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1　はじめに

　エレクトロニクスの領域では，メモリーチップやLCD電極のように矩形のラインを平行に配置した素子が数

多くあり，製造工程での欠陥の発生が重大な問題となっている．このような素子に平行に配置されたラインは周

期構造でモデル化できると考えられる．本研究では，平行な矩形ラインの欠陥を，周期構造に欠陥のあるモデル

として考え，図1に示しているような周期的に配置された方形溝グレーティングにランダムな欠陥がある表面を

考える．そのような表面からの散乱解析は，欠陥の測定や検査の光学的方法を検討する上で重要である．

　方形溝が一つある揚合や方形溝が有限個ある場合，欠陥が無い周期的な方形溝グレーティングからの散乱や回

折については多くの研究がされている［1－81．筆者らは，グレーティングの既知の位置に欠陥がある場合の特別な

ケースとして，単一欠陥がある方形溝グレーティングからの平面波の散乱を検討した［9，10｝が，欠陥の位置がラ

ンダムである場合については筆者らの知る限り報告例力撫い．

本研究では，ランダムな欠陥を持つ一次元の方形溝グレーティングからのTE平面波の散乱を扱う．表面は完

全導体で，方形溝が周期的に配置されており，ランダムな欠陥の場所には溝が無い．欠陥の位置がランダムで，欠

陥のある確率のみが既知である場合を考えている．ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングが定常2値確率

系列から生成されるとし，表面を定常2値系列によってAM変調されたパルス列として記述する．　TE平面波入

射に対する溝の外部における波動場と溝の内部の波動揚を，表面を生成する定常2値系列の汎関数として表現す

る．すなわち，溝の外部における波動場は定常2値系列のbinary直交多項式でbinary展開し【111，溝の内部の

波動場はモード展開法［121を用いて，溝の内部の波動揚を，振幅を未知数とした導波モードで記述する．このよ

うに表現することにより，溝の外部における波動場は位相因子と周期定常過程の積となることを示す．この周期

定常過程は定常確率系列でもある．また，溝の内部の波動場も位相因子と定常確率系列の積となる．

　溝の開口部における波動揚の連続性から溝の外部における波動場と溝の内部の波動場の満たす関係式を導く．

binary展開の1次までのbinary核を求め，散乱断面積と光学定理を計算しグラフに示している．

2　問題の定式化

2．1　ランダムな欠陥のある方形溝グレーティング

　ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングとは，方形溝がある場所と溝が無いフラットな場所がランダムに

現れる表面である．全ての場所に方形溝があるとき，完全に周期的なグレーティングとなる．このように，溝が

「ある」か「無い」かどちらかの状態がつながった表面を考える揚合，2値系列から表面が生成されると考えるこ

とができる．

　一次元のランダムな欠陥のある方形溝グレーティングを，1あるいは一一1の値をとる定常な2値ランダム変数

の系列｛δg（ω）｝から生成される周期表面と考える（図1）．このようなランダムな欠陥のある方形溝グレーディン

グを以下のように象徴的1に記述する．

・一綱一一
禽（1－　bg（ω　2））u（x－gLlw）・

　　　　　　一一d（1－bg（ω　、2））醐

（－OQ＜x＜OQ），

（一五／2＜x〈五／2）．

（1）

（2）

ここで，Lは周期，ωおよびdはそれぞれ溝の幅と深さである．ωは見本空間Ω内の見本点を表す確率パラメー

タである．u（xlω）は方形溝を表す関数で、以下のように定義される．

u（xlw）　＝ ｛1：聯1： （3）

1厳密には、∫（xtω）では方形溝の側壁を記述していない表現である．
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ψ。（x，

d 〇三．．

ψ‘（x，z）

図1　　Geometry　of　the　problem．1ン1s　period，　w　and　d　are　Width　and　depth　of　the　gro（」ve，θib

the　angle　of　incidence　andφis　a　scattering　angle．

　このような方形溝は直交性を持っている．

　　　　　　　u（x－gLlω）u（x－g’Llω）＝δggtU（x－gLlω），　　（g，　g’＝0，士1，土2，…　）．　　　　　　　　　　　　　（4）

ここで，δgg’はKro豆㏄kerのデルタである．

2値ランダム変数bg（ω）は以下のように1あるいは一1をとる．

　　　　　　　　　　6・（ω）一｛1・、，　　　　　　　　　（5）

　　　　　　　　　　P（δ，（ω）一・）一￥，P（89（ω）一＝・）一？；一・≦μ≦・，　　（6）

　　　　　　　　　　〈bg（ω）〉＝μ，　　　　　　　一　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）

　　　　　　　　　　〈（δ。（ω）一μ）（δ。’（ω）一μ）〉＝（1“μ2）δ。，。’　　　　　　　　　　　　　（8）

ここで，P（・）は確率，〈・〉は平均を表す．　bg（ω）の平均値がμ，相関関数がδ一相関，または独立ランダム系列の場

合を考えている．2値ランダム変数bg（ω）の重要な性質として，自乗すると確定値1となる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　δ3（ω）＝1　　　　　　　　　　　　　（9）

仮にbg（ω）がGaussランダム変数であれば5多（ω）もランダムである．よって，（9）は2値ランダム変数の特別な

性質であるといえる．この性質から，表面のゆらぎが2値系列で与えられる場合の散乱波の統計量はGaussラン

ダム系列の場合と本質的に異なることが導かれる．

　（1）（7）より，ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングの平均と相関関数Rf（x，　z「）は以下のようになる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　o◎
〈∫（x，ω）〉

Rf（x，　xt）

一　－d
（≒μ唐ゆ一gLlω）一〈ノ（x＋gL・ω）〉’

一
〈s　kx，　Ul）　s　〈xt　lω〉〉－d2 （亭）》－gL瞬一gLIω）

＝・Rf（x十g五，｛ガ十gL）　　　（g＝0，土1，士2，・・う

（10）

（11）

（10）（11）はxに関して周期Lの周期関数である．よって，表面∫（x，ω）は広義の周期定常過程であることがわかる．

　見本空間Ω内の移動作用素Tを導入しよう．見本空間Ωは無限次元ユークリッド空間であるとし，見本系列

ωを見本空間Ωの中の無限次元ベクトルとみなす．

　　　　　　　　　　　　　　　ω＝（…，ω一1，ωo，ω1，…），　ω9　・bg（ω）．　　　　　　　　　　　（12）
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binary　sequence：｛bg（ωi）｝

w　…－1， 1，　　－1｝ 1，

…b＿1（ωi）bo（ω∂bl（ωi）…

↓　↓

1，　　－1，

↓

1，　　一一17　　－1，　　1， 一
1，　…

ω1　…　　1，　　－1，

＝TIW

1，　　－1，　　17 1，　　－1，　　1，　　－1，　　－1，　　1，　…

図2　Generation　of　surface　fヒom　binary　sequence｛bg（ω）｝．　A　groove　iS　formed　when　bg（ω）＝

一一

1，・a・dn・t・f・rm・d　wh・nδ，（ω）＝1．ω’＝　T1ω　is・b撫懸by・hifting　w　With　T1・

ここで，ωgはωのg番目の要素で南る．見本系列ωがnだけシフトを受ける，すなわち，bg（ω）→bg＋n（ω）

は，見本点ωが見本空間Ω内の別の見本点ω’＝（…，ωn＿1，ωn，ωn＋1，…）に移動することに相当する．このよ

うな見本空間Ω内の移動変換を移動作用素Tを使ってω’＝　Tnωと表す．図2に2値系列からのランダムな欠

陥のある方形溝グレーティングの生成と，2値系列のシフトによる表面のシフトの例を示す．

　｛δg（ω）｝が定常系列であるので，Tnによる移動は保測変換となる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　P（ω）＝P（T”w）．　　　　　　　　　　　　　　（13）

また，Tπは加法群をなす．すなわち，任意の整数n，　n’に関して次式が成り立つ．

　　　　　　　　．　　　　　　δ。（ω）＝δ。（Tπω），　　　．　、　　　　　　　　　　（14）

　　　　　　　　　　　　　　　　　TnTt’：＝Tn＋nt，　TO≡≡1（ldentity）．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）

この移動変換Tの性質により，∫（x，ω）は周期的移動不変性を持つ．すなわち，（x，ω）→（x＋gL，　T－9ω）の移動

に対して
　　　　　　　　　　　　　　　　　　∫（x，ω）：＝∫（x十gL，　T－9ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）

となる．また逆に，∫（x、ω）が周期的移動不変性（16）を持てば，移動作用素Tの保測性：P（ω）＝P（Tnω）によ

り，f（x，ω）は周期定常過程となる［11］．

　一方で，このように表現されるランダムな欠陥のある方形溝グレーティングは，定常系列｛bg（ω）｝でAM変調

されたパルス列と考えることができるので，gに関して定常確率系列でもある．

sここで，x，ωの任意の関数Φ（x，ω）に作用するオペレータDnを以下のように定義する．

DnΦ（x，ω）＝Φ（x＋nL，T－nw），（n・＝0，圭1，土2，・・う・ （17）
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∫（x，ω）はこのようなオペレータDnに対して不変である．

　　　　　　　　　　　　　　　D”f（x，ω）＝∫（x＋・nL，　T－nω）＝S（x，ω）．　　　　　　　　　　（18）

　図1の座標系にTE平面波が入射する揚合を考え，電界のy成分EyをΨ（x，　z，ω）で表t，波動場｛P＠，　z，ω）は

自由空間において2次元Helmholtz方程式を満たす．

　　　　　　　　　　　　　　　　　［墓，＋暮≡i＋k2］Ψ（綱一・・　　　　　（・9）

ここで，k＝2π／λは自由空間の波数，λは波長である．Ψ（x，　z，ω）は完全導体の表面∫（x，ω）上におレ｝てDirichlet

条件を満たす．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ψ（Xl｛　z，ω）　　　　　　　　＝0．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（20）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　z＝f（x、ω）

入射平面波ψ歪（x，z）を以下のように書く．

　　　　　　　　　　　　ψ‘（x，z）＝eipa　e－iβ・（P）z，　　P＝－kcesθ，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（21）

　　　　　　　　　　　　β9（λ）・＝βo（λ＋gkL）＝　　k2－（λ＋qkL）2，　　kL＝2π／L，　　　　　　　　　　　（22）

　　　　　　　　　　　　IM　9βq（λ）】≧0，　（q＝0，士1，士2，・・う．　　　　　　　　　　　　　　　　（23）

ここで，θは入射角，kLは周期Lの空間角周波数，　Imは複素数の虚部である．

　z≧0における波動場をΨ1（x，z，ω）と書く．Ψ1（x，　z，ω）は入射波ψi（x，　z）とランダム表面による散乱波ψ。（x。　z，、tU）

の和で書き表される．

　　　　　　　　　　　　　　　　Ψ1（x，z，ω）　＝　ψ重（x，z）＋ψ8（x，z，ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（24）

一方、ランダムな方形溝の内部（z≦0）の波動場をΨ2（x，z，ω）と書く．散乱波ψ、（x，z，ω）および溝の内部の波動

揚Ψ2（x7z，ω）はランダム表面f（x，ω）の形状が変わると変化する．すなわち，ノ（x，ω）を生成する定常2値系列

ω＝｛bg（ω）｝の汎関数である・

　一方で，z≧Qの波動場Ψ1（x，　z，ω）およびgradΨ1（亀ろω）はxおよびzの連続関数である．（18）より，∫（x，ω）

はオペレータDnに対して不変であるので，もしψ．（x，　z，ω）が波動方程式（19）と境界条件（20）の解であれば，

Dπψ．（x，z，ω）＝ψ．（x＋nL，　z，T－nld）は入射波Dnthi（x，　z）＝　eipmLeipae－il3・（P）2に対する解となる．よって，

　　　　　　　　　　　　Dπψ、（x，z，ω）＝ψ8（x＋nL，　z，T－nw）＝e‘PπLψs（x，　z，ω）　　　　　　　　　　　（25）

を得る．ths　（x，　z，ω）を

　　　　　　　　　　　　　　　　　ψ8（x，z，ω）＝eil’x　c　1（x，　z，ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（26）

と置くと，ひ1（x，z，ω）は（25）から

　　　　　　　　　　　　　DnUl（x，　z，ω）＝u：1（x÷nL，　z，　T－ntU）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＝　　e－ipa　e－ipmLzb8（x＋nL，　z，　T’－nω）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＝＝　e－zp雷ψs（x，　z，ω）＝ひ1（x，　z，ω）．　　　　　　　　　　　　　　　　（27）

これはσ1（x，z，ω）がxに関する周ra　Lの周期定常過程であり、移動変換Dnに対する移動不変性を持つことを

表す。よって、散乱波ψ．（x，z）は確率論的Floquetの形を持つ．すなわち，指数位相因子eipaと定常2値系列の

汎関数である周期定常過程ひ1（x，z，ω）の積になる【11，13］．σ1（x，z，ω）の平均はxに関して周期Lの周期関数と

なる．

　　　　　　　　　　　　　〈σ・（x＋nL，　z，ω）〉＝〈σ1（x，z，　Tnω）〉＝＝〈ひ・（x，　z，ω）〉　　　　　　　　　（28）

（21）（24）（26）からz≧0における波動場Ψ1（x，z，ω）も指数位相因子と周期定常過程の積で書くことができる．

　　　　　　　　　　　　　　　W・幅ω）一　eipa（e’iPo　（p）z＋U・（x、z、w））　　　　　　（29）

（29）は回折格子に関するFloquetの解の拡張になっている．
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2．2　波動場の表現凋期定常過程と定常確率系列一

先ず，z≧0の領域の散乱波動場ψ，（¢lz，ω）＝＝　eipxひ1（x，　z，ω）を考える．

　周期定常過程U1　（x，　z，ω）は定常2値系列｛Sg（ω）｝の確率汎関数であるので，　binary展開（A．15）によって表現

することができる．binary展開（A．15）を，σ1（x，z，ω）＝U1（x＋mL，　z，　T－Mω）を満たし，かつ，ψ。（x，　z，ω）＝

eiPX　U1（x，　z，ω）が波動方程式（19）とz→＋ooにおける放射条件を満たすように調和分解表現［111で書くと，　z≧0

における全波動場Ψ1（x，z，ω）は以下のように書ける．以下では，倉1［・］，　B2［・］のSg（ω）に関して確率パラメータ

ωを落としてbgと書いている．

恥）一諮健臨ω））一抑轡＋，聾蝉（x，z，ω））・

ufq）（一ω）－c6q）＠轡㌔豊鴫】f－k，L．／，2，・Sq）（凋P陣鞠甑

◎。　　　　　　r　ckLS2
　　　　　　＋Σ君・［δ。，δ，4

　　　　　　9，9’＝一。。　　　　矧2

（30）

σ≦・）（λ、，λ。一λ、IP）・‘（λ・一”・）（・’・L）＋’λ・（¢’・’L）＋’69（Pt’“・）Zdλ・dλ。＋…・（31）

ここで，君π｛’］は付録Aで定義されるbinary多項式，　C6q）（p），olq）（λ。　Ip），…はバンド幅砺に分割されたFourier

積分表現のbinary核で確定値関数である．　qは調和分解のオーダーを表している．この表現は物理的に外向きの

平面波と表面波の和で書いている．また，周期定常過程σ1（x，z，ω）はgに関しては定常確率系列となっている．

　次に，溝の内部の波動場Ψ2（x，z，ω）を考える．モード展開法【121により，溝の内部の波動場を導波モードの和

で書き表す．

W2（x・z・ω）㌔恕1準））ψ一gL牌L慧D総）（燗血（mkw（・＋W－gL））sin（架＋d））（32）

ここで，DSI）　（p，　T9ω）は導波モードの振幅，7mはm次の導波モードの伝搬定難である．　TE波入射の場合，導

波モードの次数はm＝1から始まる．（32）のように表現することにより，（32）はオペレータ1）ηに対して

　　　　　　　　　　　　　　　　　D・Ψ、（x，・，ω）＝・ip”LΨ，（x，・・，ω）　　　　　　　　　　　（33）

を満たしている．また，D麹）（p，T9ω）はgに関して定常確率系列となっているので，溝の内部の波動場Ψ2（x，z，ω）

は，gに関して定常確率系列U2（ω）と位相因子eipgLの積となっている．

2．3　種々の統計量

2．3．1　平均波動場　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，

　binary多項式Bm　｛bi、，…，bi，n｝の平均値は（A．8）によってn≧1のとき〈Bm［biユ，…，bim　l＞＝0であるので，

（30）（31）から平均波動場は次のようになる．

一
　　　〈Ψ（x、z、w）〉尋一＋シ）＠陣咽　　　（34）

（34）は回折格子におけるFloquetの解そのものである．従って，コヒーレント散乱波に対しては，2値系列から

生成される周期的不規則表面は完全な周期構造として作用し，離散的な方向のみに回折される．

2．3．2　光学定理

　光学定理は，周期的不規則表面からのコヒーレント回折波とインコヒーレント散乱波のエネルギー関係を与え

る．波動関数Ψ（x，z，ω）は周期定常過程ではないが，　Pt’gradPtは周期定常過程になる．さらに，その見本平均
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〈Ψ’gradW＞は周期Lのxに関する周期関数になる．よって，〈lm［Ψ’gradΨ］〉蹄を一周期について空間平均を

とることによって以下のように光学定理を得る．

　　　　　　　　　　　◎°　　　　　　　　　　　　　　　　　　L／2

幽＝！
　k　　　　k

盈［鴫麟）（P）陳離磁隅圃1確）（A・IP）臥

＋2
畷盤鴫圃11ψ）（A・　一・Ai，　Adp）｛2　dA・dAs

－－

2！畷鴫圃×離確）（煽一福亙IP臨＋－1
（35）

Reは複素数の実部である．左辺は入射波のエネルギーを表し，右辺第一一ljはコヒーレント回折波のエネルギー

を，第二項以下はインコヒーレント散乱波のエネルギーを表している．

　コヒーレント回折波及び1次のインコヒーレント散乱波の項は，表面の高さの揺らぎがGaussランダム変数の

ときと類似であるが〔13，141　，2値的な揺らぎを持つ場合は2次のインコヒーレント散乱波のエネルギーを表す項

に‘引く項’が含まれる1．（この‘引く項’については2．3．3参照．）

ミ

2．3．3　散乱断面積

　光学定理（35）を入射角θと散乱角φを用いて書き表すと，

　　　　　　　　　　　　血θ一量蹄n吻嚇）ω陽∬σ（φiθ）dφ　　　（36）

　　　　　　　　　　　　　　　q＝－oo

となる．σ（φ1θ）はインコヒーレント散乱の角度分布（単位面積当たりの散乱断面積）で，入射角θに対して散乱

角φ方向に散乱する単位角度当たりのインコヒーレント電力流である．σ（φ1θ）は各オーダーのbinary核からの

寄与の和で書ける．

　　　　　　　　　　　　　σ（φ1θ）＝＝σ1（φiθ）十σ2（φ1θ）十…

1次と2次の散乱断面積σ1（φ1θ），σ2（φ1θ）は以下のようになる．

　　σ、（φ1θ）一　2πk・i♂φ邑粥・）（k…φ†leLqlP）r8（le…φ一P一嚇

　　　　　　　　　　　　　すニ　　

の（φ1θ）一紬£ゆ［硯離1確）（一一P－P）r8瞬一P㈱

　　　　　　　　　　　　　　一砺離確）（Ai，　k　cos　ip　一一p－　kLq－一　）tilp）　S（k　cos　ip　一一p　一一一　kLq）d泊・

　　　　3（λ）一｛1－；1；葦雛；轟8（λ＋励≡L

（37）

（38）

（39）

（40）

ここで，S（λ）はgate関数である．σ2（ille）の第1項を2次の散乱断面積の主要部，第2項を対角項と呼ぶこと

にし，それぞれσ2m（φ1θ），σ2d（φ1θ）と書く．

　対角項σ2d（φ1θ）は，2値ランダム変数の自乗が確定値1となる性質（9）に由来する．σ1（φiθ）及びσ2m（φ1θ）

は，表面の高さのゆらぎがGauss系列で与えられる場合と表現が似ているが，対角項σ2d（dile）は表面のゆらぎ

が2値系列で与えられる場合に固有な項であり，Gauss系列のときには存在しない．この対角項の存在によって，

2次の散乱断面積はゆらぎがGauss系列の場合と大きく異なりうる［11］．

13次以上についても‘引く項’はでてくる．
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2．4　階層方程式の導出と近似解

　この節では，境界条件（20）を満たす波動場を求める．方形溝の開口部および溝の外側の平面z　・0における電

界と磁界の連続性は次のように書ける．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（Ψ1（x，　z，・tU）一Ψ2（x，　z，ω））　　＝0，　　　　　　　　　　（41）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　きニ　
　　　　　　　　轟（∂Ψ1（x，z，ω　　　∂z）一∂響ω））x（ト象（ω））u（x・一一・gL）z．。　一　O．　（42）

これらの条件を周期定常過程U1　（駕lz，ω）および定常確率系列U2（x，z，ω）がノルム［111

　　　　　　　　　　　　　　　　11蜘川≧圭彫〈1Φ（x…ω）i・＞dx－一　　　（43）

の意味で灘しているとして，等号を紐・ll　・：　e’と鰍し，　lxl≦加の領域で鰍．・よって，次の関係式を得る・

　　　　・浅・脚（c6q）ω㌔曵島1殉鵡ン）（A・IP）e’X・・（・－gL）dAs

　　　　　　　詳2蜘菰》の（As－‘〉・i・，・A・・IP）・・’（“・一）t1）（x’gL）軌圃畝＋・・う

　　　　　　　　　　　　　一（1一わo（ω　2））u（x）慧P麹）（P，ω）・in瞬＋W））s’n薯d）一・，　（ag）

　　　　［一乞βo（P）㌔豊・脚（i6・・（P）C6q）ω㌔隻島［殉ノ鵯角＠＋A・）clq）（A・IP）磨剛眺

　　　　　　　偉ゑ蜘∬篇砺（P＋As）clq）（菟舳IP疲圃（x－－gL）＋’“i（面L）dA・dAs＋・・う

　　　　　　　　　　　　　一二D麹）（P・ω）・in（mkw（・・＋W））…（7md）］C一穿（ω））u（x）－o．（45）

（44）（45）は国≦L12の任意のxについて成立しているので，これらの式中のxに関する因子を以下のように

E6urier級数展開する．

　　　　　　eiqknX　eiλx

　　u（x）eiqkL　‘c　eiAX　X3q（P＋λ）

u（x）・in（観鳳¢鍔））…（’Y・・　d）

tt（X）・in（mkw（X＋9））・in（7md）／7m

　　　
＝ Σ
　3　＝一一cx）

　6L卜λ十（3－q）んLl

Cw［－P一λ十（3－9）k．乙】

　　幅【m砺1ゴkL］

　　幅［m・kzti　lゴkL］

eijk・x． （46）

よって，各次数ゴ＝0，圭1，士2，…に対するFourier係数についての関係式を得る，一

δ（q・・鯛鼻L【（ゴーq）んLl確）ω

　　　　㌔塁淘罵ン圃ゴー9）k・lclq）（A・IP）・一’”・gLdA・

・

罐浄蘭菰｝【％＋（」’－q）kLlcSq）（x・　一一　Ai　，　Ai　lp）e－i（As－Ai）gL－iAl9’LdAi　d，）t．＋］

　　　　　　　　　　　　　　　一（1－　bo（ω　2））二伽囮D麹）（P・ω）一・・　　　（47）

　1これは，Ψ2（x、z，ω）についてはg＝0の溝を含む領域で解くことになる．
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（4（ω））［一　iδ（q・・）・w卜P＋軌豊［2・”卜P＋（ゴーq）k・ixcE’）（P）

