も理　　解できる。　　　　　‘（3）共振器と外部負荷との結合　（a）外部負荷とTEM共振器の中心導体とをノκなるリアクタンス（Xは負から正の　　値をとる。）を介して接積する方法。　　　一般には与共振器の開放面側の中心導体と負荷と力構電容量を介して接続　　される。然し最近はセラミック多層基板ができるので，トリプレートの中心導体の　　途中から直接出力を取り出すこともできる。　（b）TEM線路と平行した他の分布線路の一端に負荷を按積する方法　　　図15（a）の平行2線路が付図3−1の如く非対称である場合，付図3−2の端子　　�A�Bを接地すると，等価回路は付録3の付図3−2の如くなる。従って付図3−2　　の端子�@に負荷抵抗Wを接続し・θ号とすると・図16（a）の等価回路となる・　　　そしてこれは図16�汲ﾌ如く変換できる。（a）L”　　C　”C（b）図　16一19一　ここで，　　　　　　πW，　　L，　＝＝　　　　　　4ω．　　　　　　πw”　　L”　＝　　　　　　4ω，　　L、＝o’曙・いまωヂー響　　　　　　4　C’＝　　　　　πω．w’ぴ一πまw〃　　　　　L’c・＝嶺2＝Q”とすると，�AO）Q”は非常に小さい。従ってC，L，の共振器の帯域内では，殆んどWの負荷と考えてよい。従ってL。　C。の共振器のWによる負荷Q，Q，を求めるとジQe−Wω，傷一Wω，r一�b、一曙’　4これに附録3の（A13），（A17）式を代入すると，が得られる。実際の構造として図17や図18の方法がある。　　　　　　　（a）上から見た図　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（c）横から見た図　　　　　　　　灘難　　　　　　　（b）下から見た図　　　　　　　図17分布結合を介して負荷を取り串す1例図18において負荷結合用分布線路の部分が内部にくいこんでいるのは，コプレーナガイドになって等砒誘電率がεヂの如く約半分に減少するのを防ぐためである。　　　　　　　　　　　　　　　−20一分負布荷線結路合　用TEM共振器（a）分負魏こツ路角（b）接地板占繍葎ト図　182−3　平行3線路の応用（a）上から見た図�@　�A　�B�D�C　　�E（b）�@’f，（d）AiA2ノk，A（9）　　　　f’　（h）　ノ2　A3　　　　Al　　　　A2（c）（f）　図　19（i）　図19（a）のように誘電体中に3つの平行線路を形成し，眞中の線路は他端で開放にし，それと平行な他の線路は他端で短絡する。この場合A，B，σ端子から見た等価回路は図19（・）の如く並列同調回路（線路長力穿となる周波数で共振する．）の綴接続となる。〔附録4参照〕　　　　　　　　　　・一21一免（a）線路の客量　　　2−…．．10−｛：：：＝：：：：：コー一φ4・一一一Si面　　　　　　　　　　　　　　　　　　φ：開放端　　　3¢−t＝＝：：：：＝｝−°6（b）6開孔のうち開放にする開孔を　を示す図�D　　　　vv’　　　　　w’　　�E　　　　　　　　　　　　　（c）（b）の開孔�@�D�Eの等価回路　　　図20対称3平行線路からなる6開孔の中，3開孔を開放にした時の等価回路　いま図20（a）の如く対称3平行線路でできた6開孔のうち同図（b）の如く�A�Q�Cを開放にした時，開孔�@�D�Eの等価回路は図20（c）の如くなる。いま図19（aXb｝の如く開孔�D�Eを接地すると図211a）の如くなり，従って図21（b）の等価回路�D　　　　　�@（a）　　　　嘘寮（b）L5P図21一22一が得られる。図20（c｝においてW’　・2（C12＋2σ23Ci　1022）V7pe・E．T，＿価　　　　W5＝　　　　　　　　C22m＿fEPt　E　　　　w，＝　　　　　　　2C，1rとなる。．いま�去ｮ及び�S式よりL・一孟w・L，P＝σ，W’2　　　　4σ5＝v“　　π　（D　，Ws・5P一舟�S�鰍ﾆなる。また　　　L1一孟凧　c・一π論である。従って　　　Q，一号一影となり，また�且ｮよりQ・≒2ω・C・，W−WW　Wが得られる。従って　　　　暑一2譜（旦w）2（∵　012，023《σ11，σ22）となるから，図21（b）のL，e，は省略できて函19（c）の等価回路が得られる。　また図19（dXe）の構造では（f）の等価回路が得られ，／．、及びf．、のトラップをっくる事ができる。同図でhは平行2線路の共振器を何らかの方法で結合させた時の結合度　　　　　　　　　　　　　　　　一23一を示す。　また図19（9）�汲ﾌ構造では（i）の等価回路に示す如く，A、の入力信号を夫々f，の2段B．　P．　F．と／、のB．　P．　F．とにわけることができる。即ちDuplexerができる。更に共振器の数を増すことにより多数のDuplekerが実現できる。2−4　誘電体導波管回路設計に必要な基礎的概念　　2−1でのべた性質を用いると，種々の小形な誘電体導波管回路が得られるae。また更に小形におこる為に，イメージを取ることもできる。　　そこでこれら導波管回路を設計するのに，いくつかの基礎的概念を頭の中に入れてお　く必要がある。例えば導波管回路の磁気的壁の所で切断して片方のイメージだけを用い　た場合，その開放面からの輻射損はどうか，また誘電体導波管を励振する為に導波管内　に形成したアンテナのインピーダンスはどうか，また障害物に対する等価回路はどうか，な　どいくっか基礎的な概念がある。以下その結果のみを記す。誘導は文献�Aを参照されたい。　（1）イメージ誘電体共振器のQ値　　　開放面が更に対称面をもち偶モードの場合　　　（例えば同軸やトリプレート）には報射損はないが，奇モードの場合には輻射する。　　例えば図22（a）のTE？、、共振器の磁気的壁の所で図22（b）の如く半分にしたイメージ　　共振器は輻射損にともなうQ，Q．が有限となりQ。−3義2C盒・εre4となる。そしていまca　b・・が危に減少することを考えるとεrが増大すればεメに比例してQ．は増す。　そして全体のQは�A式から求まる。坐／）xt．．短絡面トノ・　　（a）　λ／2共振器　　坐へ　短絡面　Y4　、　　、翻　／f　　　　おんヂち　ゐ　　’t　懇ノ開放面￥量＼（b）〈a）のイメージ構造　　　　短絡面…（c）（b）のイ’−2構造図22　イメージ誘電体共振器一24一また図22（のの如く更にイメージ崇取り半分にするとその輻射は増加しこれに基くQ値をQ．’とすると量k　−di（1＋2昏）�梶@となる。（2｝誘電体導波管の励振インピーダンス　（b）（a）図　23　図23（a）のように，内部が空洞の導波管を図23（b）の如くεrの誘電体で充てんした場合，’前者の輻射インピーダンスをZとし，後者のそれをZ〆とするとz＝＝＿互“　fETr�梶@となる。（3）誘電体導波管回路の等価回路　　　　　　　　P2、P1　　　　　　　・il　（a）空洞導波回路図　24P｛　　　，Pる纏弼（b）誘電体導波回路　例えば空洞導波管の中に障害物（誘導性窓，容量性窓，その他）があった場合その中にε・の誘電体を充てんして結に縮少した場合を考える．いま図24（a）の空洞導波回路の断面P，，P，における基準電界及び磁界の断面成分をet及び忽とし・また図24（b）の誘電体導波回路の断面ρ1’，P、・における基準電界及び磁界をゴ及び蛋とする。そして，前者及び後者の導波管の波動インピーダンスを夫々Z及びZとする。いま一25一∫∫et・e：ds＝Z，s∫∫e＿°●φもds＝Z，恥・k：　d・〒老∫1膿d，・一壱�Sとした時，前者及び後者の電磁界jEρHρ，及びg，（D　4，（D，〔i　・＝1，2で，1は左側，2は右側の開孔を示す。〕はE£（D＝v（Det，瓦ID＝v’（i）望1・石r（D＝εωh，rr（b＝　i’　〈bhζ｝�鰍ﾅ示すこと輝できこれらのv　（i），‘ω及びガω，−i’ωは夫タ（c）（d）図　24　図24（c）及び（d）の如くN及びN’の4端子回路で示ずことができる。この場合，両方の回路の定数は相等しくなることが証明できるa°・一26一〔3〕　フェリ磁性体デバイス　マイクロ波フェリ磁性体の特性として（1）低損失高透磁率を有する，�A直流磁界を加えるとテンソル透磁率を有する事の性質があり，これらをマイクロ波デバイスに応用する場合には，（i）ファラディ回転，＠分岐点に挿入されて作られる非可逆回路の性質，の電界偏位現象，・⇔静磁モードのフェライト共振器や静磁波または磁気弾性波が存在する。等の種々の現象がある。　上記のうち現在回路として用いられている主なものは，アイソレーターやサーキュレー’ターなどの非可逆回路と，静磁モードを用いたフィルターや発振器がある。以下これらについて基本的なデバイス評価の特性について述べる。3−1　非可逆回路一とくにサーキュレータ，アイソレータの基礎的特性（1）テンソル透磁率と非可逆性比帯域巾との関係aD　　　これはすでに文献aDに示されおり，一般にアイソレーションの比帯域巾はフェライ　　トの直流磁界で定まるμ．とμ．との差が大きい程広い。しかしフェライト非可逆充　てん率が悪いと比帯域巾は狭くなる。従ってデバイスの比帯域巾とフェライトのテン　　ソル透磁率からくるものとを比較することにより，そのデバイス例えばアイソレータ　やサーキュレーターの評価ができ，またそれを目安にして新しい特性改善の方向ずけ　ができる。�A　挿入損失と帯域巾との関係aD　　一般に（1）での球たテンソル透磁率のμ．とμ．との差をよくばって大にするζ，磁　気共鳴損失の増加による損失の増加が生じ，また逆にμ．とμ．との差の小さな所で　動作させると，非可逆性を充分に起こさせるには回路を共振させる事により無理に磁　気エネルギーをフェライトに加えてやらねばならない。その為に，外部負荷Qが大　　になる。一方回路の損失は無負荷Qに逆比例し負荷Qに比例するから，結局損失を　　増加させる。このような意味で損失を最小にする最適直流磁界が存在する。これも　　開発されるデバイスの重要な評価となる。�居ｬ形化とデバイス特性との関連　　小形化する事により一般に導体損が増加する事（例えば集中定数形の時）の他フェ　　ライトに印加電磁界が分布結合するような場合，例えばストリップライン形や導波管　　形の場合には，フェライトに結合する電磁界エネルギーが少くなる為，（2》でのべたよ一27．一うに外部Qを高くしなけらばならない。従ってこれも�Aと同様の理由により比帯域巾が狭くなる上，損失が増加する理由になる。これらを考慮して大きさと挿入損失，比帯域巾との間の特性をデバイスによって評価しなければならない。3−21非可逆回路一方向性減衰器　　これは図25（a）に示すように端子�@より�Aえの通過損失はできるだけ小さく，�Aに入射した波は或る程度減衰して�@に生じるというものである。これはアイソレーションのそれ程大きくないしかも多少の損失のあるアイソレーターである。小形で低廉なこの種のデバイスは用途が多い。�@回�@�B（a）方向性減衰器（b）サーキュレーターの一端子に　　　　　　　　反射係数rの負荷を接続して　（a）の特性をうる事を示す図　　　　　　　　　　　　　図25方向性減衰器の説明図　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　このような回路は図25（b）の如く，サーキュレータあ一端子に反射係数rの負荷を接続する事により原理的に得られる。将来はこの小形・低廉化が課題である。3−3　静磁波と静磁モード（1）静磁波を伝播するフェリ磁性体の構造　　軸方向に直流磁化された細いフェライト単結晶には静磁波が軸方向に伝播される事　　・はよく知られて1・Nる。　　・　　　　　　　＿J　　　　　　　　　　　　　　　嫁／　1図26　軸方向に磁化された棒状ブごライtトにおける静磁波｛一28一　いま図26に示す如く直径Dのフェライト棒の軸方向に直流磁界を加えた場合を考・える。　いまテンソル透磁率”を¢9）で示すと　　　　　　∂2ψμ▽3ψ＋　　　　　　　　　＝0　　　　　　∂Z2．．．．2，，　∂2ψ　▽2ψ＋　　　　　　　　　＝0　　　　　　∂Z2（フエェライト内）（フエェライト以外）〔但し▽・一三孟枯音〕60）�Sの静磁方程式が得られる。いま静磁波の断面方向の波数をkt，・進行方向の波数をh、とするとBO）式求よりμhl十h多＝0となる為，棒中の遅延時間τは，　　　τ藷1器1−2告1藷1　　　　一参2鴇1器I　　　　　　　　　　　　　B2）　　　　　　　　　　　　〔Lは伝播路長〕となる。ここでん，1）はフェライトの円周の境界条件で定まる定数で円周の場合2．405の値をとる。従って静磁波を用いた遅延素子においてτを大きくするには，直径を小さくするか199レFrPt（≒　V’ZZS’i・：、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　）を大にしなければなら　　　　　　　　　　　　　　　　痘「（ω一1γIHi）7ない。後者は内部磁界を共鳴磁界近辺で使用することになるので不安定となる。D　　　　　　　　　　　　　　　　−−29一を小さくすることは製作品上での限界がある。所が最近数μm〜数10μmのフェライト薄膜が容易にできるようになりそれを　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　aQ用いた静磁波の応用が開発されるようになった。　棒状フェライトの場合からも想像がっくように断面の波数が大きくなれば伝播方向の波数も大となり，ひいては遅延時間も増す。一般に磁性薄膜は図27ρような構造が用いられ，その直灘界の加える方向によって図27（a）の表面翻波面（MSSW）や同図（b）及び（c）の体積前進波（MSFvw）及び体徽進波aean　（MSBvw）が伝播する。　いまこれらの遅延時間を検討すると以下のようになる。Y！G　　　k−一θ　（DOG（うooeF−一一λ一�d匹・一・〔a）MSSWMSSWのエネルギーの分布　　　　　ほ　る　る　　　コ　セ　ロ　　　　P＿＿＿一λ＿＿到　　　　　　　　　　　　〔c）MS　BVW図27薄膜フェリ磁性体における静磁波の伝播方向と直流磁界との関係いまB�@式のμはμ一1一Ω・弩査　　　1γ1　H，ΩH＝　　　　ωM’ωM＝1γ14πMs，Msは飽話硫化ω　：角周波数，　　Hi：内部直流磁界6eであるから；波数hもω，一一H，の関数となる。i一30一従って分散方程式を　　F［h（Ωπ，Ω），’ΩH，Ω］＝oとすると　　　　　　　　一a．E　　　∂k　　　∂Ω　、　∂Ω　　　　∂F　　　　　　　　蕨一’となりδF　　　τ＿　1　＿ω班　　ωM一苑　　L　　∂h　　　∂h　　　　∂F　　　　　∂Ω　　∂Ω　　　　∂kとなる。いまMSSW，　MSFVW，　MSBVWの分散方程式を夫々F，，F，，　F，とすると，　　F1＝ε2M−　　　　　　　　（1十2ΩH）2−（2Ω）2　　F2＝んd−2αtan−iα　　　　　　　　　　　　’1　　　　　　　　　　α＝Ut　FTp　　F・一んd一去taガ1α契1　・となる。（例えば文献（1）参照）　B6）よりわかるように　　F，＝∫　，，（θ1）　十f2‘（Ωπ，　Ω）　　　　　　　　　　θ1＝hd　（i＝1，2，となるから　　器一一給・器一器dとなり，これを（35）式に代入すると　　　　　　並　　　　　　∂Ω　　ωML　　　τ＝　　　　　　並　　　d　　　　　　∂θ1　　　　　　　　　　　　　　　−31』一13）｝BDBllB�@�隈�SB9）となる。従って薄膜磁性体の厚みdに逆比例して遅延時間が長くなる事がわかる。一方e賦の器は礎変化させること1こタり・無限大の値に近ずかせることができる。そしてτを大きくすることができる。然しこれは棒状のところで述べたように不安定となる。しかし，幸いにして薄膜の厚さdは充分に薄くすることができるの’（f’，　Hiの変化に対して安定噺即ち舞のそれほど大きくな噺で動作させることができる。これが薄膜の利点である。このようなメリットは，以上の論議で理解できるように断面のデメンジョンにおいて　　　d＜D　　　　　　　　　　　　　　　　　�汲ﾌ条件が得られる所にポイントがある。�A静磁波のもっ種々の基本的な特性　（／）静磁波の伝播損失　　　いまフェリ磁性体が無損失である場合には，曾を示す�S式のμ及びκは実数で　　ある。然しフェリ磁性体は一般に磁気共鳴損失と低磁界損失によって損失項を有す　　る為，μ及びKは虚数部を有しμ＝1一ΩH十δΩHΩ2−（Ωπ十δΩH）2　　Ωκ＝　Ω2−（ΩH十δΩκ）δΩ…一�撃ﾅ示され，この虚数部δΩHに含まれるA　H，fiは実効半値巾と呼ばれるものである。°nそしてこの虚数部によって波数んにも虚数部α’を生じる。これは（34式のΩ．にδΩHの撮動を行って求められるから，　　　　　　’、　　〜α・一±ノ諮H・δΩR臨欝］働　　　（註1）となる。一32一t一方単位遅延時間を支える伝播長の伝播損失Lは・群瀬ひ。をω式に掛囎式の如く求まる。　　　L一α’Vg　　’　　　　　　　　　　　93）　また　　　v・　一∂1ん一説　　　　　　　゜　　　　ge　　　　　　∂ω　　∂Ωの関係とBの式より得られる関係，即ち　　　　　　　　　∂F　　　　　　　　　∂F∂h　＝＿　∂ΩH　　　∂h＿　　∂Ω　　　∂ΩH−　　＿塑．　’　　−6rg2−＝一　　∂F　　　　　t　　　　　’　　　�求@　　　　　　　　∂ん　　　　　　　　　∂んの関係をq2）（4D式に代入すると　　　　　　　・　＿1　　　　L−K・⊥Yl−∠AH，．　　　　　　　　　　　　　　∂F　　　　　　　　　K−丁雑　　［’＋は前進波アは後進波］＞o　　　　　　　　　　　　　廊　をうる。またこれをL（狙／μsec）で示すと　　　　L（as／μsec）＝　76．4　K・dHe“（as／μsec）’　となる。〔附録5参照〕t−　　　　　　　　　　　　1　例えば軸方向に磁化された円筒棒の静磁波の基本モードの分散方程式はk，R》1の仮定のもとで即ち」・（h，RFrp）一・（註1）減衰tWet・　e；’h”””　・’wt−・撫ヂ’・・�j示せる．設に6Ω。に対する畷動は4となる。　　　従ってα’は（42）式で示せる。〔但し上の符号は前進波，下の符号は後進波を示す。〕　ノ　　　　　　　　　　　　　　　　　　ー33−’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　‘�窮求@　　　　　　　　　　　　　1F＝αh、R−）（・i＝O，　α＝＝「一“　’tz’し　ん’−v’　駒　ザ＝7τ　　　　　　　〔x、は」。のi番目の根〕となる。’いま�月ｮで　　　∂F　　∂F　　∂α　　∂μ　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　∂ΩH　∂α　　∂μ　　∂ΩH　　　∂F　　∂F　　∂α　　∂μ　　　　　　ニコニ　　　　　　　　　　　　　　　∂Ω　　∂α　　∂μ　　∂Ωとなり，一方（4拭より　　　∂μ；　　Ω2十Ω姦　　　5−9E‘li一一　（Ω2一Ω蛋）2　　　∂μ＿　2ΩΩ∬　　　一∂一豆一　（Ω2一Ω査）2｝�Q�窮撃ﾆなるから（但し，δΩHの項は第2次撮動となるので省略する。）99）　OS�@式を�去ｮに代入すると　　　K　．一＆：91　　　　　　　　（5Dとなる。そして遅延のおこるのは殆んど磁気共鳴近くである。これは前述したように実際製作できるRが大である為である。その実例は文献（IMに示されている。従って6D式で　　　ΩcrΩπを代入すると働式をうる。　　　K＝　1　　　　（円筒棒）　　　．　　　　　　　　　　　　　、　　　6Mまた薄膜静磁波の種々の棚こ？細式から（4e式に奉きKを求めると・卵式を・うる。〔附録5参照〕　　　　　　　　　　　　　　　−34−　　　　　　　　　　　●K＝音＋St・H’K＝　Ω藷＋警（MSSVの2（MSFVW，　MSBV助63）69　この結果が文献�撃ﾆ一致している。　�L6の式からわかるように，同じ遅延時間1μ秒を支えるにも直流磁界の強さによって伝送損失は異なる。一方ΩEは0＜h＜。。の間で異なる値をとる。そこでk＝0とk＝。。とにっいτ零を求めると表1の如くなる。〔附録5の付表5−2参照〕k＝．0k＝◎◎表　’面　　側　　　　�L　ω鉦1十　4ω21体積前進波1　ω鉦1十　4ω2体積後進波・　ω監1十　4ω21表1　h＝0，。。時の区値表1からわかるようにノ60の値をとることがわかる。またωが無限大になるとK＝1になることもわかる。これは文献�汲ﾆ一致している。以輿図27の構造についてであるが・附録5の付図5−1のように上下に金属板がある場合にっいて求あると，体積波では：K値は60式と変らないことがわかる。　以上は，単位時間遅らせる遅延回路の伝播損失であるが，単位長当りの伝播損失一35一　α’（ネーパー）を求めるには直tt（4M式に�去ｮを代入して　　　　　　　　∂F　　　　　　　∂F　　　α・一肩響∂ΩH−±響」⊥鴇　　　　�求@　　　　　　　∂h　　　　　　∂h故に　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂F　　　　　　i　　　α’−A」⊥駐・A−±亀争H　’・一’Lt�梶@　　　　　　　　　　　　　　　　　一SfE−　　　　　　　　　　　〔＋は前進波，一は後進波〕より求める事ができる。いま，　Rma，’　MSSW，　MSFW及醐朋伽の場合につ細式の4値を夫々A。，As，　AFU及びA。．とすると，次の如く求められる。〔附録5参照〕嚇　α・−A．」馨　　　　1　　　　　　A。　−2（Ω一鎌無Ω）÷…　6TMsswα・−As」馨　，　　　　　　2（1十2ΩH）As＝α’　　｛（1十2ΩH）2−（2Ω）2｝d−A・・」馨　　　（Ω2十Ω急）（kdΩH−2Ωk十2Ω2）68）MSFvwMSBvwA・・＝2｛Ω．（Ω．＋1）一Ω・｝（Ω・一Ωlt），ΩHds　　　　　A・・＝2｛♀R（Ω．＋・）一Ω・｝（Ω・一Ωft）Ω・d69）式は文献�Sとマ致する。　：　　　　　t＿　　　　　　　　　　　　　　−36　一一α’−A・・」牲　　　（Ω2十Ω姦）〔kdΩ∬十2｛ΩH（ΩH十1）〒Ω2｝〕働�戟in）可変位相特性と伝播損失　　いまωを一定にしてHiをdHiだけ変化するとhもh＋∠ん1と変化する。従って　長さ2の伝播長の位相θの変化dθは，　　　de−dk．2　　　　�j　・　　（6D　となる。従って　　　∠θ一器・δΩ・，・9　　　　　　　　　　　　　　　1γIdH，　　　　　　　　　　δΩ測＝一”　　　　　　（D　M　となる。これに�去ｮを代入すると，　　　　　　　　皿Ae−一∂瀞・δΩパ£　　　　　　　63＞　　　　　　　　一b“E一　となり，更に6の式の関係を用いると，　　　　　　　　　　dH，　　　Ae＝：FA2　　　　　　　　　　4πMst　の関係が得られる。　次に・伝播損失をL・・とすると傑を用いZ・　　　L・・一α’9−±ノ轟乏　となるから，これに劒式を代入して珈＝干砦　また�月ｮを代入して　　　　　　　　　　　　　　　一37一　　　L・・一識・A・2　　　　’　　　　66）　とも表わせる。の　静磁波共振器のQ値　　一般に減哀定数α’，群速度，v、をもっ均一導波路からできた共振器のQ値は　　　　　　　ω　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　�戟@　　Q＝＝　　　　　　2α’Vg　で示される。〔附録2の（9）式参照〕　　いまフェライトの磁気的損失のみに依存した場合を過程し，この場合のQ値を　Q一とすると，�月ｮと�去ｮを�月ｮに代入することにより次式が得られる。　　　Q・−K．da．　　　L’　　　　　　　　　　　一一　　�鰍ｱの関係式は共振角周波数を複素数で示したω一c・・（・＋ノノQ．）（69）からも求める事ができる。即ちBの式の分散方程式において　　hL＝2πn　　　　　　　　　　〔但し　Lは共振器の長さ，nは整数〕の共振条件からくるle　＝＝一定の事を考慮すると　　　器δΩ且＋器δΩ一・となり，従って　　　　　　　　一a，E　　A…＝一一　j働1γ1∠静一ノ毒　　　　　　　　盃一38一・となり�去ｮと（69式を考慮すると�月ｮをうる。またWalkerモードの場合には、F＋Ωぜ（L互α）一・G。，m（b）はルージャンドル陪関数P．M　　　ゆ及びQ’を含む関数形，またフェライトはZ軸方向に長さbをもちxy面内で半径αをもつ回転棒円体�汲ﾆなるから器一器一1となりz・・1となる．即ち　　　Q・−1γ1玩．　　　　　　　　　�Sとなる。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一　尚Q一は静磁波共振器に結合した1開孔の入力インピーダツスより評価したQ値からも求める事ができ�月ｮと同じ結果が得られる。　一般に静磁波で共振器を作る場合，共振器としての境界条件を作るために金属格子による射器，e3金属膜端部の反射egマイクロストリップ型共振器（2S’など金属膜を用いる場合その導体損に基くQcが全体のQ値を下げる6また溝格子によるものはスピン波との結合によるQ値QsがやはりQを下げることが報告されている。ee従って　　　　’　　　tお一意＋毒＋竜�梶@となりパ�且ｮの各項目をQ一と比較検討する事によりデバイスの評価ができる。⇔　非線形効果　　フェライトに加える高周波磁界が或るレベル以上になると，その半分の周波数の・スピン波にエネルギーが吸収される所謂副次吸収と，同じ周波数のスピン波に吸収　される主吸収とにより飽和現象を生じる。その飽和電力レベルはSuhlにより解称　された。COこれらは高周波リミッタなどに用いられる。一39一　一・方薄膜静磁波とくにMSSWの場合には，波のエネルギーが薄膜の表面に集中されるため，極めて飽和電力のしきい値が小さくなり通常約3．6GHZ以下では一一　20dBmであり，それ以上の周波数では＋20　dBmである。｛avまたMSFVWでは飽和電力しきい値は20dBm程度である。　そしてこれらの飽和電力のしきい値は副次吸収の場合にはAH2に比例し主吸収　　　　　　　　　　　　G�@の場合にはdHに比例する。（3）静磁波及び静磁モードのデバイスえの応用としての評価　　静磁波の特徴を以下主方デバイスにつき考える。　（（）共　振　器　　　　　　Q＝　　Klγ1∠He〃　となり，例えば周波数10GHZでA　H，ft＝0．506とするとQ蟹7142の高い値が得られる。　百Lア丘垢周油勤夕外部直濡磁界で広範囲に変化できる。例えば球状Kittelモー　A巳＿ノ、のρハ’「丁己い”、　”　’　・　「¶．’＿■■■v．騨．▼−門’　・　　　　　r　　　ロ　ー’　　　　　　　一ドで　はΩ＝ΩH十N，瓦一去：棒状一9・球状＝0：円板状a3）となる。　Qの点では静磁モv…ドや静磁波共振器の直流磁気回路も含めた大きさで比較すると，同程度の遮へい箱に入れられた誘電体共振器でも同等もしくはそれ以上のものが得られる。　従って広範囲な周波数範囲にわたって電子同調する，例えば掃引フィルターや掃引発振器に利用されている。　周波数範囲が狭い場合には，誘電体共振器と多少Q値の低いフェライト多結晶一40一もしくはパラクターとの結合による可変同調回路とのメリットを比較しなければならない。　例えば添電体共振器中の電気エネルギーの時間平均値を，概，Q値をQdとし，‘　　臨　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＿　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　〜・またフェライトのしめる磁気エネルギpをW．Q値をQノとし，外部から制御す＿　　　　覧　　　　＿　　一　　　　　　　　　　　　　　馳　駈　　　　　亀＿　一　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　〜ることによるフェライト内部の磁気エネルギーの変化をη肱（η＜1）とすると，可変比帯域巾ωは囁動理論より，ω＝η蒐2蹴�撃ﾆなる。そしてQ値はa−！iifiiii，一ω（2：Wv＋ω薯の関係より　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　る一竜（1」集　2凧）＋毒轟となる。これに�去ｮを代入してる一竜＋（1　　　1Q／　　Q，）号�求@をうる。したがって当然ωが小さければQ，は低くてもよい。　　同様に，フェライトの代りにバラタターを用いた場合には，�去ｮの蒐を槻（パ　ラクター内のエネルギー）に代え，Q1をQび（パラクターのQ値）に代えればよ　いから，�月ｮのQノをQvにおきかえればそのまま使える。（ロ）フィルター（B．P．　E及びB．　R．　F．）　　これはe）の共振器を伝送路と組み合せば実現できる。　　最近，マイクロストリップと静磁波を組み合せたB．R．　F．も研究されている。OO　今後のフィルターの開発においてもe）でのべたような他のデバイスとの比較が必　要である。　　とくに最近は精密加工材技術の進歩により弾性波フィルターが数GHZ帯まで開一41　一一　発されているため，これらとの比較も重要である。’のFM変調器　　Hiの変化による可変位相量は6�J式でわかるようにA値に比例する。そのA値　は6の〜�月ｮを見ればわかるように円筒棒では半径Rに逆比例し薄膜では厚みdに　逆比例する。そして　　　　　　　一　　　　R》d　であるため，例えば円筒棒ではAoを大にする為，Ω磐ΩHの附近を使用しないと　大きな可変位相ができず，これは何らかの原因によるわずかなH，の変動に対して　も不安定である　。これに加へて薄膜の場合には安定な領域で然も長さ2を短くで　きる。　　例えばMSFVWを用いてΩとkdとの関係をΩ．をパラメーターにして画くと　図28の如くなる。　　実例として　Ω．＝0．2　Ω＝0．38に選ぶと，�去ｮと�月ｮから　　　　∠θ一一一　2S・22sS　：SHkli．　　　　　　　　　�戟@　が得られる。例えば飽和磁化4πM、＝750ガウスの磁性材料を用い，d＝20μ　mとする　と，内部磁界の強さを10エルステ胃ド変化させる事により30ラジァ　ンの位相変化を得る　長さ1は1．784�oとなる。　　またΩ且の値から　　　　内部磁界弾度H，n＝・0．2×750＝150ガウス　　　　外部　〃　　Hex＝瓦n＋N・4π」M。　　　　　　　　　　　　＝150十750＝900ガウス　　　　　　　　　　　〔N：反磁場係数で薄膜なる故1である。〕’　が得られる。さらにΩの値から周波数／は　　　　！＝1γ14πM、・Ω＝798MHzとなる。この位相変化30ラジアンは一42一1お1血1．51．00．50．1α010．　1　　　　　　　　1　　．　　　　10　図28　MSFVWのΩ一一ha曲線100kdAθ＝−4L　　　　f−　　　　　afは周波数変位　　　　ムは変調周波数　の関係から150Hzの変調周波数で4．5　kHzの周波数変位を得る事ができる。　　また高調波歪は附録6に求められており上記の例では，第2高調波歪0．298％と　なる。　　またA　H，fi＝1　’＝ルステッドとすると伝播損失は13　dBとなる。⇔’MSSWによるSZVエンハンサ　　電磁波と静磁波とを結合させると，加える電磁波の電力が飽和電力のしきい値以　上になると，静磁渡の振巾は一定値に飽和する。eDそしてこの飽和電力のしきい値　は1レ匹SSV匹zカSi−一番低い。1．0O，52＝29H霞！　　　　　　　1ロストリップ地板　図30マイクロストリップ練路に　　　　YIG薄膜を結合させた　　　　S／Nエンハンサの構造　　　　　　　　’図29　これは図29に示した各種の静磁波のΩ，ΩH曲線のうち，MSSWが主として1番弱い電力で飽和を起こす原因の繋スピン波領域に入ることと・更にMSSWは表面にエネルギーが密集するため同じ静磁波電力でも磁界は強くなるためである。　一般にSVエンハーに用いる構造を図30に示した。　さて後で詳しくのべるように，図30の端子�@と�A間から静磁波側を見たインピーダンスzを考えると，加える電磁波電力Pが飽和電力のしきい値Pcよりも小さ一44一いうちは当然2＝＝2Msur（非直線のない場合の静磁波への放射インピーダンス）となる。次にPがPcよりも大となるとz＜12MS、v　lとなる。従ρて・図30の�Aに鮪R・を接続すると，P＞，Pcのとき，端子�@から�Aへの減衰量は減少する・従つτ強い信号はより強められ弱嘩音は蝿れない為1こSlV比が改菩される。以下定量的に求める。　いま，電磁波一静磁波変換器に加えられる電磁波が，角周波数ω。で電力P（ω∂の搬送波と・これよりも弱い電力P、　（tU。＋∠ω）をもちb6＋∠ωのスペクトラムからなるものとする。　いま入力搬送波電力P1（ω。）が図31（a｝の如く，飽和しきい値電ガPcに達するまではP（ωo）は全て静磁波に変換される。鯉転P・紺影・羅い値P1（ω。）〈Pθ　（a）P2一一一一一rナー一置醒Pcろ2一一　　一　　　一　　＿」＿一哨繍　　一　　一　一丁一一一一．P1ω0ωo十」ωP2（ω。）＞Pe　　（b）図31加える搬送波電力P（ωaと静磁波に変換される電力　　　（縦軸の実線）及びPs（ω。＋Aω）との関係t拍　　PekJ趨　　　P・（ω。）　P。．　P2（ω。）図32にる　その時，変換器からの放射インピーダンスが端子インピーダンスWに整合されていたとする。また，このときω。＋ノωのスペクトラムは図31（a）の如くPs、とする。　次に図31（b）の如く，搬送波電力P、（ω。）＞Pcとなると，図32の如く，静磁波に変換される電力はPc以上にはならない。これは静磁波の磁界がh。（P。に相当する磁界の強さ）以上になると，一　45　一一�hのスピン滋発生し・（フェライトの非線纐からくるパラメトリック効果）そのスピン波にエネルギがとられる為；静磁波の磁界及びそれに伴う磁化が減少しようとする。これは磁化の運動方程式の減哀項になる。そしてこの減衰しようとするのに打勝って増大させるためのエネルギーが電磁波電力Pから供給されてバランスする．尚この音ω・のスピン波のエネルギーは熱として・消耗される・従っ一てPがPc以上になるとPc以上の電力は全てスピン波に供給されることになる。　この模様を示したのが，図32である。　そして電磁波電力Pが増せば増すほどスピン波に与えるエネルギーはP−Pcに従って増大する。　いま，電磁波一静磁波変換器の両端（図30の�@�A問）の電圧をVとすると，PがPcを越しても先程の理由で磁化の大きさ1ま変わらないから，　VはVc以上にならない。従って変換器両端からスピン波に変換されると電力に基づくコンダクタンスをG．．とすると，　　　　　　　　　　　　　　一G瞬一Pチas）　となる。さてVはPc以上でVcに常に一定に保たれる事を考えるとこのG�Sは図33（a）の如く，MSWのコンダクタンスGMS、vにP＞Pcの時，並列にはいらなければならない。じる）（a）inスイッチ（飽和時に閉じる）RL（b）Gspin図33一46一従って，変換器両端のコンダクタンスGは；；1：：：漂＋竪｝　　�撃ﾆなる。徒ってGはP＞Pcの状態でPの増加と共に図34の如く増加する。　　　　　　　　　　　　　　　さて，変換器に直列に負荷抵抗R．を接続　　　　　　　　　　　　　　すると，その等価回路は図33（b）の如くな　　　　　　　　　　　　　　　る。　　　　　　　　　　　　　　　従ってGMSV　　　0　　　　　｝）e　　　　P　　　　図34　　吾〒1−『1P−　　　　　　　　1＋R・　trとなる。またP＜Pcの時には当然一Pガ＿　　RLPin　　RL十RMswとなる。従って，信号電力をS，雑音電力をNとすると　　8＞Pc’　　1V＜Pcの条件で用いるとBO）BD式よりSV改善度1は・−ll；1＋1＋誌　R。への信号電力を凡とすると，これはPがPcを越すと急に増加する。これを入力電力P‘．との比で求めるとR・＆　　　　　　　　　　　　　　　　　80）1＋R・一参　　　　　　　　　　　　　　　　　�S｝　　　　　）（1十Rsww　　R．）但し（SN），はエンハンサーを遡した　　　　　　ときのSN　　　（旦N）。はエンハンサーを用いたい　　　　　　ときのSN劒�活�47一となり，P→◎。のとき　　　　RSMwI＝1十　　　　　RLとなる・こ鉢り1を増加さtt6為鴫R−》R・としなければ脳ず・これには実際回路設計上で問題がある。　そこで，弱い雑音だけを更に減少させればよい事になる。その工夫として最近，次の方法が野本氏によって，提案されている。即ち，入力信号を2つの径路にわけ，第1の径路にはMSSWフィルターコと減衰器との順に挿入し，第2の径路には減衰器とMSSWフィルターQ順に挿入されている。そして，これらの径路はお互い‘　ISO°位相関係で合成されている。従って，雑音のような小信号は合成された出力端子には生じない。　一方，信号のような大信号は第1の径路で，フィルターの飽和の為に弱って生じるが第2の径路では最初の減衰器で弱められているから，フィルターで飽和しない。従って結局第2の径路の方が強くなり，その差分だけが出力に生じる。つまり信号は飽和減衰量に相当しただけ生じ，雑音は理想的には打ち消せるという方法である。　この際，．MSSWフィルターが主信号で飽和しても図31（b｝で示すように　∠ω’（通常AH＝1δθで数MHz）帯域以外では主信号の飽和にも拘らずその影響をうけず線形に働く故，上記の雑音打消し効果がある。　さて，電磁波一静磁波変換器のインピーダンスが（79式のように，P＜Pc，　P＞P。につき変わる値を取る事に着目すると，図35の如くサーキュレーターや3dB結合器とMSSWとを組み合わせたSNエンハンサーができる。灘鰍　　　　　　　　収抗w力出�B力3dB3dB結合鐘暑w’器又はパイブリッドNリング�@彫W置璽7’（a）（b）（c）図35一48一　この方法で入力信号が小さい時，図35の静磁波励振端子�A’から静磁波フィルタ（もしくは静磁波遅延線）側を見たイγピーダンスZをサーキュレーターの端子インピーダンスにWに等しく整合する回路Nを同図の端子�A�A’間に挿入すればよい。この場合，端子�@に加わった信号の弱い時は全て，静磁波内及び静磁波の他端にもうけられた電極�Cに接続された抵抗内に吸収される為，端子�Bには信号は現れない。　次に信号が強い場合には，�A’に進入した電波から静磁波へあ変換される値が飽和する為，変換されない残りの電力は端子�A’で反射され，，これは�A→�Bに向けて，出力に生じる。その出力信号電力、S。utは　となる。そして出力雑音電力N。utは，サーキュレーターや3　clB結合器のアイソレーションLisoだけ減衰しN−−N去、。　　　　　J　　　　　BQとなる。通常L、s。は25　alBは容易に得られlrl2は数昭である故，20　dB以上の改善は容易である。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　次に雑音など信号以　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　外のスペクトラムは，Gm5m＋　　図36先程図31（b）で示したように，搬送波ω。を中心として，±∠ω’の部分はスピン波に吸収され，その巾はdHが小さいほど狭く，Pが大なる程広くなる事が報告ざれている。｛saそしてこの帯域巾は通常数MH2である。　さて，この帯域∠α∫一49一内では，先述の説明からわかるように，スピン波にエネルギが供給される故，変換器から見たアドミッタンスはGMS，vからずれる。　この模様を示すと図36の如くなる。　従っていま同図の如く帯域Bをしめる信号，例えば広帯域FM変調を行った場合には，　　　　　　　　　　　　　　　　”2dω’《B�梶@であるから，Nの改善度の劣化は殆ど考えなくてよい。　例えば，衛星放送などの場合にはB　・27・MH2用いられている為，　d　H＜0．5〜16eのフェライトを用いればよい。3−4　フェライトの損失項とその応用μ；　P　　O　　　　　　　　　　fr　　　　　　　　　　∫　　一一瑞編螺子＋擁翻翻一図377エライトの複素透磁率の　　　周波数特性　　　　　　　　　　一一轡欝一図38金属板上にフェラ　　　イトがある場合の　　　構造　フェライトの透磁率の実部μ’と虚部μ”の周波数依存性を図37に示した。このように∫が高くなるとμ”》μ’となり，損失項が大となる。従っていま真空中でLの値をもっインダクタンスにフェライトを装荷させるとノωμ’L＋ωμ”Lとなり，ωμ”Lの抵抗が附加される。そして，図37の如くμ’はωの増加と共に減少する為ωμ”L2t−一定となる。この模様は図37の実験データからもわかる。　さて図38のように金属板の上にフェライトを装荷し，それに電波が透射されると金属板上に磁界Hが生じ，それに基づく抵抗が生じる。　TEMモードの場合の入射インピーダンスZは一50一z磐午μ〃d�鰍ﾆなる。フェライトを混合した塗料などによる吸収材�鰍ｪ種々開発されている。守轟藁　　　　　　　　　　あ　ヒ　　　ヱラ図39フヱライト装荷線のインピーダンス測定値フ季クプリント基板一窓発振器　　　　　　　』一（a）　歴翻享謬図39　移動体通信機などの場合，液晶ディスプレイやボタンなどの為にケースに窓や穴があけられる事が多い。このような場合，図39（a）の如く，内部に金属遮へい膜を塗布しても内部にある発振器がプリント基板の金属板を励起し，それがふく射器となって窓やケースのすま間から放射される場合がある。これを防ぐために図39（a）の金属膜上に，フェライト塗料を塗布する方法も有効であろう。また，図39のプラスチックなどでできたケース材料の中に磁性体損失のある材料を混入するのも1っの有効な方法である。一51一［4］今後の課題（1）最近セラミック材料の多層技術の進歩に従って高密度化が可能となって来た。この　応用並びに材料開発のユーザー側から見た課題をのべる。　（イ）多層化に必要な材料のより高いQ値の開発　（ロ）従来デバイスの多層化による小形化　　・集中定数サーキ三レーターなど非可逆素子の多層技術化による超小形化　　・その他，従来の句逆受動デバイス，例えば分配器，方向性結合器他，の多層化　　・異種デバイスの多層集積化�A誘電体と磁性体とのハイブリッド使用によるデバイスの開発により，夫々の特徴を　生かしそ目的の特性を得る。（3）将来はAcousticWaveデバイスとの混成集積デバイス。　　現状は夫々の特徴を生かして外部接続により組み合わせているが，これらの一体化　の一「‡o）全七セムmうろ＾v−s−’、層一Jgv　N“v−”‘Y　　今後，機器の小形化の意味で半導体がLSI化されて行く中で，これと歩調を併せ　て受動素子の小形化が必要である。