　　　　＋9茎）B1　｛Sglノニ瓢》”【－P一λs＋（ゴーq）k．］c≦9）（λs　lP）e－iλ一g・Lclλs

　　　　禽舳備切【－P・一一・A・＋（J－・q）k・lcEg）（A・－Al，A・lp）e－一’（“・““・）・Ld’A・g’LdA1d）t．＋・・1

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　壽［m腋P麹）（P，ω）］・　・・　　　（48）

これらの関係式を見やすい形で表現するため，無限次元のベクトルbinary核Cn（λ1，…，λn），　R）urier係数行列

EL（λ），　Eω（λ），方形溝の内部のモードの係数DO（p）および励振ベクトルIoを導入する．

　　　　　　　　EL（λ）＝［砺（λ）｝，　　　　　　E，L，，’（λ）＝　EL｛λ　＋（z一の砺1・　　　（49）

　　　　　　　　EW（λ）＝［E践’（λ）1，　　　　　　珂藁’（λ）一　・wlλ＋（z一り鳶Ll・　　　（50）

　　　　　　　　　　rC＝［i72，m】，　　　　　　　　rz．＝幅［鵬砺闘・　　　　　　（51）

　　　　　　　　　　rS＝lr累m】，　　°　　　　r？，．　＝　7＆　［mlewllkL］，　　　　　（52）

　　　　　　　　C。（P）＝［・・－7（7S－1）（P），（5°）（P），（垢1）（P），・・’lt，　　　　　　　　　　（53）

　　　　　　　C、（λ。IP）一｛’・・，　cl’－1）（λ。IP），cl°）（λ，IP），　C｛1）（λ。IP），…lt，　　　　　　　　（54）

　　　C，（λ。一λ、，λ、IP）一ト㍉（場一1）（λ。一λ、，λ、IP），C≦°）（λ。一λ・，λ・IP），CS）（λ。一λ・，λ・IP），・・’］t，（55）

　　　　　　　D・（P，ω）＝［Dl°）（P，ω），DS°）（P，ω），Dl°）（P，ω），・・’lt，　　　　　　　　　（56）

　　　　　　　　　　Io　＝　　［…　，0，1，0，・・’lt＝［δ（1，0）1，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（57）

ここで，［’］tは転置を表す．表記（49）一（57）を用いて（47）（48）を行列方程式の形に書き表す．

EL（・）・C）＋EL（・）C・（P）
㌔豊盆・｛δ・鵜一L嚇C・（A・ip）dAs

　　　　　　爵転転1備一一噛L（一・As）C・（A・　一λ・・λ・IP）dA・dAs＋・・1

　　　　　　　　　　　　　　　－（1一穿（ω））r・D°（P・　b・）一・・　　　　　　（58）

　　　（1－　bo（ω　2））［一銅・・＋iEw←P）C・（P）＋，豊参・［al】盛簾一ψEω（－P・一一　A・）C・（A・IP）clAs

　　　　　　爵鱒膿一幽L晦漏）c・（A・　一・）tl，　AllP）dAldAs＋・・1

　　　　　　　　　　　　　　　　（1＝一；bl（ω））r・D°（P・ω）＝＝…　　　　　　　（59）

（58）（59＞から次式を得る．

　　　　　（1一穿（ω））レEω←P）・°＋iEω←P）C・ω

　　　　　　　㌔隻螂簾一ψEω（・－P－As）C・（鵬

　　　　　　　禽蜘膿一一遍ずL晦鵜一亙・λ・IP）d）・・dA・・＋・’・1
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　　　　　一・T・・［r・］一・［EL（・）・°＋EL（・）C・（P）

　　　　　　　＋，曵倉・［砺】簾一L舳C・（A・IP）dAs

　　　　　　　ゐ量鯛環一脚EL（－As）C・（As－A・…〉・ilP）dλ・dA・　＋　”　’］一・・（6・）

この関係式にbinary多項式の漸化式（A．11）一（A．13）を適用することにより階層方程式を得る．本報告では，階層

方程式の0次と1次の表現のみを示している．

（0次）

　　　　　　　　（・一μ）xレEω（－P）・・＋iEω（－P）C・（P）］’7　2r・tT31－1（EL（・）・°＋EL（・）C・ω）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一一　i（・　一一・P・）離E切（－P・一・　As）C・（A・IP）dA・　・・　・・（6・）

（1次〉 　（g＝0，士1，±2，．．，）

δ（9，・）（酬一P）・・－iEω（－P）C・ω）＋i（レμ）藁一LEω（一圃C・（麟

＋鞠・）備”（－P－As）C・（購一2咽一・簾→智LEL（－As）C・（麟

　　　　　　　　　＋μ・）1離一一）・LEw（一＿ip　一　As）C・（A・　一一λ・・λ・IP）dλ・dAs

＋μ・）膿一・LEω（－P－As）C・（As一λ・・λ・IP隅

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　kL／2＋2iδ（9・・）（・一μ2）∬
　EW（－P一λ5）C2（λ5一λ1，λ11P）dλi｛1λs＝O

kL／2．

（62）でC2＝0とし，　eiAgLを掛けて，　gについて和を取る．デルタ関数剰に関する公式

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　
　　　　　　　　　　　　　　　　　Σ　eggL（A一λ）－kLΣδ（A一λ＋lkL）・

　　　　　　　　　　　　　　　　9＝－OQ　　　　　　　　　　　　l＝一◎o

を用いると次式を得る．

　　　　　　　iEW（－P）IO　一　iEW（－P）C。IP）＋i（1一薩Eω（－P－A・）C・（A・IP）

　　　　　　　　　　一・2kLr・・［・・Sl－・EL←As）C・（A・IP＞＋2ψ蔚”（一一p－As）C・（A・IP）dA・…　・・

Sgが等確率で1か一1を取る場合，すなわちδgの平均値μが0の場合については，

・

C細一計E”←P－As）一一・2r・［r・］一・EL←As）rE”（－P）（C・（P）一一　rv）」

となる．これを（61）に代入しで，　　　　’　　　　　　　”

　　　　　　　　　　　　C・ω一IE切←P）＋M（P）Eω←P）一一・2r・［r・］一・E・（・）］－1

　　　　　　　　　　　　　　　　　　・（iEW（・－P）＋M（P）EW（－P）＋2r・lrs］－iEL（・））・°・

を得る．ここで，M（p）はMass　Operator．行列で以下のように表される．

　　　　　　　Mω一毒離E”←P－As）［iEw（一ρ一λ3）一・2r・［r・1－・EL←As）］一一1dA・’

M（p）は2回散乱の効果を表現yている．

（62）

（63）

（64）

（65）

（66）

（67）
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3　数値計算例

　ここでは周期Lが．L＝2λの場合についての数値計算結果を示す．

　（65）（66）（67）は無限次元の未知のベクトルCo（p）およびC1（A，　lp）に関する線型の行列方程式であるので，調

和分解のオーダーgに対する適当な打ち切り次数により考慮する範囲を限定して解く．ここで，binary核の調

和分解のオーダーqに関する打ち切り次数Nq，および溝の内部の導競モードの次数mに関する打ち切り次数
Nm，　Fourier係数の次数ゴに関する打ち切り次数Njを導入する．つまり，（76q）ω，　olq）（A．　lp），　D盤）ψ，ω）を

（65）（66）（67）の中で次のように置く．

C8・）ω＝olの（A。IP）＝0，　lql＞Ng，

D総）（P，ω）＝o，　　　飢＞Nm．
（68）

また，Fourier係数については

砥，（λ）一瑠，（λ）－r呈肌＝rg，．　＝＝　o，ゴ＞Nj・ （69）

本論文では，各打ち切り次数を次のように置いている．

Ng＝12，　Nm＝＝25，　Nj＝12． （70）

すなわち，［・1・）（P）1，　［・lg）（A．lp）】は（2N，・＋・）＝＝　25列のべクF・71・，【bSl）（ハω）iはNm・一　25列のべ外・y，

そして【砥q（λ）】，［欄q（λ）］，［r銅L［r皇鵬1は（2Nj＋1）×（2Nj＋1）＝25　x　25の行列として以下の数値計算を

行っている・（65）（66）（67）からbin・ry核C6q）ω・olq）（A・IP）・を求め・・次の散乱断瀬σ・（φ1θ）と光学定理を

計算している．

　図3は散乱断面積σ1（φ1θ）を溝の幅ω＝0．7λ，1．0λ，1．3λ，1．6λについて計算したものを示ず溝の深さは

d＝0．1λ，入射角はθ＝90°である．溝の幅が0．7λでは散乱角φに対して散乱断面積はゆるやかに変化してい

るが，溝の幅が大きくなるにっれて散乱角の変化に対して散乱断面積の変化が大きくなり，リップルが出ている．

鏡面反射方向の散乱の強さは溝の幅が大きいw＝1．6λのときが最も大きくなっている．

　図4は散乱断面積σ1（φ1θ）を入射角θ＝90°，60°，30°について計算したものを示す．溝の幅はω＝1．3λ，深

さはd　＝　0．1λである．鏡面反射方向の散乱が強く，入射角θが変わることによって溝の幅がω＝1．3λであるこ

とによるリップルの出現する散乱角が変化している．

　図5に入射角θを変えたときの光学定理を示す．コヒーレント回折波の相対電力Pcと1次のインコヒーレン

ト散乱波の相対電力Pin。を溝の幅w＝1．3λ，深さ0．1λについて計算している。入射角θが鉛直方向に近付く

につれて散乱波の相対電力が大きくなっているが，溝の幅w＝1．3λ，深さ0．1λの場合0．15程度に留まってい

る．相対誤差Err・pt　＝　11－（Pc＋Pin。）iは概ね0．03以内であるが，入射角が水平に近い場合と鉛直に近い場合

に相対誤差Erroptが小さくなっている．

4　むすび

　ランダムな欠陥を持つ方形溝グレーティングからのTE平面波の散乱を検討した．ランダムな欠陥のある方形

溝グレーティングが定常2値確率系列から生成されるとし，表面を定常2値系列によってAM変調されたパルス

列として記述した．TE平面波入射に対する溝の外部における波動場と溝の内部の波動場を，表面を生成する定

常2値系列の汎関数として表現した．すなわち，溝の外部における波動場は定常2値系列のbinary直交多項式で

binary展開し，溝の内部の波動場は導波モー一ドの和で記述した．溝の外部における波動場は位相因子と周期定常

過程の積となる．この周期定常過程は定常確率系列でもある．また，溝の内部の波動場も位相因子と定常確率系

列の積となる．

　溝の開口部における波動場の連続性から溝の外部における波動場と溝の内部の波動場の満たす関係式を導いた．

binary展開の1次までのbinary核を求め，散乱断面積と光学定理を計算した．



　溝の幅が大きくなると，散乱角に対する散乱断面積の変化が大きくなることがわかった．また，光学定理の計

算から，入射角が鉛直方向に近づくにしたがってインコヒーレント散乱波の相対電力が大きくなり，コヒーレン

ト回折波の相対電力が小さくなることがわかった．

　今回の報告では1次の散乱波までしか求めていないが，2次以上の散乱波について今後検討していきたい．ま

た，今回の議論はランダムな欠陥がある方形溝グレーティングに関して，溝のある場所と無い場所が等確率であ

る特別な場合に限られているので，欠陥のある確率カミ不等確率であるモデルについても研究を進めて行きたい．
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付録A　binary多項式とbinary展開
ここでは，b爵多項母その鮫汎関数麟であるbin・ry展開に関す聡母まとめておく激学的な詳

細は文献｛15］を参照されたい．　　　　　　　1　．．

A．1　binary多項式　　　．　　　　　　　　　　’．　　　　　　1　　　．

ランダム変嫉ωは（6）で示され磁率で＋・または一・をとる独立な定物離率綱鱗るとする・従っ

てδm（ω）は（7＞（8）で表される性質を持つ．



　binary多項式Bπ匝、，…，　bin］は次式で定義される．

　　　　　　　　　　B・－1　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．1）
　　　　　　　　　B1［bi］　＝　bi　一μ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．2）

　　　　　　　　B2［bi，δゴ1　＝　［1　一一　6（i，　j）1（b重一μ）（砺一μ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．3）

　　　　　　B3［bi，bゴ，bkl　＝　〔1一δ（i，の一δ（i，　k）一δ（j，　k）一　2δ（i，のδ（i，　k）】（bi一μ）（bゴーμ）（砿一μ）　（A．4）

　　　　Bn［bil，bi2，…bin］　＝　△n（il，i2，…，in）（bi1一μ）（bi2一μ）…（bin一μ）　　　　　　　　　　　　（A．5）

ここで，（A．2）（A．3）（A．4）（A．5）中のbi（ω）のωは落して簡略化している．△n（・）は2値関数で以下のように定

義される．

△n（i1，i2，…，in）＝

｛1　　　（i1，乞2，・・㍉inare　all　distinctO　　　　　　　（any　other　case））

［ト慧δ圃［・一誓δ（繍

　　　　　　×…×卜δ（i3，i2）一δ（i・・i・）］卜δ（励）］

（A．6）

（A．7）

明らかに，Bn［’］及び△n（・）はbin，inに対して対称である．△n（i1，i2，…，in）はi1，i2，…，ちがすべて異な

るときには1で，その他の場合には0となる．

　binary多項式IBπ卜｝の平均はn＝1のとき1，　n≠1のとき0である．また，以下の直交性を持つ．

　　　　　　　　　　〈B・【δ1”δ・、・…・S・．1＞一δ（n・・）　　　　　　　　　　（A・8）

〈Bn［bi、，bi，，…，b‘。1Bm【δゴP砺，，…，b」，n］〉一（・一μ2）n△n（i・，…，in）△拠σ・，…，ゴ鵬）δ（叩）δ（・）（i’　」）（A・9）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れ　　　　　　　　　　　　　　　れ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れ

　　　　　　　　　　　　　　　　δ（n）（i，の一Σδ（i・，ゴのxΣδ（i・，ゴt、）×…×Σδ（i。，ゴtn）（A・10）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ll＝＝1　　　　　　　　12＝1　　　　　　　　　　　　　1n　＝1
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　t2≠ll　　　　　　　　ln≠ll，．．，tn＿1

ここで，多重Kroneckerデルタδ（n）（i，」）は，　i＝伍，i2，…，in）とゴ＝（j”　j2，…，jn）から1個つつ取り出した

対（Ztt，3v）に対してδσu，ゴ”）を作り，この様なn個の積を全ての組み合わせについて加えたもので，n！個の項を

含む・（A．7）から・Bη匝、，bi，，…bin　lの漸化式が以下のように導かれる．

　　　　　　　　B1　［bi1］B1［bi2］　＝　B2　lbi1，bi21－　2μB1　［bi，］δ（i1，i2）十（1一μ2）δ（i1，i2）　　　　　　　　（A．11）

　　　　　　　B2　［bi1，bε21B1［bi，］　＝＝　B3［bi，，bi2，bi，】－2μB2　［bii，δ勉】δ（i3，il）－2μB2［δ向，bi2｝δ（i3，i2）

　　　　　　　　　　　　　　　　　十（1一μ2）」合1［δ‘2】δ（i3，il）十（1一μ2）、D1【δ，，］δ（i3，i2）

　　　　　　　　　　　　　　　　　一（1　一一　pt2）B1　［6，，］δ（i3，i1）δ（i2，il）一（1一μ2）B1［δ‘、］δ（乞3，i2）δ（i1，i2）（A．12）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ハ　ユ
　　　B。一・［δ・，，…，　S・。．、IB・［δ・．！＝＝B。　［δi、，δ1、，…δ・。ト2μΣ君・一・［δ1、，…，　S・。．、1δ（in，il）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1＝1
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れ　ユ
　　　　　　　　　　　　　　　＋（1一μ2）Σ　B。一・［δ1、，…，δ・トPδ・、＋”…，　S・。．、1δ（in，　il）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　昌＿、

　　　　　　　　　　　　　　　一（1－一μ2）Σ’E　Bn－・［8・，，…，　Sl，．，，　81，．、，…，δ・n．、1δ（in，il）δ（ik，il）（A．13）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　z＝1親

A2　binary展開

ある定常2値系列の確率汎関数をΦ（ω）とする．Φ（ω）の自乗平均が有限であるとき，

　　　　　　　　　　　　　　　　　〈iΦ（ω）12＞＜。。 （A．14）



Φ（ω）は2値系列によって生成されるbinary多項式によって以下のように汎関数展開できる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　
　　　　　　　　　Φ（ω）一・・＋Σ・・（m）B・1δm】＋Σ・・（m，n）B・［δm，S・1＋…　　　　　（A・15）

　　　　　　　　　　　　　　m＝一◎o　　　　　　　　　　　　　　　　m7n＝－oo　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＿

ここで，cq（i1，…，in）は確定値関数で，これをbinary核と呼ぶ．　cq（h，…，in）は引tw　i1，…，inに関して対称

であると見なす．binary多項式の直交性（A．9）からΦ（ω）の自乗平均は次のように書き直すことができる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　
　　　　　　qΦ（ω）12＞－lc・12＋Σ1・・（m）12＋Σlc2（叩）一一δ（m，n）・・（m，n）12＋…　　　（A・16）

　　　　　　　　　　　　　　m＝脚◎◎　　　　　　　　　　　　me鴇＝一◎◎

（A．9）から，binary核eq（i1，．．．，in）は相互相関をとることによって以下のように求められる．

　　　　　　　　　　〈Φ（ω）・　B。　［S、、　，　S、、，…，S、。】〉－n！△n（i、，i、，…，i。）Cn（i・，i・，…，i。〉　　　　　（A・17）
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現代の無線通信において、適応アレイァンテナやダイバーシティ、MIMO通信などのアレイアンテナの

制御技術は重要な位置を占めている。これらの制御において、「混合した複数の到来信号を少ない予備知識

の元で分離する」という共通課題がある。本論文では、独立成分分析を用いたブラインド信号分離の実験結

果を示す。2個のトランスポンダと2個の受信アンテナを用いた実験系を構築し混合信号を測定した。測

定した信号を独立成分分析により源信号に復元することができた。このとき、復元に必要な条件を一部明ら

かにした。



1　はじめに

現代の無線通信においてアレイアンテナとその信

号処理は重要な技術である。特に、信号対雑音電力

比を向上するために、適応アレイアンテナやダイバー

シティ、MIMOなど様々なアレイ制御技術が研究

開発されている。これらの制御技術には、「混合した

複数の到来信号を少ない予備知識の元で分離する」

という共通する課題がある。これらの課題のため、

最小自乗規範や相関行列の直交性に基づく方法など

が考案されてきたが、要求される予備知識が多く、信

号の分離推定には様々な制約があった。独立成分分

析は、従来の相関行列に基づく方法に加え、源信号

の独立性という新しい制約を加える事で、要求され

る予備知識を軽減し、様々な条件で精度よく分離推

定が可能になる。独立成分分析は、1986年、Herault

とJuttenにより最初に提案され、1997年、高速で安

定しtc　fast－ICAがHyvtirinenとOjaにより提案さ

れ、様々な分野への応用が広がった。独立成分分析

はしばしば音声信号処理や画像処理、脳神経イメー

ジング、経済分析などの分野で広く用いられている

が、無線通信への応用はまだ少ない。［1，2，　3，4，5］

　我々の研究グループでは、2006年に独立成分分析

を適応アレイ信号処理に適用するシミュレーション

検討を行った。本論文では、それらの検討をもとに

実験的検討を行った結果を示す。

2　独立成分分析とブラインド信号

　　分離

　独立成分分析（ICA）は、式（1）のように、確率変

数を統計的に独立な変数の線形結合に分解する手法

である。［1，2，31

x（t）＝＝　als1（t）＋a282（t）＋…＋aMSM（t）（1）

ここで、X＝（Xl，X2…XN）Tは確率変数ベクトル

を、8ゴは独立変数を、aゴ＝（α1」，α2プ・・αMゴ）Tは結

合係数ベクトルをそれぞれ示す。式（1）を基本ICA

モデルと呼び、図1に図示した。
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図2　互いに独立・従属な変数の結合確率密度分布の例

　統計的独立性は以下のように定義される。式（2）

のように、確率変数Sjの結合確率密度関数p12．．．M

が周辺確率密度関数Pjの積で表わせるとき、確率変

数8ゴは互いに独立である。

　P（51，82…　　8M）＝＝P1（s1）P2（82）…　PM（SM）　　（2）

例えば、一一ue分布を示す4つの互いに独立な確率変

数81，82，S3，84と、これら8ゴの線形結合で構成され

る4つの混合Xl，x2，鞠，x4を考える。図2（a），（b）

に結合確率密度分布p（81，S2）とp（Xl，X2）をそれぞ

れ示す。このとき、ε1とs2は互いに独立であり、

x1とx2は独立成分8」の結合であるため、互いに従

属である。横軸はそれぞれs1、x1を、縦軸はそれ

ぞれ82、x2を示す。それぞれの変数は平均0・分

散1に正規化され、サンプル点数は5000ポイント

である。図2（a）の分布は、81と82が互いに独立

であるため正方形状を示し、図2（b）の分布は、x1

とx2が互いに従属であるために非一様分布を示す

ことがわかる。
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図3　多数の独立成分から成る線形混合が示す尖度

　多くのICAアルゴリズムは確率変数Ciの線形結

合防を互いに最も独立にする結合係数Wiを決定す

る。式（3）に防を示す。

y（の＝wlxI（t）÷w2コじ2（t）÷…十wNxN（t）（3）

ここで、y＝（Y1，Y2…YN）Tは推定ベクトルを、

Wi＝（ωli，ω2i…lllNi）Tは復元ベクトルをそれぞ

れ示す。得られた防は、その順序と分散を除いて

sゴと一致する。これらの任意性を示す行列をQと

おくと、y＝Qsの関係がある。

　〃ゴの統計的独立性を最大にする操作には独立性を

測る基準が必要である。統計理論の中心極限定理に

よれば、多数の独立成分の混合から成る確率変数の

密度分布は、独立成分の数が増加するにつれてガウ

ス分布に近づく。したがって、防の分布がガウス分

布からどれだけ離れているかを判断する量が、独立

性を測る基準に適していると考えられる。ある確率

変数の分布がガウス分布からどれだけ離れているか

を判断する基準として、4次の高次統計量と密接な

関連のある尖度（Kurtosis）がしばしば用いられる。

式（4）に複素確率変数の尖度を示す。

　　　　　　　kurt・＝・E｛lyl‘｝　－2　　　（4）

確率変数の分布がガウス分布に十分近ければ尖度は

零を示す。図3に異なる数の独立成分を混合した信

号の尖度を示す。ここでは、独立成分の周辺確率密

度分布は一様分布とし、混合係数はすべて1とした。

横軸に独立成分の数、縦軸に尖度を示す。独立成分

の数が増加するにつれて尖度が零に近づく事がわか

る。図3では成分数が8までは尖度が一様に零に近

ついている。成分数が8以上になると十分ガウス分

布に近くなるが外れ値などの影響により尖度が完全

に零になることはまれである。尖度はICAの基礎

的な独立基準であるが外れ値や密度分布により収束

が遅くなったり発散する場合があるため、より安定

な収束が得られる独立基準としてネゲントロピーな

ども提案されている。

　多くのICAアルゴリズムは独立基準をコスト関

数とした勾配法や不動点法を用いて復元ベクトル

Wjを決定する。本研究では、安定した無線信号の

分離を行うため、ネゲントロピーを用いた複素数値

fastlCA［2｝を用いた。アルゴリズムを簡単に以下に

示す。　　’