また今までの受動素子の機能を半導体の方でもア　クティブフィルタやDSPフィルタなどで追跡している為，ユーザーとしては，常に　これらを比較して選定して行く立場になると思う。一52一［附録1］金属壁で囲まれた共振器の中に誘電体を　　”充てんして小形化した共振器のQ値Zo2R’P’（■6y6　z6）（a）（b）附図1　いま附図1（a）の如くXY2座標軸内に空洞共振器Rを考え，次にx’y’〆座標軸内に相似形の共振器R’を考える。　そしてR’の表面は金属である炉内部はε．の比誘電率をもっ誘電体で充てんされていると，R内電界E及び磁界Hはマクスウエル方程式　　　　　器』認劉　　　　　　　　一　（1）を満たしてしている。　次にR’内の電界及び磁界を亙（x’ッ’z’）及びrr（x’y’z’）とする。　いま，RとR’とは相似形としたことから　　　　盤：娼：職鵬｝　　　　（2｝となる。また，この亙，ifはマクスウエル方程式を満たさねばならない。いま，P（　，　　　”XOツ020）点をx，y，　z座標軸のx。　Y。2。点に移して考えると，　　　　　Z×＝花7・Z’×　　　　‘　　　　　　　　　・　　　（3）である事がわかる・これは〃漣標が毒1こ縮められているため，4．4の変化率1まE．互の変化率に比べて同じ座標系x，〉’，zでとらえた場合’s！i｝H倍に大きくなる事がわかる。　従って，．P，点のマクズウエル方程式は一1　一一多：多鵬二落多1瓢鶴二識｛乞鵬｝（4）さて（2｝式より　　　　多1器1紹：器鷺劉であるから（4）に（5｝と（2）とを代入すると，　　　　琢：器器鵬：諜畿鷺朔｝となる。（6｝式と（1）式とは相等しいものであるから　　　　並．＝⊥K。一広となる。　さて附図1に示す如く電磁界は相似形である故，境界条件を満たしている。　次に附図1のR及びR’のQ値をQ及びQ’とすると，　　　　　　2ω∫∫∫去IHI・dτ　　　　　　　　v　　　　　　　　　　　　　　　　　　VはR内の体積積分領域　　　　Q＝　　　　　　　　∬1・H・1・　as　　・鮒P備礁締城　　　　　　　　ロ　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　リ　　ロリ　　しし　　ヤゴ　いしトリ　コハノリ　ロバ　ワヨ　　　　　　　　S　　　　　　　2ω∫∫∫音囲w　　　　　　　　　　　　　　　　　　γはR’内の体積積分領域　　　　Q’＝K　∬irr・i2　ds’　　蕊読磁震彌　いま，例えば（7）で斑＝1とすると　　　　H（x，ツ，z）＝rr（x’ツ’z’）となるから∬∫着　ur　N2　dτ∫∫囲2お　　　　　　　　　　　　　＿1　　　　　　　　　　　　　　−．　1　　　　∫∫∫音IHFdτ＝ε72∫∫fiii−ii−　＝i＝ε．．rv　　　　　　　　　　9となる。従って　　　　号一ε「暑・εノーε声（5）（6）（7）（8）（ID一2一［附録2］均一導波路を用いた共振器のQ値［1］共振器のQ値の定義　　　　　　　　　　　　　　　図1のような共振器中のリアクティブエネルギの時間平均値　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　をW，とし，1秒間に失われる電力（熱やふく射など）をP、　　　　　　　とするとき　　　　A＿　　　　　蹴　　　　　　　　　Q−＝　　　　　　　　　　　　電気角1ラジアンの時間に失われる電力〜　　　　　　〜　　　　　　　　　　　　　　　　　＿　w，＿co　V［il，　　　　　図1　　　　　　　　　　　　　P，／ω　　　P，　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）（1）式がQの定義に用いられる。　　　　　　　　　　　　　　　いま図2の如く，極あて小さな結合を共振器に行い，その結　　　　　　　　　　　　　　合端子のインピーダンスをzとする。角周波ωが共振角周波　　　　　　　　　　　　　　数ω・からω・＋穿にずれたときzは　　　　　　z・＝　Pa＋2ノ穿飢　　　　　　　　　（2）　　　　　図2となる・故に・zの実部と虚部とが等しくなる穿を撃とするとき，　　　　　　1　概　　　　　7δ＝7τ　　　　　　　　　　．　　　　　　　　　　　　　　（3）となるので（3）を（1）に代入すると　　　　　Q・・∠fts。　　　　　　　　　　　　　　　（4）となる。　　　　　　　　　　　　　乙　　rs　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　lmax＿＿．＿＿　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Imaxi　3db　　　　　　　　　　E〜　　　　　　了一一一…1”1…　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　l　l　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　嗣，dωトー　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ω0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図3一3一　これは図3の直列共振回路に定電圧源を加えたとき，1電流が最大値1�r’を取る角周波数ω。がω・±穿鴛芳になる事を考えると・Qの定義を3噸帯域中∠ωと・中心角周波数ω。とで（4）式の如く定義してもよい。　　　　　　　　　　　　　　・　次に共振器内の電磁界E，Hが�e敦：二：：：：二1：’1　　　　　　　　　　　　　’　�Dの如く，廟とZもに変化するとすると，Q値の定義より，器秒間に121・1　11，　1　cま　deだけ減少しなければなちない・（エネノレギ鮨だけ減らす故）　従って（5）式より一ω’畜＿e（　　　11−　　2Q）となる・従って・ω他毒となる。故に�去ｮは　　　　　　　　　　　　　　　　　　　齢畿馴　　　　　　　　（6）［2］号λ均一伝送路を用いた共振器のQ値（1）　リング共振器　　　　　　　　　　　　　　図4の如く均一導波管をリツグ状にし，リングの一周の長さL　　　　　　　　　　　　　が管内波長λgのn倍になるようにすると，このリング導波路を　　　　　　　進行する進行波によって共振器ができる。いまリング導波路の任　　　　　　　意の断面Aを横切って進む波の電力をPとすると，リング内に1　　蓄えられるエネルギ伽　　　　　　　　　　　　　　　飢一P吾　　　　　　図4　　　　　　　　　　［Vg：郡速度］　　　　　　　　　・　　　　（7｝となる。これはA面からの矢印の方向に流れ込んだエネルギーがv、の速度で進み再びA面に到達する時間崎である事を考えると・（7）式磁が求まる事がわかる・さて付図4の緬に入る電力をPとするとA2波が準んだ位置，即ち図4の．B面での進行波電力はPe−’　i“響　A巳　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　　　　　　’に滅衰している。ここでα’信伝送路の滅衰定数を示す。　従ってAB区間で1秒間に失われる電力はP−Pe−2　a’A¢≒2α’∠20P一4一となる・従っ結秒に失われる電力は讐’d2・Pである．このような事が図4の各d2区商で行われているから各区間の電磁界エネルギーは時間と共に一様に滅衰する。従ってリング全体で静間に失われる電力畝とすると　　　　　　　　2α，L　　　　　P，　＝：　　　　　　　　　ω　゜・P　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（8）となる。故に（1）式のQの定義に（7）と�G式を代入すると，　　　　　　　　P一互　　　　　Q−2α雀P−diVg　　　　　　　　（9）　　　　　　　　　ωとなる。また，均一導波路を進む電磁波の場合には，　　　　　ひ・v・　＝＝ひ・2　　　　　　　　　　’　　　　　　　　　　α0）　　　　　　　　［諜灘中の伝播速度］となるので�撃�（9）に代入すると　　　　　Q一轟一轟一論ま　　　　　　　　　　（10となる。　TEMモードの場合には　　　　　v。＝Vp＝Vg　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（12》であるから　　　　　Q一α告、　　　　　　　　　　　’　�汲ﾆなる。�A　有限長の均一導波路のQ値　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　付図5に示す如く均一導波路のA，B面で完　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　全反射する場合を考えると，導波路の中には進　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　行波と反射波とが共存する。　　　　A　　　　　　　　　　B　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　従ってA，B間に含まれるエネルギは（7）式の　P−’　ぐ」9　　　　2倍になる。即ち　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　飢一響　　　　　ae　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　となる。また導波路中で失われる電力も（8）式の　　　　　　　　図5一5一2倍になる。故にQ値はq拭と同じである。　更にこの場合にはA面及びB面がとくに導体でできている場合には！A・B面の導体損が生じる。このエネルギーをW2とするとW・一∫、2馬、9d・　　　　　　　　A十B　H，は断面の磁界成分の尖頭値　δ：表皮の厚さ　σ：導電率一方一li−　S．，　．1　H，　1・d・一誓×2一署∵金属面ではPに対する磁界が進行波と2時間とが重なり合って2倍になるたあ，損失電力は4倍になる。更にA，B両面なる故2倍する。Z。：特性界インピーダンス　　　　　8P∴Wi＝＝　　　　ωδ・σZ．∴W2にもとつくQをQ’とするとry＝2PL　yωδσZω＝LωδσZ．　　　　　Y　　　Vg　ハ　8P　　　　4Vgとなる．いまL一染とすると　　　　　σ一響一辮2＿　　　　　　一　4λ1∴毒一古＋凌一砦＋ππ繊δσ　　　　　　　（ls一6一［附録3］非対称平行2線路からなる4．開孔回路　　　　　　において，対角線上にある2つの開孔が　　　　　　開放されたとき，残りの2開孔からなる　　　　　　回路の回路定数と等価回路導体1　　　導体1�@［zzzzzz］�B�A｛zzzzzz2zzzzzzz22zzzzzz�C　　　導体2　　　　　　　　　　附図1　非対称平行2線路からなる4開孔の構造　附図1の如き，非対称平行2線路の単位長における静電容量の行列を［αとすると　　　　　［α一［含計壽磁］となる。いま　　　　　［i”・］一毒［αとし，〔〉’。］の固有値をy、（s＝1，2）とすると　　　　　嗣謂諭゜1をとい’てY・　＝＝　de（z！＋c・2一α＋％α）ツ・一毒・（z］f＋c・2＋�t＋辱）　　　　　　　　　但しo−・S（Cii＋c2・）（1）（2）（3）（4）一7一い細蝉ベクト）喫一［VllV2i］屡醐　’：とすると　　　　　｛［y。］一ッ、［刀｝Vs．＝0の固有方程式を満たさねばならないから，これより　　　　　ヱ1一詣［　1P1］・P，一一・一βV−ii−reii−　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）　　　　　r一π濤圏・β一撃が得られる・一方附図1（b）は左右1こ対して対称であることを考慮すると同図（b）の開孔1，2，3，4の固有ベクトル蔓1，蔓2，些3，堕とそれらに対する固有アドミッタンスyCSi及び固有インピーダンスZ（Si　　　・　　1・　（8＝．1，　2，　3，　4）　Cま…囮＝［砺U、，U、，　U、］＝　　　　一　一　一　一　　　2（1＋P12）1「邑云1輩］（6）LP，　　−Pr　−1　　1　」　　　　　　　　ツ‘1）−tv・tan　9　di…jz・C・4y〈21　一　一一　jy・c・t号飼・伽号’　　　y31一加απ号　2・・一一ノ2・C・‘号　　　　　　　　or‘‘｝一一か・C・，9　af・・一ノZ・tαn　9として求まる。いま附図1�汲ﾌZ行列を［幻とすると，［幻　＝　［．E］［2d］［助8　　　圖一「d1）d2）0＾　が310v　　2、」（7）（8｝一一8一の関係があるから（8）に（6）と（7）とを代入すると，　　　　［2］一［萎ミ萎萎萎］　　　　　　2E・−2（fU）｛ti，＋t2・＋躍・・＋P・・　d4・｝　　　　　　z2−2（Pl1十P12）｛t・）＋d・・　一一・d・・　一・d・1｝　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　｛がILが2｝＋P、2が3LP、2が4｝｝　　　　　　名3＝　　　　　　　　2（1＋P、2）　　　　　　　　　P1　　　　　　　　　　　　｛がILが2｝〒が3｝＋d4｝｝　〜　　　　　　島4＝　　　　　　　　2（1十P12）　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　｛Pi2　di）＋P、2が21＋d3〕＋d4）｝　　　　　　乙2＝　　　　　　　　2（1＋P、2）　　　　　　a・−2（Pl1十P12）｛d・・　一・d・・　一・d3）＋d・1｝　　　　　　a・−2（　11十P12）｛躍1L躍・・＋af・）一・d4・｝　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　｛ti1｝＋d2）＋P12が31＋P、2が4｝｝　　　　　　島，　＝　　　　　　　　2（1＋P12）　　　　　　z・　・＝　E（P，1十P12）｛t・1＋d・）−d・・　一一　d・1｝　　　　　　Z44　−2（fU）｛P・・　dl）＋P，・　t・1＋d・1＋af・・｝これから　　　二：：鴛　彙：：ゑ｝である事がわかる。いま開孔�A�Bが開放の場合　　　　［▽］＝［幻［1］において12　＝　1，＝0を代入すると　　　ご：：量：鷺：1：｝となり，（9）式に（7）式を代入すると一9一（9）（10）（ID　　　　Z・i−一ノ21吉肇・・tθ　　　　Z44　・＝　一ノ耕12≒甘・・tθ　　　　k・−7誰南（21−z2）。∫孟θが得られる。　さて働式のZi4は　　　　　　　P、（z一z2）　　　　w14　・＝　　　　　　　　1十P12　一方この線路のZ行列を［z］とし，　　　　　［z］一［ゑ象］で示すと，Z、＝A、＝　−jW　cot　eである。従って（ID式と�去ｮによりの特性インピーダンスをもち，電気長θの分布線路のものである。Z・　一一　Zi−一ノ（1−P1）守奉鼻（1＋P・）z2　c・tθZ44−za−一ノP’（P1　−1）21十（1十Pl　　1十P12）季・・tθ｝となる。従ってこれは附図2（a）の回路で示せる。　　　　　　　　　　　　　　　　　θ王］（a）　　　　　　θ　　　　　嘱4�@◎一一一一一一一一一一一〇�C　　　　　（b）　　　　　附図2　　　　−10一（�K（13）（1の’�梶i16）　一方，附図2（a）の島一ム及びZ44−Z’iは附図2（b）の如く，特性インピーダンスW’及びW”で電気長θをもっ先端開放分布線路で示せる。そして　　　　　1造蒙∵：：：：｝　　　（ITの値を有する。　また，対称平行線路の場合には，　　　　　Cli・＝C22，　β＝0，　P，＝1となるから，これを（IT式に代入するとW’＝・　W”　＝　z2となる。これは（5）式でS・＝2のモードに対する固有インピーダンスであるから，奇モード励振に対する特性インピーダンスである。いまこれをZ。で示すと　　　　　w’＝＝　w”−2・＝＝z・　　　　　　　　　　　　　　　　�Lとなる。また，S＝1に対するものは�汲謔闍�モード励振であるから，その特性インピーダンスをZeとするならば　　　　z・＝Ze　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　�汲ﾅある。従って附図2のWi4は�月ｮに（18）（19）式を代入すると　　　　　　　Z，−Z。　　　　　W14＝　　　　　　　　2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　�Sとなる。従って平行2線路の等価回路は附図3（a）で示される。従って開孔�@�Cが短縮されると附図3（b）の等価回路となる。これが本文図10（b）である。王］　θw、−v［110　2じ　　　（a）L　　　　　w，−PVo一一一一・・一・一一一一K｝一・・一…一一・一一．．．附図3（b）一一　11　一一［附録4］断面が対称面をもう3平行線路からできた　　　　　　6開孔回路に於いて，3開孔を開放したと　　　　　　き，残りの3開孔の回路行列と等価回路弄　　↓　2S114φ：開放端図1　構造、図1の構造に於いて，開孔�@，�D，�Eから3開孔回路のZ行列をもちいて　　　　隠鷺鷺1：｝　　　　・　　（1）V、＿Z，1、＋％、1，＋a，1、1の如く表わし得る。各行列要素は以下の如く求めうる。（／）Zl、の誘導　　　　1，＝1、＝0　を考えるとV、＝V，であり，S、面に対して偶モードであるから，図1（a）を図2の如く分解し，端子�@’�@”に夫々知電流を流した場合の問題におきかえうる・購非対称2平行襯の問題におきかえうる。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図2の端子�@’から見たインピーダ図2一12一名1−一ノ諾轟ll・・tθ　　1　　　　1z1＝フr・z・＝M　　　　1ツ1・2＝VTE一（z］i＋Ci・＋2c，，￥　　　　？＋c2・　　∂＝　　　　　　2　　　　　　　　　　　　　　c2・−9’P・＝＝一β＋冊　　　β＝・　　　　　　　　　　　　2（σ、2＋2C，、）（2）（ロ〉ムの誘導　これは附録3の働式のZlの値の半分になる。但し，　Z　l　z2　y、　N、の値は�A式である。即ちZ・一一ノ号1ξ1鋸．sε蓋θ　　　’　　　　（31QgZぎ，の誘導　5　　40　01茗一amp1万amp（b隅モード（a）　601？−amp1−2”　amp2c23（c）奇モード図3（a）の如く端子�D及び�Eに青ampずっを流し塒の偶モードと去卿及び一Sα卿を流したときの奇モードの合成から求めうる。偶モードの時の端子�Dの電圧Vs，は附録3の（ID式より％一ゴ妾f≒募）・・tθ図3（4）として求まる。　次に奇モードの時の端子�Dの電圧Vsoは，図3（c）の如くなるから∵1等（C22＋σ12＋C23）｝右）となる。故に風は一一　13　一一　　　　�c讐￥・一暗｛雫業呵・・‘θ　　　　　　　互＋−2−⇔Zま6の誘導　これは，図3（a）から理解できるように　　　　ムー予碗一脇・一一ノ音｛P、2　Zl＋z21＋P、2−一一　z°｝・・tθとなる。以上をまとめて　　　　　　　　．z、＋P、2　22　　　　　　　　　2　（1＋P、2）z・一一∫号器謡θ　　　　th−一ノ壱｛P12　21＋z2　　　　2　−20　1十P，｝・・tθ　〔例1〕　簡単な例として　α2，C23＜＜σ、、，σ22g）場合を求める。　（2）式に於いて　　　　　β’一去一鐸偽）とすると　　　　P，一一ナ＋再一一1＋β’　　　　　　一一1＋1＋誓」匿　　　　　　一　　　β’　　　2となる。またZ・＝ツ2（1＋P12）・・孟θ風一一ノ⊥｛P、2　z1＋22　　　　　十20d＋P，2）｝・・te1＋β’2一14一（6）（7）（8）（9）（1�@（1D　　　　　　　1　　　　　1z’°＝y・’y°＝v’ii’5　　　　　　　　　1　　　　　Y「・2＝V’iTE’　　　　　　〜　1一・Yii］’TE　　　　　　一1’c2・＋争　　　　　　一V’ilE−　　2　　　　　　　　1　　　　2…；v77T−ll（　　1　σ12十2　C，，1十　　　Cii）　　　　　　　　　　　　　　　　　22　　　　　　＝　VTE−　　　71≡≡1：三一　　　（　　C！2＋2σ231一　　　　σ11）　　　　　　　　　　　22　　　　　　　　　　　　22　　　　2・＝VT5　di（1−9｛，α3）となる。αD働式を（8）式に代入し，．　　　　β’＜＜1を用いると一、＿i、・liri（Sl’TE忽、t−j　　　　　　　　　　　　cotθ，　　　　　　　　　2　C，，．　　　　磨一ノ雫｛i−−2α慧伍　　　　癬一ノ厩妾ま三穿）（よ1　　　　塞6＝0（2）　　　　　　　　　　　　　　　　　　−15一　　　　　　　　C2・（　Ci2＋2　C，，1十　　　C22）　　　　｛Z」i＋c・2＋2�l（寧）｝　　　［∂−2�l嚥＋1錯）2｝］　　　［　＋c、2＋2b，，￥−EllFCi”］v−iZl；（α、十Ci2＋2　C，，22）｝・・tec2、）、ε晃θ働�鰍ﾌ如くなる。これからわかるように，開孔�@と�Dとの結合は，Ci、，　C23の減少と共に，1次的に小さくなるのに比べて，開孔�Dと�Eとの結合は2次的に小さくなる事途わかる。　