1．観測信号xを白色化したzを計算する。

2．復元行列W＝（w1，w2…WM）Tを乱数要

　素で初期化した後、直交化する。

3．復元行列の変化であるδWが十分小さくなる

　まで4～5番を繰り返す。

4．以下の式でWを更新する。

W－E｛z（wHz）＊9（lwH・12）｝

－
E｛9（lwH・12）＋lwHzl2　9’（lw”zl2）｝w

5．新しいWを正規化、直交化する。

推定ベクトルyは複素共役転置行列wH一と白色化

観測信号zの行列積で式（5）で表わせる。

y（t）＝wHz（t） （5）

　ブラインド信号分離は多数の信号源から発せられ

た信号Sjが混合して到来する環境において、異な

る混合係数で混合される複数の点で観測した結果Xi

のみから源信号を推定する問題である。源信号が互

いに統計的に独立である場合、こ0問題は基本ICA

モデルに帰着されるため、観測信号を独立成分分析

で処理することで源信号が推定できる。実際の環境

では観測時に雑音が付加されることが多いが、信号

電力と比較して雑音電力が十分小さい場合には雑音

は無視できる。



図4Mケの異なる電波信号が到来する場

合のN素子線状アレイによるアダプティ

プアンテナの構成

3　ブラインド信号分離

　適応アレイアンテナによるブラインド信号分離は

異なる位置に配置された複数の要素アンテナで観測

した信号を信号処理して信号を分離する方式である。

代表的な構成は、図4に示す線状アレイによるアダ

プテイブアンテナ【6，　7，9］である。i番目の無指向

性アンテナが位相中心oからdiの場所に配置され

ている。位相中心は第1要素に位置している。異な

る方向から到来する電波信号8ゴが各々のアンテナ

に到達すると、異なる複素数値係数が積算されて受

信機Xiで受信される。第」信号8ゴは角度eゴの方

向に位置する波源から到来する。

　適切な荷重ベクトルw罫＝（ω歪1，ω夢2。。・ω窒N）を

選択し、受信信号xと荷重ベクトルwダの内積をと

ることで5ゴに相当する復元信号防を得る。

　適切な荷重ベクトルwダを得るために様々な手法

が提案されており、参照信号を用いたトレーニング

により事前に荷重ベクトルを得る手法がしばしば用

いられる。しかしながら、タグの存在自体を検出す

る事が目的のRF】〔Dではトレーニングによる事前の

荷重ベクトルの取得は現実的ではないため、観測信

号から源信号をブラインド信号分離する必要がある。

図4に示すアダプティプアレイアンテナは、典型的

な基本ICAモデルに雑音を付加したモデルで定式

化できるため、独立成分分析によるブラインド信号

分離が可能である。

3．1　シミュレーション

独立成分分析によるブラインド信号分離の方法と

シミュレーション結果を示す。まず、図4に示すア

ダプティプアレイアンテナの受信信号は、式（6）に

より計算できる。

Xi（t）一Σα・（θ」）・ゴ（の＋ni（亡）

3

ai（e」）咽際鵬）

（6）

ここで、ai（θゴ）は第」到来波に対する第i要素アン

テナのアレイ応答ベクトルを、λは搬送波の自由空

間波長を、niは受信機が付加する雑音を示す。この

シミュレーショシでは、簡単のため要素アンテナ間

の相互結合の影響を無視した。

　ブラインド信号分離の性能評価の指標として信号

対干渉雑音電力比（S】〔NR）を用いた。第i到来波の

SINRは式（7）で計算した。

　　　　　　　　　E【Re（¢拶妻）］E　｛Re（Si　S妻）l

　　S】：NRi＝1－
　　　　　　　　　　　　E｛Re（8重s診）1

　　　　　　　一響翻2　（7）

　独立成分分析によるブラインド信号分離では、

所望の源信信号を直接推定できるが、アダプティ

プアレイアンテナの指向性パターンの計算・合成

には荷重ベクトル蔚ゴが必要である。荷重ベクト

ル馬の計算には最小自乗誤差法を用いた。最小

自乗誤差法により、条件式（8）を満たす荷重行列

宙・＝（W1，W2・…ilrN）Tを求める。

㎡n（E｛y－Wx｝） （8）

アレイアンテナの位相中心を第1要素アンテナの位

置に合わせたので、計算した荷重ベクトル亀を、

曽‘←亀／1娩dのように正規化した。要素アンテナ
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図6サンプル点数と信号数を変化させた

時の推定精度（SNR：40　dB）

を無指向性アンテナとした事を考えると、第ゴ信号

を受信するアレイアンテナの指向性パターンFi（θ）

は、式（9）より計算できる。

Fi（θ）一柄『a（θ）1 （9）

ここで、a（θ）はθ方向から到辛した信号に対する

アレイ応答ベクトルを示す。

　次に、シミュレーション結果を示す。観測信号と

源信号の数は共に10信号とした。源信号は互いに

独立で一様分布の確率変数とした。要素アンテナは

搬送波の半波長の等間隔に配置した。各信号の到来

方向は乱数により決定した。

　図5にシミュレーション結果を示す。図5（a）は

受信信号Xiの実数部、（b）の実線は源信号5ゴ、十字

印は推定信号防の実数部をそれぞれ示す。独立成

分分析の順序と分散の不定性を省いて結果を評価し

易くするために、シミュレーション結果をそれぞれ

平均0・分tw　1に正規化し、源信号と推定信号の順序

を揃えた。受信信号は10信号のうち第1～4信号

を、源信号・推定信号は10信号のうち第1～2信号

を示した。横軸は信号のサンプル番号を、縦軸は信

号の正規化した値をそれぞれ示す。このシミュレー

ションでは受信信号Xiの信号対雑音比は40　dB、

サンプル数は1000点とした。図5より、推定信号

は源信号とよく一致した。残りの8つの推定信号も

同様に源信号とよく一致し、18dB以上のSINRが

得られた。独立成分分析により源信号とよく一致す

る推定信号が得られることを示した。

　独立成分分析に必要なサンプル数を判断するため、

サンプル点数と信号数を変化させたとき、推定信号

のSINRの最悪値がどのように変化するかシミュ

レーションした結果を図6に示す。このシミュレー＿

ションではSNRを40　dBとした6横軸はサンプル

点数を、縦軸は信号数を、濃淡はSINRを示す。図

6より、10信号までの信号をSINRで10　dB以上

の信号分離を得るためには300点程度のサンプルが

必要であることがわかる。’また、3～5信号程度の

信号分離であれば100点程度のサンプルが、2信号

であれば20～30点程度のサンプルがあればSINR

で10dB以上の信号分離が可能である事がわかる。

　図7に独立成分分析の結果を基に、式9により計

算した指向性パターンを示す。SNRは40　dB、サ

ンプル点数は1000点、源信号と観測信号の数は共に
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図9シミュレーションにより得られた指

向性バターン（s1　＝・s3）

4信号とした。源信号は（30，60，90，135）度からそ

れぞれ到来するものとした。図7では、それぞれの

源信号を受信するためのパターンを縦に重ねて表示

した。横軸は方位角を度で、縦軸は指向性をデシベ

ルでそれぞれ示す。それぞれのパターンの上部に配

置した矢印は源信号の到来方向を示す。シミュレー

ションでは、不要な干渉波が指向性のヌル点により

抑圧され、30dB以上のSINRが得られた。独立成

分分析により、観測信号だけを用いてアレイアンテ

ナの指向性のヌル点を適応的に制御して信号分離が

可能である事を示した。

　独立成分分析に必要な信号対雑音電力比を明らか

にするため、信号電力と比較して雑音電力が大きな

状況（SNR：－6　dB）におけるシミュレーション結果

を示す。図8はシミュレーションにより得られた指

向性パターンである。シミュレーション条件と書式

は図7と同様とした。受信信号のS】［NRは8dB未

満であった。図8の場合も、指向性のヌル点を干渉

波方向へ向けているが、図7の場合と異なり角度誤

差が発生した。得られたSINRもSNR：40　dBの場

合と比較すると小さかったが、独立成分分析による

信号分離によって、不十分ながらもSINRが8dB

からOdB程度に改善されたと言える。多くのブラ

インド信号分離アルゴリズムは雑音に対して弱く機

能しない場合が多いのと比較して、独立成分分析に

よるブラインド信号分離は雑音が優勢な環境でも機

能する点が優れている。

　移動体無線通信におけるマルチパスフェージング

により相関性干渉波が到来した場合（s1＝83）のシ

ミュレーション結果を示す。図9はシミュレーショ

ンにより得られた指向性パターンである。シミュ

レーション条件と書式は図7と同様とした。図9で

は、互いに独立な干渉波に対しては指向性のヌル点

が向けられているが、相関性干渉波に対してはヌル

点が向けられていない。しかしながら、推定信号yi

のS】［NRが22　dB以上得られていることから、相関

性干渉波は各々逆位相で打ち消し合うように合成さ

れ、これらが所望波となった場合には強め合うよう

に合成されているものと考えられる。多くのブライ

ンド信号分離アルゴリズムは相関性干渉波が存在す

ると機能しなくなるのと比較すると、独立成分分析

によるブラインド信号分離は相関性干渉波が存在す

る環境でも通常と同様に機能する点が優れている。

4　実験系

　図10に実験系を示す。使用する電波の周波数は

2．45GHzとした。電波吸収体で囲われた空間にトラ

ンスポンダを2個配置した。トランスポンダに用い

たアンテナは反波長ダイポールアンテナで、給電位

置にショットキーダイオードを装荷した。ショット

キーダイオードのバイアス電圧を制御すると、トラ

ンスポンダの散乱断面積が変化する。バイアス電圧

はマイコン制御のパルスパターンジェネレータによ

り供給した。

　トランスポンダからrだけ離れた位置に受信ア
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図10実験系

ンテナを2個配置した。本実験では、アンテナの間

隔dx＝30cm、トランスポンダと受信アンテナの距

離r＝40cmとした。2つの受信アンテナの問に、ト

ランスポンダへ搬送波を供給する送信アンテナを設

けた。

　送信アンテナから放射された電波は、トランスポ

ンダで散乱、負荷変調され、受信アンテナへ入射し、

ダイレクトコンバージョン方式でIQ信号へ変換さ

れる。変換された信号を4チャネルサンプリングオ

シロスコープで測定したご

　また、トランスポンダ1を、図10のように1cm

間隔で20cmまで移動して、それぞれについて信号

を測定した。
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5　測定信号

　トランスポンダへ与えたパルスパターンを図11

に、測定した信号（トランスポンダ間隔1＝10cm）を

図12、13に、それぞれ示す。横軸は時間、縦軸は電

圧である。時間原点ほ、変調を開始した瞬間であり、

変調開始より一2ms早く、変調終了より1ms長い時

間、信号をサンプリングした。トランスポンダの散

乱波が小さいため信号対雑音比が低いが、観測信号

に源信号が混合している様子がわかる。

　　
　塁

　乙

　睦

冤k3

量、

9　3
　子
　一？

　§

　4
一2 0 2　　　　4

Time【ms1

図13　観測信号（X2）
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図14相関係数
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図15複素ICA推定結果
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6　相関係数

　独立成分分析は、観測信号に復元行列を作用させ

て得られた復元信号が、互いにどれほど統計的独立

であるかを基準として復元行列を決定する。復元信

号が最も統計的独立であるとき、復元信号は源信号

と等価となる。ただし、復元信号の分散と順序にっ

いては不定である。独立成分分析の推定精度は、観

測信号問の相関係数に影響されると考えられる。図

14に、x1（t）、　x2（t）の相関係数を示す。横軸はトラ

ンスポンダの位置、縦軸は相関係数を示す。トラン

スポンダが接近しているときに相関が強いことがわ

かる。また、120mm、200mm程度移動したときも、

比較的相関が強いことがわかる。

7　推定結果

　得られた測定信号から、独立成分分析により源

信号の推定を行った。既知の源信号と復元信号と

の自乗残差を推定精度の評価基準とした。独立成

分分析の手法のなかで、計算量、安定性に優れた

複素fastlCA【21により推定した。推定結果を図15

に示す。トランスポンダの位置が1＝6cm程度から

1＝14cm程度まで、－7dB未満の比較的良好な推定結

果が得られた。約一13dBの良好な推定結果得られた

1＝11cmの場合の復元波形を図16に示す。実線は源

信号を分散1、平均0に正規化したもの、十字点は

璽

ξ

塁

§

13

。．；
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誘
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図16複素ICA推定波形（実数部、　x＝11cm）

復元信号を同様に正規化したものである。虚数部の

源信号は0であるため、実線を省略した。図からわ

かるとおり、源信号と同様の波形が推定できた。

　図14と図15とを比較すると、その傾向がよく似

ていることがわかる。相関が強い測定信号を用いた

とき、独立成分分析でも信号推定精度が低下するこ

とがわかった。しかしながら、トランスポンダの位

置が1＝11cm程度の場所ではg相関が強いにも関わ

らず、良好な推定結果が得られている。この原因は

今後詳しく検討したいと考えている。

8　まとめ

　独立成分分析による適応アレイアンテナ制御の実

証実験をおこなった。2個のトランスポンダと2個

の受信アンテナを用いて混合信号を測定した。トラ



ンスポンダ間の相互結合や、伝送経路の類似により、

トランスポンダの位置関係によって測定信号の相関

の強弱が変化することを確認した。測定信号に独立

成分分析を用いて源信号を推定した。測定信号の無

信号部分を除去することで、複素fastlCAで信号を

推定できることを確認した。相関が強い場合、推定

精度が落ちるが、例外があることを実験的に見いだし

た。本研究の一部は、文科省科研費若手B（324822）

の援助を受けて実施した。
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1．はじめに

　III族窒化物半導体Al。GayIn　i－．．yNは、直接遷移型半導体であ

り、さらに深紫外（AIN：6．2eV）［1］から近赤外域（lnN：0．7eV）［2］ま

での幅広い波長域における発光デバイス材料として期待され
てきた（図1）。近年、In．Gai．．N／GaN1AlyGa1ッN系半導体の発光

デバイスの開発は進み、紫外、紫、青、緑、黄、白色発光ダイ
オード（Light　em面ng　diode：LED）［3，4】、および紫外、紫、青色

レーザダイオード（Laser　diode：LD）が実現した［5，司。　GaN系半

導体は、格子整合する安価な基板がないため、格子定数の近い

サファイア基板が用いられる。しかし、GaNとサファイアの

間の格子不整合度は15％と高く、さらに1000°Cを超える高温

でGaNを成長するため、　GaNとサファイアの熱膨張係数差に

より、室温まで温度を下げる問に、GaN中に非常に高い密度
（108～10i°c㎡2）で貫通転位（欠陥）が発生する。しかしながら、

これまで発光デバイスを実現してきたGaAs系半導体デバイ

スに比べ5～6桁も高い値を持つのにもかかわらず、InGaN量

子井戸を活性層とするLEDは、波長400～460㎜の紫外から
青色領域において高い発光の外部量子効率（市販品の最高レベ

ルで30％，研究の最高レベルで60％）を実現している興味深い

材料系である（図2）［7】。今後、InGaN系LEDの応用分野を一

般照明用途へ広げていくためには、更なる高効率化・高出力化

が必須である。たとえば、蛍光灯の効率を凌駕することが一つ

の目標であり、そのためには白色LEDの外部量子効率を60％
以上に引き上げることが挙げられる。

　このような観点から、現在までに、InGaN量子井戸構造の

光物性に関してマクロスコピックな視点から多くの研究が行
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図1：m族窒化物半導体の発光エネル

ギー・波長と格子定数の関係
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図2：inGaf9発光ダイオードの発光波長
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　と発光の外部量子効率との関係

われてきた。その結果、InGaN量子井戸構造の発光機構は、図3に示すようなGaNとIriNの格子
不整合から生じるInGaN活性層のIn組成不均一に起因したエネルギー準位揺らぎに、キャリア・

励起子が捕獲され再結合する局在化効果［8－10】や・GaNとサブ　電子　　　伝導帯

井戸面内全域にお匠㎞繊の均一な結晶が得られないのに轟、「＼〈
もかかわらず、すべてを平均化してしまうマクロな光学測定に正孔　③　価電子帯　　⑤

よって発光機構を解明しようといている点にある。従って、

InGaN量子井戸構造の発光機構を理解するためには、この材料　図3：lnGtiNにおける発光再結合モデル

謙縫論難翌篇撚藷灘聖密繕難鍮灘賜騨
るキャリアダイナミクスを詳細に解明することが必要である。

　そのような観点に立ち、我々は、lnGaN単一量子井戸構造の量子井戸面内における発光の空間的

な不均一性と発光ダイナミクスとの関わりを明らかにするために近接場光学顕微鏡（Scanning
near－field　Optical　Microscope：SNOM）を用いた発光（Photo1㎜inescence：PL）マッピング測定および時

間分解発光（Time－resolved・Photoltmnescence：TRPL）測定を行ってきた［12－14］。本報告では、現在ま

でに得られた結果について報告を行う。



2．近接場分光システム

　SNOMは、プローブ顕微鏡の一種であり、本研究では、緩
衝フッ酸溶液を用いた選択化学エッチング法によって、クラッ

ド部を除去し、コア部のみを選択的に先鋭化した光ファイバを

プローブとして用いた［15】（図4）。プローブの先鋭化したコア

部の周囲に金属膜を蒸着することで光導波路を形成し、さらに

最先端部に光の波長以下の開口部を形成することで、近接場光

が効率良く発生するようになっている。SNOMの特徴として、

プローブ先端の光の波長以下の開口に発生させた近接場光に

よって測定試料を観察するため、光の回折限界を超えた空間分

解能が実現可能、さらに、光の特徴である測定対象物に特殊な
図4：近接揚プローブ先端のSEM像

条件を課さない、既存の分光測定技術との組み合わせが可能といった点があげられる。

　近接場分光システムの概略図を図5に示す。試料ステージはクライオスタット内にあるため、4．2

Kから室温まで温度可変で測定を行うことができる。プローブと試料間の距離制御は、プローブが

試料表面から受ける力を光学的に検出するシアフォース制御を用いた。励起光源は、測定に応じて

波長可変ピコ秒モードロックチタンサファイアレーザの2倍高調波とInGaN　LD（連続光、発振波長

400㎜）とを使い分けた。また、励起光の波長はlnGaN量子井戸活性層のみを選択励起する条件に

設定した。検出系は、PL測定の場合、50　cmの分光器と液体窒素冷却CCDを使用し、　TRPL測定

の場合、25cmの分光器とストリークカメラを使用した。

　1nGaNレーザダイオ・一ド↓

　チタンサファイアレーザ2倍高調波

・ コレク

　分光器
＋CCD検出器
ストリークカメラ
　　　　　　　←

イルミネーシ

プアイバープローブ

近接場光学顕微鏡

図5：近接揚分光システム外略図



3．lnGaN量子井戸構造における局在励起子発光の観測

3．t．　lnGaN量子井戸構造の近接場発光マッピング測定と時間分解近接場発光測定

　本測定では、キャリアの拡散による空間分④

攣雰弊聾等再勢饗撃警輿誓5・i
レクションモード（1－Cmode）の配置で行った　慧

【16］。　　　　　　　　　　　　　　；
　測定温度18Kにおける、PL強度マッピング　器
像を図6（a）に、PLピーク波長マッピング像を　S　4．7

同図（b）に示す。観測領域の大きさは4卿×4a
ym、測定間隔は100㎜、測定に用いたプロー
ブの開口径は150㎜である。ここで得られた

一■－lpm
（b）

＾490
嚢

；

2
拳

睾，，0

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図6：18Kにおける（a）近接場発光強度の空間分布像と（b）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　発光ピーク波長の空間分布像

PL強度像には相対強度で1．7～5．1、横方向に数百㎜程度の空間分布が存在した。また、発光ピー
ク波長には470～490㎜の範囲で分布を持つことが分かった。この試料の貫通転位密度は、～109

c㎡2であるので、測定範囲内には16個程度の貫通転位が存在することになる。しかし、貫通転位
と思われる非発光領域は観測されていない。一般的に、発光の内部量子効率（ηi。」は、以下の式で表さ

れる口7］。s

　　　　　　　　　　　　　　　　　　1
　　　　　　　　　　　　　nyin・　ny　1－T．、／Tn．n－rad

恥、Zh。。。radはそれぞれ、発光再結合寿命、非発光再結合寿命であ

る。この試料のPL積分強度の温度特性は、100K以下の温度
ではほぼ一定値を持つ。このことから、この試料の発光の内部

量子効率はほぼ1に近いと考えられ、さらに、低温では、貫通

転位は非発光中心として発光機構にほとんど寄与していない
ことが予想される。また、PL強度像とPLピーク波長像ぐ双方

の空間分布図を比較したところ、図7のようにPL強度の強い
場所はPLピーク波長が長い場所対応しているという明確な相

関関係があることが分かった。

　上記のPL強度の面内分布やPL強度と波長の関係が、量子
井戸内における発光ダイナミクスとどのような結びつきがあ

るのかを解明するために、SNOMと超高速レーザシステムを
組み合わせた時間分解近接場光学顕微鏡（SNOM－TRPL）システ

ムを構築し、PL強度の空間分布と発光再結合寿命の関係につ

いて調べた。
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図7：18Kにおける発光強度と発光波長

の関係

　この測定系においても、キャリア・励起子の拡散による空間分解能の低減を避けるため、光励起

と発光検出を同一のファイバープローブで行う1－Cmodeの配置で行った。また、プローブからの蛍

光を防ぐため、純粋石英コアのプローブを使用した。プロー一ブの開口径1ま300㎜、測定温度は18K

である。

　図8（a）にPL強度像、（b）に同図（a）中の白線上におけるPLピーク波長における発光再結合寿命を

示す。PL強度の強い領域の発光寿命は、隣接する弱い領域にくらべ、約2倍の値になっていた。

発光再結合寿命は以下の式で表される。

　　　　　　　　　　　⊥＝⊥＋1＋⊥　　　　　（2）
　　　　　　　　　　　ちL　τ，ad　Tn。。．rad　τ缶螂

ここでτtran、は、光励起キャリア・励起子が空間移動や低エネルギー側への緩和を通じて発光中心へ



拡散・局在する際の遷移寿命を表して｛a》　　　　1　pm

いる。上で述べたように、今回の測定a4．8
のような低温では・非発光酷合過程募

の影響はほぼないと考えられるため、盤
（2）式の第2項は無視できる。したが　｝

って、PL寿命の違いは横方向への拡　2
散寿命が影響していることが分かる。婁

このことからも弱発光領域から隣接　左佃

する強発光領域にキャリア・励起子が

拡散しているものと考えられる。

　以上のことから、低温において各測

定場所においてPL強度が異なるの
　　　　　　　　　　　　　　　　発光強度の強い領域は、欠陥等に起因した非発光中心の

テンシャルエネルギー揺らぎによ

る光励起キャリアの近接場プロー

ブの開口外への拡散過程と測定さ

（b）12

ぜ゜

重8
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2

　　　0　　0．5　　1．0　1．5
　　　　　　　　　　　　　　　Position（μm）
図8：夏8Kにおける（a）近接場発光強度像（b）（a）図中の白線

上における発光ピーク波長における発光再結合寿命

2．0

　　　　　　　　　　　　発光強度の弱い領域

　図9：低温におけるlnGaN量子井戸のキャリア・励起子の
　発光再結合モデル，

れるPL強度の関係の模式図を図9に示す。

32．高空間分解近接場発光測定による局在中心の観測

　SNOM－PLマッピング測定、およびSNOM－TRPL測定の結果、生成されたキャリア・励起子はポ
テンシャルエネルギーの低い領域へ拡散し、局在して発光することが分かった。これまで、マクロ

スコピックな測定によってキャリア・励起子が局在する領域は量子ドット誌るいは量子ディスクの

ような非常な微小な領域であることが報告されているが、あくまでも予想であり検証した例はなか
った。

　そこで、本研究では、局在中心の起源を解明するために開口径

が30㎜のプローブを用いて近接場PL測定を行った。マクロスコ
ピックな測定によって得られた発光スペクトルと異なる4点にお
いて観測した近接場発光スペクトルを図．10に示す。その結果、近

接場発光スペクトルの形状は、マクロPLスペクトルとは大きく異
なり、3～4っにPLピークが分離し、さらに最小半値幅11．6・meV

のPLスペクトルを観測することができた。この試料の弱光励起時

のマクロ発光測定における発光スペクトルの半値幅は約80meV
であり、その値と比較しても今回の観測した値は約117になってい

る。このことから、InGaN量子井戸構造の発光は、複数の量子ド

ット的な微小な領域の発光中心から成り立っており、マクロスコ

ピックな発光測定において観測される広い発光半値幅はポテンシ

ャル揺らぎによる不均一幅の影響を大きく受けていることが分か
る。

　図llには、開口径30nmのプローブを用いて、各発光エネルギ

ー（（a）2．560　eV、（b）2597eV、（c）2．615eV、（d）2．636　eV）にてモニタ

ー したPL強度マッピング像を示す。実際に、最小で30㎜程度の

璽
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図10：マクロ発光スペクトルと開
口径30　rmのプローブを用いて測

定を行ったランダムに異なる4点
における近接場発光スペクトル



大きさの島構造（プローブ開口径により律速）が観測

されている。また、モニターエネルギーが最も大きい

（d）の場合、発光領域が広がり繋がる傾向にあり、非局

在準位への移行を示しているものと考えられる。また

各島構造は非常に近接しており、このため深い局在中

心であってもトンネリングやホッピングなどによっ

てキャリア・励起子が局在中心間を移動できるものと
考えられる。

4．マルチモード近接場分光法によるlnGaN量子井
　　戸構造の転位と発光特性との相関関係の解明

4．t．貫通転位の種類

　貫通転位は3種類あり、図12に示すように転位線

と結晶のすべり方向が平行なものをらせん転位、垂直

なものを刃状転位、平行でも垂直でもないものを混合

転位と呼ぶ。GaNでは、転位線は結晶成長方向
（GaN（0001））と並行であるため、表面に穴として現れ

る。また、らせん転位の場合、格子のずれが階段状の

成長ステップを形成するため、ステップの端に現れる。

一方、刃状転位は格子のずれが表面の構造には関係な

く現れるため、成長ステップとの関係を見ることであ

　　（a）ε＝2．560eV
蜜　　’i羅一
ξ奨
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　図ll：開口径30㎜のプローブを用いて観測

　した各発光エネルギーにおける近接場発
　光強度マッピング像

（a）　　転位線　　　　　　（b）　　転位線

ぐ一 すべり方向

図12：貫通転位の模式図（a）らせん転位（b）刃状転位

る程度転位の種類を判別することができる［18】。サファイア上

GaNの表面を原子間力顕微鏡（Atomic　Force　Microscope：AFM）を用

いて実際に観察した結果を図13に示す。ステップの端にらせん

転位による大きなピットを見ることができる。またステップとは

関係なく図の中央と左下に刃状転位による小さなピットが観察
できる。

4．2．InGaN量子井戸の転位と発光分布の関係

　　購霧灘畿
　　鹸簾嚢謬
図13：GaN表面の表面モフォロジー

　これまでは、極低温におけるinGaN量子井戸のSNOMを用いた発光観察の結果について述べて
きた。これにより、発光中心と非発光中心が量子井戸面内でクラスター状に分布していることとそ

のような領域ヘキャリア・励起子が拡散、局在、捕獲され発光・非発光しているダイナミックな特

性を明らかにすることができた。しかし、実デバイスの観点からすると、室温において、どのよう

な発光機構からなるのかを知ることが、デバイスの性能向上に結びつく。近年GaNは、横方向選
択成長（Epitaxially　Laterally　Overgrown：ELO）技術を取り入れることにより、結晶中の貫通転位密度を

10hOlo　c㎡2から106～107　c㎡2以下に下げることに成功した［191。この技術により、lnGaN系LDで

は寿命10，000時間以上を達成し［20］、InGaN系LEDでは、紫外～紫色領域において外部量子効率が

向上した。その一方で、LEDの発光波長が青色よりも長くなると、　ELO技術を用いた場合でも、

外部量子効率は従来までのサファイア基板上に成長させたものと同じであることが報告されてい
る［211。従って、発光デバイスの更なる高効率化を目指すためには非発光過程の観測とともに非発

光中心の起源と構造との関係を明らかにしていくことが非常に重要である。

　そこで、本研究ではELo－GaN上InGaN　SQwの表面にマーカーを作製し、同一場所において原子

間力顕微鏡による表面像の観察とSNOMによる発光像の観察を行い、貫通転位の分布と発光分布



の関係について調べた。

紫色発光InGaNのAFM像を図14に示す。　AFM　　壽、

鞍薯潔麗癖爆齪鍛盛柵ll戴
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　護，c㎡2以下、2．3×108c㎡2であることが分かった。表

面モフォロジーについて見ると、Wng領域では
階段状のステップフロー成長、Seed領域では渦巻

状のスパイラル成長に近い成長モードであるこ
とが分かった。今回観測した成長ピットは、成長
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ステップの端か成長ステップに関連して現れて■■■躍匹＝＝＝＝＝コ　■■■匪誕＝＝三＝＝＝コ
いるため、らせん及び混合転位と予想している　O　height（nm》2’24　0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　height（nm）2・34

［18】。刃状転位については、ピット径がAFMの探　図14：ELO．GaN上紫色発光In（iaN量子井戸表面の表

針の先端径よりも小さいために観測できていな　面凹凸像
いと考えており、実際には、Wing領域で108　c㎡2

程度、seed領域で109　cm’2程度存在していると予想している［22］。さらに、観測したInGaN　SQWの

貫通転位密度は、ELO－GaNにおける貫通転位密度とほぼ同じ値であることから、量子井戸作製に
よる新たな転位発生の可能性は無いと考えている。

構に大きく寄与していることが分かった。■■■圏匿冤＝＝＝コ
その一方で、横方向成長領域において、　0・00height（nm）3・11

らせん及び混合転位が存在しないのにも
かかわらず、発光強度の弱い領域が存在　　と（b）近接場発光強度像

していることが分かる。このことは、ら
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図15：（a）ELO－GaN上紫色発光i　IGaN量子井戸の表面凹凸像

せん及び混合転位だけではなく、点欠陥などが非輻射中心として発光機構に関与しているものと考
えられる。

っ冥鱗籍離慧蹴翻黙需
るAFM像を示す。　AFMにより観測できたwng
及びSeedそれぞれの領域における貫通転位密度
は、2．8×107　cm’2、2．4×108　c㎡2であることが分かっ

た。貫通転位密度、表面モフォロジーともに、紫

色発光llGaN　SQWと同様であることが分かった。

また、図17に同一揚所のAFM像とSNOM－PLマ
ッピング像とを比較した結果を示す。らせん及び

混合転位の分布とSNOM－PLマッピング像とを比
較すると、紫色発光InGaN　SQWとは異なり、ら
せん及び混合転位と弱発光領域との問に対応関

ゐ藤義禽一。
ダ ニゆ　ケ

羅
露、
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　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図16：（a）ELO－G毎N上青色発光lnGaN量子井戸表面

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　の表面凹凸像。

係がないことが分かった。この理由について、以下の様に説明することができる。紫色発光InGaN

SQWでは、ポテンシャル揺らぎが小さいため、キャリアの拡散長が長くなる。そのため、キャリ



アはらせん及び混合転位に捕まりやすくなり、非

輻射再結合中心として発光機構に大きく寄与す

る。一方、青色発光InGaN　SQWでは、量子井戸
面内におけるポテンシャル揺らぎが大きいため、

キャリアの拡散長が短くなる。従って、キャリア

はらせん及び混合転位に捕まりづらくなり、その

結果、非輻射再結合中心として作用するものの、
発光機構にはほとんど影響しない。っまり、青色　　　　　　　　　　　　’　‘””　”’　”　”　・”　“’　’“　’・　’一＿　＿’一’　：

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　■■■■■一三：：：：：コ　　　　　　　　　　騨醸嚇　s’
発光InGaN　SQWでは、微小な発光領域からなっ

合転位は発光機構にほとんど影響しないと考え
ている。

4．3．マルチモード近接場分光法によるキャリアダイナミクスの観測

　1－Cmodeでは同一のプローブで光励起と光検出を行うため1

キャリアの拡散の影響を受けず、高空間分解能が実現できると

いう利点がある。その一方で、1－Cmodeで観測される弱発光領

域は非輻射中心に起因して発光強度が弱いのか、それとも、プ

ローブの開口の外側ヘキャリアが拡散してしまい発光に寄与す

る実効的なキャリア数が少なくなってしまったために発光強度
が弱いのかの区別ができない。とくにデバイスの発光効率マッ

ピング測定には、’非輻射再結合過程が活性な室温での評価が必

須となるため、この非発光過程と拡散過程の分離は大変重要な
用件となる。

　一方、イルミネーシヨンモード（1－mode）では、光励起は微小

開ロプローブにより行い，発光測定は通常のレンズを用いた

遠視野から行うため、空間分解能は励起子・キャリアの拡散

長に律速されているものの、測定される発光強度は、発光・

t非発光過程の割合（すなわち発光の内部量子効率）によって

決定される。このことから、1－C　modeと1－modeによる近接場

1－Cmode｛illuminati◎n－Collec振on｝

1イnode（摺U「論inatio轟》

→継§←
　き幽事＿ 光検出」嘉繍＿瀞蟹認

図i8：マルチモード近接場発光測定におけ

るキャリアダイナミクスの概略図

発光像は、異なる情報を有しており、これらを同時に測定することで、発光機構に関する詳細なデ

ータが得られるものと考えられる（図18参照）。上記の考えに基づき、我々は、1。C　modeと1－modeを

同時に測定できるマルチモード近接揚発光測定装置を開発し、InGaN量子井戸面内における拡散、

局在、発光および非発光過程のマッピングに成功した［13］。

　そこで、本研究では、青色発光InGaN単一量子井戸構造の貫通転位が発光機構にほとんど影響
しないという特異な現象を解明するために量子井戸面内における、マルチモード近接場発光測定を

行い、貫通転位の分布とキャリアの局在、拡散過程などのダイナミクスとの関係を明らかにするこ
とを目指した。

　図19（a）に室温における1－C　modeの配置での近接場発光強度像、同（b）に1－modeの配置での近接場

発光強度像の結果を示す。1－Cmodeと1－modeの発光強度像を比較すると、1－modeのキャリアの拡

散による空間分解能の低下が見られる。さらに、矢印で示すように1－C・modeでは発光強度が弱いが
1．modeでは発光強度が強く観測された場所があった。こ淑ほ1ギャリーアがプローブ直下から拡散し

てプローブ周辺の局在発光領域へ捕獲され発光していることを示している。また発光強度の強い領



域と弱い領域の境界部分（A，A’）における発光ス

ペクトルを見ると、1－Cmodeではダブルピーク

を持つ発光スペクトルを観測したが、1－modeで

は1－Cmodeの発光スペクトルの低エネルギー側

の発光ピークのみの発光スペクトルとなってい

る（図20）。これは、局所的なエネルギーポテンシ

ャルの揺らぎによってキャリアの拡散方向や拡

散長が制限されていることを示しており、非発光

中心に捕らえられる確率が下げることに効果的

に働いているものと思われる。一方、B，B’で示

すような1－C・modeでは発光強度が強く、1－mode

で発酵強度の弱い場所の発光スペクトルを観測

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　■■圏■■醒慶：：：＝：＝：＝：＝コ　　　■■■■■■■匿：＝：：：：：＝：：：コ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0．12　　　　　　　　　　　4．82　　　0．0025　　　　　　　　0．127

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　PL　intensity（arb．　units）　　　　PL　intensity（arb．　units）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図19：ELO－GaN上青色発光lnGaN量子井戸のマルチ
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　モード近接場発光強度像。（a）1－Cモード（b）1モード

してみると1－Cmodeでは発光ピークの位置が高エネルギー側で単一　　　　Wavelength（nm）

ピークのスペクトルを観測したが、1－modeでは発光スペクトルを観　　　500480460440
測できなかった。これは、エネルギーポテンシャルが高いため、キ

ャリアが拡散しやすく、周辺に存在する非発光中心へ捕獲されやす

いことを示している。

4．4．ポテンシャル揺らぎの起源に関する検討

　上記のように量子井戸面内のポテンシャル揺らぎがキャリアの拡

散に影響を及ぼし、発光機構に深く関わっていることが分かった。

そこで、量子井戸面内に発生するポテンシャル揺らぎの起源につい

て、井戸幅揺らぎとIn組成揺らぎの2つの要因に関して検討を行っ

た。図21に、青色発光InGaN量子井戸のダブルピークを持つ発光ス

ペクトルと試料表面のAFM像を示す。ピーク間のエネルギー差は

130meVであり、試料表面は、きれいな階段状の分子層ステップか

らなっていることが分かった。

　量子井戸幅は試料作製時の設計値3㎜、量子井戸のIn組成はマク
ロ発光ピーク波長から20％とした。量子井戸幅が　　　Wavelength、（nm）

1分子層変化した場合、エネルギー準位は58meV　　500480460　Mo
変化することがわかった。また、測定値である130

meVを満たすには、2．3分子層変化することで満た

すことが分かった。一方、この波長領域における

エネルギー準位の変化が130meVになるIn組成揺
らぎは3％であり、そのIn組成の違いによる格子

定数の変化は0．1㎜となった。この｛直はGaNの単

分子層厚0．25　nmよりも小さいため、表面形状に

変化を与えない大きさであることが分かった。以
上のことから、どちらの要因もエネルギー変化を

説明するのに十分なことが分かった。今後、透過
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図20：図19中に示した各点にお

ける近接場発光スペクトル
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図21：転位近傍における近接場発光スペクトルと青色

発光inGtiN　SQWのAFM像

電子顕微鏡による構造評価を利用して、要因を明らかにしていく必要があることが分かった。

5．まとめ

近接場光学顕微鏡による発光マッピング測定によって、㎞GaN系量子井戸からの発光ダイナミク

？



ス、結晶構造と発光・非発光機構について詳細な情報を得ることに成功した。また、本研究にて開

発したマルチモード近接場発光測定法は、窒化物半導体の評価のみならずキャリアや励起子が空間

的に拡散・局在して発光する低次元不均一構造の評価手段として大変有用であり、これをさらに発

展させた評価法の開発についても継続して取り組んでいる。
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　　高性能立体像推定法
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　　　　　　研・究背景と騒的

・ 研究背景

　UWBパルスレーダ；高い距離分解能画像化を実現
　・精密構造製品の非破壊精密計測（航空機・車両・アンテナ等）

　・室内ロボット，自動車等の空間状況測定技術L

・ 研究目的

　上記用途に適する高性能立体像推定法の開発



実効放射電力制限vs．周波数

UWB信号の定義
・ 比帯域幅：25％以上
・ 帯域幅（tOdB）：500　MHz以上

　　　　　　　（2002，FCC）

UWBパルスレーダシステム：

近距離計測で高精度推定が可能

§

葦゜

従来のレーダパルス

舞

、1

｝

蓄二縫

1

婆

，　‘

1襯

r

糊
麟

灘

藝

丁無e

　

彊

欄1

1

妻継

勤
言舶

竃

：1箱

毒舶
≡≡

ξ舶

　O　　l　2　3　4　　5
　　　　　　Ft’tiqucacy　IGHzl

　　　　　・UWBパルス

量｝　　　　｛
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システムモデル

・ 目標物体：明瞭な境界・任意形状

．iEノスタティックレーダ（無指向性アンテナ）

・ 伝搬速度：既知かつ一定

・ 送信電流波形：モノサイクルパルス

1◎r

2次元モデル 3次元モデル



合成開ロレーダ：Synthetic　Aperture　Radar（SAR）

原理：受信信号を空間領域積分

　　システムモデル　　　　　　　　　　　推定像（SAR）
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．N　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　x

　　・エッジ付近において分解能が不十分

　　・計算時間：約箱秒（Xe◎賎32　G馳pr◎cess◎r）

　　　⇒実時間処理への適用が困難
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（X，Z）：（アンテナ位置，到来距離》

　（x，z）；未知の物体境界面
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S瞑AB陰D法《3次元モデル》
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X＝xキzz　　　　　　x　　　　z＝∂z／Ox
γ＝y＋ZZY　21一鋤
Zニz．11＋z？＋z？．1　♂

　　　　　　箪熱．＿　嚢馨写馨欝撫1蓉
　　　　　　噸評
懲婁マ〈1簑騰灘箏難婁マ＞

x＝X－ZZx
＿　v　ワワA　　　Zx＝∂Zl∂X
y＝・Y－ZZY
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・ iBSTによ9J　es遼な物体像叢定を案現
・ 難理時間：鱒瀧§ec

　　　｛x馨◎翁32《粥罵Pr◎囎s§欝》

・ 問題点：不安定性・解像度
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物体境界面

BST↓　　1・BST
Z　　擬似波面

x 2

・ SEABED法の問題点：
　到来波面の微分を用いることに起因する不安定性

曄》高速牲と安定性を両立させる新たな形状推定法を開発
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一
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一2

真の目標形状

0

一
｛

2

SEABED法による推定像
　　　（雑音なし）



S霞A趨置D法の雑音不安定惟三

・ SEABED法の問題点：

　到来波面の微分を用いることに起因する不安定性

霞蓼》高速性と安定性を両立させる新たな形状推定法を開発

0

一
1

。2

真の目標形状

0

一1

一2

SEABED法による推定像
　　（雑音環境下）

N
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θ＝C・S－1←∂Z／ax）

’2　　’1　　£

BST
　　N晦

SEABED法による推定像

1　　　2　　　　　　　　　

　　雑音成分の微分により

角度推定精度が容易に劣化

⇒擬似波薗平滑化の適用



　　擬似波面平滑化でのトレードオフ
　　　　　　　　　擬似波面平滑化フィルタ：ガウス関数

　　　　　　　　　　　　　　SN比：約28　dB
　　　　　相関長：0．051　　　　　　　　　　　相関長：0．21
3
　

　

2

A

0

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ぎ

　⇒微分を用いな疑手法が磁要

各（X，Z）に対し、円内点集合S（x，z）を定義

S（x，z）一｛（x，z）1（x－X）2＋z2＜Z2｝

s．－U　s（．，z）

Xざ
　S．の境界点集合をOS．，（x∈γ）とする

∂8＋上の点（X，Z）　は次式を満たす

z一
響｛ノー（x－－x）2｝

物体境界は円群⑳外包繕薗上に霧在



　　四群の内包絡線と物体境界面

　　　　　　　　　　　　　　　　　Z

s．一∩s（x，z）

　　x∈r
S．の境界点集合を∂S．，（x∈γ）とする
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d－space
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Zm、xl

∂5X上の点（X，Z）　は次式を満たす

z一
鯉｛Z2－（x－X）2｝

物体境界は円群の内包終面上に存在

Xmin x Xmax

・ ∂x／∂りr　符号判定のための命題

Zl

和集合の最小構成要素数で綱定

　　　　　　　畢

微分を用いない符号判定が可能

Xmax

x



1．受信信号に整合フィルタを適用

2．フィルタ出力波形のピーク値抽出

　により擬似波面を抽出・分割

3．以下の式より境界面（）らz）を決定

ぞ

4．両端円の交点から境界端点を決定

整合フィルタ出力波形

　嚢＿一．一一．一，．一繊，錬騒∵’：・＝：”’…覧一轍一→蔦こ
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IBST：点から点への写像

igg：twth｛31gwais1lggexw

微分に俄らない形状権定が可能

3

2

　　　　　　形状推定比較

　　　　　　擬似波面：既知

　　　　　　　　　SN比：約28　dB

SEABEDによる推定像　　　　　　　　Envebpeによる推定像

　　　

　　

M

0

　　・安定盤と解像僕を両立
・ 平滑化手法でのトレーtオフを解決



3

2　

〉，

0

　　　　　　　　形状推定比較

　　　擬似波面：未知（FDTD法）
　　　　　　　　　　　SN比：約23　dB

　SEABEDによる推定像　　　　　　　　Envelopeによる推定像
　　　　　　　　　　　　　　　3

　
　2　

　0
　　　．疋　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　x

・エツジ付近の解像度劣化⇒波形歪み補正の必要性
　　　　・多重散乱波・干渉波に起因する虚像

雑音強度に対するRMS値の推移

10
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雑音強度に戴らずSEABen法より有効



3次元篭デル

物体境界面：球群の外・内包絡面
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推定像比較（擬微波面：既知）
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SEABEDによる推定像　　　　　Envelopeによる推定像
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実計算渡形（FE）Tb法）での推定像
コースティック通過による位相回転