〔例2〕他の例と．Lて・θ一号の場合を考える・　（8）式忙代入すると，　　　　1∴繋ll｝　　　　　（14である事がわかる。等価回路の誘導　�月ｮの如く，Zl6＝0の条件では，開孔�Dと�Eとの結合がないので，図4（a）のような回路を　　　　　　　　　　　　　　　　　　考えて見ると，同図の電圧電流の間には屡」池一ζ：）一⊂嬬叢管旙：）釧本献（ll）一（〃　）（i：）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　の関係がある。　　　　　　議　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一方v｛＝v｛＋vr　　　　　　　　　　　　　　　（b）　　　　　　　　　の関係があるから，上式より　　　　　　　図4V恕一2」w・・te・1・　−jw、｛i蓋θi　r　1・−jw、in　rl・Vl−−w、iilii−e…　−jw’・・tθ…vトjw、議e・1・　　　−jw・・tθ・1・�笈�16一となる。いま（8）式と比較して　　　　棚一辞窪認＝P・（21−22　2）　　　　　　　　　　　（16）とすれば，Z，は図4で実現できる。　次に図4の開孔�@�D�Eに夫々編，Z島磁（％）のインピーダンスを附加する事により，�G式の班，篇を満たすようにすると　　　　kl一銑一（−2／VV’　cot　e）千峨キ至1舞）＋ノP・鋒云弩）］・・tθ　　　　　一ノ21＋聖1著鍋＋2P，2…tθ　・・一一ノ縣・・tθ　　　　Zlg　＝　zg，　一（一ノiL・［，”・・tθ）一［暗｛2t21｛＄p、i・＋Z・｝　　　　　＋ノ8綜1］1・tθ＝一ノ｛寄，。‘θとなる・従って・図1（b）の開孔�@�D�Eの等価回路はt，一図5の如くなる．　　　　　　　　　　　　　　　　↓w＝2（Ci2十2　C，3Cii　C22）v・］TZ；一　　v“zz“E−W5＝　　　C2211T−．・Yii’Tgw，＝　　　2σ11図5一一　17　一（IT式は以下の如く求めうる。　　　　c・・＞9のときはbl・　＝　rk（争＋c12＋2儀）　　　　　　　　　　　　　　ツ・絹彦（C22＋C・2＋2C・・）　　　　　9＞C・・のときはツ1＝后（C2・＋Ci・＋2・C・・）　　　　　　　　　　　　　　ツ・＝▽毒・（？＋α・＋2C・・）となる・また鴫睾矯であるから　　　　　�iα・＋2C・・（　1　　　1c2・身σ12十2σ23c2、一一99＋Ci・＋2・C・・C22＋C’2＋C23（c22一争）V’7Z　E’−2（Ci・＋2C・・））στ（孕＋c｛2）（c2、＋磁）　ρCii　C22厩一18一　　　　　　［附録5］フェリ磁性体中の静磁波の伝播損失［1］伝播損失と分散方程式との関係波数（又は位相定数）hは角周波数ωと内部磁界H，との関数となり，　　　　∵∴磐∵轟｝　　　（1）　　　　　　ωM＝1γ14πM．Msは飽和磁化　で示される。　次に伝播損失は，フェリ磁性体のテンソル透磁率”の損失項から生じる。一方’ilはH，とωとの関数であり　　　　“72’＝’7　（ΩH，　Ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）で示され，曾の損失項は　　　　H，−H，＋ノム騨　　　　　　　　　　　　　　（3）　　　　　　△Heff：実効磁気共鳴半値巾の如く・内部磁界朧郷螺を加える事により求められる・従つて（1）式からとして求あられる。　従って単位長（m）当たりの伝播損失をα’（ネーパー）とすると，本文（42）式の関係　　　　α’一±ノ轟・δΩπ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）　　　　　　　［＋は煎進波ls一は後進波］が得られる。これを用いて単位遅延時間を支える伝播長の伝播損失Lは本文（46）式即ち一19一L一哀・」多鵠，　　　　∂F：K−±各影　　　　面　　　［一は前進波，＋は後進波］（6）をうる。　いま，1γ1＝2π・2．8×106（∵この場合，全て角周波数で表現されており1γ1は2．8MHZ／Oeの値を有する事を考慮して2π倍しなければならない。）の関係を用い，尚1Pt．・secの遅延時間を支える伝播損失を求めると，（ID式のLに10−6乗じたものになる。更にこれをデシベルで示すと，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2．8＿　　　　L（as／Msec）＝8・68×2π×コーK・△Heff　　　　　　　　　　　　　＝＝76．4K・∠W，ff（dB／μsec）となる。これが本文（47）式である。［2］各種静磁波の単位遅延時間を支える伝播損失のK値　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Hs：表面静磁波用の直流磁界　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　HF　V：前進体積波　〃　　YI体；；1HBV：後進体積波　〃（7）図1　構造一20一（2−1）t＝。。，h＝。。の場合（1）表面静磁波F＝e2kd一　　　　　∂∂轟　　　　　8器　　　∴Kj前進体積静磁波1（1十2ΩH）2−（2Ω）2　　　　4（1十2ΩH）｛（1十2Ωπ）2−（2Ω）2｝2　　　−8Ω　　　　　　　　　　｛（1十2Ω丑）2−（2Ω）2｝2　　　　　　　　　−十ΩH　　　　　　　　　　　Ω（2）　　　　　F−　kd−2q　tαn−1α　　　　　　　　α・＝S’μ一1一Ω・婁藷　　　　　・　　∂F＝」塑．迦．．　∂μ　　　　　”　∂Ω避　∂α　∂μ　∂Ω．　　　　　　立亙＝塑．．亟．OP　　　　　　　∂Ω　∂α　∂M　∂Ωまた（1�@式より，畿一瀞端、　　　　　　　　　互⊥＝　2ΩΩπ　　　　　　　　　∂Ω　　　（Ω2−．S2　；｝）2　であるから　　　　　　　K尋一葬一封暑　　　　　　　　　　∂Ω　　∂Ω（3）後進体積静磁波　　　　　F・＝　hd一去　tαn−　iα響、となり，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　−21一1｝（8｝（9）（10）（ID�K　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）この場合（10式の関係が成立するからKは（IM式をとる。即ち前進体積静磁波と同じ損失となる。　以上のべた（9）（12）式からわかるように，K値はΩ丑即ち，磁界Hiで変わる。従ってんの値で変化する。　いまk＝0，h＝。。の場合のΩHは，表1の如くなる。　　　　　　　　　　　　　表1　h＝0，。。時のΩ亙k＝0k＝◎◎表面波Ω・一Ω∀・＋di、−S島一Ω一音体積前進波Ωπ＝ΩΩ・一ΩV・＋4も、−S体積後進波ΩH一ΩV・＋41ts−SΩH＝Ωこの値を（9）（ID式に代入するとh＝＝0，。。時のK値が表2の如く求まる。　　　　　　　　　　　　表1　k＝0，∞時のK値k＝0k＝◎o表面波1＋帯1体積前進波11＋帯体積後進波　ωM1十　4ω21　．一22一（2−2）t，hが有限の場合［分散式は文献（18）（21）参照］（1）表面静磁波F一ε・ha−｛（Ω8＋Ωκ）（1二εαπんんん）＋1｝｛（Ω8一ΩH）（1一施nh　ht）−1｝　　　　　　｛（Ω8一Ω且）（1十施ηんんん）−1｝　｛（Ω8十Ωヨ）（1十tαnんんε）十1｝［1：三1二稗波］（14S＝1の場合を考える。　　　　　Ω十ΩH＝Ω＋とすると，Ω一Ωガ＝Ω一�祈−。…」Ω・（1一伽んhh）＋1｝｛Ω一（1一伽襯）−1｝　　　　　　｛Ω＿（1十施ηんんん）−1｝｛Ω＋（1十施πんんの十1｝＝e2ta一み・／：f＋一器18享畿髪鰐封f−　＝＝8jl’老盤翻≡｝∂F＝∂Ω∬∂F　∂Ω＋◎F　δR，、　δF　　　　　　十∂Ω＋∂Ω避　　　　　　　∂Ω一∂Ω一＝　∂F　　　∂F∂Ωπ　　∂Ω＋　　∂St　＿器一∂課．謬器・＋∂径謬器一一∂F　　∂F∂Ω＋　∂Ω一∂竪．一一f−　8ξt，∂竪一弘話一方，＿塗左＿一（tanh　h，十tanhんん）∂Ω＋　　｛Ω＋（1十tαnhk，）十1｝2＿鉱＿∂Ω一施nhんガ＋施πんんん｛Ω＿（1十施ηんんん）−1｝2●●●∂F∂Ω＋十（tαnhん8十施πんんん）　　｛Ω＿（1一施nhん2）−1｝｛Ω＋（1十施πんん8）十1｝2　　｛Ω＿（1十施ηんんん）−1｝一23一∂F∂Ωπオαπん尾＋施πん航’｛Ω＋（1十tαnh　k♪十1｝｛Ω＿（1十tαnhんん）−1｝＞1（・［韮18辛畿駕≡｝＋Ω＋（1−tαnんんん）−11　St二（1．十tαnhんん）−1］＝A［Ω三（1−T，十T，　一・　T，T，）一Ω＿（2−T，十T，）十1　　十Ω旱（1十T，−T，−T，T，）十Ω＋（2十T，一　T，）十1］＝A［（Ω旱十Ω三）（1−T，T，）十（Ω旱一Ω三）（T，−T，）　　十2（Ω＋一Ω＿）十（Ω＋十Ω＿）（T，−T，）十2］＝A［2（1−T，T，）（Ω2十Ω」昌）十4（T，一　T，）　9ΩH十4ΩH　　十2（T，一一T，）Ω十2］諾一A［Ω三（r−T，＋T，−T・T・）一Ω一（2−T・＋T・）＋・　　　　一Ω旱（1十T，−T，−T，TD一Ω＋（2十T，−T，）−1］　　＝．A［（Ω旱一Ω三）（1−一　T，T，）一（T，−T，）（Ω旱十Ω三）　　　　72（Ω＋十Ω一）一（T・一一T，）（Ω＋二Ω一）］　　−A−［−4ΩΩ亙（1−T，T，）−2（T，−T，）（Ω2＋Ω者）　　　　−4Ω一2（T，−T，）Ω］K＝∂F∂ΩH理∂Ω音＋ΩH＋（T，・一：Ti）Ω（ΩH＋去）皐去（1−T・T・）（Ω・＋Ω蓋）�激ｶ†音（T・−T・）（Ω・＋Ω紬＋（1−T・T・）ΩΩH従ってt→。。，h→∞の時はT，＝T，＝　1　．eなり（9）式が得られる。（2）体積波　　　　前進波F−kd　一一一　a　tan−i｛1響囎ゑ‘ρ齢諭　　　　（IT　　　　後進波F−kd　一　i　tan−’｛維膿毒辮ん矧　　　　�Lとなる・αは（1�@式に示す如く・ΩHとΩとの関数であるOP−（f・・．∂∂釜器は（1D式で支えられる。従って：Kは（IM式となり，　t，　hを含まない。一24一［3］単位長当たりの伝播損失　α’（ネーパー／m）（1）軸方向に磁化された円筒棒　　　　　分散方程式は　　　　　」・（kzRFii）一・よりとなる。いまであり　　∂F　　∂F　∂α　∂ΩH　∂α　∂ΩH（20）式より器一1α＝Ω2一Ω蓋∂α∂Ω賀　2αΩ」昌十ΩH一Ω2　1　　　−（Ω蓋十Ω2）（Ω蓋十Ω∬一Ω2）2が得られるから，これらより　　　　　∂F＝．2ζ⊥　　　一（Ω蓋十Ω2）　　　　　∂Ωπ　　R　　2α3（Ω蓋十Ωπ一Ω2）2となるからこれに（21）式を代入して，後進波である事を考慮すると　　　　　　’＿　　　　　（Ω蓋十Ω2）iγIZNHIeκボ　　　　　α　　　　　　　　4（Ω2一Ω蓋）｝（Ω蓋十Ωπ一Ω2）去ωMR　（ネーパ／m）が得られる。（2）MSSW本文（45）式より　　　　　∂h　　　　　∂Ωπ∂F∂Ωπ墾∂h一25一（19）�S�S一”　e2）��4（1十2Ω∬）　　　　　　　　｛（1十2ΩH）2−（2Ω）2｝2　　　　　　−4（1十2Ωπ）｛（1十2Ωπ）2−（2Ω）2｝　　　　　　　　　2d｛（1十2ΩH）2−（2Ω）2｝2　　　　　　　　　−2（1十2Ω）　　　　　　d｛（1十2Ω∬）2　一一（2Ω）2｝2故に本文（42）式の前進波の項に代入してとなる。（3）MSFVVV　　　　　∂F　∂F　∂α　　　　　　　コ　　　　　　　　∂ΩH　∂α　∂ΩHにおいて，　　　　0P．．　＿9「，nn−1．。，↓　α　1　　　　∂α　　　　“　LVUtt　v　vv’1十αz」となるから，（22）式の関係を用いて，　　　　　∂∂轟一2（tan−・　a＋±・）六（Ω1皐謬器・）・　　　　　　　一（21ill・＋，−li−，・）（Ω1羅蓋・）・また・1＋α・一Ω識一Ω・の関係を用いると　　　　　許差・＋、旱α・一（Ωk＋ΩH一Ω・）｛んd顎響編婁蓋｝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Nとなるから，これを上式に代入すると　　　　　∂F　　　’（Ω蓋十Ω2）（kdSt．−2Ω蓋十2Ω2）　　　　　∂Ωπ　　　2（Ω蓋十ΩH−一　92）（Ω2一Ω蓋）Ωπ’12　de　2　kd一一　26一�S�括梶@　　　　α　一　　　　　　　　　4（Ω身十ΩR一Ω2）（Ω2一Ω差）Ω∬d［・ωMが得られる。（4）MSB▽W（17）より　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一2（1＋i、）　　　　　＋甚コ昂　　　　　　　　　　　　　1十2α2　　　　　　ん（i　　　　　　　　　2　　　　　＝T＋tt　4α・＋（α・−1）・　　　　　−k［kd＋ll睾）？］　　　　　一去［kd＋1＋毛、］　　　　　∂∂轟一去［kd＋1＋も・］（毛差）（Ω蓋睾鍛・）・　　　　　　　　一最・［kd＋2（Ω響一Ω2）］（Ω1響壼、）、　　　　　　　　＝＿Ω蓋十Ωπ一Ω2　｛hdΩH十2（Ω蓋十ΩH一Ω2）｝（Ω姦十Ω2）一方本文（36）式より一2£　・＝dである事を考慮して本文（56）式の前進波の式に代入すると　　　　　，＿　（Ω蓋十Ω2）（んdΩH−2Ω蓋十2Ω2）1γ1Afi［，�S　2（Ω2一Ω蓋）　　　　　ΩH（Ω蓋十ΩH一Ω2）2−［んdΩπ十2｛Ω．（ΩH十1）一Ω2｝］（Ω蓋十Ω蓋）　　　　　　　　　　　2｛Ω且（ΩH十1）一Ω2｝（Ω2十Ω蓋）Ωπ一方器一αであるから，本文（56）式の後進波の式より，�S一27一　　　（Ω2十Ω身）［kdΩH十2｛ΩH（ΩH十1）一Ω2｝］iγIZNEI，α，＝　　　　　　4｛ΩH（ΩH十1）一Ω2｝（Ω差』Ω蓋）ΩHd・ωM（ネーパ／m）�鰍ﾆなる。一28一［附録6］位相変調を行ったときの歪と損失　いまHiをHi°を中心にδHiだけ，　　　　H，　・H，°＋δH，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）の如く変化すると，角周波数ω。をもっMSFVVVは位相変調をうけ，従って瞬時角周波数もω。からずれる。いま変調周波数をムとし，位相変調によって得られた周波数変位をDとするとき，　　　　2　（f−十1））　＜＜1γl　lδHi　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）　の場合には，準定常的に取り扱う事ができる。即ちこの場合には，θ＝hLにおいて　　　　£−h（H・・）＋ZZδH，＋音講（δH，）・＋9Si2｝（δH）・＋……　（3）　の如く展開し，ω。を一定とし，θとδHiとの直線性のみを求め，（3）式の第3項以降より歪を求める事ができる。いまδΩH＝Ω．／4π．Msの関係より　　　　∂h＿∂た　∂ΩH＿　1　∂k　　　　∂H，　∂Ωπ　∂H，　　Ms　∂Ωπ　　　　　∂2k　　1　∂2h　　　　∂Hi2　M3∂Ω蓋　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4）　　　　講一一振∂∂雛　　　　　　　　　　　（5）　いまδHi＝・△H，＝sin　co　mt　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　「　とし，基本波の位相変調成分をθ．1とすると，　　　　　θ．1−L轟△融婦　　　　　　　　　　（6｝　となる。また（3）式の第3項から生じる第2高周波の位相変調成分をe．1とすると，　　　　　θ．2一チ猫鋤睾s2婦　　　　　　　　（7）一29一いまθ．1θ．1＝＝K，（8）とすると，（6）（7）式よりK2＝＝　　　∂2h△H，　∂Hi2　　　　　4　　∂h　　　轟⊥A＿El，・4　Msとなる・従って本文（62）式の論り∂2k全く同様に，第3高周波の歪率K，を盤∂Ω蓋並∂ΩHe．3−　＝・K，θ．1∂Ω蓋を求めれば第2高周波の歪率が求まる。（9）ωとする。（3）式の第4項が　　　÷嚢、（△H，）・sin・ω。‘となる事と・謝婦一÷観ω諾枷3ωのの関係式より　　　　θ・3　一一灸（AH，）諾が得られるから，K，＝＝　　　　盤（△H、）　∂、研2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ニコ　24　　∂k　　　　薇愛（△H、拓）∂2h∂Ω蓋速∂ΩH（1Dとなる。全く同様に高次の高周波成分も求める事ができる。いま周波数変調としての歪を考える場合には，n次高周波の周波数変位を」D、（n＝1，2，……）とすると，　　　　D、＝1んθ．1（12）一30一である。いま周波数変調のn次高周波の歪率をKSとすると，　　　　　　　　erm／f−n　　　　瓦＝　　　　　　　　　　　　＝nKn（n＝＝1，2……）　　　　　　　　θ．　f．となる。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂nk以上の事からわかるように，Kn及びK；は　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　を求めればよい。　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂Ωk参考のたあにn＝2の場合にっいて求あて見ると�許}一懸織［3α�C・一Ω蓋）＋4α・9・＋me2　K　　　　　s2A藤＋毒）］（1の〔例〕Ω．＝0．2Ω＝0．38△H1＝10M，＝750とすると，　　讐諺＋毒一・3，・78α・・＝・，・45α・一・・，・92＆−14編鵬44［3×…45×・…44＋4×・．・92×・．2＋2×も鱗α2　　　−。．。2×k。78］1＝　　5．8876×10−3　（0．3273十〇．8736十2．3688−3．823）＝　　1．49×103＝0．149％　従ってFM歪は，（32）式より　　　　K；＝2×K，＝0．298％　となる。　さて損失は本文（66）式でわかるように△耳〃が小さい事が必要である。この△耳〃は，通常X一わαπdで0．5エルステッドのものが得られ，或る周波数帯までほs“周波数に比例する。（22）　或る周波数帯以下ではMsを小さくしないと△Heffが増加する。これはフェライトの低磁界損失によるものである。一31一AH（エルステッド）300750　　1800　4πMs（ガウス）△H　eifMs（ガウス）図1Xバンドでの△HとMsとの関係図2　低い周波数，例えば1GHZ以下での　　△HeffとMsとの関係　現在得られている材料において，△Hと．M8のX−　bαndにおける値を示すと，図1の如くなる。また低い周波数帯における△H，fアとMsとの関連を図2に示す。従って低い周波数帯では図1と図2より最適の飽和磁化の材料を選ぶ必要がある。　尚，Msを小さくすると，キューリー点が一般に低くなる為，温度変化によりMsが変化し，従って内部磁化H，が変化する。これは（13）式に示す如く，ΩHを次式に従って変化させる。ΩH−4缶警評�求@っまり，温度が高くなれば4πMsは小さくなるのでΩ∬は大となる。そこT・，変調感度∂θ／∂H，が変化する．　従って温度変化に対する温度補正を必要とする。これは変調周波数を加えるトランジスタの電流を温度で変化させる原理の温度補正回路で充分に行いうる。一32一文　献　（1）小西，“マイクロ波回路の基礎とその応用”，総合電子出版社　　　　（2）　小林“しゃへい形誘電体円柱共振器の共振モード”，電子通信学会論文誌　　　　　　　’81／5・Vo1．　J64−B　No．5　p433〜440．　　　　　　、　　　　　　　　　　・　　　　（3）S．J．　Fiedziuszko，“Dual−Mode　Dielectric　Resonator　Loaded　cavity　Filters”，　IEEE　Trans．　　　　　，　MTT，　MTT−30，　No．9，1311〜1316　　　　（4）　S．J．　Fiedziuszko，　D．　Doust，　S．．Holme，“Satellite　L−Band　Output　Multiplexer　Utilizing　　　　　　　single　and　Dual　Mode　Dielectric　Resonators”，19891EEE　MTT−S　Digest，　pp　683〜686　　　　（5）Richard　J．　Cameron，　Wai−Cheung　Tang，　and　Chandra　M．　Kusia，1‘Advances　in　Dielectric　　　　　　　Loaded　Filters　and　Multiplexers　for　Communigations　Satellites，　AIAA　90．0880−CP．　　　　　　　pp．823〜828　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　二　　　　（6）小林，古川，“TM11こ重モード角柱誘電体共振器を用いた4段帯域通過フィルタ　　　　　　　昭和59年電子通信学会光・電波部門全国大会202（7）小林，古川，“TM，，。誘電体共振器を用いる　3．7〜4．