の／∂r＞0 の／∂r＜0

∂κ1∂X＞0 0 π／2

∂κ／∂κ＜0 π12 π

2．5

2

1　．5

1

　　Envelopeによる推定像
”・i　　（位相補正なし）

2．5

2

1　．5

1

　　Envelopeによる推定像
：　　（位相補正あり）

コースティック通過後の位相補正も可能

　　　旺nvd◎pe法の問題点
・ SEABED法

　・境界散乱変換を用いた超高速立体形状推定法
・　EnveEope法

　・高速性と安定性を保持する立体形状推定法

上記従来手法の問題点
　　：送信波形と受信波形の相違による解像度劣化

　Envelopeによる推定像（2次元）　　　　　zEnvelopeによる推定像（3次元）

　　　　　　　　　　True・…
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送信波形と散乱波形

T繍e1τ

Envelopeを用いた推定形状

送
散乱波形推定の必要性

グリーン関数積分を用いた

　　　高速波形推定法

散乱に寄与する伝搬経路

に沿ったグリーン関数積分

F＠x）－Vj－」ilEo（ω）Sg（2P）d

　　9（P）一新）（kp）

　　Eo（ω）：送信波形

　F（ω，x）：推定波形 散乱に寄与する境界面



　　　　　　波形推定精度評価

送信波形フィルタでの到来時間精度
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Envd◎pe＋WE法の実手順

A．従来手法による初期形状推定

B．推定形状から散乱波形推定

C．更新される整合フィルタより

　擬似波面を抽出

D．擬似波面に関する評価値
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・ エッジを含めた高解像度形状推定が可能
・ エッジ位置推定精度：IAOO　me長以内
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各手法での推定曲率
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曲面とエッジを持つ形状推定例
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Envelo斡による推定像 ErveSope　“　Wffによる推定像
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　　・曲面とXッジの罰別が可能

・一般の凸境界薗物体への拡張が可能

0．5 1

・ 中心周波数：3．2GHz
・ 帯域幅：2．OGHz
・ アンテナビーム幅：90度
・ 楕円偏波（長軸：ア軸方向）
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散乱波形：

物体を取り除いた背景受信波
　　　　　　　　　　　　　　2を参照として散乱波形を抽出
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推定曲率比較（実験データ）
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UWBパルスレーダによる高性能画像化手法
⑫ 高速・安定物体像推定法を提案
　・円群の包絡面を用いた安定形状推定法

　・任意形状境界に対して高速・安定推定を実現

　・SEABED平滑化手法でのトレードオフを本質的に解決

⑪ 高精度・安定物体像推定法を提案

　・波形推定を併用し、形状を反復改良

　・実験及び数値計算により有効性を確認

　・波長の1／100程度の精度を実現

今後の課題
　　・複雑形状・移動物体に適する手法への拡張
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1．研究の背景と目的

　近年の微細加工技術の進歩によって，光の波長程度の構造の加工が可能となってきた．

それに伴い，微細加工を施した構造体が様々な光学特性を持ち得ることが示されてきた．

人工的な構造によって，自然にはあり得ないような光学特性であっても自由に設計できる

可能性があるとして注目を集めている．その中の一つであるフォトニック結晶［1］は，屈折

率に波長程度の周期を施したもので，周期的なポテンシャル中で電子がバンドギャップを

作るように，屈折率の周期的な分布によって電磁波が存在できない周波数領域（フォトニ

ックバンドギャップ）を作ることが知られており，将来の光集積回路などへの応用が期待

されている．特に材料に金属を用いたフォトニック結晶は，屈折率のコントラストが非常

に大きくなり，誘電体フォトニック結晶では得られないいくつかの特徴的な性質を示す【2］．

金属フォトニック結晶の電磁波特性は，金属内のプラズマ振動と電磁波の相互作用から特

徴づけられることから，プラズモニック結晶とも呼ばれる．また，波長よりもさらに微細

な構造を持たせたものを並べることで，より多様な電磁波特性を生むことができる．特に

最近では，微細な金属構造を並べることで，有効的な透磁率と誘電率を設計できることが

示されている［31．このことを利用すれば負の屈折率媒質［4］を作製でき，また適切な屈折率

分布を与えることで物質を見えなくすることなどが可能になるとされている【5，61．電波領

域でのメタマテリアルでは広範囲指向性アンテナなどへの応用が実現に近いとされている

［7】．微細構造体は構成要素の小ささから，電磁波に対して一様な媒質と見なすことが可能

で，自然には得にくい電磁的性質を微細な加工によって設計した媒質，メタマテリアルと

呼ばれる．これらの微細加工体によって材料の物性の制限を超えて電磁波特性の設計が可

能となり，既存の結晶光学素子の置き換えや，新奇光学デバイスの提案などが期待される．

　光領域のメタマテリアルやプラズモニック結晶を作製する場合，もっとも困難な課題は

光の波長以下の微細加工である．そこでこれまで，波長以下の加工が比較的容易なマイク

ロ波帯などの電磁波領域で，様々な金属構造体の作製と電磁波特性の評価が行われてきた．

金属の物性がマイクロ波等の長波長の領域と光領域では異なるが，マイクロ波などの長波

長領域の金属構造体をスケールダウンすることで光領域でも長波長の領域と同様の特性を

得られることが期待できる．波長3mmから30　Fm（周波数0．1THz～10丁且z）のテラヘ

ルツ領域もまた微細構造体の作製と電磁波特性の評価に適した領域である．テラヘルツ領

域ではサブ波長の加工でもミクロンオーダーであり，全体のサイズも数センチ角で手頃な

大きさとなる．さらに，テラヘルツ領域で特徴的な分光法であるテラヘルツ時間領域分光

法【8】を用いれば，透過，反射強度スペクトルだけでなく，位相情報も同時に測定できるた

め，誘電率，透磁率の実部と虚部を直接測定することができる．また時間領域での測定で

あるので物理描像を得やすいという利点もある．

　本研究の目的は，テラヘルツ領域において金属微細構造体による新奇な電磁波特性を探

索し，その物理機構を解明することにある．本論文ではその中で特に電磁波の偏光特性に

関する報告を行う。本論文ではまずテラヘルツ時間領域分光法について概略を述べる．そ



の後，テラヘルツ領域の2次元プラズモニック結晶の透過特性と，表面プラズモンを介し

た偏光変化現象について述べる．またカイラリティを持った金属ネジの配列による巨大な

光学活性の発現について述べる；

2．テラヘルツ時間領域分光法

　図1に本論文で用いたテラヘルツ時間領域分光法（　Terahertz　Time・Doma血

Spectroscopy，以下THz・TDS）の模式図を示した．モードロックチタンサフ．アイアレーザ

ーをテラヘルツ電磁波パルスの励起源とした．テラヘルツ電磁波パルスのエミッタ，ディ

テクタはともに，低温成長GaAs基板上に形成されたアンテナ（光伝導アンテナ）［9，101

である．フェムト秒レーザーパルスはビームスプリッタでポンプパルスとプローブパルス

に分けられる．ポンプパルスは，テラヘルツパルスのエミッタである光伝導アンテナのギ

ャップ部分に入射し，光キャリアを励起する．アンテナギャップ部分にかけたバイアス電

圧によって瞬時電流が流れ，O．05　THzから3THz程度の周波数分布からなるテラ今ルツ電

磁波パルスが放射される．放射テラAルツパルスは，軸外し放物面鏡によって集められ，

平行光となってサンプルに入射する．サンプル透過後のテラヘルツパルスは別の軸外し放

物面鏡によってディテクタの光伝導アンテナに集光される．テラヘルツ電磁波の電場がデ

　　　　　　　　　　　　

Polarization　of　THz　wave　Off　Axis，ParabOlic　Mirror

図1：テラヘルヅ時間領域分光法の概略図．光伝導アンテナ裏面には，テラヘルツ電磁

波の放射効率を上既ビーム径をφ16㎜程度にするため，シリコン超半球レンズを付

けている．



イテクタアンテナに入射したときに，プローブパルスがディテクタに入射すると，テラヘ

ルツ電磁波の電場振幅に比例した微弱な電流が流れる．この電流値をエミッタに印加する

バイアス電圧に変調をかけてロックイン検出を行うことで，テラヘルツ電磁波の振幅を得

ることができる．テラヘルツ電磁波パルスの時間波形は，プローブパルスに光学遅延を与

えることで得ることができ，時間波形をフーリエ変換することで振幅と位相スペクトルが

得られる．

　テラヘルツ電磁波の偏光状態を測定するためには，電場の直交する2方向の偏光成分の

測定が必要である．ワイヤーグリッド偏光子を用いて互いに直交する偏光成分E1とE2を測

定すると，

㈲＝圭〔にゴ〕㈲
（1）

によって，電磁波の進行方向からみた場合の左回り円偏光成分ELと右回り円偏光成分ER

を求めることができる．これらを用いると，サンプル透過後のテラヘルツ電磁波の偏光状

態，すなわち楕円率tanxと偏光角φを

　　　IE、HERI
tmz＝ 國＋IE。1

φ＝arg互＆

　　　EL

（2）

（3）

によって得ることができる［11】．

3．金属開口配列のテラヘルツ波応答

　1998年Ebbesenらによって光領域において金属開口配列が作製され，透過特性が測定さ

れた．金属薄膜に入射光の波長の10分の1程度の大きさの微小開口を周期的にあけて透過

特性を調べたところ，透過ピーク周波数において10％程度の透過率が得られた．この値は

従来の開口理論【121から予想される値に比べて約1000倍高い値であった．彼らはこの透過

現象を光の異常透過と呼んだ［131．この透過メカニズムについては現在も議論が続いており，

未解明な点も多いが［14，151，その透過メカニズムには表面プラズモンポラリトン（SPP）【16】

が関与していると考えられている．なめらかな金属表面のSPPモードは真空中の光と結合

することはないが，表面の周期構造によって光に表面方向の波数（逆格子ベクトル）が与

えられ，波数保存則とエネルギー保存則が満たされる。この場合にはSPPと光との結合が

生じる．入射電磁波はまず入射面のSPPモードに変換され，開口を通じそ裏面にしみ出し

射出面の表面に局在するSPPモードとなる．そして今度は入射してきたときと同じように

放射される．SPPモードが非常に強く表面の光強度を高めるために透過率が高くなると考

えられている．



　同様の開口配列における高い透過率はマイクロ波領域，テラヘルツ領域でも観測されて

いる［17，18】．図2（a）に厚さ025mmのアルミニウム板に周期1．13㎜の三鰹子状

に直径0．60mmの円形開口を開けた試料（以下，金属開口配列またはMeta1　Hole　Array，

MHA）の透過スペクトルをテラヘルツ時間領域分光法で測定した結果を示した．0．28・丁且z

付近に透過率0．7以上の値を示すバンドパスピークが現れ，金属板に対する開口の割合0．3

に比べ2倍以上の値となっている．この値は開口以外に入射した電磁波でも開口に吸い込

まれるように透過していくことを示しており，テラヘルツ波領域の異常透過現象を呼ぶこ

とができる。しかし，テラヘルツ領域では金属の誘電率の実部が負の非常に大きな値で，

金属はほぼ完全導体と見なされる［19】．このような条件の下では，表面プラズモンポラリト

ンの金属表面からの減衰長が非常に長く，SPPはもはや表面電流でしかない．　SPPの存在

がなくても高い透過率が得られることは，光領域での議論との矛盾が生じる．しかし，図

2（b）は，FDTDシミュレーションによって透過ピーク周波数における電場強度分布を計

算したものであるが，透過ピークの周波数では，MHA表面に強く局在するSPPに似た電

磁波モードが存在していることがわかる．このことに関して，材料が完全導体であったと

しても表面に波長以下の開口や溝などの周期構造がある場合には，表面に局在する電磁波

モード（SPP・肱e　mode，　sp　oof　SPPなどと呼ばれるが，以下では単にSPPと表記する）が

存在しうることが理論的，実験的に証明され，マイクロ波や丁且z領域のMHAにおける透

過率増強効果に寄与していると考えられている［20・22】．MHA表面に強く局在する電場を介

した透過率増強現象は，金属に接する媒質の誘電率に大きく影響を受けることから，MHA
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図2：（al＆m開曜列の透過スペク械試料は厚さα25㎜のアルミニウム板に直

径0．6mmの開口を周期1．13㎜の三鰭子状に並べたもの．挿入図は試料の写真．三

角格子では基本格子ベクトルaとbは等価．（b）FDTDシミュレーションによる0．28　THz

のバンドパスピークにおける電場強度分布の計算結果．矢印方向からテラヘルツ電磁波

がス射している．



をセンサーとして用いる研究もなされており（23］，表面に局在する電場を，表面の構造によ

って自由に設計できるということは応用上も重要である．このMHAは電磁波の偏光に対

しても興味深い特性を示す．例えば，入射角度を垂直からわずかに傾けただけで，大きな

偏光変化が生じる［24］．さらに，その透過特性および，偏光特性は開口形状にも強く依存し，

これまで楕円開口などの透過特性が調べられてきたが［25，26］，プラズモニック結晶の偏光

特性に関する報告例はまだ多くない．MHAを2枚積層した系では，2枚の相対位置によっ

て非常に大きな複屈折と透過率の変調が生じる［27］．この変調効果はMHAの積層によって

生じる新たなSPPモードによるものであり、相対位置を操作することで異方性のあるSPP

モードを作ることができれば、SPPモードを介して電磁波の偏光を変化させることができ

ると考えられる．

周期構造に垂直な電場を持つ偏光となる．

Samblesらは1次元金属グレーティン

グ表面において，SPP共鳴を介してp偏

光とs偏光の変換が生じることを明らか

にした［28】．1次元金属グレーティング

に入射した電磁波は，いったんグレーテ

ィングの溝に垂直な方向（周期構造のあ

る方向）に伝播するSPPに変換された後，

反射される．そのため反射波には，グレ

ーティングの溝に垂直な電場を持つ偏光

　　（a）　　　　　　　　　　　　　（b）

4．積層金属開口配列のニアフィールドカップリングによる偏光変化

SPPと入射電磁波が周期構造中で結合するときには，　SPPが電子の集団振動の縦波であ

るために，構造周期に対して平行に伝播するSPPに対して，入射電磁波がSPPの伝播方向

と同じ方向をもっ電場成分を持つ必要が

ある。またSPPから放射される電磁波も　　　、
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0．60

図3：Deuble・layer　metal　hole　array．2層の

間隔h，相対位置はステッピングモータコン

トローラによって制御される．

】［藪：45－degree麩簸ear

　Six－fold Three－folld

（c）

Two－foid

図4：テラヘルツ波の入射方向からみたD1｝MHAの開口配置の模式図．入射偏光は，

水平方向から45°傾いた直線偏光．



成分が混ざることになる．MHAにおいても，表面に励振されるSPPは周期構造の方向に

伝播していることが実験的に確かめられている［291．図2に示したように，三角格子状に開

口が並んでいる場合，基本格子ベクトルをa，bとすると，入射電磁波Eiは

　　　　　　　　　　　　　　　　E，＝Eσa十Eゐb　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4）

と分解される．ここで、Ea，　Ebはそれぞれ入射電場のa，　b方向成分である．三角格子の場

合，aとbの方向は等価であるため，　a，　b方向各成分は透過率，位相変化ともに等しく透

過する．このため，垂直入射の場合にはMHAを透過することによって電磁波の偏光が変

化することはない．しかし，2枚のMHAを積層することによって層問に新しいSPPモー一

ドが生じ，もしそのモードの対称性が低ければ，層間のSPPモードを介することで電磁波

の偏光が変化することが期待される．図3に示した2枚のMHAを重ねたサンプル

（Double・Layer　Metal　Hole　Array，　DL・MHA）についてはこれまでに，層間隔と2枚の

MHAの開口の相対位置によって大きな透過スペクトルの変調を生じさせることができる

ことが示され，層間に生じる新しいSPPモードが重要な役割を果たしていると報告されて

いる［27］．本論文では，層間のモードに異方性を与え，透過電磁波の偏光を変化させること

を目的とし，DL－MHAの層配置と透過スペクトルの関係を調べた結果を述べる．
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図5：（幻六回対称（b）三回対称（c）二回対称配置のDL・MHAの透過スペクトルFe上段は入

射直線偏光に対して平行な透過成分を表す．下段は入射偏光に対して垂直な透過成分で

あり、偏光変化成分を表す．



DL、MHAは図2に示したMHAを平行に2枚積層させたもので，ステッピングモータコ

ントローラによって，その層間隔hと2枚の開口位置を相対的に操作することができる．

図5に今回調べたDI、・MHAの3種類の開口配置を示した．1．2枚の開口がテラヘルツ電

磁波の入射面から見て重なり，六回対称の場合（図5（a）），2．2枚の開口が互いの三角格

子の重心にあり，三回対称である場合（図5（b）），3．一つの格子ベクトルの方向に半周期

ずれて，二回対称となった場合（図5（c））である．これら3種類の配置について，図5に

示したように，水平方向から45度傾いた直線偏光テラヘルツパルスを入射し，層間隔を変

えながら入射波に対して平行な方向と垂直な方向のテラヘルツ電磁波の電場振幅を検出し

た．

　図5に結果をカラーマップでまとめた．図4（a）（b）（c）はそれぞれ六回対称，三回対称，二

回対称の場合の透過スペクトルで，上段が45度の入射直線偏光に対し平行な偏光の透過率

を表し，下段が入射波に対して垂直な偏光成分の透過率を示している．また縦軸を周波数，

横軸を層間隔としている．3種類の開口配置に共通してストライプラインがみられるが，こ

れは2層の間のファブリペロー共鳴によるものである．ファブリペローによるストライプ

ラインは入射偏光に平行な透過成分のみに現れており，ファブリペロー共鳴が偏光変化に

寄与しないことがわかる．また，六回対称と三回対称の場合には入射光に垂直な透過成分

は現れておらず，単層のMHAの場合と同じように，入射光偏光の電場成分は対称な基本

格子ベクトルの方向に分けられるために，偏光変化が生じない．しかし一方で，開口配置

が二回対称の場合には入射偏光に垂直な成分が現れ，偏光変化が生じている．図6に層間

隔が024mmと1mmの場合の透過スペクトルの詳細を示した．層間隔が短い場合には；・

入射偏光に対して垂直な透過成分が大きく現れ，非常に大きな偏光変化が生じている，特

に0．27　THz付近では，垂直な成分のみぷ現れており，　DL・MHAが半波長板のように働い

ている．しかし，層間隔が離れ，1mmとなったときには偏光変化はほとんど生じない．

　これらの結果，すなわち，偏光変化はSPPの共鳴周波数付近でしか生じないこと，かっ
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図6：層間隔（alhab．24　mm，㈲h＝1．00㎜の二回対称醐DbM融の透過スペクト
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層間隔が1mm以下の短い領域でのみ生じていることは，　DL・MHAにおける偏光変化現象

が層間のSPP共鳴によってもたらされていることを示している。・文献［27，30］においては，

MHAにおけるSPPの減衰長をFDTDシミュレーションによって0．8　mm程度と見積もっ

ている．この減衰長の長さは，層間隔が開いたところでは偏光変化が生じないという実験

結果と一致しており，入射電磁波がD｝MHA層間のSPPモードがニアフィールドに結合

して新しく生じた異方性のあるSPPモードに変換され，その後放射されることによって偏

光変化が生じていると考えられる．複屈折結晶における偏光変化などとは異なる、異方性

のあるSPPモードの共鳴を介した偏光変換現象である．この偏光変化は、　DL・MHAの配置

によってチュー一ニングすることができる．通信領域など短波長領域でDL・MHAを作製でき

ればMEMS技術などと組み合わせることで，偏光変化および透過率を機械的に制御可能な

素子が実現できる可能性がある。

4．金属ネジ配列による巨大光学活性

SPP共鳴による透過率の増強効果，偏光特性は開口の格子だけでなく，開口の形状にも大

きく依存する．これまで楕円開口などを並べた金属開口配列の透過特性が調べられ，開口

形状によって，大きく透過特性が変わることや，偏光依存性が生まれることが観測されて

きた［26，27］．またSPP共鳴によって，光学活性を生じさせた例もある．五神らは，誘電体

基板上にカイラリティをもった数百ナノメートルサイズの金属構造を周期的に並べた構造

を作製し，可視領域で透過特性を調べた｛31］．その結果，SPPの共鳴周波数において1°程

度の偏光の旋光性が生じることがわかった．この変化を通常の光学活性媒質を評価するよ

うに1mmでどれだけ偏光が回転す

ると規格化すると，構造の厚みが光

の波長程度であることから，104

de　gimmもの巨大な偏光変化である

ことになる．このほかにも，マイク

ロ波領域でカイラル構造を作製し，

大きな光学活性を得た報告もある
［32］．

　テラヘルツ領域のMHAにおいて

も開口にネジを切ると，非常に強い

光学活性が生じることが報告され，

その起源がネジ開口のキャビティと

しての共鳴にあるのではないかとい

う議論がなされた［33】．金属ネジ開口

配列（Metallic　Screw　Hole　Array，

MSHA）の光学活性を生じさせる電

レ

図7：金属ネジ開口配列（幻と金属雄ネジ配列（b）の写

真と模式図．それぞれ材料は厚さtのアルミニウム，

厚さtのテフロン基板と鋼の雄ネジである．ネジは

aSS規格M1ネジで，ゐ箒0．73　mm，必㎡・1　znm，

－P＝0．25　”mm．



磁波の共鳴は，開口周期による共鳴（表面モードの共鳴），金属板の共鳴（ネジ開ロキャビ

ティモードの共鳴），ネジのピッチによる共鳴（ネジ周期構造による共鳴）などが考えられ

る．これらがどのように偏光特性に影響を与えているかを明らかにするため，金属ネジ開

口の透過特性および偏光特性と構造パラメータとの関係を調べた．また，金属ネジ開口に

対して相補的な構造として，テフロン基板に金属雄ネジを埋め込んだ構造である金属雄ネ

ジ配列（Metallic　Male　Screw　Array，　MMSA）を作製して光学活性を生じさせることを試

みた．MMSAは開口のカットオフが存在しないため，より低周波で偏光変化を生じさせる

ことができる可能性がある．

　図7は，M且Aの開口に左右のネジを切った右ネジ開口配列（Right　Handed　MSHA，

RH・MSHA），左ネジ開口配列（LefヒHanded　MSH氏田・MSHA）と，右ネジをテフロン

基板に周期的に埋め込んだ右雄ネジ配列（Right　Handed　MMSA，　RH・MMSA）の写真と模

式図である．MSHAは厚さtのアルミ板を用いており，　MMSAの金属ネジは鋼を用いた．

ネジはJIS規格のメートル並目M1ネジを用いており，各パラメータは格子定数s＝2mm，

ネジピッチp＝0．25mm．ネジの外径，内径はそれぞれd。。t＝1　mm，　dm＝0．73皿mである．

入射テラヘルツ波は，図7に示したような直線偏光になっている．

　図8（a）は，t＝1，1．5，2mmの左右ネジのMSHA透過後のテラヘルツ波の偏光角の変化

　　　　　（a）　　　　　　　　　　　　　　　　（b）
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図8：（帥左ネジ（実線）および右ネジ　（破線）開ロ配列透過後のテラヘルツ電磁波の