2　GHZ帯用楕円関数形フィルタ　　　昭和61年度電子通信学会全国大会742（8）　西川，石川，服部，小林，“直交結合TM11。モード誘電体共振器を用いた4GHZ帯域フィルタ　　電子情報通信学会論文誌C−1VolJ73−Crlpp　54〜601990年2月（9）　Y．Kobayashi，“A　Low−Loss　Band　pass　Filter　Using　Electricaユly　Coupled　High　一一Q　　TM。iδ　Dielectric　Rod　Resonatars，　IEEE　Trans，　on　MTT　Vo136，　Dec．1988　p　1727〜1732（10）Y．KONISHI，“Novel　Dielectric　Wavegide　Components−Microwave　Applications　of　New　　Ceramic　Materials”Proc．　of　the　IEEE　Vo1．79，　No．6，　June　1991．（11）小西，“VHF−UHF　Yサーキュレーター”NHK技術研究・　　第17巻第2号通巻87号（昭40年）（12）小西，“フェライトを用いた最近のマイクロ波回路技術”，　　電子通信学会昭和52年pp．13〜14（13）小西，“フェライトを用いた最近のマイクロ波回路技術”，・　　　電子通信学会昭和52年pp．57〜61（14）　W．S．　Ishak　and　Kok−　w　ai　Chang，“Magnetostatic　Wave．Devices　for　Microwave　Signal　　　Processing，”Hewlett−Packard　J．，　pp．10〜　Feb，1985（15）W．L．　Bongianne，“Magnetostatic　Propagation　in　a　Dielectric　Laye’red　Structure”，．J．　Applied　　　Phys．，　Vo1．43，　No．6，June　1972，　p　2541〜2548　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ケ　コ（16）R．W．　Damon，　H．　van　de　Vaart，“Propagation　of　magnetostattic　spin　waves　at　microwave　　　frequencies　in　a　normally　magnetized　disk，”　　　J．App1．　phys．，　Vo1．36，　No．11，　Nov．1965，　ppご　3453〜3459一1一（17）R．W．　Damon，　J．　R．　Eshbach，“Magnetostatic　modes　of　a　ferromagnet　slab，”　　　J．Phys．　Chem．　Solids．，　Vol．19　No．3／41961，　pp．308〜320（18）八代，大川，“静磁波の分数特性の改善，”エレクトロメカニカル回路技術調査専門委員会，　　　電気学会　昭和61年5月（19）　Daniel　D．　Stanci1，“Phenomenological　Propagation　loss　theory　for　magnetostatic　waves　in　　　thin　ferrite　films”，　J．　Appl．　Phys．59（1），　Jan．1986．（20＞　堤，熊谷，“体積静磁波遅延線の損失について”，　　　電子通信学会論文誌’83／8Vo1．　J66−B　No．8　pp．1077〜1078（21）内海，“MSWの分散関係と励振に対する一考察”，　　　電子通信学会，総合全国大会，832，1983年（22）P．Roschmann　and　W．　Tolksdorf，“EpitaxiaユGrowrh　and　Annealing　Control　of　FMR　prope−　　　rties　of　Thick　Homogenuos　Ga　Substituted　Yttrium　Ilron　Garnet　Films．　　　Mat．　Res，　Bul1．，1983，Vo1．18　pp．449〜459（23）J．M．　Owens，　J．　H．　Collins，　C．　V．　Smith，　Jr．　and　I．1．　chiang，1　“Oblique　incidence　of　maghe−　　　tostatic　waves　on　metallic　grating’1，　Appl．　Phys．　Lett．，　Vo1．31，　pp．781〜783，1977（24）官，八代，大川，“静磁前進体積波を用いた円形金属端反射型共振器の解析一連立積分方程式の　　　導入による詳しい手法について”，信学技法，MW88−64，1988．（25）堤，“YIG薄膜を用いたMSW共振器に関する一考察”，　　　信学論誌，Vol．　J　70−C，　pp．1214〜1216，1987．（26）R．．L．　Carter，　C．　V．　Smith，　Jr．　and　J．　M．　Owens，“Magnetostatic　forward　volume　ware・−　　　spin　wav6　Conversion　by　etched　grating　in　LPE−YIG，”IEEE　Trans．　Magn．，　Vo1．　MAG−　　　16，pp．1159〜1161，1980（27）堤，奥村，“YIG薄膜を基板としたマイクロストリップ線路”，1989年電子情報通信学会秋季全　　　国大会SC−9−1（28）　H．Suh1，“The　Theory　of・Ferromagnnetic　Resoname　at　High　Signal　Power”，　J．　Phys，　Chem．　　　Solids．，1．209，1957（29）J．D．　Adam＆J．且．　Collins，“Microwave　Magnetostatic　Delay　Devices　Based　on　Epitaxial　　　Yttrium．　lron　Garnet”，　Proc．　IEEE．64．7941976（30）・八代，大川，“静磁波デバイスの飽和電力レベル”　　　　　　　　　　　　　　　　　　一　　　電気学会論文誌C平成3年9月pp．425〜432　　　　　　　一（31）S．N．　Stitzer，et　a1，“Magnetostatic　Surface　Wave　Signal−to−noise　Enhancer，”　　　工EEE　MTT−S　Digest．　p．238，1980一2一（32）P．R．　Emtage　and　S．　N．　Stitzer，“lnteraction　of　signal　in　Ferromagnetic　Microwave　Limiters”，　　　IEEE　Trans．，　MTT−25．3pp．210〜2131977（33）（34）（35）野本，“2個のMSSWフィルターを用いたS／Nエンハンサとその応用，電子通信学会NW　91−991991年11月’乾，畠山，原田，内“電波吸収体”NEC技報Vol．37　No．91984K．Hatakeyama　and　T．　lnui，“Electromagnetic　Wave　Absorber　using　Ferrite　AbsorbingMateria1　Dispersed　with　Short　Metal　Fibers，IEEE　Trans．　on　Magnetics，　Vol．　MAG．20　Sep．1984　pp．1261〜1263一3一輻射科学研究会資料（RS91−19）誘電体管ファブリ・ペロー共振器HEI爪モードを用いる高温超伝導薄膜のミリ波・マイクロ波表面抵抗の測定　一一一異方性および非線形特性を中心にして藤澤和男　矢来篤史　山本幸男（大阪産業大学工学部）誘電体管ファブリ・ペロー共振器HE　モードを用いる高温超伝導薄膜のミリ波・マイクロ波表面抵抗の測定一一異方性および非線形特性を中心にして　　　　　　　　　　　　　　　　藤澤和男　矢来篤史　山本幸男　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（大阪産業大学工学部）1．はしがき　　　　　　　　　　　’　高温超伝導薄膜のミリ波・マイクロ波表面抵抗を測定することは、そのミリ波ゼマイクロ波回路素子への応用を考える上で、またその物性を解明ずる上で、極めて重要である。これまでその測定は、ミリ波・準ミリ波帯に対しては、試料薄膜を底板に用いる円筒空胴共振器TE。mモード（n・1または2）のQ測定による方法が一般的に用いられておりCl）、マイクロ波帯に対してはストリップ線路共振器のQ測定による方法が広く用いちれている（籠前者の空胴共振器を用いる方法は、試料薄膜上に円電流が流れるため、薄膜面内に異方性がある試料に対しては用いられないが、等方性の試料に対してはQ測定の精度炉高いという長所がある。　我々はこれまで、純銅板と高温超伝導薄膜板とを用いて低損失の誘電体管（特に高誘電率のセラ’ミックス管）の両端を終端してファブリ・ペロー共振器：を構成し、方形導波管TEteモードを用いて、純畢板に開けられた円形孔を通して共振器にHEimモードを励振し、そのQ測定から試料薄膜の表面抵抗を求める方法を研究して来些（蒐そして、最近は共振器の共振出力を疎結合の同軸線を用いて取り出してQ測定を行う透過型の共振器構造を採用し、Q測定の精度を向上させた。’なお、我々は当初誘電体捧を用いてファブリ・ペロー共振器を構成したが、棒の場合には終端する純銅板にあけられる導波管との結合孔が電磁界の最も集中している棒の中心に位置しており、共振器と導波管との結合度が孔径により大きく変化すること、および結合度の周波数変化が大きいことなどの難点がある。これに対して、誘電体管の場合、中心の電磁界は弱く、また結合孔の結合度の周波数変化が小さい領域があるので、結合孔の設計や加工が容易であるという長所’がある。そ．の上、誘電体管を用いること多こより、その両端を終端する2つの導体板の平行度を、棒の場合に比べて、安定に保ち易いという利点がある。そこで、最近は専ら誘電体管の方を用いている。　このHE　ntrtモードのQ測定より試料薄膜のマイクロ波表面損失を求める方法の特長は・面内の異方性を求め得ることと、誘電体管の近傍に電磁界が集中するため試料薄膜の周辺部の薄膜の状態があまり問題にならないことである。その反面・普通用いられている空胴共振器やストリップ線路共振器のQ測定による方法に比べて技術的困難が大きく、試料の表面損失の測定精度は落ちる。　最近・高温超伝導薄膜のマイクロ波表面損失の非線形特性が問題になっており、一1一この薄膜材料で作製したストリップ線路のマイクロ波表面損失の非線形特性が測定されている（2翫だ、このような具体的なストリップ線路に対しては、そのエッジ部分に表面電流あるいはrf表面磁界が集中し、かっ、そのエッジ部の加工による損傷の影響などもあって、エッジ付近のrf表面磁界の分布を知ることは極めて難しい。したがって、このストリップ線路の非線形特性より毎られる情報はあくまで表面抵抗の場所的な平均値の非線形特性であって、表面抵抗の真の非線形特性ではない。その点で、我々の測定方法の場合、rf表面磁界分布が理論的に分かっている状態での表面損失の非線形特性が求まるので、逆問題を解いて、表面抵抗のrf磁界強度依存性を正しく求めることができる。以下、HEImモードの基本関係式、共振器の具体的構造、Q測定より表面損失あるいは表面抵抗を求める関係式、実際の測定データなどを記述する。　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）領域1　（a≦rKb）E廻一〔A。Jl（py）＋A3＼r，（pr）〕2．誘電体管を伝搬するHEnモード　誘電体管ファブリ・ペロー共振器のHE　ii’n．モードは、誘電体管を逆芳向に伝搬する2っのHE”モードが作る定在波であるから・ここでは管軸（・軸）方向に伝搬するHEIIモードに関する諸関係式を求めておく。図1に誘電体管ファブリ．ペロー共振器の構球原理図を示す。内径2a、外径2bの誘電体管を半径Rの導体円板で終端して共振器を捗成した場合を考え、電磁界の存在する領域を図に示すように3つの領域に分け、それぞれの領域内の電磁界の表現式を求め、2つの円筒境界画r．＝aおよびr・bでの電磁界の境界条件から、HEnモードの電磁界分布と分散関係式を決定する。　　　　　　　　・領域1　（0≦r≦a）　（z，・Ur3　w疋き取　　　　　　　　　　　　　　　　（2）領域皿　（b≦r）E鮮A今K・（7r）　Wh9　−eV」βi“　｛　　＝廊B午k，（Zr）卿評りH肝）　　　　　　　　　　　　　　　　（3）礁馴幅（Pr）　t　B，Y，　（pr＞）｝一2一め　皿R三勇，でち’参ジエ〔そ’3タ三、a・工三をノニつノタコrで二三’二；二禽z図1　誘電体管ファブリ・ペロー　　．共振器の構成原理図ここで、　　　　　ヒ　　　　ユ　　　　P°一ωεβ・一一一　P2，　zz一β2：ω�`．β。　（4）である。また、JI　，　Ylはそれぞれ第1種および第2種の第1次ベッセル関数、llKIはそれぞれ第1種および第2種の第1次変形ベッセル関数である。上記のEz、Hxに対応する横方向の電磁界は次式により求まる。認：i＆（＃1　Y；　’：Ell：；1：犠：1副（5）E郭し一鱈TES”）＋抑拡メ略H≦�h吋πL」β1P二▽i　’H　；’）L　｝ω　E’／　p・い▽TE｛五）1（6）領域皿あ横方向電磁界成分は領域1の場合と同じ形で求まる。　この3つの領域・の境界面r＝a、およ・0ξr＝b上で接線方向の電界と磁界が連続するという境界条件から、上記の諸式の未定常数間の相対値Az／Al，・・…　，B4／Alが決定され、またβも求められる。　それぞれ吸領域内を伝送さやる電磁波電力は次式を用いて計算されるρ　　　　　　　P＝÷凡∫旺T×磁きd5　（7）表1に実際に使凋したセラミックス管（2a・2．5mm，2b・4．　Omm，εv・24．3）の場合の数値計算結果を示す。表中、領域皿’を領域皿の中でr＞Rの部分とし、この領域を伝送される電力も与えている。P（皿’）は図1の共振器の放射損失を与える。この表で見る限り、表中の周波数に対しては、Rニ6mmの導体円板を用いれば、放射損失は無視してよいことが分かる。表1　HEnモードの電磁波伝送電力分布　　　　　　　　　　　〆f（GHz）P（ヲ・PPgPPgP　　　　　　　魑P（皿’）／PRニ6．0R＝7．0R＝8．028．0’0．190．670．146．93x1σ81．89x1♂rlt5．17x103　4．30．120．770．ll1．78x1♂°1．17x1σ8z7．71x1σ15一3一　図2に管軸（z軸）に垂直な横断画内および管軸を含む縦断面内の磁力線の分布を示す。また・図3には図2と同じ場合のx軸（ψ・0）上の磁界強度分布を示す。o・・t’z＝0tO言　。．，≦王　0　’／　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ーO．5　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0　　　　　1．0　　　　2ρ　　　　3．0　　　　4ρ　　　　5．O　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　r’（mm⊃　（a）　横断面内分布　　（b）　縦断面内分布図2　セラミックス管（2a・2・5mm，2b・4．Om，εセニ24．3）　図3　図2と同じ場合　　を伝鍛するHE11モードの磁力線分布　　　　　　　のx軸（ψ・0）上　　　f＝28．OGHz　　　　　　　　　　　　　の磁界強度分布ウcorami⊂5　tubeり●2a＝25　mmや2b34．Ommεr昌24．3勺f二28GHzoy＝o6z＝const。●　●●9　　■o　　　響●，●噸3．誘電体管ファブリ・ペロー共振器HEimモード　前節で述ぺ．たように、HEti’nモニドは共振器内を逆方向に伝鍛する2っのHESiモード進行波により形成されてい6。このHE　llモ門ドの群速度Znsは次式より求まる。　　　　　　　一1v7＝（鶉）（8）HE置Lモードの単位長当たりの時間平均蓄積エネルギーwは次式で与えられる。　　　　　：　w＝P1　v｝　　（9）ゆえに、共振器内の時間平均蓄積エネルギーWは次式で与えられる。　　　　　　　　W＝22W＝2∠P／V7　　（1・）’　共振器内の損失は、2枚の導体板上の損失Pcs、Pc2と、誘電体管中の損失Paで与えられる。誘軍体中の単位長当たりの損失電力をPdとし、HEttモードの減衰定数をadとすると、次の関係式が成立する。　　　　　　　、　　　　　　PCt　＝22Pd　P4＝2d誌P　　（11）　　　　　　　　　　　　　）一4一　導体板上の損失電力Pcは表面抵抗をRsとすると、次式より計算される。なお、これは等方性の導体板の場合である。．且一2R・1圓�`β一2R。∫（II→掴Hの嶋（12）表1の場合と同じセ．ラミックス管（2a・2．5mm，2b・5．Omm，εr・24．3）を用いた共振器の各領域内のPcの分布を表2に示す。表2　．等方性導体板上の損失電力Pcの分布f（GHz）PざヲP、．P・9P・Pc（タP’c　　　　・P、（咳P。　‘R＝6」0R＝7．0R＝8．028．00．170．680．156．24x1σ8　　　　　−　1．68xlO4．56’x1♂34．30．ll0．780．111．65x1♂σ1．08xl♂ユ7．08x1δ1つぎに、異方性を持つ導体板の場合の関係式を与えておく。x軸方向の表面抵抗をR・’X・，鋤芳向の表面抵抗29　R・yとするとW瞬次：式で’4えら秘・　　　　Pc−2｛R小さ画＋R・暑∫iHκ瞬｝　（・3）　　　　　亀式（12）、（13）において、導体板上の表面磁界はHEssモードの横方向磁界1　Mτ1，Hx，Hxの2倍であることを用いている。　　°　上記の諸損失を用いて共振器の無負荷Qは次式で与えられる。土二．’Prci＋P・・tP．二　v＄Q。　　　　　W　　　　　22Pく1＋PCz＋1　c（．w（14）°　なお、本研究の主目的は導体板の表面損失Pcの測定値から表面抵抗Rsを求めるものでうるので、PcとRsとを結びつける係数Fを次式のように導入し、あらかじめFの値を数値計算しておく。暑一R5　FジF−2∫（1　H．．12＋　1・　H3　IZ）　ctx　d−　？1・　／P（15）異方性の導体板に対してはFx−2∫1ゆてび｝／？，F？＝2∫IHxl�`副P（16）一5一を導入して、次の表現式を得る。？・／P＝RSx　Fx．＋�j�d（17）4．試料の表面損．失あるいは表面抵抗を測定する原理　試料の表面損失あるいは表面抵抗を求めるのは置換法による。共振器を構成するには、誘電体管の一方の端面を、導波管と結合する孔の開けられた純銅板で終端し、他方の端面を純銅板あるいは試料薄膜板で終端する。それぞれの場合の共振器のQ測定を行い、その差から試料薄膜と純銅板の表面損失の差を求め、それより計算で表面抵抗の差を求める。純銅板（ρ’表面抵抗躰予備実験で求めてあるので、試料薄膜の表面抵抗が求まる。　　　　　　　　　　　　　　　　°　我々は現在、導波管でHEtinモードを励振して、ループ結合の同軸線セ共振出力を取り出す透過型の共振器構造を採用しており、その透過出力の半値幅4fと共振周波数f。の値から、共振器の負荷QのQLが求められる。この共振器の無負荷QをQ・・入力導波管に対する外部QをQ・Gt，i、出力向軸線に対する外部QをQ。。，t，、とすれば、次式のよ，うな周知の関係が成立する。　　　凌＝走＋歳＋歳2　Qし一壽　　　　（・8）　　　　　　　　　　　　　　　　　　，　　　　　魁　上記のように、試料薄膜を用いた場合と純銅板を用：いた場合のQしの測定値を用いて、次式のような差を求める。　　　　’”°°苛《苛）一苛一（繊脇一券・〔警こ（警え」　　　　　　一券F匹一（R5）、」（19）これより、試料薄膜の表面抵抗Rsが求められる。　異方性の試料薄膜の場合、そのa軸方向の表面抵抗をRsa、a軸と垂直なb軸方向の表面抵抗をRsbとし、a軸がx軸と平行な場合と、b軸が平行な場合の2つの場合についてQ測定を行い、それぞれの場合の試料薄膜の表面損失Pcユを求める。それより、次式が得られる。　　　　　　1；1：職』藩二こ二：幻　　（2・）一6一この連立方程式を解いて、RsaとRsbが求められる。5．共振器構造と測定系　図4に透過型の共振器構造の原理説明図を示す。その具体的構造を図5に示す。測定周波数28GHz帯に対して、セラミックス管として、村田製作所製低損失セラミックス［Ba（Sn，Mg，Ta）03，εv・24．3］で作製した内径2a・2．5mm、外径2b・4．Om田、長さ2・6．45m皿のものを用いている。また、純銅板としては直径22mmの円板を用いている。入力導波管と共振器とは、図5（a）に示すように、セラミックス管を終端する純銅板の中心に小孔をあけて結合させている。その結合度を表すQの値を孔径Dの関数として同図（b）に示す。　なお、出力取り出し用の同軸線は外径2．額m、中心導体の直径0．26mmのもので、管轍’ら7・°・・の．所に設けらn・実験に用いたループによる共振器との結合魔はQe鴫2・443，000である。C　　　　　　・・6tr・・．’D−・・護碧：「・（a）　方形導波管とセラミックス管　　　共振器との結合部L200．0001．000，000　sob♂ooo慧σ　　　600，000400．000200，0001．6DL7（mm）1．8（b）　方形導波管TEI。モードと　　セラミックス管共振器HEI14　　モードとの結合度、’Z・6．45mm図5　方形導波管によるセラミックス管プアブリ・ペロー共振器HE”tn．　　　モードの励振　共振器は透過共振特性の測定にはウイルトロン社製ベクトルネットワークアナライザ；360型を用いる。また、共振器の冷却システムとしては、昨年度まで住友重機製冷凍装置SRJ−803を使用していたが、冷凍機に機械的振動がこの型の共振器に非常に悪影響を及ぼすので、最近は液体ヘリウム使用用のインフラレッド社製クライオスタットHD。3を使用している。しかし、使用する同軸コネクタヨが50K以下の温度では特性が劣化して使用できないので、液体ヘリウムの使用一7一を断念し、液体窒素を用いている。このこの際、液体窒素の容器を減圧することにより、77Kから55Kくらいまで、温度を下げられるので、この温度範囲までの温度特性の測定は可能である。高温超伝導薄膜に対しては、十分に重要な情報が得られる冷却システムである。6．実験繕果　単に高温超伝導薄膜の表面抵抗を測るだけなら、はしがきで述べたように他の優れた測定方法があるので、残々は高温超伝導薄膜の異方性の測定と非線形特性の測定に重点を置いている。現在まだ、異方性を持つ高温超伝導薄膜を入手していないので、薄膜に直流磁界を印加した時、表面抵抗に異方性が現れるかどうかを検証してみた。また、34GHz帯で非線彩特性の測定を行った。以下、これらの結果について述べる。6・1　YBCO薄膜のマイクロ波表面損失に及ぽす面方向印加直流磁界の影響　　　の測’定　面方向に直流磁界を印加した状態で、YBCO薄膜のマイクロ波表面損失に異方性が現れるかどうかを確かめる実験を行った。実験はH。〃Hトfの場合と、H。⊥HVfの．2．っの場合について存った。直流磁界としては最大300ガウスまで印加して、共振器のQしの値を測定した。図6にH。⊥Hvfの場合の測定結果を示す。この測定結果を見ると、直流磁界の影響はなINと判断される。H。〃Hげの場合も同様に�_直流磁界の影響は認められなかった。な．お、YBCO薄膜の膜厚は　　　6，000Aで。ある。面方向直流磁界がマイクロ波表面損失に影響を及ぼさない理由については検討中である。　56θ0　54DO　52ZC］　5eee6　48De　4600　4406　42D6　4geeHo　　（gauss）図6　YBCO薄膜に面方向　　　直涼磁界を印加した状　　　態での共振器のQし鰯6・2　YBCO薄膜のミリ波・マイクロ波表面損失のrf磁界強度依存性　　　（非線形特性）の測定　昨年、沖電気製’高出力発振管ラダートロン34LVIOを用いて、34GHz帯でYBCO薄膜の表面損失の入射電力依存性（rf磁界強度依存性）の測定を行ったのに引続き、今回は28GHz帯で大電力進行波管28W46を用いて測定をする一8一ここに再び記載する。　ラダートロンは出力15Wくらいのcw発振管で、電子同調範囲は狭い。これを空胴電圧を掃引することにより、34GHz帯で40MHzくらい電子同調させて使用した。YBCO薄膜の加熱を抑えるため、デューティ1／500くらいのくり返しパルス発振をさせて、測定を行った。図7にその測定結果を示す。横軸のPの値は・前述したHEiinモードを構成するHEItモードの伝送電力で、試料面への入射電力を示す。IHth■1の値は試料面上の最大rf表面磁界で、図3の最大磁界に対応する。図7において・rf表面磁界の増加と共に相対表面損失はゆるやかに増加し、ii？る臨界磁界H臨Cを超えると、相対表面損失は急上昇し始める。これは、この臨界磁界の所で、試料薄膜にrf量子磁束が侵入し始めるものと考えられる。このrf量子磁束はrf磁界の交番に’伴って試料薄膜に出入し、薄膜内にrf電界を誘起し、準粒子を加速させて表面損失を増大させる。また、同時に量子磁束の運動に伴う摩擦損失による表面損失の増大をもたらすものと考えられる。このことを確かめるため、同様なYBCO薄膜の面に垂直方向の第1臨界磁界をdc　SQUIDを用いて測定した（測定は住友電工松浦尚氏による）。その値と上記のrf臨界磁界の値を図8に比較して示す。両者は非常によく一致し、上記の推察が正しいことを裏付けている。茗9．葺．ど低まF1　o．‘wl°°100015曾雪f口　IO9黛t工e呈5560．1．IHt　rnaxl10（gauss）図7　YBCO薄膜の相対表面損失　　　Pc／Pのrf表面磁界強度　　　依存性・100T65（K）70図8　図7のrf臨界磁界　　　と薄膜面に垂直方向の　　　第1臨界磁界HCl75。9一7．検討とまとめ　これまで述べて辛たように、誘電体管ファブリ・ペロー共振器は実際面で色々な技術的難問題をかかえている。共振器を構成する2枚の導体板の平行度が厳密に要求され、その平行度を確保するためには、端面の大きい誘電体虐の使用が望まれる。しかし、誘電体管の管径が大きくなると、高次モードとHEttモードとの分離が悪’くなる問題とか、誘電体損の増加などが生じる。最も望ましい誘電体材料は、εrが10くらいで（管径を比較的大きくとれる）、低損失であり、かつあまり硬度が大きくない材料である。誘電体管と接する試料薄膜面が損傷を受ける場合もあるので、誘電体材料としてはあまり硬度の高いものは望ましくない。　上記のような技術的困難性があるにせよ、マイクロ波表面損失の異方性の測定が可能なことと、非線形特性の測定に適して’いることの長所があるので、今後もその革術的困難の除去．ある．いは軽減に努力して、高温超伝導薄膜のマイクロ波表面損失に関する有用な情報を提供したいと考えている。謝辞　試料であるYBCO薄膜を提供された住友電工伊丹研究所糸崎秀夫、檜垣賢次郎の両氏、およびYBCO薄膜の第1臨界磁界の測定を行われた同研究所松浦尚氏に深く感謝致します。また、低損失のセラミックス管を提供された村田製作所西川敏夫、田村博の両氏に深く感謝致します。　　　　　価文献　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一（1）　M．Klein　et．al．，ApplgPhys．Lett．54，757（1989）．（2）　D．E．Oates　et．a1．．IEEE　Trans．｝｛TT，39，1522（1991）（3）　K・Fujisawa，A。Yarai，T・Watan孕be，3rd　Asia−Pacific　Microwave　Conf．　　Proc．，493（1990）．（4）藤澤、矢来、渡辺、松浦、檜垣、糸崎，信学技報，91，SCE91−8（1991）．一10一輻射科学研究会資料資料番号RS　91−20鑑同軸線路系における伝達問題の　　　　有限要素法解析丸田章博　　浦野広暁　　松原正則　　　（大阪大学　工学部）平成4年3月6日同軸線路系における伝達問題の郁騰解析丸田章博　浦野広暁　松原正則　　（大阪大学　工学部）1．まえがき　導波路と不連続部からなる系に存在する電磁界を解析することは、導波路伝達問題と呼ばれ、種々の数値解析法が提案されている。これらのうち、不連続部の電磁界には有限要素法を適用し、不連続部に接続される導波路の電磁界を固有モード関数によって表す解析法は・不均質媒質を含む任意形状の不連続部に対して適用が可能であるEi］一［7］。ところで、この解析法の定式化を行う際、有限要素法で表された不連続部の電磁界と固有モード関数で表された導波路の電磁界とを不連続部と導波路との接続境界でいかに接続するかが問題となる。　J．P．　Webbら【11、M．　de　Poureq【21およびG．　M．　Wilkinsら【3】は、導波路には基本モードのみが伝搬可能であるとして、接続境界を不連続部から十分離れた位置にとることにより、導波路の電磁界を基本モードの固有モード関数のみで表している。この方法では、導波路の高次モードの固有モード関数を求める必要はないが、有限要素法を適用する領域が大きくなり、解くべき行列方程式の次数がかなり大きくなる。　1〈．Iseら【4】，【51および古谷ら【6】は、導波路の電磁界を高次モードの固有モード関数まで考慮してモード関数展開し、接続境界を不連続部の近傍まで接近させている。この方法は、導波路の高次モードが比較的容易に求まる場合には、前述の方法た比べてより有効な方法である。　ところで、K．　Iseらおよび古谷らは、有限要素表示された不連続部の電磁界と固有モード関数で展開表示された導波路の電磁界とを接続境界において点整合法により接続している。点整合法による界の接続法では、選点以外の接続境界上の点における界の接続が評価されない。さらに、古谷らの方法では、接続境界での有限要素法による界の展開基底数と固有モード関数の数とを一致させる必要がある。　そこで、本報告では、導波路の固有モード関数を重み関数とするガレルキン法による界の接続法を提案する17］。この方法では、接続墳界上での有限要素法による界の展開基底数と固有モード展開法による界の展開モード数との問に特別の制約が生じない。また、解くべき行列方程式が対称であり、不連続部における散乱を表す行列を直接数値解析することができるという特徴を有している。　また、本報告で提案する解析法は、一般的な3次元不連続部を持つ電磁波導波路伝達問題に対して適用が可能であるが、本報告においては、3次元問題としては最も簡単な同軸線路系における軸対称な構造を有する不連続問題（3］・［8】を解析対象としている。肉恥1●図1　導波路不連続部2．電磁波1導波路伝達問題の定式化　図1に示すように1個の導波路が接続された不連続部の伝達問題を考える。境界S（り，（i＝1，2，…，1）は導波路iと不連続部との接続境界であり、導波路iの軸に垂直である。境界Soは電気壁または磁気壁である。境界SoおよびS（りで囲まれた不連続部をVとする。不連続部Vにおける支配方程式は▽×E十ブωμH＝0（1a）　　　　　　　　　　　　　　　▽×H一ゴωεE＝0　　　　　　　　　　　　　（lb）である。ここで、EおよびHは電界および磁界であり、ω、εおよびμはそれぞれ角周波数、誘電率および透磁率である。また、ゴは虚数単位である。　次に、標準的な有限要素法の手法に従って領域Vを有限個の要素に分割する。このとき、要素と要素との境界において境界条件on×E＝連続（2a）　　　　　　　　　　　　　　　　　n×H＝連続　　　　　　　　　　　　　　（2b）が成立する。ここで、nは境界に立てた単位法線ベクトルである。また、要素と境界Soとの間の境界条件は、Soが電気壁の場合には＼むとなり、Soが磁気壁の場合にはとなる。n×E＝0n×H＝0（3a）（3b）2　要素と導波路iとの接続境界S（りにおいては次式に示す境界条件が成立する。　　　　　　　　　　　　　　　　　M（り　　　　　　　　　　　n（‘）×Els（り＝Σ（・tt）＋b9））（n（‘）×E戴）　　　　　　（4a）　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　M（り　　　　　　　　　　　n（‘）×Hls（・）＝＝　2（・集）一　bX））（nω×岬）　　　　　　（4b）　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1ここで、n（りは接続境界S（i）に垂直で導波路iの向きを向く単位法線ベクトルである。M（りは、導波路ieこおいて考慮するモード数であり、α霧）およびb集）は導波路iのモードmについての不連続部への入射波振幅および反射波振幅である。また、EX）およびHX）はモードmの固有モード関数の電界および磁界である。　まず、次式に示す境界条件を満足するベクトル基底関数Fn，（n＝1，2，…，N）を導入する。但し、Nは基底の総数である。　（1）要素と要素との境界において　　　　　　　　　　　　　　　　n×Fn＝連続　　　　　　　　　　　　　　　（5a）　（2）要素と磁気壁との境界において　　　　　　　　　　　　　　　　　n×Fn＝0　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5b）　さて、境界条件（5）を満たす基底Fn’を式（1a）にスカラ的に乗じて各要素にっいて体積分し、すべての要素にっいて加え合わせると　　　　　　　　　　　　ΣんFが・（▽×E＋ゴωμH）dv＝0　　　　　　　　　　　　¢　上式を部分積分して次式を得る。　　　　　￥fVe｛（▽×Fnt）・E＋ゴωμFが・H｝d・＋瓢恥・（n・×E）d・一・　（6）ここで・￥はすべての要素1こついての手・を・fv，　d・　es各魏こついての体積分を・f，．　dsは各要素の閉じた境界にわたる面積分を表す。noは要素の境界に立てた外向き単位法線ベクトルである。　式（1b）および境界条件（2a）、（3a）、（4a）、（5）を用いると式（6）は珠のようになる。紬▽×F・’）’（V×H）＋ゴω岬叶書窯贈）fs（，）　F・”（n（i）×E9））d・・一・（7）上式においてfv　d・　ti不連続部全体1こわたる体積分であり・ム）dsは境界S（1）にわたる面積分である。3●●し　次に、磁界Hが基底Fn，（n＝1，2，…，N）を用いて次式で展開表示できるとしよう。　　　　　　　　　　　　　　　　　H＝Σ・nFn　　　　　　　　　　　（8）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　n＝1ここで、Cnは展開係数である。このとき、境界条件（2b）および（3b）は自動的に満足される。式（8）を式（7）に代入して、射毒（叫（▽×Fn）＋ゴωμ恥珊伽＋挨窯（α緯＋鶴）F・”（n（・）×EX））d・一・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　；for　nt　＝1，2，…　，1Vを得る。式（9）を導くには境界条件（4b）を除く他のすべての境界条件が考慮されている。境界条件て4b）に式（8）を代入すると、境界S（りにおいて　　　　　　　　　N　　　　　　　　　　　　　　M（り　　　　　　　　　Σ・n（n（‘）×Fn）is（・）＝Σ（・12−61？）（n（‘）×HX））　　　　　（10）　　　　　　　　　n＝1　　　　　　　　　　　　　　m＝1となる・式（1・）に一瑠をスカラ的燦じて、境界8（‘）にわたって酵分し、轍路固有モードの直交関係を用いると　　　　　　　　　嵩嘱ω凡・（nω×EX））圃一6噛　　（11）　　　　　　　　　　　　　　　　　；for　i＝・1，2，…　，1；　m’：＝1，2，…　，M（‘）となる。但し、固有モード関数E戴およびH’X）は、次式を満たすように規格化されている。　　　　　　　　　　　　　fs（，）n（’）・（E艀×H9））ds一器　　　（12）ここで、β窺）は導波路iのモードmの伝搬定数である。式（9）および式（11）が本報告で示す方法の基本式であり、両式をまとめて行列形式で示すと次のようになる。　　　　　　　　　　　　　　52｛OB｝一甥｛A｝　　　（13）　　　　　　　　Pnnt一結（▽×F・）・（▽×Fの＋ゴωμF・’F・’｝dv　　　　　　　　9−−is，りFパ（n（‘）×EX））d・　　　　　　　（14）　　　　　　　　dm一轟ここで、添字tは転置することを意味する。［P］および［9】は式（14）に示すPnn’，（n，　n’＝1，2，…，2V）およびqnm，（n＝1，2，…，1V；m＝1，2，…，M（i））を要素とする行列であり、［1）］は1t　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　4（導波モードの場合）または一ゴ（エバネッセントモードの場合）を対角要素とする対角行列である・また・｛0｝は・n，（n＝・1，2，…，N）を要素とする列ベクトルである。｛A｝および｛B｝はそれぞれαSli），（6＝1，2，…，1；m＝1，2，…，M（’））およP・“bX），（伺，2，…，1；m＝・1，2，…，M（i））を要素とする列ベクトルである。　行列方程式（13）は対称であり容易に解くことができ、反射波振幅ベクトル｛B｝は入射波振幅ベクトル｛A｝を用いて次式で与えられる。　　　　　　　　　　　　　　　　　｛B｝＝【s］｛A｝　　　　　　　　　　（15）　式（15）における［S】は不連続部における散乱を表す行列であり、不連続部は［S】によって完全に記述される。　以上が本報告で提案する接続法である。本接続法では固有モード展開で表示された境界条件（4a）を支配方程式（1a）の有限要素法解析に直接適用すると共に、固有モード関数で表示された境界条件（4b）を導波路固有モード関数を重み関数とするガレルキン法により満足させるという方法を用いている。このような定式化を行うことにより、接続境界上での有限要素法による界の展開基底数と固有モード展開法による界の展開モード数との間に特別の制約は生じない。また、解くべき行列方程式（13）は対称であり容易に解くことができ、不連続部における散乱を表す行列を直接数値解析することができる。3．同軸線路系への適用辱b（1）n（1）a（1）n（r，z）．　　　　lS（2）　　　　　　　ミー」∠π工b（2）n（2）a（2）図2　同軸線路系における軸対称不連続部　図2に示す同軸線路系における軸対称不連続部の左方から同軸線路の基本モード（TEMモード）が入射したときの電磁界を数値解析することにする。図2において一点鎖線は回転対称軸である。S（1）およびS（2）は接続面であり、S（1）の左方およびS（2）の右方が同軸線路である。同軸線路i，（i＝1，2）の内導体半径をα（i）、外導体半径をb（i）とし、中空部には・屈折率n（‘）の醜体が充興れているものとする・また、s。は完全導体壁（電気壁）である。S（1）、　S�A、　Soおよび回転対称軸で囲まれた領域Vが不連続部である。55＼　t　図2に示すように考察する系がz軸に関して軸対称であり、かつ、入射波が同軸線路の基本モードであるので、基底Fn（r，　e，　z）および接続面における同軸線路固有モードの電界の接線成分n（‘）×E（‘　　　鵬）（r，θ）は次のように表される。　　　　　　　　　　　　　nω慰：認：｛；繍）　　　（16）ここで、添字θを持っベクトルはθ方向を向くベクトルであり、ε鮎は、導波路iのモードmの固有モードの電界のr方向成分である。このとき、スカラ基底関数fn（rl　z）に対する境界条件は、式（5）より　（1）要素と要素との境界において　　　　　　　　　　　　　　　　　　fn＝連続　　　　　　　　　　　　　　　（17a）　（2）要素と磁気壁との境界においてfn＝0となる。また、　（3）要素と回転対称軸r＝0との境界において（17b）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　fn＝0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（17c）となる191。　また、不連続部および同軸線路の透磁率はμFμoであるとし、誘電率を屈折率nを用いて、e　＝　eon2と表わすことにする。ここで、ε0およびμ0は真空中の誘電率および透磁率である。式（14）に式（16）を代入して、θに関する積分を実行し、さらに、各要素をゴωεo／2π倍すると、次式となる。宏：：翻慧＋藩（f”　f”’）＋eew＋＄fnfnt）岡漁d−　−　52転轟1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）ここで・k・一　wv55715およびz・−VMEは真空中の騰および鋤インピーダンスである。また、Sは不連続部Vのθ＝一定としたときの一断面である。　さて、この不連続部Vの一断面Sを三角形要素に分割し、有限要素法を適用する【10】。ところが、式（18）に示すPnntの被積分関数にrの分数関数が含まれており、有限要素法で用いられる一次形状関数Ni（rlz）をそのまま用いて基底fnを構成した場合には、Pnntの積分を解析的に行うことはできない。そこで、本報告では、基底関数fn（rl　z）を次式に示す形状関数を用いて構成している。涯姻（19）6ここで、riは一次形状関数Ni（rJ　z）が1となるr座標である。式（19）に示す形状関数を用いて構成した基底関数を用いることにより、式（17）の境界条件を容易に満たすことができ、また、Pnntの積分を解析的に行うことができる。　次に、式（12）を満たすようにe鬼を規格化すると・1訊＝王2πn（・）lo9（b（t）／α（t））r（m＝1）β9）σs）2n（‘）k，lpS）磯攣ゐll（σ9）b）｝｛N・（aS）a）J・（σ鮎）−J・（σ9）a）N・（σ嘉冷）｝（m＝：2，3，…　）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（20）となる。ここで、Jn（・）およびNn（・）はn次のベッセル関数およびノイマン関数であり、σ窺）＝　略（n（・））2−（β票））2である。また、P／／）＝　kon（i）であり、β窺），（m＝2，3，…）は、分散関係式　　　　　　　　　　　J・（σX）α）N・（σS）b）−J・（σS）b）N。（σS）α）＝0　　　　　（21）を解いて得られる。