偏光回転角．白丸（O）は，金属右ネジ開口単体に対する偏光回転角を表す．（b）金属右

雄ネジ配列に対する偏光回転角．矢印は電磁波の波長が，ネジのピッチの倍数になる条

件を表す．



である．いくつかの周波数で偏光変化が生じ，左右のネジで逆の符号を示している．’特に

0．5THzにおいては，～30　deg1㎜に相当する偏光変化力1生じている．同様にRH・㎜

でも偏光変化が生じ，その変化の符号はRH・MSHAと逆になっている（図8（b））．各スペ

クトルにおいて，板の厚みが変化しても偏光変化が生じる周波数に大きな変化はない．従

って，光学活性は板の厚みに関するキャビティモードの共鳴からもたらされるものではな

いことがわかった．図8（a）の白丸（○）は，右ネジ開口単体透過後のテラヘルツ波の偏光

角変化を示している．単体の偏光変化も配列の場合もほぼ同じ偏光変化を示しており，ネ

ジ開口の単純格子の周期構造による表面波の共鳴もまた偏光変化に対しては影響を与えて

いないことがわかった．

　ネジのピッチと偏光変化が生じる周波数との関係を調べるため，ネジ開口内の電磁波の

波長がネジピッチの倍数になる条件

Zg＝np
（5）

を満たす周波数をネジピッチの共鳴周波数として，図8（a）に矢印で示した．ここで，nは正

数，λgはネジ開口内における電磁波の管内波長である．管内波長は円形開口の場合には，

円形開口のカットオフ波長たと真空中の電磁波の波長λを用いて

λ9＝
　　　1－（7L／　；L。）2

（6）

であらわされる［34］．ネジ開口のカットオフ波長は円形開口の基本モードTE　11モードに対

し，ネジ開口の平均径（d。ut＋ゐ）12を用いて，λF1．5　cmと見積もった．図8（a）においては，

rr＝3に対応する周波数でもっとも大きな

偏光変化が生じ，また」Pt・1，2において

も小さな偏光変化が生じている．これら

の結果は，MSHAの偏光変化が生じる周

波数を，ネジのピッチによる共鳴条件が

支配的に決めていることを示唆する結果

である．

　MMSAの場合，　MSHAの場合のよう

にカットオフがないため，テフロン基板

内には，TEMモードが存在できる．テ

フロンの屈折率およそth＝1．43を用いて，

テフロン基板内での電磁波の波長は

ム＝λ似とかける．MSHAと同様に，図

8（b＞にMMSA内の電磁波の波長がネジ

のピッチのm倍に等しくなる条件
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図9：金属ネジ開口単体に対する右（実線）

左（破線）円偏光の透過スペクトル．ネジを

切っていない金属開ロ単体（φ1mm）に対す

る右（O）左（△）円偏光の透過スペクトル．
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図10：金属ネジ開口の且FSSシミコ．レー

ションモデルP“金属部分は完全導体．中空

部分は真空で定義されている．入射偏光は

x方向直線偏光である．

λ，Ci＝mp （7）

を矢印で示した．図8（b）では，0．27丁且zに

おいてもっとも大きな偏光変化が生じてお

り，これはm・3の条件と一致する．しかし，

m＝1（0．84THz），nF　2（0．42　TH乞）では偏

光変化は観測できず，ネジのピッチによる共

鳴以外にも，偏光変化が生じるための条件が

必要であることがわかる．

　MSHAのようにらせん構造を持っコレス

テリック液晶では，らせんの回転と一致する

円偏光に対して，らせんのピッチと液晶内で

（c）0．57THz

図11：HFSSシミュレーション結果．（ゆ

金属開口配列透過後のテラヘルツ波の楕

円率（破線）および，偏光角の変化（実線）．

（b）0．40　THzおよび（b）0．57　THzにおけ

るry平面の電場強度分布。

の電磁波の波長が等しくなる周波数を中心としてストップバンドが生じる［35】．同様の現象

は，らせん構造を形成させたマイクロ波ファイバにおいても報告がある［36］．図9に厚さt＝2

mmの金属ネジ開口単体と，ネジを切っていない金属開口単体に対する左右円偏光の透過

スペクトルを示した．左右円偏光の透過率は，直線偏光の入射に対して，（1）式によって算

出した．もっとも大きな偏光変化が生じた0．5TRz付近において，明らかなストップバン

ドが生じていることがわかる．このことはMSHAの偏光変化現象もコレステリック液晶な

どと同じように，ネジのらせん周期構造からもたらされるものであることを示唆している．

　最後に，ネジ開口単体の偏光特性を有限要素法（高周波電磁界解析ソフト，HIGH

FRE　QUEN一㎜S㎜TOR，　HFSSを使用）を用いて計算した結果を示す．
シミュレーションモデルを図10に示した．モデルは直径0．86mmの中空円柱の周りに，

外径が1mmとなるように小円柱が右らせんを巻いて巻き付いている．金属部分は完全導

体，開口内部は真空であると定義し，入射偏光はx方向を向く画線偏光とした．



　図11（a）は金属ネジ開口透過後のテラヘルツ電磁波の楕円率と偏光回転角の計算結果であ

る．実験とは，モデルの違いからか偏光変化が生じる周波数に違いがあるものの，実験と

同程度の偏光変化がいくつかの周波数で生じていることがわかる．また図11（b）（c）はそれぞ

れ，0．4THzと大きな偏光変化が生じる周波数0．57　TRzでのay平面の電場強度分布を示し

ている．偏光変化が生じない0．40THzでは，電磁波はらせん構造をほとんど感じることな

く透過していることがわかる．一方0．57丁且zでは，電磁波はらせん構造によって非常に大

きな変調を受けながら伝播していく．この電場強度分布からネジ開口内での電場分布を見

積もると，図11（c）に示すようにネジのピッチの3倍程度となっており，実験を支持する計算

結果となっている．

5．まとめ
　本論文では．テラヘルツ領域における金属微細構造のテラヘルツ応答に関して報告を行

った．その員的は、人工的な金属構造にどのような光学特性を持たせることができるかを

探索し、そのメカニズムを理解することである。その中で特に本論文では偏光特性に関し

て、SPPモードを利用した偏光変換、らせん周期構造による光学活性の発現について以下の

報告を行った。2次元プラズモニック結晶である金属開口配列の積層によって新しく生じる

SPPモードの共鳴を介して，大きな偏光変化を生じさせることができることを実験的に示し

た．またカイラリティをもつ金属ネジの配列によって，光学活性を生じさせることができ

ることを示した．構造と偏光特性の関係から金属ネジの配列の光学活性はネジのピッチの

倍数と，電磁波の波長が等しくなる条件で生じることを明らかにした．

謝辞

　本研究に関してご協力いただきました方々に御礼を申し上げます．HFSSの使用に際

して，松下電器，瀧川真一様にご協力いただきました．村田製作所，藤井高志様には金

属ネジ配列作製にご協力をいただきました．信州大学理学部助教，宮丸文章先生，大阪

大学レーザーエネルギー学研究センター准教授　谷正彦先生，同助教長島健先生には

有益なご助言と議論をいただきました．

参考文献
［1］　E．YablonoVitCh，　Phys．　Rev．　Lett．58，2059（1987）．

｛2】WL．　Barns，　W．　A．　Murray，　」．　Dintinger，　E．　Dvaux　and　T．　W．　Ebbesen，　Phys．　Rev．

　　1、ett。，92，107401（2004）

【3】D．R。　Smith，　W．　J．　Padi皿a，　D．　C．　Vier　et　al．，　Phys．　Rev．　Lett．，84，4184（2000）．

［4］V．G．　Veselago，　Sov．　Phys．　Usp．10，509（1968）．

［51D．　Sch面g，」．」．　Mock，　B．」．　Justice　et　aL　Science，314，977（2006）。

【6】　T．J．　Yen，　W．　J．　Pad皿a，　N．　Fang　et　al．，　Science，303，1494（2004）．



［7］

［8】

【9】

S．Lim，　C．　C　aloz　and　T．　Itoh，　IEEE　Trans．　Mcrowave　Theory　Tech．，53，2678（2004）

M．且angyo，　M．　Tani，　and　T．　Nagashima，　Int．」．　In丘ared　and　M丑hmeter　Waves，26，

1661（2005）

D．1｛．Auston，　K　P　Cheung，・and　P　R．　Slnith，　Appl．　Phys．1、ett．45，284（1984）．

［10］D．H．　Auston　and　M．　C．　Nuss，　IEEE　J．　Auantum　Electron．24，184（1988）。

［111M．　Bom　and　E．　W砥肋⑳必㎡の伽（Pergamon　Press．1974）．

［121ヨ．A．　Bethe，　Phys．　Rev．　66，163（1944）．

［131T．　W．　Ebbesen，　E．　J．　Lezec，且．　F．　Ghaemi，　T．　Thio，　and　P．　A．　Wolff，　Nature（London）

　　　391，667（1998）．・

【141H．」．　Lezec　and　T．　Thio，　Opt．　Exp．12，3629（2004）．

［15］G．Gay，　O．　Alloschery，　B．　Viads　de　Lesegno　et　al．，　Phys．　Rev江、ett．96，213901（2006）．

［161H．Raether，　Surface　Plasmons（SpringerVerlag，　Berlin，1988）．

［171C．　WinneWisser，　F．　Lewen，」．　WeinZier1　and　H．　Helm，　ApP1．　Opt．，38，3961（1999）

［18】H．Cao　and　A．　Nahata，　Opt．　EXp．，12，1004（2004）

［19］C．Files，」．　Dugdale，　A．　Myers，　Electrical　ResistiVity，　Thermoelect　rical　Power　and

　　　Opti（ial　Properies，　Sp血gerVerlag，1985．

［20】」．B．　Pendry，　L．　Mat血i’Moreno　and　E　」．　Garcia・Vidal，　Science，305，847（2004）．

［21】A。P．　Mbbins，　B．　R．　Evans　and　J．　R．　Sambles，　Science，308，670（2005）．

正22］A．P．　Mbbins，　M．」．　Loclryear，　1．　R．　Hoop　er　and　J．　R．　Sambles，　Phys．　Rev．　Lett．，96，

　　　073904（2006）．

［23】EMiyamaru，　C．　Otani，　K　Kawase，　Y　Ogawa　et　al．，　Opt．玉ett．，31，1118（2006）．

［241EMiyamam　and　M．且angyo，　App1．　Phys．　Lett．．84，2742（2004）．

【25］J．W．］Lee，　M．　A．　Seo，　D．　J．　Park，　D．　S．　K血et　a1．，　Opt．取p．，14，1257（2006）．

｛26］R．Gordon，　A．G．　Brolo，　A．　McKhmon　et　al．，　Phys．　Rev，】しett．，92，03740（2004）．

［27］　E　Miyamaru　and　M．　Hangyo，　Phys．　Rev．　B，71，165408（2005）．

【28］G．P．　Bryan－Brown，　J．　R．　Sambles，　and　M．　C．　Hutley，　」．　Mod．　Opt．，37，1227（1990）．

【291R．　Rokitski，　K　A．　Tetz，哀bd　Y　Fahlman，　Phys．　Revi　Lett．，95，　i77401（2005）．

［30職Miyamam，　M．　Tanaka，　and　M．　Hangyo，　Phys．　Rev．　B，74，153416（2006）．

［31】M．Kuwata・Gonokami，　N．　Saito，　Y，　lno　et　al．，　Phys．　Rev．　Lett．，95，227401（2005）．

［32】A．V．　Rogacheva，　V．　A．　Fedotov，　A．　S．　Schwanecke　and　N．1．　Zheludev，　Phys．　Rev．

　　　hβtt．，97，177401（2006）．

【33］EMiyamaru　and　M．　Hangyo，　Appl．　Phys．　Lett．，89，211105（2006）．

〔34】V．　F．　Fusco，．Zldi’αrorva　ve（Cfreur’tS，Prentice・Ha】11nterna｛誼onal（UK）Ltd．（1987）．

【35】S．Chandrasekhar，功岨Crysta」㎏Cambridge　U．　Press，　Cambridge，　England，

　　　（1977）．

［36］V．1．Kopp　and．　A．　Z．　Genack，　Opt．1、ett．，28，1876（2003）．



輻射科学研究会資料

　　　RSO7。06

伸縮を考慮した金属螺旋のクラスタ分布に対する

　　　　　　　等価媒質特性について

CharaCteristics　of　effective　media　structured　by

　　clustering　helices　with　elasticiリノ

浅居正充

Masa【nitsu　Asai

近畿大学生物理工学部

Kirtki　universify

山北次郎

Jiro　Yamakita

岡山県立大学情報工学部　一

〇kayama　prefectUre　University

2007年7月20日

於　近畿大学



1．Introduction

　　　Artificial　complex　media　for　radio　waves　such　as　chir・al　media［1］，　double　negative　materials［2］

etc．　have　attracted　attentions　in　recent　years．　The　effective　medium　parameters　have　been　analyzed

especially　fbr　chira韮ones　by　the　quasi－static　Lorentz　approach［1］，［3］｛6］，　the　method　of　multiple

scattering［7】，　methods　of　inverse　scattering［8］etc．　conside血g　the　pa1面cles’structures　and　mixing

manners．　in　the　fields　of　carbon　microcoils（CMC），　helical　s蜘ctures　such　as　chiral　mateδals

　interacting　with　radio　waves　have　been　of　interest　because　of　the丘ne　absorption　properties　of　CMC

at　frequencies　of　tens　through　hundreds　GHz［9］一［10］，　although　the　bulk　of　CMC　is　usually

composed　of　racemic　’mixtUre　of　coils．　Sometimes　they　are　used　in　cluste血g　formS　embedded　into

acrylic　beads　or　fbams．　Even　if　coi藍s　are　scattered　in　a　homogeneouS　host　matサrials，　poSsibility　of

forming　clusters　here　and　there　is　to　be’　admitted．　hvestigations　of　complex　media　composed　of

cluste血g　particles　including　these　cases　are　significant．　EffectS　of　electro血agnetic　coupling

between　clustering　helices　have　l）een　investigated［6］．　For　such　structures　to　be　realistic，　dispersion

of　dimensions　of　particles　and　clusters　should　also　be　taken　into　account．　The　non。cluster　cases　of

helices　with　their丘equency　cllaracteristics　variously　shifted　according’to　several　kinds　of

distributions　have　been　repo就ed［5］．

　　　㎞this　wor瓦distributions　of　randomly　orie血ted　clusters　of　perfectly，conducting　helices

considering　deviations　of　elastic　structures　in　倉ee　space　are　analyzed　by　quasi－static　Lorentz

apProach　to　determine　the　effective　medium　parameters．　CurrentS　on　wires　of　clustering　helices｛are

calculated　by　the　method　of　moments（MoM）vvith　thin　wire　approximation　utilizing　Numerical

Electromagnetics　Code　2（NEC2）［11】to　obtain　the　polarizabilities．　Sizes　and　spacings　of　cluSters

should　be　small　compared　to　a　wavelength　fbr　quasi－static　approximation．

2．Description　of　the　Problem

　　　Only　right　or　only　le丘一handed　N，it　classes　of　perfectly。conducting　wire　helicbs　in　fbee　space　are

Con忌idered　in　this　work．　The’th　class　of　helices　are　assUmed　toもe・distributed　With．　number

densi軌（he1董ce・1m3）and　have　dimens職1卿m邸・f　number・fφms男，・adius4；pitchP，

and　radius　and　length　of　wire璃and　Lt　respectively．　The　dimensions　of　the　pitche’s　are　assumed　to

be　deviated　fr・m止e　means・P，M・as・pi一が＋6t，同≦6．．　where　D．，≡D（6，）一（1／σ・厩）・xp（一犀／2σ2）

（1＝1．，…，Nhir），　i．e．怠pproximately　obeying　the　Gaussian　distributions　with　means君”and　standard

deviatlonsσ．The　radius．　A，　varies　With　the　pitch　p，　on　gpndition　that　Wire　lOngth　L，　is．fix6dr　Media

realized　by　homogeneous　distributions　of　rando止nly　orientedハ弘面classes　of　clusterS　of　different

helices　are　considered．　The　number　density’of　the　k　th　class　of　cIhsters　is　1）鰺（clusterslm3）．

Randomly　Sainpled　N，　helices　form’each　of　the　k　th　”class　of　clust’ers　so　that　th皐　’external　spherica1

．・egi・n・．・f血di噛a・e行豆1d・with・N，citCum・ゆ・d・phepe・1・e・individual・egi・ns　gfhelic6s紬e

titmost　limit　on　condition　that　the　distances　betWeen　them　are　not　shorter　than　the　maximum　wire

、gauge．、They　are　rotated　fbr　random　an91es　with　respect　to　their　axes　which’are　also『randomly

oriented．

3．The　Method　of　Analysis

　　　Time　harmonic　depencence　e／tvi　is　assumed，　and　the　permittivity　and　the　permeability・in　ftee

space　are　denoted　by　ε。　and　μ。　respectively　hereafter．　The　effective　relative　permittivity

sof＝ε身＋ノεあ，the　effective　relative　pe］rmeability　＃．ll＝μff＋ノμ岳and　the　effective　cbirality（Lindell－

Sihvola　notation）㌦＝吻＋ノK：ff　are　assumed　for　the　effective　medium　realized　by　homogeneous

distributions　of　Iandomly－briented　clusters　of　helices．　They　are　defined　in　the　macroscopic

constitUtive　telations　between　the　average　electric　and　magnetic．flux　densities　and　the　fields　D，β，

Eand　H　respectively：



分一・，ε　agE－」κ轟属Hβ噛μ嚇Hキ」K吻鳳E　　　　“　〈x＞

　　where　the　effective　med沁m　is　assumed　to　be　reciprocaL　Flux　densities　can　be　expressed　by　electric

“ and　magnetic　po蓋ariZations　P．｝，　P。がpme　and　pnvn：　　　　　　　　　　　　　　一　　　・

D＝らE†ら＋P。m”B＝曜＋恥騙P，，一Σk：　Pttphk・．　一’②

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ヒ　　　　　し　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　リ　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　ひ

　　・pi’（i・ノ＝e・or〃3）denotes　electric（i＝のor　magnetic（i＝m）polarization　i・e・dipole　moment　density

due凸 t・elecゆ（ノ＝・）・・ma剖etic（ノー切行eld・轟（k・1，…，’N。ts，　i，ノ＝・・吻）den・tes　dip・1e

　　㎡omentρf『the　k　th　．class　of．a．　singl亭．clu＄te1　and　is　related　to　the　Lgrentzian・field5　E五’or・　H，　by　a

　　polarizabili重y　tensor馬距　：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　’　　　　．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一　　　・　　　・

Pi銘〒6ii。kEL，　P嫉＝厨蓬藤HlL，　　　・　　・　　　、　　　・　　　　・
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3）

　　　　　　　EL＝E＋（Pee＋P。m）13s。，耳L＝丑＋（Pm。＋Pnvn）／3μ。．

pipρle脚meats琢血d編、6f　a　c1賊e・eXciteq　by．　E．（ノ＝θ）at・d　H，（ノ＝切ca曲e・btained

　　丘om　thρcurrents　J（r）on　the　w廿es　of　helices：　　　　一．　　　　　　　　　一　¶　一

　　　　　・P・jk一毒野（7脚ボ圭17×」（・）婚　　一▼　ゴ・（4）H

　　whereノ＝θor〃z　and　S　in　Eq．（4）implies　hltegral　on　the　wire　su血ce．The　elements　of　the　3×3

　　pOlariZability　tenSOrS　Can　be　Obtained丘Om　Eq．（2）－thrOUgh．Eq．（4）．　In　thiS　paper，．SCalar

　　polarizabilities　for　isotropic　media　realized　by　randomly－oriented　c韮usters　are　obtained　by　taking　the

　　averages　of　diagonal　e蓋ements　of　the　tepsors，　discardhlg　the　of聞iagonal　o葺es　as　in［4】．　These

，polarizql）ilities雛e　u＄ed　t6　determine　the　effective　medium　parameters　f沁恥the　Lore煎z－Lore藪tz

釦1mulae［1］de・iVed　fr・㎡Eg・q）ゆugh　Eq・（3）：galcu1証i・ns・fEq・（4）in・the・Cartesian・c…dinat・

f・曲e　excitatigns・f　fieldsE・＝（Ex・E。・Ez）and町（H。・H。・Hz）are　perfg・med　in　the　f・ll・wing

　　proced聯as　h1、［3］，［4］．　The　contribution　ofEi　in　general　is　obtained　by　tak血g　the　average　of　the

6ρ勲ut董・ns・f卜P・1a伽d　waves　p・・pagating　in±ノ，and±ゆecd・nS　Whereらノ，kc・rresp・nd

　　to　different　character80f　x・ンand　z・，For　the　s興e由ean血g　ofちノ悶4　k・thp　coρtribution　ofH’is

・btain・⑩y曲g　t聯y？・age　gfhalξ・fthρ，diffe・ence・fthe　c・面bu螂・fノーP・1｛血錦ve・

　　propagating　in±k．direCtions　and　tha‡　of　k－poladzed．waves　propagatin書in±ノdh℃¢tiops．　In恥is　case，

メf（’・ノ・のisゆer・f（x・y・F）・（y・多・x）an¢（・・x，y），　the，d瀧renceρf血eρ・Ptributi・n・qf　bilate・al

　　waves　shoμld　be，obtained毎y　substracthlg　those　of　positive曲ections　f｝qm　th6　neg痴ve　ones，　and

　　oψerw董se　vibe　versa．　Th6　si2e　6f　a　cluster　should　be　Ies忌てthan　around　one　tenth　of　a　wavelengtMbr

　acertain　accuracy　ef　solutions［3】・The｛｝urre燐s　on恥e’Wires，of　helices　in　Eq・（4），ate　calcu韮ated

　　Uti董izing　NEC2　code口1】Whete　on霊y　axia韮components『of　c㎜ents　bn　the壷ire　sur魚ces　are

considered　neglec血9　the　circumferential　variations　for　the　thin－wire　apProximation　in’the　moment

　　method．

　　4．Numeric紐童S加dy

　　　　　ll　th6・fbllowing　Calculations，16ft－ha血ded　hdices　with　Tt＝7，璃＝0．0675（mm）［and　4

　　　＝28．667（㎜）（1＝1，…，㌔）areおsumed．　Angles　ef　rotations　of　helices　・With　respect　to血e幡es，

　　　o繭励ons　of　the　axes　are夢ven’by血e面form．quasi－random　numbers．　Twenty・basis　fUnctions

　　．are　used．　for・one加m　of　a　helix　in　MoM．　Dimension　of　the　pitch　of，the油dass　of　helices　is

　　　ass㎜ed　asザ司・303（㎜），転諭・11齊鋤dσ＝転／3（1雛1，…，㌦〉．The　number　density　of　the

　　　nh　class　of　helices　D．，窪D（6i）is　given　by　the　qu麗i－random　numbers’　by　Gaussian　distributions



with　the　exception　of　the　non－cluster　cases　where　the　values　of　D（6t）＝（1／σVi7）exp（＿努／2σ2），δ｝＝

［2（1－1）1（Nhゼ1）－1］6ma．，1＝1，…，Nnt，　are　adopted・As　fbr　the　number　density　of　the　k　th　cIass　of

clusters・an　identical　value　D鰺＝（Σ欝」Dnt）／Nk（k＝1・…・μ・・）is　assumed・Figures　I　through　4　show

the　real　part　of　the　effective　chiral　parameters　fbr　the　cases　of　separate　helices（non－cluster　cases），

2throuhg　4－helix　clusters　i・e．ハrk＝ハr＝1，2，3and　4（k＝1，…，Ncts）resp㏄tively　fbr　different　values

of娠and輪菖N・N、、，　whereΣ欝1㌃＝5　X　lO6（heliceslm3）・ResultS・for・non。cluster　cases（Figure　1）

converge　to　the　curve　of　the　authentic　Cotton’s　effect　as　Nc廊（and　N　．．＝N．Ncl，）increases．　As　fbr　the

cIustering　cases（Figures　2，3and　4），　resuIts　graduaUy　approach　ce血in　curves　wllich　could　be

superposition　of　effects　of　electromagnetic　coupling　betWeen　neighbouring　helices［6］added　on　to

the　simple　Co枕on，s　effect．　Calculations　at　the　vicinity　o£er　higher　than　resonant　fヒequencies　given

by　the　lengths　of　wires　of　helices　are　less　accurate　thar；　those　at　lower　frequencies　because　of　the

limitation　of　the　quasi－static　apProximation．
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Figure　1：Real　part　of　the　effective’chira1　parameters　for　non－cluster　cases（N．tS＝　N　｝de）．
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Figure　4：Real　part　of　the　effective　chiral　parameters　fbr　4－heliX　c蓋uster　cases．　R，　3．3（mm）
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5．Conciusion

　　　Calculations　demonstrate　that　models　with　fner　dispersions　of　deviations　based　on　the　increased

classes　of　dusters　enable　us　to　observe血e　authentic　Cotton’s　effect　and　to　s加dy　dle　effectS　of

dusters．　Treatment　of　the　models　with　g£eater　varie妙woud　contribute　to　the　resea【ch　on　ar面cial

media　and　tke　field＄of　biomimetics　in　material　science．　More　rigorous　analysis　to　avoid　the

dimensional　limitations　due　to　the　quasi。static　approximation　is　being　cons童dered．
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RSO7－07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北

1　まえがき

　近年のリソグラフィーとエッチング製作技術の進歩に伴い，入射波長に比べて短い周期をもっ誘電体格子の

製作が可能となってきた．入射光の波長に比べて十分短い周期をもつ矩形状レリーフ型誘電体格子は，構造性

複屈折と呼ばれる等価異方性を示し，負の1軸異方性と同じ性質をもつことが知られている軌入射光の偏光

方向（電界の向き）が，格子に平行な場合は，一様な電界と不連続な電束密度の空間平均値との比から，格子

と垂直な場合は，不連続な電界の空間平均値と一様な電束密度との比から，矩形状レリーフ型誘電体格子の等

価的な誘電率は与えられる（1）．従って，偏光方向によって，これらの等価誘電率が異なるため，異方性媒質と

して振る舞い（2），格子の溝を調節するだけで，人工的に異方性媒質の製作が可能となる．この複屈折を利用し

た回折光学素子は狭帯域フィルタ，光磁気ディスクヘッドの検光子，液晶ディスプレイの薄膜コーティングな

どに利用されるため，波長に比べて十分短い周期をもつ誘電体格子の数恒解析に関する検討が多数なされてい

る（3、また，等価誘電率を表す式は，一一ew近似式と呼ばれ，電波領域ではウェッジ型電波吸収体の設計に有効

である（4）．誘電体格子は，表面に周期的な凹凸を設けたレリーフ型と，周期的に誘電率が変化する屈折率変調

型に大別され（5、屈折率変調型格子においても，波長に比べて格子の周期間隔が十分短い場合，等価異方性を

示すことが推測され，その存在が確認されている（6）．しかしながら，様々な複素誘電率分布で表される変調型

格子に対する等価誘電率は，筆者らの知る限り，明らかにされていないようである．

　そこで，第1節では，周期が波長に比べて短い屈折率変調型格子の等価異方性を，等価誘電率を表す一様近

似式により，調べる方法について述べる．まず，周期が波長に比べて短い矩形状表面レリーフ型及び屈折率変

調型格子の等価誘電率を表す汎用的な一様近似式（7）（8）（9）を提案し，正弦波，三角波，非対称三角波及び非対

称台形波の誘電率分布を有する屈折率変調型格子に適用し，偏光方向が格子に平行な場合，垂直な場合に対す

る等価誘電率をそれぞれ，導出する．次に，これらの等価誘電率と，屈折率変調型格子による回折問題の厳密

な解析法によって求めた誘電率に相当する値の違いを調べることにより，一様近似式の有効性を示し，等価誘

電率を用いて近似できる適用限界を検討する．また，等価誘電率と伝送線理論（4）を用いて近似的に解析した

結果と，回折問題について厳密に解析した結果を比較し，一様近似式の有効性を確認する．屈折率変調型格子

による回折問題の厳密な解析法として，周期的誘電率分布のフーリエ級数展開（5）（10）と電磁界成分の空間高調

波展開を行い，マクスウェルの方程式から得られる行列微分方程式の行列固有値問題に帰着させる方法を用い

る．さらに，それぞれの偏光方向に対する等価誘電率を用いて，常波と異常波に相当する等価屈折率の異方性

の度合を比較し，様々な誘電率分布を有する屈折率変調型格子の等価異方性を明らかにする．

　一方，平板格子において，格子の周期間隔を波長に比べて十分小さくすることにより，所望の表面抵抗値を

有する抵抗皮膜を等価的に得ることができる．例えば，1／4波長型電波吸収体に使用される大面積の抵抗皮膜

は，作製が容易ではないため，1種類の帯状抵抗板を格子状に配列した構造が等価的な抵抗皮膜として使われ

ることがある（11）．従って，周期間隔が波長に比べて十分小さい複数の帯状金属板を配列した構造においても，

面積平均的な表面インピーダンスが等価的に与えられ，構造の方向性によって面内異方性を示すことが考えら

れるが，知られていないようである．さらに．表面インピーダンスが周期的に変化する金属平板においても，

等価インピーダンスが推測される．しかしながら，これらの金属板列及び金属平板の等価インピーダンスを表

す汎用的な一様近似式や，入射電磁波の偏波方向や波長に対する一様近似式の適用限界を明らかにした報告例

も，筆者らの知る限り，無いようである．

　そこで，第2節では，等価インピーダンスを表す汎用的な一様近似式（12）（13）を提案し，表面インピーダン

スを有する2種類の平板格子を交互に貼り合わせた金属板列と，表面インピーダンスが正弦波，三角波，非対

称三角波状に変化する金属平板に適用することにより，偏波方向が格子に平行な場合，垂直な揚合に対する等

価インピーダンスを導出する．次に，2種類の平板格子からなる金属板列について，等価インピーダンスと伝

送線理論を用いて近似的に解析した結果と周期性を考慮し，厳密に解析した結果を比較することにより，金属

板列における等価インピーダンスの適用範囲を明らかにする．簡単化のため，インピーダンスを抵抗分のみの

場合とリアクタンス分のみの場合に分け，検討を行う．周期性を考慮した平板格子の計算手法には，任意の表

面インピーダンスを境界面に平行な位置の関数として表し，電流展開関数の空間及びスペクトル領域展開を利

用した混合形のインピーダンス境界条件式にスペクトル領域ガレルキン法（14）を適用する．
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2　誘電体格子における一様近似式

2．1　誘電体格子の回折問題

　y軸方向に一様でz軸方向に周期A，位置zの関数で表される比誘電率ε（z）を有する厚さdの屈折率変調

型格子の構造を図1に示す．この格子に波長λの光波が入射角θiで入射する散乱問題を考える．領域1，III

は無損失媒質とし，比誘電率ε1，ε3とする．

4

¢　㎞。邉，。tθ、；
　　　晦e　　l　ε1恥導。n・　　　　　　　　　　　　葦

ε② Region　lI
β

醗灘難麟鎌1灘灘謹纏毒

図1屈折率変調型格子

本論文では，正弦波，三角波，非対称三角波の比誘電率分布を有する変調型格子を考え，次式のように表す．

　　　　　　　　　　　　　　ε（・）尋＋δ…（誓り｝（正弦波）　　　　（・）

　　　　　　　　　　　　　　ε（・）尋＋δ（・一　ilizi）｝（三角波）　　　　（2）

　　　　　　　　　　　　　　ε（z）・－s（1＋射　（糊三角波）　　　　（3）

さらに複雑な誘電率変化として．レリーフ型と変調型の混合形（15）の1っと見なすことができる非対称台形波

の比誘電率分布を考え，次式のように示す．

　　　　　　　　　　　　S（Z）・一｛二脚寿）｝簿ll）　　④

但し，eは格子の比誘電率の最大と最小の中間値，δは変調度である．

　以下の理論において，空間座標（X，y，　Z）は全て波数k（）　＝＝　wVajii5によって，　koX→X，　koY→y，碗Z→Z

のように規格化して定式化を行う．規格化された空間座標に対するマクスウェルの方程式は

5｛MIViP5E－一¢μv！瓦H，56flvf25H－iε～〆恥　　　　　　　　⑤

のように表される．ここで，Zo＝1／Yo　＝～尿δであり，　IL、εはそれぞ礼比透磁率分布・比誘電率分布

であり，テンソルで表される．蕊ヨはkoで空間変数が規格化された回転（rotation）を示している．

2．2　等価誘電率を表す一様近似式による解析法

　光の入射波長λに比べて，周期間隔が十分短ければ，誘電体格子は負の1軸結晶と等価な性質をもち，入

射電界が格子に平行な場合（TE波）にぽ屈折率変調型格子領域内の電界Ee（e＝x，　y）は一様となり，電束密

度の平均値1）eは，

　　　　　　　　　　　　　　　9TE・e・・Ee－（夫雌轍）Ee　　th　（6）
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で与えられる．入射電界が格子に垂直な場合（TM波）には，格子内の電束密度Dzは一様となり，電界の平均

値Ezは，

　　　　　　　　　　　　　　　　轟。一（夫鷹，ε（β1ε。dz）Dz　　　　　（7）

で与えられる．従って，等価比誘電率は次式のように表され，本論文では，誘電体格子における汎用的な一様

近似式として提案する．

　　　　　　　　　　　　　eTE一去　f－i／k　e（z）dz・轟一去雌か　　　　　（8）

矩形状表面レリーフ型誘電体格子の揚合，媒質の比誘電率は，体積占有率を∫とすると

　　　　　　　　　　　　　　　　e（z）・一｛翻灘）≦A／2）　　　　（9）

のように表されるため，式（9）を式（8）に代入すれば，よく知られた一様近似式（2）④が導かれる．本論文で

扱うそれぞれの変調型格子において，誘電率分布を表す式（1）～（4）を式（8）に代入することにより，次式の

ような等価比誘電率が求められる．

　　　正弦波：

　　　　　　　　　　　　　　　　　εTE＝e，εTM　・ξ～rl：万　　　　　　　　　　　（10）

　　　三角波・非対称三角波：

　　　　　　　　　　　　　　　　　・TE－9，・TM一箏δ　　　　　　（・・）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　log　r＝下

　　　非対称台形波：

　　　　　　　　　　　　…（・＋1）…－2δ＋1｝16［ll＃i（16）16　　（12）

TE波入射の場合，格子の誘電率分布に関わらず，等価比誘電率は，平均値となり，非対称台形波の場合のみ

変調度によって等価比誘電率が変化する．TM波入射の場合，全ての誘電率分布について，変調度によって等

価比誘電率が変化する．また，三角波と非対称三角波の場合，等価比誘電率が同じになっている．従って，入

射波の偏光方向によって，等価的な誘電率が異なり，1軸異方性を生じる．

　比透磁率テンソルμ＝diag［μ¢x　PYY　pazz1，比誘電率テンソルε　＝　diag［εσx　eyy　eZZXの対角テンソルを用い

てマクスウェルの方程式（5）を整理すると固有値はTE波，　TM波に対して

　　　　　　　　　　Eκ圭＝Fμ。。（e，，一・31μ。。），Mκ圭＝午・。。（1・y，・一・＆／ε、，、，）　　　　　（13）

のように，固有インピーダンスはZOμ．．iEκ，　Zo　Mκ／ε。zのように，それぞれ与えられる．但し，εxx＝εW＝εTE，

εzx＝εTM，翫コc＝μyy＝paz　z　＝・　1，入射波のz軸方向の規格化伝搬定数　So＝p扇sinθiである．ε1，μ1は

それぞれ，入射波領域の比誘電率，比透磁率である．従って，TE波とTM波入射で固有値が異なることがわ

かる．固有値，固有インピーダンスを用いて伝送線理論により，散乱特性を解析する．あるいは，次節の回折

問題の厳密な解析法において，空間高調波展開の打ち切り次数M＝0と設定することにより，散乱特性を解

析でき，両者の数値計算結果が全く一致することを確認している．

2．3　周期性を考慮した厳密な解析法

　屈折率変調型格子による回折問題の厳密な解析法に，周期的誘電率変化のフーリエ級数展開と電磁界成分の

空間高調波展開を適用して得られる行列微分方程式の行列固有値計算に基づく計算法を用いる．
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　構造の周期性から，比誘電率ε②，比透磁率μ②はそれぞれ，展開係数ξ襯，β椛を用い，打ち切り次ta　Nf

のフ・一リエ級数展開によって次式で表される．

｛ε②μ②｝一急｛1｝eXP｛伽（会）今
（14）

なお，格子領域の比誘電率分布のフーリエ展開係数ξ隅は，以下のように与えられる．

　　　正弦波：

南一ど，ξ一・一亀一響，砺一・（m≠・，土・） （15）

三角波：

ε0＝：ε，
鈷轟（一士岡±5，→，鈷・（一±2，・±掛・う （16）

非対称三角波：

ε0＝ε，
錦一轟（糀一±・，≠隅一う，錦一一藷（m－±2・士4・・±6・→ （17）

非対称台形波：

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　9・　＝・e（・＋1）・　　　　　　　　（・8）

　　　　　偏轟＋藷（m＝±・，・±3，・±5，一う，砧一蕩（m－±2・±4・圭6・…）　（・9＞

但し，δ＝1のとき，TM波における波動方程式は，ε（z）　＝0となる点で特異点となる．従って，厳密解を求め

る場合には注意が必要であることが報告されており（16），フーリエ級数展開法においては，例えば，山崎らが提

案している誘電率に損失を付加する外挿法（17）を適用すれば，精度良く解析できると考えられる．しかしなが

ら，適用できないδ＝1の場合を強調することは，本論文の主旨から外れるため，変調度の範囲を0≦δ＜1

とする．～妬現，v％砺はeem（x），　hem（x）を展開係数とする打ち切り次数Mの空間高調波によって，

憺翻｝一嵐｛e伽（のhem（x）｝eXP（－i・m・）
（20）

のように展開表示される．但し，z軸方向の規格化伝撮定ta　＄mは，3m＝80＋ms，8＝λ／Aである．マクス

ウェルの方程式（5）の比透磁率分布μ，比誘電率分布εはそれぞれ，μ（z），ε（z）と表され，電磁界の接線成

分y，z成分に関して整理すれば，次式のような微分方程式が得られる．

　　　TE－waves：

£［亀］－i｛q［：1］・’｛q・＝［一［，1＋罫副卜、一訓
（21）

TM。waves：

ilt　［aj－i［q圖・［q一榴回一騨列 （22）

但し，電磁界成分ee，　he（e＝y，　z）は，（2M＋1）元の列ベクトルであり，係数行列［司を構成する小行列は

m行n列の要素表現を用いて，｛e］　＝［［e’“n＿m］，回＝［砺＿湖，［s］　＝　［Smδmn］のように表される．［O］は零行列，

［s］－1は同の逆行列，固一1は囮の逆行列，δmnはクロネッカデルタである．微分方程式を係数行列［（7］の

固有値問題に帰着させて解くために，2（2M＋1）元の列ベクト！レα（x）を導入して，電磯界の接線成分y，　z成

分をF（x）として，

F（x）＝【T］α（x）’ （23）
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10

のように対角化行列｛T］を用いて変換すれば，F（x）は次式のように求められる．

F（x）－rr】［［σ（κ＋商膚刎　［σ（κ一竪＿⑳o）】］［二士霧：1］
（24）

但し，［σ（κ士，x）］　＝＝　［δmn　exp（iκ；kx）】であり，　Xoは位相基準点である．　Whは汎用プログラムを用いて数値的

に求める．領域1，IIIの均質媒質では，行列［qの固有値幅と対角化行列［乃1，［T3】は解析的に求められる．

各境界面上に電磁流源が存在しなければ，電磁界成分ee，　he　（e＝y，　z）は連続となるから，境界条件より，未

知数である領域1，皿の複素振幅αオ（の，a3－（0）を決定できる．　m次反射回折効率，透過回折効率はそれぞれ

次式で表される．

　　　　　　　　　　　ηh　一　111e｛κ益｝llα益（の1三lRe｛囑｝1）　tl2　・　nh　・・｛＿IRe｛翻驕⑨12　　　（25）

2．4　数値計算及び検討

　本節では，誘電率分布が正弦波，三角波，非対称三角波，非対称台形波分布をもつ屈折率変調型格子にっい

て，格子周期が入射波長に比べて十分短い場合に，入射波の偏光方向によって，式（10）～（12）の等価比誘電

率（εTE，εTM）で表される等価異方性を示すことを明らかにする．計算パラメータは，全ての領域の比透磁率

をμ1＝μ2＝μ3＝1，領域1の比誘電率をε1＝1に設定した．周期性を考慮した厳密な解析法では，解の収

束と計算時間の関係から，以下の計算では，空間高調波の展開項数をTE波入射の場合は，2M＋1＝81とし，

TM波入射の場合は，正弦波，三角波分布において81，非対称三角波分布において151・非対称台形波分布に

おいて301として計算を行っている．

　まず式（13）の等価比誘電率を用いて求めた固有値E（M）κと式（24）の数値的に求めた0次の固有値E（M）κo

の比較を図2に示す．図（a）（b）はそれぞれ，TE波，　TM波入射の場合である．固有値E（M）κoは，変調型

格子の複素比誘電率の中間値e，変調度δ，入射角eiのみに依存することを確認している．　TE波入射の場合，

正弦波，三角波，非対称三角波分布では，変調度に関わらず等価比誘電率が同じになるため，同じ値の固有値

に近づく．非対称台形波分布では，変調度に応じて等価比誘電率が変わるため，異なる固有値に近づいている

様子がわかる．TM波入射の揚合，変調度に応じて等価比誘電率が変わるため，異なる固有値に近づいている

様子がわかる．TE波，　TM波入射の場合共に，誘電率分布に関わらず，変調度δが大きくなると，両者の固

有値がほぼ一致する格子周期は短くなる傾向にある．格子周期が十分短いとき，数値的に求めた0次の固有値

は，等価比誘電率を用いて求めた固有値に十分一致し，一様近似が有効になる様子がわかる．従って，E（M）κま

を式（13）のE（M）κ±に代入すれば，屈折率変調型格子の比誘電率に相当する値εg，TE，εg，TMは，次式を用い
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て求められる．

　　　　　　　　　　　　　　eg・TE一齢堵一M－、讐≡　　　（26）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ε9，TE

この比誘電率に相当する値と式（8）で求められる等価比誘電率εTE，εTMの違いを調べれば，等価誘電率の有

効性が明らかになる．そこで，等価比誘電率を基準とした相対値として，次式を定義する．

　　　　　　　　　　　　　　　　　RD＝ε・・TE（TM）一εTE（TM）　　　　　　　　　　　（27）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　εTE（TM）

9の影響を調べるために，9＝5，10，10　一　i10の場合の規格化周期に対するRDの変化についてs’図3に
示s－．　wwのため潮称台形波分布で醜の分布と同じ平均辮となるよう圃（・＋1）を9に設

定した．変調度が比較的大きいδ＝0．8とし，入射角度をθε＝45°とした．これらの図から，誘電率分布に

関わらず，格子周期が短くなるにつれて，比誘電率に相当する値は，等価比誘電率に近づいている様子がわか

る．等価比誘電率に近づく格子周期は，Eの実部，虚部の大きさに依存しており，正弦波分布の場合に，　RP

が最も大きく，等価比誘電率にほぼ一致する格子周期が最も短いことがわかる．例えば，躍）が0．01以下を

一
様近似が成立する目安とすると，図（c）の正弦波分布の揚合，格子周期A／λが・TE洩TM波入射に対し

て，それぞれ，0．046，0．042より短ければ，有効である．また，ε＝10－¢10につい℃入射角度θi　＝＝　sO°

のときの正弦波分布の数値計算を行い，同様に，RDがo．01以下となる格子周期A／λを求めた結果，　TE波・

TM波入射に対して，それぞれ，　O．046，0．043となり，入射角度θ‘の影響は小さいことがわかった・
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　次に，RDが最も大きい正弦波の誘電率分布の変調型格子について，横軸にξの実部Re同，縦軸に虚部

㎞同をとったときのRDの等値線図を図4～6に示ナ図4，5は，格子周期A／λ＝0．1であり，変調度は

それぞれ，δ＝0．2，0．8の場合である．図6はさらに格子周期が短いA／λ＝0．05であり，δ＝0．8の場合で

ある．これらの図から，変調型格子の複素比誘電率の中間値Eによって，変調型格子の比誘電率に相当する値

εg，TE（TM）が等価比誘電率εTE（TM）に対して，どの程度，異なっているかを知ることができる．　RDの等値線

は，格子周期に関わらず，半円状になっており，9が大きくなるにつれて，等価比誘電率に対する違いが大き

くなっている．TE波入射では，ほぼRe同＝㎞同＝0を中心とする同心半円状になっている様子がわかる．

図4から，δ＝0．2の場合には，A／λ＝0．1で，　RDが小さく，広範囲にわたって，1％以下で一様近似が成

立することがわかる．δ＝0．8の場合には，格子周期A／λ＝0．1，0．05のとき，図5（b），6（b）から，例えば，
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e＝（0．14－i4．44）2＝－1駄69－i1．24（銀に相当，λ＝688㎜）付近で，8％，3％程度の違いが，それぞれ現