5戸4．数値計算例　図3に示す同軸線路用コネクタの左方に接続された同軸線路1からTEMモードが入射した場合の反射特性を数値解析することにする。図3（a）は同軸線路の外部導体径が等しく、内部導体径および絶縁物が異なる場合のコネクタの一例である。数値計算に用いたパラメータは・α（1）＝3・0（mm）・n（1）＝1（空気）、α（2）＝2．104（mm）、n（・）＝1．425（PTFE；テフ・ン）、b（1）＝b（2）＝6．9（mm）である。このとき、同軸線路の特性インピーダンスはともに50（Ω）である。また、図3（b）は同軸線路の内部導体径、外部導体径、絶縁物のいずれもが異なる場合のコネクタの一例である。数値計算に用いたパラメータは、α（1）＝1．520（mm）、b（1）＝3・5（mm）・ηω＝1、α（2）＝2．130（mm）、b（・）＝7．0（mm）、n（・）＝1．425である．この場合にも、同軸線路の特性インピーダンスはともに50（Ω）である。動作周波数をパラメータとして、不連続部の長さdを変化させた場合の同軸線路1へのTEMモードの振幅反射係数lrlの変化を図4（a）および図4（b）に示す。これらの解析結果は、G．　M．　Wilkinsら【3】の解析結果によく一致しており本方法の妥当性および有効性が示された。ちなみに、このとき要素分割数は500であり、各同軸線路においては6個のモードを考慮している。5．むすび菖　導波路伝達問題を解析する方法として、有限要素法で表された不連続部の電磁界と固有モード関数展開法で表された導波路の電磁界とを接続境界で導波路固有モード関数を重み関数とするガレルキン法を用いて接続する方法を提案している。具体的には、同軸線路系における軸対称な構造を有する不連続問題への適用例として、同軸線路用コネクタを数値解析し、本報告で提案する方法の妥当性を検証した。本方法は7A　（1）不連続部と導波路との接続境界を不連続部の近傍にとることができため、有限要素法を適用する領域が小さく、解くべき行列方程式の次数が小さくてすむ。　（2）不連続部と導波路との接続境界において、有限要素法による界の展開基底数と固有モード展開法による界の展開モード数との間に制約がない。　（3）解くべき行列方程式が対称となる。　（4）不連続部における散乱を表す行列を直接数値解析することができる。などの特徴を有している。今後は、一般的な3次元不連続部を持っ電磁波導波路伝達問題への適用および散乱・放射問題への応用等を行う予定である。駄b（1）a（1）トd−1b（2）a（・）b（1）a（1）トd−1b（2）’a（2）（a）（b）図3　同軸線路用コネクタ0．2lrl　o．1002d（�o）460．40．3lrl　O20．1004d（mm）812珂（a）図4　同軸線路用コネクタの反射特性（b）8鰍［1］J．P．　Webb，　G．　L．　Maile　and　R．　L．　Ferrari：“Finite−element　solution　of　three−dimensional　　electromagnetic　problems”，　Proc．　Inst．　Elec．　Eng．，　pt．　H．，130，2，　pp．153−158　　（Marcll　1983）．［2】M．d・P・u・cq・・N・w　p・w・・−d・n・ity・al・ulatibn　m。th。d　by　th，e6−dim，n、i。nal舳e　　・1・m・ntl・）’，　Pr…1，ist・　El・c・　Eng・，　pt・H・，131，6，　PP・411−419（Dec．1♀84）．［3］G．M．　Wilkins，　J．　F．　Lee　and　R．　Mittra：“Numerical　Modeling　of　AXisymmetric　CoaXial　　Wavegμide　Discontinuities　”，辺朋Trans。　MicroωavθTheory　Tech．，　MTT・・39，8，　　pp．1323−1328（Aug．1991）．［4］1く．Ise，1〈．　Inoue　and　M．　Koshiba：“Three−Dimensional　Finite−Element　Solution　of　Di−　　electric　Scattering　O　bstacles　in　a　Rectangular　Waveguide　”，IEEE　Trans。　Microωαlje　　Theory　Tech．，　MTT−38，9，　pp．1352−1359（Sept．1990）．［5】　K．Ise，1く．　Inoue　and　M．　Koshiba：“Three−Dimensional　Finite−Element　Method　with　　Edge　Elements　for　Electromagnetic　Waveguide　Discontinuities，，，　IIE7EE　Trans．　Mi−　　croωave　Theory　Tech．，　MTT−39，8，　pp．1289−1295（Aug．1991）．［6】硲躰，羽野漂井・・マイク・波伝達問題の3次元有限要素法解析のたあの定式化1）　｝　　1991信学春季全大，C−117，（平3−03）．［7】丸田，松原：‘‘伝達問題の有限要素法解析一ガレルキン法’による界の接続一”，信学論　　（C−1），J72−C−1，10，　pp．577−582（平成元。10）．［8］W・K・Gw・・ek・“C・mputer−Aid・d・Analy・i・・f　A・bit・a・ily　Shap，d　C。aXial　Disc。ntinu−　　iti・・”・IEEE・Tr・ns・Mi・r・ω・v・Th・・ry　Te・h・，・MTT−36，・2，　PP．337−342（F・b．1988）．【9］松原，五嶋・・回転対称旗振器の有限螺法噺・，信学論（C−1），J72．C．・，7，　PP．4。9−　　413（平成元一〇7）．［10］0．C．ジェンキェヴィッチ，　K．モーガン（伊理正夫，伊理由美訳）：“有限要素と近似”，　　啓学出版，（昭59）．毒’亀1し学9輻射科学研究会資料　RS　91−21ライトシフトを用いた　　光の非吸収測定渋木俊一、渋谷哲郎、北野正雄、高橋信行、小倉久直　　　　　　　（京都大学工学部）1992年3月6日輻射科学研究会（於大阪産業大学）ライトシフトを用いた光の非吸収測定渋木俊一、渋谷哲郎、北野正雄、高橋信行、小倉久直　　　　　　　（京都大学工学部）1　まえがき　通信の性能は、多くの場合まだ測定系の雑音で決まってしまうが、コヒーレント光通信やフォトンカウンティング光通信など最先端の光通信技術では、その性能は、不確定性原理で決められる量子限界に到達しようとしている国。　量子限界をこえるためには、光を量子的にとらえ、その不確定性を制御する必要がある。測定における不確定性を制御することにより、被測定量に変化を与えない測定が可能であり、これを量子非破壊測定とよぶ。なかでも、図1（a）のように光子を破壊せずに測定する光子数の量子非破壊測定は、光子数スクイズド状態の研究と関連してさかんに研究がおこなわれている。　本研究は、仮想遷移によるライトシフトを用いた光強度の非吸収測定系を提案し、実験によってその可能性を検討するものである。この測定系は量子非破壊測定条件を満たし、原理的には光子数量子非破壊測定が可能なものである。　レーザー光は、その光子数の分布がボアソン分布に従うが、光子数の量子非破壊測定が実現すれば、測定した情報をもとに、その分布を制御し、サブボアソン光を発生することができる。光子数分布の広がりが小さいほど量子雑音も小さいので、これは量子限界をこえる1つの手段となる。また、通信や計算機内での無損失分岐が可能となる。さらに、情報を繰り返し読むごとにより、測定誤差を小さくできる。　本研究の感度は、光の量子性を検出するまでには至っていない。したがって、感度のよい測　　　　　QND　DetectorLightBeamtoector（a）（b）図1：光子の検出一1一定器を用いてビームスプリッタg）透過率を大きくすれば、図1（b）の測定系で、本研究の測定系と全く等価なものを実現できる。しかし、本研究は、感度の向上により量子限界をこえることができる。測定器には光子1個を測定できるほど感度のよいものもあるが、しかし、測定器の感度をいくらよくしても、図1（b）の測定系で、量子限界をこえることは不可能である。本研究は、量子非破壊測定の前段階ともいうべきものであり、感度の向上により量子非破壊測定を実現しうる点で、図1（b）の測定系とは、まったく異なるものといえる。　実験の原理を簡単に説明する。原子の遷移周波数から離調した被測定光を、気体のRb原子に入射すると、仮想遷移がおこり、光強度に比例してライトシフト［21と呼ばれるエネルギー準位の変化が生じる。被測定光が円偏光の場合は、この変化は光の伝搬方向に磁場が加わった時のゼーマン効果によるエネルギー準位の変化と等価である。この際被測定光は、原子の遷移周波数から離調しているため、原子に仮想遷移を起こすだけで全く吸収されない。そこで、この準位の変化量を光ポンピング［3］を応用した磁力計国を用いて読みとることによって・被測定光を全く吸収せずに、その光強度を測定することができる。2　原理2．1　量子非破壊測定　光の非破壊測定とは、ハイゼンベルグの不確定性原理を人工的に制御することにより、測定する物理量に何の変化も与えずに測定をするものである。この章では、量子非破壊測定の概念と、量子非破壊測定条件について述べる［1，5］。量子非破壊測定　　光を測定する際には、不確定性原理の要請から、次式が成立しなければならない。　　　　　　　　　　〈（△As）・〉＿〈（△Bs）・〉一・・一≧ii〈［A・，　Bs］＞12　　　（1）この式は、ある観測量A，の測定精度〈（△A、）2＞m，。。と、その共役な観測量B、に対する反作用雑音〈（△B。）2＞b。。k。。ti。nの積が、ある最小値以上でなければならないということを要請するだけで・測定精度そのものには何の規制も与えていない。そこで、ある種の観測量とある種の測定器を組み合わせ、測定の反作用を共役な観測量だけに押し込めることができれば、測定精度をいくらでもよくすることができ、測定を何回繰り返し行っても、不確定性原理に触れることなく、その観測量の情報を保存することができるはずである。これがQND測定の概念である。量子非破壊測定条件　　QND測定のために、観測量及び測定系に課せられる条件について考察する。　まず、観測量に課せられる条件について考察する。ある観測量A，の時間発展は、系のハミルトニアンをH，とすると、ハイゼンベルグの運動方程式　　　　　　　　　　　　　　　　一i躯一［瓦凋　　　　　　（2）一2一相互作用ハミルトニァンHint測定被測定系ブローブ系図2：QND測定のモデルによって記述される。従って、　　　　　　　　　　　　　　　　　　田・，A・］＝0　　　　　　　　　　　　　　　　（3）を満たす観測量は、時間によって変化せず、QND測定が可能であるといえる。　次に、測定系に課せられる条件について考察する。一般に、ある信号系の観測量A。を測定しようとする場合・プローブ系の観測量A．をA，に一定時間結合、相互作用させ、A，の変化を通してA，に関する情報を読み出すことが行われる。この場合、信号系、プローブ系とも相互作用している間は量子系にあり、そのうちプローブ系だけが相互作用の後、巨視的な古典系に結合して、確定した測定結果を出力する。この様子を模式的に表わしたものが図2である。　信号系、プローブ系の非摂動ハミルトニアンをそれぞれ、U，，　Hpとし、相互作用ハミルトニアンをHi。tとすると、　A、とApの時間発展は、次のようなハイゼンベルグの運動方程式で記述される。　　　　　　　　　　　　　　　d　　　　　　　　　　　　　rih6｝A・一［Hs，　A・］＋［H・・t，　As］　　　　　　　（4）　　　　　　　　　　　　　　　d　　　　　　　　　　　　　−ihG　A・一［H・，　A・］＋［H・…A・］　　　　　　　（5）A。の情報がApに乗り移るためには、　　　　　　　　　　　　　　　　　　［Hi。、，　A。］≠0かつ、HintはA，の関数であることが、必要である。（6）一3一　また、測定によるA，への反作用雑音の及び方には、二つの経路がある。一つは、（4）式の右辺第2項で表されるもので、相互作用ハミルトニアンHi。tによる直接的なA。の変化である。この経路による反作用雑音は、Hintが、　　　　　　　　　　　　　　　　　［H、、、，　A。］−o　　　　　　　　　　　　（7）なる条件を満たしているとすれば、抑圧することができる。　もう一つは、（4）式の右辺第1項で表されるもので、非摂動のハミルトニアン∬、がA。に共役な観測量B、の関数である場合、そのB、を介して及ぶ間接的なA、の変化である。この経路による反作用雑音は、HsがAsの共役観測量を含まなければ、抑圧することができる。このとき次の条件が成立する。　　　　　　　　　　　　　　　　［A，（o），A。（t）1＝o　　　　　　　　　　　　　　　（8）この条件は、実は前述の観測量に対する条件、（3）式を一般化したものである。　以上より、（7）及び（8）式の条件を満たす測定がQND測定である。（7）式の条件を満たす相互作用ハミルトニアンHin、を反作用除去（back　action　evading）タイプといい、（8）式の条件を満たず観測量A、を量子非破壊観測量（QND・bservable）という。　ライトシフトを用いた光強度の測定系がこれらを満たしていることを確かめよう。光強度を測定するということは、すなわち、A、ニH、であるから、式（8）が成立する。また、ライトシフトは、原子とその遷移周波数から離調した光との相互作用であるから原子の遷移は起こらず、ハイゼンベルグ表示における実効相互作用ハミルトニアンHintの非対角成分は0である。　Hsも対角成分しか持たないので、HintとH、すなわちA、は交換する。よって、式（7）が成り立つ。従って、ライトシフトを測定することにより、光の強度を非吸収で測定することが可能である。2．2　光と原子の相互作用によるライトシフト　ライドシフトとは光と原子の相互作用により原子のエネルギー準位がシフトすることである。この反作用として光は位相のみが変化する。この相互作用は、古典論的には光の作る振動電場Eと原子の双極子モーメントpの相互作用と考えられる。量子力学的には、この相互作用によるエネルギーを摂動とみなして固有値方程式を解くことにより、エネルギー準位を計算することができる。ここでは、このライトシフトによる原子のエネルギー準位の変化について、簡単化されたモデルを用いて量子力学的に考察する［2］。　共振器内に原子が存在する場合を考えるが、場の周波数が原子の基底状態から第一励起状態への遷移周波数と、さほど大きくは離れていないとすると、これよりエネルギーの高い状態への遷移は無視できるので、原子に関しては基底状態と第一励起状態の2つの状態のみを持つ2準位原子を考える。　原子の非摂動のハミルトニアンをH、、その固有値ゐωφに属する固有ケットを1φ〉と表わすと、　　　　　　　　　　　　　　　Ha＝ゐωφ1φ〉　（φ＝9，　e）　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）一4一である。ただし、添え字g，eはそれぞれ基底状態と励起状態を表わす。　また・場の非摂動のハミルトニアンHfは、光の周波数をωfとすると、消滅演算子αと生成演算子at、あるいは個数演算子n＝ataを用いて　　　　　　　　　　　　Hf−hWf（・†・＋1）一・h・・f（n＋1）と表わされる。ln＞は、　Hfとnの同時固有ケットであり、　　　　　　　　H・ln＞−hWf（n＋1）ln＞−hw・1n＞（n−・，1，2，・・うである。ここで、系全体の非摂動のハミルトニアンHoを　　　　　　　　　　　　　　　　Ho≡Ha十」配fと定義すると、ケット1φ，n＞（O）＝1φ＞ln＞は、　　　　　　　　　　　　H。1φ，n＞（°）＝h（ωφ＋ωn）1φ，n＞（°）（10）（11）（12）（13）をみたす。摂動のハミルトニアン、つまり場と原子の相互作用を表わすハミルトニアンは、電気双極子近似のもとでは、原子の双極子モーメント演算子Pと次式によって定義される電場演算子　　　　　　　　　　　　　　　　E・＝ε（α＋α†）　　　　　　　　　　（14）（ここにεは電場の次元をもち、光子1個の電場に対応する。）を用いて、　　　　　　　　　　　　　Hi＝−P・E＝−Pε（α＋・†）　　　　　　，　（15）と表わされる。　これを用いて、・系全体のハミルトニアンを　　　　　　　　　　　　　　　　H≡≡Ho十Hi　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）と定義し、　　　　　　　　　　　　　　Hlip，　n＞＝ゐωφ，πiφ，n＞　　　　　　　　　　　　　　　　　　（17）を満たす固有値hωdi，n及び固有ケッ、トiφ，　n＞を時間に依存しない摂動論を用いて求める。第2次の摂動より、固有値および固有ケットは　　　　　　　　　19，・n＞−19・n＞（°Lゐ瓢）1・，n　一一・1＞（・）　　　（18）　　　　　　　　　1・，n＞−1・，・n＞（・）＋漂壽i＆η＋1＞（・）．　　（・9）　　　　　　　　　　hω…　一　h（ω・＋Wn）一麟；）　　　　（2・）　　　　　　　　　　hw…　・　h（　　　　　（n＋1ω。＋ωn）＋　　　　　　h（（Vf）些薪2　　　　（21）一5一となる。ただし、　　　　　　　　　　　　　　　　　ω・≡ω。一ω9　　　　　　　　　　　　（22）　　　　　　　　　　　　　　　　　Pφ’φ≡≡〈φ’IP［φ〉　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（23）であり、ωfC　ωOであるから、（ωf一ω0）−1の項に比べて（ωf＋ω0）−1の項は小さいものとして無視した。これは、原子が基底状態から励起状態に励起され、場の光子数も1つ増えるというような明らかにエネルギーを保存しないような遷移に関する項を無視したことになり、回転波近似と等価である。　（20）式は、基底状態のエネルギーが、ωf＜ωoのときは上に・ωf＞ωoのときは下に・場の光子数nに比例してシフトする事を表わしており、（21）式は、励起状態のエネルギーが、ωf＜ω。のときは下に、ωf＞ωoのときは上に、n＋1に比例してシフトする事を表わしている。従って、真空状態においては基底状態のエネルギーは変化せず、励起状態のエネルギーのみが変化することになる。また、これらの式では、ωf＝ω。のときエネルギーが発散してしまうが、これは励起状態の寿命を考慮にいれていないためである。次に、これらの式の物理的な意味を、原子が基底状態にあり、場の光子数がnである状態を例にとって考える。ωf＞ωoのとき、非摂動の状態のエネルギー準位は図3に実線で示すようになる。このとき、Ig，　n＞（°）からIe，n−1＞（°）への遷移は、定常的にはエネルギーが保存されないので起こり得ない。しかし、エネルギーと時間の間には、　　　　　　　　　　　　　　　　　　△老△E≧h　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（24）なる不確定関係が成り立っているので、短い時間内であれば、図中に破線の矢印で示すように、lg，n＞（°）からIe，n−1＞（°）へ移り、また戻るような遷移が仮想的に可能となる。このような仮想遷移の影響で、状態は［g，n＞（o）とle，n−1＞（o）の重ね合わせとなり、摂動をも含めたエネルギー準位は図中に破線で示すようにシフトするのである。また、このような仮想遷移においては、光子はいったん吸収されるが、必ず、すぐに放出されるので、ライトシフトを非吸収測定に利用することができる。2．3　ライトシフトを用いた測定の原理　実験の原理を簡単に説明する。被測定光を気体のアルカリ金属原子（Rb）に入射すると、　アルカリ金属原子に仮想遷移がおこり、ライトシフトにより光強度に比例してエネルギー準位が変化するが、被測定光が円偏光の場合は、この変化は光の伝搬方向に磁場が加わった時のゼーマン効果によるエネルギー準位の変化と等価である。そこで、この準位の変化量を光ポンピングを応用した磁力計を用いて読みとることによって、被測定光の光強度を測定することができる。　ライトシフトによるエネルギー準位の変化は数100Hz以下である。吸収線を用いて励起状態と基底状態間の遷移周波数のずれで読みとろうとしても励起状態の寿命が有限であることに起因する吸収線の幅が数10MHzであるから、これは不可能である。しかし、基底状態の寿命は原理的には無限大であり線幅は0である。従って、ライトシフトは、基底状態間のゼーマン準位間の遷移周波数のずれとして測定することができる。実際には基底状態の線幅は、原子とセルの壁一6一一fi（覗1　9，n＋1＞｛°）　　一ri　t。（・）＝ユニコ！　　　　en　le，n＞｛°）　　　　　　　　1＆nメ）鷹移戸＝＝呵゜lle，n−1＞1°）蝶、　　　　電磁場と原子の相互作用のない場合の　　　　　　　　　　エネルギー準位＿＿＿＿　電磁場と原子の相互作用のある場合の　　　　　　　　　　エネルギー準位　図3：ライトシフトによるエネルギー準位の変化　　　　　　　　　　一7一1ωΩ1図4：回転磁場の角周波数に対する透過光強度の変化1ΩoΩ鵬ω図5：回転磁場の角周波数を周波数変調した場合の透過光強度の変調周波数成分の変化と信号光によるライトシフト一8一2Bo一ω081xSignal　LightP�oping　Lightσ＋（δ〉〉γ。g）σ．（δ＝0）y図6：実験原理の説明との衝突などによって状態が壊れることにより数kHz程度になるが、この程度であれば測定は可能である。　　まず、簡単のためにRb原子が」＝1／2→1／2の遷移をする4準位原子であると仮定し、実験の原理を定性的かつ摸式的に説明する。　　この原子に図6に示すように原子の遷移周波数に同調した右回り円偏光σ＋の光と離調した右回り円偏光σ＋の光を入射する。光の伝搬方向をz軸、紙面に垂直上向きをy軸とし、x，y，z軸で右手系を作るようx軸を決める。またz軸方向に静磁場B。と角周波数ωでx−y平面を回転する回転磁場．B1を印加する。4準位原子のエネルギーダイアグラムを図7に示す。　Rb原子のエネルギー準位は磁場が存在しないときは、図7（a）に示すように基底状態及び励起状態は縮退している。光軸方向に1G程度の一様な静磁場．B。を印加したとする。静磁場をかけると・ゼーマン効果によって縮退が解け、図7（b）のように基底状態、励起状態ともにそれぞれMz＝±1／2の二つの状態・従って合計4つの状態に分離する。これをそれぞれ19＋〉，19＿〉，le＋〉，le−〉と表す。　ここで、原子の遷移周波数ωoに同調したすなわち（6＝ωo一ω＝0）となる周波数ωを持つσ＋の光（ポンピング光）を入射すると、選択則によって、19−〉とle＋〉の間でのみ遷移が起きる。このときle＋〉から二つの基底状態への緩和は、ほぼ同じ割合で起きるが、19−〉へ落ちた原子は再びle＋〉へ励起され、19＋〉へ落ちた原子はもはや励起されることはないので、図7（c）に示すように全ての原子が19＋〉の状態に落ち着く。これは、光ポンピングと呼ばれる。理想的な場合は・もはや励起するべき原子が存在しなくなるので、ポンピング光は吸収されること一9一e：励起状態9：基底状態　　　　　le＞＋：スピンz方向一：スピンーz方向一一一一一　　　　　　　　　　　　ωo　　　　19＞　　　　（a）　　磁場、光なし　　　　　　　　　　Ie＋＞19→　　　　　（c）　　ポンピング光（σ＋）入射　　　　　　　　　　　le＋＞　ler＞　　一一一　　　　　　　Ω。　　　　　　　一」一．＿一，　−f−Ig＋〉　　　　　　　（b）　　　　　直流磁場印加　　　　　　　　　　　le十＞　　1，‘〉　　：二工二＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（⊂1）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　交流磁場印加　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　信号光入射図7：4準位原子モデルを用いた実験原理の説明一10一なく透過する。実際は様々な要因により基底状態の寿命は無限大とは見なせないため励起するべき原子が無くなることはないが、この場合、透過率はポンピングが起こっていない時に比べて増加する。　この状態で図6に示すように外部から回転磁場を印加すると、その周波数がゼーマン効果によって分離した二つの基底状態のエネルギー準位の差に等しいときには、図7（d）に示すように、19＋〉と19−〉の間で遷移が起こる。すると光は再び原子を励起するようになるので吸収され、透過光の強度は小さくなる。回転磁場の周波数に対する透過光強度の変化は図4ようになる。　従って、透過光の強度を最小にするような回転磁場の周波数は静磁場に比例する。回転磁場の周波数を変調信号でFM変調しながら一定の速度で掃引し、太陽電池で測定した透過ポンピング光強度を、ロックインアンプに通すことにより図5のように、振動磁場透過光強度曲線の微分を測定することができる。この微分曲線の零点は透過光弓鍍の最小値を与えるので、この周波数を測ることによりz軸方向の磁場を測定することができる。この原理は磁力計として既に利用されている［4］。　ここでさらに、原子の遷移周波数からわずかに離調したσ＋の光（シグナル光）を入射すると、ライトシフトにより1g−一〉とle＋〉のエネルギー準位がシフトする。これはz軸方向に静磁場をかけたことと等価であるので、透過するプローブ光の強度を最小にするような振動磁場の周波数は、シグナル光の強度に応じて変化する。従って、この周波数を測定することによって、シグナル光強度を知ることができる。このときシグナル光は原子の遷移周波数から離調しており、非吸収である。2．4　Rb原子のスペクトル構造　実験にはRbのD1線（5S1／2→5P1／2，794．8　nm）を用いた。　Rbには質量数が85と87の二つの同位体が存在し、その存在比はそれぞれ、72．15％，27．85％である。核スピン1は、85Rbが5／2、87Rbが3／2であり、電子の角運動量」は、基底状態、励起状態ともに1／2である。したがって、原子全体の角運動量Fは、85Rbでは基底準位、励起準位ともに2，3の二つの値をとり、87Rbでは基底準位、励起準位ともに1，2の二つの値をとる。従って、各々の準位は二つの超微細構造に分離する。その様子を図8に示す。Fに関する遷移の選択則は、　Fの変化を△Fとすると、△F＝0，±1（25）と表わされる。従って、85Rbでは図8めC，D，E，F、87Rbではc，d，e，fのそれぞれ4つの遷移が許される。これらの超微細構造による各々の吸収線の相対位置及び相対強度を図9に示す。　さらに、Rb原子を磁場内におくとゼーマン効果によってFの方向量子化が起こる。角運動量の場の方向に対する量子tw　MFは、MF＝F，　F−1，…，−F（26）となり、それぞれの超微細構造はこのmFに対応した2F＋1個の準位に分裂する。一11一mF　　、5555　F＝2　　　　　　　　　　　　　F＝1　　　トーB。　　　　　　　　　トーB。85Rb　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　eVRb　図8：Rb−D1線のエネルギーダイアグラム85Rb85RbCFD87Rb訂RbCdfEe810800267018408103603607650　　　　Frequency（MHz）図9：Rb−D1線．の相対位置及び相対強度一12一　本実験では、このゼーマン準位間のエネルギー差、つまり遷移周波数をRFコイルの振動磁場の周波数で計測する。mFが一つだけ異なるような準位間の遷移周波物は、外部磁場がそれほど強くない場合はほぼ等しく、外部磁場の磁束密度の大きさをBoとすると次式で表わされる［4】。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　μBgJβo　　　　　　　　　　　　　　　　　v＝h（21＋1）　　　　　　　　　（27）ここに・μB，9Jはそれぞれ・ボーア磁子と電子のランデの因子である。（27）式に、μB＝0．9274×10−23J／T，9J＝2・002，　h＝6・626×10−27　J／secを代入すると1G←10−4T）あたり周波数は、85Rbでは467kHz、87Rbでは701kHzとなる。3　実験3．1　実験系光学系　　図10に実験の光学系の構成を示す。座標系は、水平で光軸と平行な方向を潮、水平で光軸と直角な方向をx軸、鉛直方向をy軸とする。　光源としては・半導体レーザーを用いる。被測定光は紙面に水平な直線偏光となっており、偏光ビームスプリッターを通過してポンピング光と重ねられ、λ／4板で円偏光にされた後、Rb原子を封入したセルに入射される。そしてここでRb原子にライトシフトをおこさせる。その後、再びλ／4板により直線偏光にもどされ、偏光ビームスプリッターを通過してポンピング光と分離される。　ポンピング光は紙面に垂直な直線偏光となっており、ビームスプリッターを用いて2つに分けられる・一方のポンピング光は、偏光ビームスプリッターで90。曲げられて被測定光と重ねられ、λ／4板で円偏光にされた後ライトシフトをおこしたRb原子に入射する。その後、再びλ／4板により直線偏光にもどされ、偏光ビームスプリッターで90°曲げられて被測定光と分けられた後、太陽電池に入射される（ポンピング光A）。一方はλ／4板で円偏光にされた後、Rbセルに入射され、再びλ／4板により直線偏光にもどされ太陽電池に入射される（ポンピング光B）。これは・純粋にライトシフトによる準位のずれだけを観測するために、被測定光と重ねたものとの差動をとるためである。Rb原子のエネルギマ準位は周囲の磁場により変動するためその影響を打ち消す働きをする。信号系　　図11に信号系の図を示す。Rbセルを取り囲むように、3組みの大型のヘルムホルツコイルを配置する。これは、Rbセル内の地球磁場などの外部磁場を打ち消し光軸方向に1G程度の一様な静磁場を発生するもので、OPアンプを用いた簡単な定電流回路を用いて電流を制御してある。図11では複雑になるのを避けるため、z軸方向のみを示した。　そして・セルを囲んで光軸と垂直なx軸方向の1組みの小型の円形ヘルムホルツを配置する。周波数シンセサイザーを用いてこのコイルに交流電流を流すことによりセル付近に一様な一13一⊥↑図年��奨ロー1一　　　　留Pumph19　Lightλノ2板　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Photo　　　　　　λ！4板　　　　　　　　　　λ14板　　　　　　　　　Detecto「BS　　　　　圏●●”験　　　　　　　　　　　　　　髄岬輔階摺・閲躍＿鵠　．．．＿＿踏．．　＿…摺”・　開認牒一惑胤謬噂πコeM＝ttWWttltn＃＃ttnecnuww一＿　　閲　　酬　輔　　臨翻　階糊　囲　　　　　　　　　　　　　　　　　　Rbセル偏光BS偏光BSPhotoDetectorIHaI図Hけ��愈dロPumping．LightSignalLight交流磁場を発生することができる。これは回転磁場と同じ働きをする。　また、この周波数シンセサイザーの発振周波数を変調信号を用いてFM変調し、太陽電池に入射した透過ポンピング光強度をロックインアンプを通すことにより交流磁場周波数ポンピング光透過率の微分を測定できる。　ロックインアンプの出力はペンレコーダーにより記録できる。3．2　実験ポンピングの観測　シグナル光はoffにしておく。ポンピング光をセルに入射し、レーザードライバーにより電流と洗渡を調整し85RbのD1線のうち図9のC，Dに同調させる。これは、波長の短い方から3本目の吸収線で、CCDカメラを通して見ると、かなり明るい蛍光が見られる。　実験の前に、3軸の直流ヘルムホルツコイルによって地球磁場等の外部磁場を除去する必要がある。このため、直流磁場を調整してRbの蛍光が最も明るくなる点を探す。外部からの磁場が無い状態では、ゼーマン準位の分離がないため、ポンピングが起こらないので、Rbの蛍光は最も明るい。この点でx，y，潮にコイルに流す電流は、それぞれ、　OA，　OA，0．04Aであった。　x，　y方向に電流を流さなかったのは、装置のz軸が地球磁場とほぼ平行になっていることが理由であるが、蛍光をCCDカメラを通して目で見ているので最も明るい場所を正確に決めることが出来なかったことも原因と考えられる。潮コイルに流す0．04Aの電流は約0．15Gの磁場に相当する。　この状態でz軸コイルにさらに電流を流して0．31Aにすると、z方向に約1Gの磁場が発生する。この時、蛍光は暗くなるが、これはポンピングが起こって吸収が減少したためである。さらにRFコイルに流す電流を、周波数シンセサイザーを用いて450kHz−480kHzまで300秒で掃引しながら、ロックインアンプを通った信号をとり出しペンレコーダーで記録すると、前節で述べた吸収曲線の微分曲線を測定したものが得られる。これを図12に示す。正確に同調させるために、1度曲線を書いた後RFコイルの周波数を曲線の山に合わせ、山が最大になるように再びレーザーを同調しなおしてから測定を行なった。　この結果より、ポンピングされた原子のゼーマン準位間に相当する周波数のRF磁場をかけると、ポンピングが壊れて吸収率が増加することがわかる。また、この周波数は曲線の零点の周波数であり、図12から約100Hzの精度で読みとることができる。図から、ゼーマン準位の差は456．6kHzであることがわかる。計算から1Gに対するゼーマン準位の差は467kHzであるから、z軸方向に0．978Gの磁場が出来ていることがわかる。シグナル光によるライトシフトの観測（強度特性）　2本に分けたポンピング光を両方とも用いて、ポンピング光を原子の遷移周波数に完全に同調させ、RFコイルの周波数を調整して、先に述べた微分曲線の零点になるように合わせる。　この状態でポンピング光の一方に原子の遷移周波数から離調したシグナル光を入れると、ライトシフトが起こり、2つのポンピング光に対する零点がずれるため出力が変化する。この変化一16−一図12：回転磁場の角周波数を周波数変調した場合の透過光強度変調周波数成分の変化（微分曲線）量はライトシフトの大きさに比例する。入射するシグナル光の強さをon（1．2mW），　off，1／4，1／8とヨ鍍変化させながら、これを測定したものが図13である。図の下の文字は、シグナル光1．2mWから何分の一にしたかをしめした。すなわち、Fはon，4は1／4，8は1／8である。また、文字の無い所はoffである。　この時シグナル光の原子の遷移周波数からのずれはライトシフトが出来るだげ大きく起こる位置に決めた。そのずれは正確にはわからないが、レーザーに流す電流や原子の蛍光の明るさから、約100−200MHz程度であると思われる。原子の吸収線のドップラー幅は約500MHz程度であるから、この離調度ではまだわずかながら吸収がある。　図13より・信号光強度が1・2mW，0．3mW，0．15mWの時ライトシフトはそれぞれ約570Hz，140Hz，70Hzであり、約10Hzの精度でライトシフトが観測できる。従って、約0．02mWのシグナル光のon−offまで確認できる。シグナル光の強さが強いほどライトシフトの大きさも大きく、ほぼ比例すると言える。信号光を十分離調させず、まだ蛍光が見られる点に合わせた場合、シグナル光強度が1．2mWの時の出力が0．3mWと0．15mWの2つから予想させるよりも小さくなることがある。信号光はポンピング光と逆向きの円偏光を使っているが、信号光が強いとポンピングを壊してしまうことがこの原因と考えられる。十分に離調させたシグナル光を用いれば正確に比例する結果が得られるはずであるが、そうするとライトシフトの大きさが小さくなってしまいノイズに埋もれて観測することが困難になる。従って、当面の課題は測定系のノイズを減らし測定のS／N比を上げることである。一17−一＿一：　　→一一一≡1≡一・三牢三≡＿≡二’三三：二．　　＝　一≡　町．三ヨー’≡三≡三＝一　一≡≡三≡≡三圭量子’≡≡’≡雲三三≡≡’三：一ト三二≡≡≡三毒三三一量；一哺茎’＝：＝＝＝一；：：こ一＿　→　　　≡≡三≡．二一　　：三二二：7二二珊＝二三　　一一二：二ヨニ．≡≡三≡；三三三三一一；三一一　，三二≡一＝　＝≡三三ヨ三二二　　＿←　＿．＿一三二三。三．一三三胴二：ニー＿：三三ま三一二r≡≡≡≡≡≡芸．ヨー一三三一三三一．ニニ＝一＝　　一二二三≡＝二＝＝≡＝　　　　　：＿＿≡≡＝＝1　＝コ＝：　1：：二　　　　≡≡一二　　≡＝＝二：二＝＝＝＝＝：＝：二：r＿：：：　：：：一一7．＿：二一ご：二≡三三：一算＝土し卍：≡一≡F・r‘　一一≡≡≡≡ヨー噌三→一≡＝≡≡；　一一．≡≡≡≡＿≡≡；二にヨー一＝一董三≡’い　・、二乙三−一三一＝：一二：：一三三　’：三二≡≡三二モ≡≡≡≡三一＝＝：：：＿＝：＿＝二三三　　一曽歪≡≡ヨ　　←一　　，＝等≡津崇筆幽葺一≡≡≡≡≡一≡≡o≡≡L一三三三三二三三一1：二＿一一三，＝二三三三三一一＝コ　　　　一　二二r：：＝＿＿≡一三三一〇一，三三；一一ヨ≡≡二証．≡一ご二ニー三甚：：一　．＿＿三≡．一つ三：．≡ヨ：．三≡二』一一三噌三≡’7　　，＿≡．。≡二二二三一一≡≡三戸一；一ニー：＝ニニ＿二＝三．芝一雪三三葦葦・≡≡≡｝≡謹三ぞ．妻¶で　モ一ぞ≡：≡≡．一舳二　響　†釜冨出国riー一マ7一三；≡，≡≡一三護齢ごPニー＝一　　’一　　＝≡茎葺量≡三ヨー二三崎　・三三≡≡≡斎三二二二三．＿：：：≡三≡≡一一　　→　一一＝一≡一三7一　＝＝烹三三一≡三三三圭二ξ聾茸’ゴ：：」＝；」≡三：か：ぞ三ご三曹　　曽　三窪一き一’三一マ＝7三＝三≡≡三こ≡≡一三ニニ．≡．一毒二三三：二：：：一．こ三妻：，三ジ肇：：：＿＿：一二7『；』：　　：　　＝三　一一7三一一　　　早　　r，＝；＿＝量二曹一w，　3いこ＿三’縛≡」罪」．lF三’＿；＿　も　　響　r雪�_三ヨコF1一二F二’・一唱，冒一虚F1三一一1−一三4一　　　　　　　　　一會8三：8三二；得＝　　F　　　，騨「噸：　＿4∴i；」−8　　　　一4　　8　　　　　　　，一冨・P冒三曹噌4｝・「　　一噸u一輔璽噌三一卿　，三一　　竃圃自；，1，o層一冒　唖→一甲一ド響ヨモ¶1醤黒　　　　　　　　　　図13：シグナル光によるライトシフト（強度特性）（周波数特性）レーザー周灘とライトシフトの関係を調べるため・シグナル光の周灘を4本の吸収線にわたって少しずつ増やしながら、周波数とライトシフトの大きさとの関係を測定した。この結果を図14に示す。同時に4本の吸収線の位置を示した。この図は周波数の高い側が左になっている。1，2，3，4はそれぞれ図9の（e，f），（E，F），（C，D），（c，d）に対応する。　これから、ライトシフトは吸収線3の最も蛍光が明るい所から少し周波数の低い側で、最大値約510且zをとり、離調が大きいほどなだらかに減衰する。また吸収線3の両側で正負が逆になることが確認される。吸収線3の付近で出力が乱れライトシフトが観測されないのは、シグナル光の円偏光がポンピング光と逆向きのためにポンピングを壊すためである。周波数の高い側の吸収線2の付近で出力が乱れるのは、吸収によるハイパーファインポンピングの影響であると思われる。また、吸収線2と3の間や、4より低い周波数の、ほとんど蛍光が見られずシグナル光の吸収はないとみなされる所でも、ライトシフトが起こっていることが確認できる。この点でのライトシフトを使った測定をすれば吸収を無視することができる・4　まとめ　本研究では、光強度を非吸収測定できる系として、仮想遷移によるライトシフトを用いた測定系を提案し、その実験装置を製作し測定を行なった。　非吸収測定は、量子非破壊測定の前段階といえる概念であることを説明し、量子非破壊測定の概念を解説した。そして、我々の提案する測定系は、量子非破壊条件をみたし、原理的に光子一18一図14：シグナル光1こよるライトシフト（周波数特陛）寸一19一数の非破壊測定が可能であることを確認した。　また、光ポンピングを応用した磁力計を用いて、基底状態のゼーマン準位間のエネルギーに相当する周波数を測定することにより、ライトシフトの大きさが測定可能であることを示した。　そして、実際に測定を行ない、約10Hzの精度でライトシフトを測定することができた。シグナル光強度とライトシフトの関係を測定し、それが比例することを確認した。20μWの精度でシグナル光強度を測定することができた。また、シグナル光周波数とライトシフトの関係を測定し、吸収の無い所でもライトシフトが起こることを確認した。　実験結果より、吸収が無視できるためには、原子の遷移周波数から十分に離調させたシグナル光を用いれば良いことがわかった。その際、ライトシフトが小さくなるので、測定系のS／N比の改善が必要である。また、量子雑音を検出するためには、S／N比の改善とともに、時間応答の改善も必要である。そして、この2点の改善により、光強度の非吸収測定を用いて、量子限界の壁を破ることが可能となる。参考文献［11山本喜久，上田正仁電子情報通信学会誌，72，No．6，669（1989）【2】［3】M．Mizushima，‘‘Theory　of　resonance　frequency　shift　due　to　radiation　field”，　Phys．　Rev．，133，A414（1964）．M．Kitano，“Spin−related　optical　bistability　and　tristability”，　Doctoral　dissertation，　Kyotouniversity（19S4）．【4】�`W・Far・and　E．　W．　Ott・n，“A　Rb−magn・t・m・t・・f・・awid・・ang・and　high・en・itivitシ・，　　ノlppl．　Phys．，3，367　（1974）．【5】N・Imoto，　H・A・Haus　and　Y・Yamamoto，“Quantum　nondemolition　measurement　of　photonnumber　via　the　optical　Kerr　effect”，　Phys，　Rev．　A　32，2287（1985）．一20一〆IL