れている様子がわかる．複素誘電率の実部が負になりうる光波領域における金属と考えられる屈折率変調型格

子においても，格子周期が短いとき，一一St近似が有効である様子がわかる．

　さらに，正弦波の誘電率分布をもつ屈折率変調型格子の規格化周期A！λに対する0次の振幅反射率V需の

変化を図7に示す．格子の比誘電率の中間値を9＝5，厚さをd／λ　・2．e，領域mの比誘電率をε3＝％と

した．格子周期が短くなると，変調度に関わらず，TE波では同じ振幅反射率に，　TM波では異なる振幅反射

率に近づき，一様近似による手法が有効になる様子がわかる．図4，5から，A／λ＝0．1のとき，　e　・5にお

けるRDの値が小さいことがわかる．従って，厳密に計算した振幅反射率は，等価誘電率と伝送線理論を用い

て近似的に計算した振幅反射率に，A／λ＝　0．1付近でほぼ一致している様子がわかる．格子周期が長くなるに

つれて，TE波，　TM波共に高次のモードが発生するため，振幅反射率が変化している．　A／λ＝0．437，0．586

付近で，－1次の透過，反射の回折波が発生することを確認している．

　最後に，屈折率変調型格子の等価異方性を明らかにするために，正弦波，三角波，非対称台形波の誘電率分

布の屈折率変調型格子について，偏光方向によって異なる等価誘電率から，変調度に対する常波と異常波に相

当する屈折率の差（vEiE－vEiM）／VEifiを求めて，図8に示ず比較のため・レリーフ型としてもみなせる

矩形波分布の場合を式（9）において，εa＝ξ（1＋δ），Eb　・＝　E（1一δ），∫＝0．5として計算した．同図より，異

方性の度合が誘電率分布及び変調度によって大きく変化し，屈折率変調型格子が等価異方性を示すことがわか

る．矩形波分布を除けば，正弦波分布の等価異方性の度合いが大きくなっていることがわかる．
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3　平板格子における一様近似式

3．1　平板格子の回折問題

　本節で扱う構造を図9に示す．平面波が入射角θiで入射する散乱問題について考える．誘電体格子がレリー

フ型と変調型に分類されるのと同様に，平板格子は，同じ大きさの金属素子を一定の間隔で周期的，平面的に

配列したものと，表面抵抗が周期的に変化する金属平板に分類される．前者はよく知られ，平板格子と単に呼

ばれることが多い．一方，後者はあまり知られていないようである．

　図（a）に，z軸方向の周期間隔A，　y軸方向に一様な波長に比べて十分厚さの薄い2種類の平板格子が交互

に配列された金属板列を示す．2種類の平板格子（以下，平板格子＃1，＃2とする）の表面インピーダンスをそ

れぞれ，Z81，　Zs2［St　U］とし，面積占有率をそれぞれ，∫，（1一ノ）とすれば，表面インピーダンスは次式の

ように与えられる．

z・（z）一 ｛象瓢縄A／2） （28）

　図（b）に，z軸方向の周期Aで表面インピーダンスが変化する金属平板を示引周期的に変化する表面イン

ピーダンスは境界面に平行な位置zの関数Z．（z）で与えられるものとし，本論文では，正弦波，三角波，非対

称三角波の表面インピーダンス分布を有する金属平板を考え，表面インピーダンスを変調度δを用いて，次式

のように表す．

Zs（z）一瓦｛・＋δc・・（争）｝

Zs②・・　Zs｛・＋δ（レ蓑レ1）｝

4②一乙（　　　21＋δ天z）

（正弦波）

（三角波）

（非対称三角波）

（29）

（30）

（31）

但し，7．は格子の表面インピーダンスの最大と最小の中間値である．領域1，IIの比誘電率は，ε1，ε2で表

し，無損失媒質とする．
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3．2　等価インピーダンスを表す一様近似式による解析法

　平面電磁波が平板格子に入射する場合，波長λに比べて周期間隔Aが十分小さければ，面積平均的な等価

インピーダンスを考慮することができる．電界が格子に平行な場合（TE波〉，周期間隔が十分小さければ，電

界のy成分Eyは連続となるため，平均電流7yは平均インピーダンスZTEを用いて次式で与えられる1．

　　　　　　　　　　　　　　　ろ÷（去君lz。1だ）dz）Ey　　　（32）

また，電界が格子に垂直な楊合（TM波），電流のz成分Jiは連続となるため，平均電界E。は平均インピー

ダンスZTMを用いて次式で与えられる1．

　　　　　　　　　　　　　　　瓦一笏M《夫雌聯）J・　　　（33）

従って，等価インピーダンスは，次式のように表され，本論文では，平板格子における汎用的な一様近似式と

呼ぶことにする．

　　　　　　　　　　　右一夫尤論…M一夫簾②dz　　（鋤

また，この平板格子の一様近似式は，誘電体格子の一：様近似式（8）から推測できる．一般に，電波領域では，

金属の複素比誘電率は，虚数部が実数部に比べてかなり大きく，表面抵抗Rを用いて，次式のように表すこ

とができる（18）（19λ

　　　　　　　　　　　　・一♂鴫一・　一，一　i（　　1R／Zo）嗣一i（R／器）k。d

表面抵抗が境界面に平行な位置zの関数で£8②のように変化する金属平板の複素誘電率は，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ε②x’　－i（．R）s②／zの耀

（35）

（36）

のように表すことができる．式（35）（36）を式（8）に代入し，リアクタンス分を考慮すれば，平板格子におけ

る一様近似式（34）が導出できることがわかる．まず，図9（a）の2種類の平板格子からなる金属板列を考え

る．式（28）を式（34）に代入すると，平均的な表面インピーダンスは

　　　　　　　　　　　右一毒＋≒ノ・ZTM　＝f　Z．・＋（・一ノ）Zs・　　　（37）

で与えられる．ここで，電波吸収体として一般に用いられる抵抗皮膜（20）の場合を考える．一方の平板格子＃2

が無いとき，格子問隙（∫A／2＜lzl≦A／2）における導電率はσ2＝0であり，表面抵抗はR。2→ooであ

る．従って，面積平均的な表面抵抗はそれぞれ，BTE＝」配81／∫、　RTM→◎Qで与えられ，　Z方向については，

平板格子＃1が無い構造と等価であると考えることができる．また，平板格子＃2が完全導体のとき，E32＝0

であり，平均的な表面抵抗は，RTE　＝0，　RTM　＝∫Rs1で与えられる．次に，、図9（b）の表面インピーダンス

が周期的に変化する金属平板を考える．瑛（29）～（31）を式（34）に代入すると，平均的な表面インピーダン

スは

　　　正弦波：

ZTE＝7。～nl：万，　ZTM・・7， （38）

三角波・非対称三角波：

ZTE－2そ準δ，ZTM－2s

　　　lo9篇

（39）

1インピーダンスの単位を［St　D］，表面電流の単位を［A／mlとすれば．電界の単位は【v／m】となっている・
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のように求められる．TE波入射の場合，変調度によって等価インピーダンスが変化し，　TM波入射の場合，

表面インピーダンス分布に関わらず，等価インピーダンスは平均値となっている．また，三角波と非対称三角

波の場合，等価インピーダンスが同じになっている。これらは，誘電体格子の一様近似式（8）と平板格子の一

様近似式（34）の関係からも，推測できる．

　以上のように，構造の方向性によって面内異方性を等価的に生る．従って，等価インピーダンス（ZTE，ZTM）

を用いて，平面波に対する電力反射，透過係数を求めることができる．一様近似による等価的なインピーダン

ス平板の特性は，伝送線理論（4）により，あるいは，次節のガレルキン法において，空間高調波の打ち切り次数

をM＝0と設定することにより，散乱特性を解析でき，両者の数値計算結果が全く一致することを確認して

いる．

3．3　周期性を考慮した厳密な解析法

　周期性を考慮した平板格子の特性はスペクトル領域ガレルキン法よって厳密に解析できる（14）．平板格子の

表面インピーダンスが境界面に平行な位置の関数として任意に表される場合を扱うために，本論文では，表面

インピーダンスをZ，②と表し，電流展開関数の空間領域及びスペクトル領域展開を用いて，スペクトル領域

ガレルキン法を適用する．

　インピーダンス境界条件式は，境界面x：＝0における平板格子上の電界の接線成分Etan（x），表面インピー

ダンスZ，（z），面電流密度」（z）を用いて，

　　　　　　　　　　　　　　　vi％E、an（z）‘・（1。（z）IZ，。）～偏」（の＝0　　　　　　　　　（40）

のように表される．Etan（z）は1次界と2次界の和で表され，2次界は十分大きな展開項数に対する空間高調

波展開によって近似できるものとすれば，

M
　　　　属E捻。②＝属｛瑠（z）＋E鑑d（z）｝＝e・exp（一綱＋Σ9m（0＞ゴ柵eゆ←i・m・）　（41）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝　－M

となる．ここで，9m（x）はm次のスペクトノ噸域グリーン関数Soはz軸方向の入射波の規格化伝搬定数，

Smはz軸方向の規格化伝搬定数である．ゴmは空間高調波の展開係数であり，

M
　　　　　　　　　　　　　　　　砺」（x）一Σ」mαの←i・m・）　　　　　　　　　（42）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝－M

によって表される．表面電流J（z），ゴ卿はK項の既知関数Φp②，iPpmを用いて，空間，スペクトル領域に

おいて，

K　　　　　　　　　　　　K
　　　　　　　　　　　　　砺」②一ΣちΦ，ω，　jm　＝　2）　Zp　ippm　　　　　　　（ng）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　P＝＝1　　　　　　　　　　　　　　　P＝1

のようにそれぞれ，展開できるとすれば，スペクトル領域ガレルキン法により，空間及びペクトル領域におけ

る基底関数の表現式Φp（z），iPpmの混合形表現を用いて線形代数方程式が次式のように得られる．

K
　　　　　　　　　　　　　　　Σ　ZPt・ip＝Vp’　（〆＝1，2，…，K）　　　　　　　　（tl，tll，）

　　　　　　　　　　　　　　　P＝＝1

　　　　　ZPP・一真細・）iPpm一夫1壌Φ艶）墾¢）dz・V・・　一一　・・　ip）・（45）

ここで，lpを求めることにより，表面電流が式（43）より，決定される．従って，　m次の反射及び透過回折効

率が次式のように与えられる．

　　　η搬」嚇｝llg臨許9売（°）6iml2・η親」嘲ll穐許囑（°）6°ml2（46）
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表1電力反射係数の比較

　　　（a＞TE－wave

Resistive　grating

RsiiZg　＝“．1

Re㏄tive　gra伽9

XslSZQ　＝　“．、

κ＝10 κ＝100 κ＝10 K＝100
Eq．（45）

Eq．（48）

0．50277066

0．50563610

0．50277716

0．50311857

0．49071226

0．49397859

0．49309978

0．49358052

（b）TM－wave

Resistive　grathlg

R。1μo＝0．1

Reactive　grating

XsNSZ◎　＝◎．ry

K＝10 K＝100 K＝10 1（＝100

Eq．（45）

Eq．（48）

0．14241263

0．14250322

0．14374131

0．14374276

0．12418707

0．12431367

0．12737457

0．12737679

（∫＝o．5，A／λ＝o．5，θi＝＝450）

ここで，グリーン関数9m（x）は第2節の固有値を用いた誘電体格子の計算法により，数値的に求められる．κ鵬

は固有値であり，一一ey．he．　＝±ξ．（TE波〉，　e。mん蘇＝±ξ鵬（TM波），硫＝Fξ拠のように規格化している．

また，電力反射及び透過係数は，それぞれ次式のように与えられる．

M　　　　　　　　　M
r。・・＝ Σηth・f　tp：Σηh

m　：－M　　　　　　　　πa＝－M

（47）

3．4　数値計算及び検討

　インピーダンス平板格子において，一一一ew近似式（34）が成立する周期の限界を一様近似による計算結果とス

ペクトル領域ガレルキン法による平板格子の計算結果の比較により，調べる．また，平板格子のガレルキン法

による数値計算では，式（45）において，Z．（z）が任意で表されることを前提としているため，電流展開に用い

る基底関数としてステップ関数を用い，空間高調波の打ち切り次数と電流展開項数の関係をM＝＝3Kに設定

した．簡単化のため，全ての数値計算において，インピーダンス格子を抵抗格子の場合とリアクタンス格子の

場合に分けて検討する．TE波入射では，誘導リアクタンス（ix、）として，　TM波入射では，容量リアクタン

ス（－iXs＞として考える（21）．

　まず，電流展開関数の空間及びスペクトル領域展開を利用した混合形によるガレルキン法の妥当性を検討

する．図9（a）の金属板列において，平板格子＃2が無い場合，Zs（z）＝Zs1のように定数で表されるため，

式（45）ほ展開関数のスペクトル領域表示のみを用いた単独形で

　　　　　　　　　　　　　　　勾一真唾（・）一舞）dipm　　　（48）

のように表すことも可能である．式（45）の展開関数の混合形表現による計算結果と式（48）の単独形表現によ

る計算結果を比較し，抵抗格子，リアクタンス格子について表1に示す．但し，計算に用いたパラメータは

A／λ＝0．5，∫　・＝　0．5，θF45？である．この表から，　TE波，　TM波入射いずれの場合も，両者の電力反射係

数は展開項数Kの大きさに関わらず，十分一致していると見なすことができ，混合形表現のZpp’を用いて数

値計算を行って良いことがわかる．従って，平板格子の厳密な解析法による計算では，展開関数の空問及びス

ペクトル領域展開を利用した混合形表現によるガレルキン法を用いる．計算機の処理能力と解の収束性の関係

から，展開項数をK＝　leoに設定した．本節では，表面インピーダンスZs（x）が式（28）で表される図9（a）

の2種類の平板格子からなる金属板列のみを扱う．金属板列は半無限誘電体上に配置されており，比透磁率を

μ＝1，比誘電率をε1＝1，ε2＝2．5とする．
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　TE波解析本節では，　TE波入射の場合について検討する．まず，2種類の平板格子の表面抵抗，または表

面リアクタンスの値が大きく異なる場合を考え，電磁波の入射角度θi　・O，45，75°のときの規格化周期に対

する電力反射係数の変化を図10に示引抵抗格子（R，1／Zo　＝・　O．01，∫＝0．5，　Rs2／Zo＝0．5）の場合を図（a）

に，リアクタンス格子（X。1／Zo＝0．01，∫　＝＝　0．5，　X。2／Zo＝0．5）の場合を図（b）に示すこれらの図から，入

射角度に関わらず，周期が小さくなるにつれて，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計算した結果に近づ

く様子がわかる．例えば，両者の電力反射係数の差が入射電力に対して1％以下を一様近似の適用限界の目

安と考えると，これらの図から，A／λが0．0759以下であれば，一様近似が成立すると言える．

　次に，2種類の格子について，表面抵抗値の違いが小さい場合（R．1／Zo　・＝　O．01，∫＝0．5，　R。2／Zo　＝　O．05）

にっいて，図11に示す．周期が小さくなるにつれて，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計算した結果

に近づく様子がわかる．また，2種類の格子の表面抵抗値が大きく異なる場合（図10（a））に比ぺて，広い周期

範囲で両者の電力反射係数の差が小さいことがわかる．
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図11抵抗格子の周期に対する電力反射係数

　さらに，面積占有率の影響を調べるために，平板格子＃1の面積占有率をプ＝0．2，0．8として，抵抗格子の

表面抵抗R，2／Zoに対する電力反射係数を図12に，リアクタンス格子の表面リアクタンスX，2／Zoに対する

電力反射係数を図13に示ナなお，一方の格子について，抵抗格子の場合はRs1／Zo＝0．1，リアクタンス格

子の：場合はXs1／Zo＝0．1とし，入射角度をθi　・O°とした．抵抗格子，リアクタンス格子の場合共に，面積

占有率に関わらず，周期が小さいとき，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計算した結果に一致している．

図12において，表面抵抗をRs1／Zo＝0．1，　Rs2／Zo＝5．0としたときの抵抗格子上の電界分布を図14に示す・
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周期が小さくなるにつれて，厳密な電界分布は一様近似による電界分布に近づいている様子がわかり，式（34）

が成立することが言える．∫＝0．2の揚合は，式（40）から，格子＃2上の電界量が大きいため，一様近似によ

る電界分布に対して違いが大きいことがわかる．従って，．図12の電力反射係数の場合に，Rs2／Zo　＝5．0付近

では，一一tw近似に対して違いが大きくなっている．
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TM波解析本節では，　TM波入射の場合について検討する．電磁波の入射角度θi　＝＝o，45，75°のときの

規格化周期に対する電力反射係数の変化を図15に示す一，抵抗格子（R、1／Zo＝（）．01，∫＝（）．5，　R。2／Zb　・＝O．5）

の場合を図（a）に，リアクタンス格子（X。1／Zo　F　e．Ol，∫∬0ふX。2／Zo＝0．5）の場合を図（b）に示3－．こ

れらの図から，入射角度に関わらず，周期が小さくなるにつれて，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計

算した結果に近づく様子がわかる．例えば，両者の電力反射係数の差が入射電力に対して1％以下を一様近

似の適用限界の目安とすると，A／λ溺0』316以下であれば，一様近似が成立すると言える．

　次に，面積占有率の影響を調べるために，平板格子＃1の面積占有率を∫＝0．2，0．8とし，抵抗格子の表面

抵抗Rs2／Zoに対する電力反射係数を図16に，リアクタンス格子の表面リアクタンスXs2／Zoに対する電力

反射係数を図17に示す．なお，一方の格子について，抵抗格子の場合はR、1／Zo＝0．1，リ7クタンス格子の

場合はXs1／Zo　・＝　e．1とし，入射角度をθi　＝・0°とした．これらの図から，面積占有率や表面抵抗，表面リア

クタンスの値に関わらず，周期が小さいとき，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計算した結果に一致し

ている1図16において，表面抵抗をR。1／Zo＝　0．1，　R。2／Ze＝＝5．0としたときの抵抗格子上の電流分布を図18

に示す周期が小さくなるにつれて，厳密な電流分布は一様近似による電流分布に近づいτいる様子がわかり，

式（34）が成立することが言える．∫＝0．8の場合は，格子＃1に誘起される電流量が大きいため，一様近似に
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よる電流分布に対して違いが大きい．従って，図16の電力反射係数の場合に，Rs2／Zb＝5．0付近では，一様

近似に対して違いが大きくなっている．
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4　むすび

　本論文では，電波，光波領域の周期構造媒質である誘電体格子，電波領域の周期構造媒質である平板格子に

おいて成立する汎用的な一様近似式を，それぞれ提案し，その有効性を示した．

　まず，誘電体格子について，等価誘電率を表す汎用的な一様近似式を提案し，その有効性を示すと共に，周

期が波長に比べて短い屈折率変調型格子の等価異方性を明らかにした．汎用的な一様近似式を用いて，正弦波，

三角波，非対称三角波および非対称台形波の誘電率分布を有する屈折率変調型格子の等価比誘電率を求めた．

TE波入射においては，誘電率分布に関わらず，等価誘電率が誘電率分布の平均値となり，　TM波入射におい

ては，平均値にならず，変調度に応じて変化することを明らかにした．屈折率変調型格子の比誘電率に相当す

る値の等価比誘電率に対する違いは，格子の誘電率の中間値の実部と虚部に関して，半円状になっており，格

子周期が短くなると，違いも小さく，等価誘電率が有効であることを明らかにした．格子周期A／λ　＝　0．1，変

調度δ＝0．2の屈折率変調型格子では，複素比誘電率の中間値一20≦Re同≦20，－20≦hn同≦0の範囲に

おいて，1％以下で一様近似が成立することがわかった．また，等価誘電率と伝送線理論による解析結果と屈

折率変調型格子の回折問題の厳密な解析結果を比較することにより，格子周期が波長に比べて短いとき，一様

近似が有効であることを確認した．等価誘電率を用いて異方性の度合いを比較し，矩形波分布を除けば正弦波

分布の場合が最も等価異方性が強いことがわかった．

　次に，平板格子について，面積平均的な等価インピーダンスを表す汎用的な一様近似式を提案し，2種類の

平板格子を交互に貼り合わせた金属板列，表面インピーダンスが正弦波，三角波，非対称三角波状に周期的変

化する金属平板に適用し，等価インピーダンスを求めた．TE波入射の場合，変調度によって等価インピーダ

ンスが変化し，TM波入射の場合，表面インピーダンス分布に関わらず，等価インピーダンスは平均値となる

ことを明らかにした．金属板列にっいて，一様近似を用いて計算した結果と周期性を考慮した平板格子の厳密

な計算結果の比較により，1／4波長よりも周期が十分小さいときに一様近似が成立することを示した．この一

様近似式を用いることにより，電波吸収体用の所望する抵抗を有する抵抗皮膜の作製が期待される．また，問

題の明確化のため．抵抗金属板列．リアクタンス金属板列に分けて検討したが．抵抗分とリアクタンス分を共

に含むインピーダンス金属板列の場合も，一一ew近似が成立することを数値計算により，確認している．

　今後の課題は，等価誘電率を表す一様近似式及び等価インピーダンスを表す一様近似式について，入射面が

格子と直交しないコニカルマウントにおける3次元散乱問題を調べること，平板格子における一様近似式につ

いて，直接的な評価を検討すること，さらに，正弦波，三角波，非対称三角波の表面インピーダンス分布を有

する金属平板について，一様近似式から導出した等価インピーダンスの有効性を示すために，数値計算を行う

ことである．
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要旨

　我々は，従来より約1桁の周波数安定度改善と小型化による使い易さを目指して、小型低

温水素メーザ周波数標準実験器の開発を行っている。この実験器では、従来より’寸法が約半

分のTE111モードのマイクロ波共振器を採用して、これを液体窒素による低温化して水素ビー

ムの速度を低速化してメーザ発振線幅を狭くし，共振器での熱雑音を抑制し、更に水素ビー

ムの効率化による信号増大を図る構造にした。技術開発要素である低温化方法には，最内層

シールドの外側のアルミ円筒状恒温槽を真空装置上部に配置したドーナツ状液体窒素タン

クからの熱伝導で冷却する方式にした。マイクロ波共振器の周波数制御には，高速周波数同

調法である搬送波抑圧位相連続矩形波周波数変調を採用して，水素メーザ発振線を汚さない

方式で好結果を得ている。

1．はじめに

　水素メーザは、最も周波数安定度が優れている原子周波数標準器として、時間周波数標準

器の基準、時計、同期に利用されるばかりでなく、他の種々の用途：超長基線電波干渉計、

深宇宙通信その他精密計測に用いられている。これは、水素原子がマイクロ波標準に利用す

るのに都合の良いエネルギー構造，物性をもつことによる。水素原子をマイクロ波共振器の

中にて約1秒間閉じ込めて、マイクロ波誘導発振を起こす際のマイクロ波との相互作吊時間

を長くし、それから得られる発振スペクトル線幅を狭くできるのが大きな特長である。

　水素原子では，陽子の自転による角運動量∫と電子の自転による角運動量ノが合わさ

れ1つの角運動量Fとなり，1とノはこのFの周りを一緒に首振り回転運動をする。こ

の回転周波数は約1420MHz（1秒間に1．42×109回の回転数》であり，これが水素メー

ザ時計の出力（遷移）周波数に関係する。

　図1のように外部から磁場を原子に掛けない場合角運動量Fの大きさはF＝1，0の上下2

っの状態であるが，磁場が掛かると上の状態は磁場方向の成分を表わすMF＝1，0，－1の3

つの状態に分かれ，磁場を増やすと4つの状態は大きさを図のように連続的に変わる。4っ

の状態の中で外部の磁場の変化を受けることが他に比べて極端に少ないエネルギー状態が

上下に1つずつあるので上の状態から下の状態にその差に相当するエネルギーを周波数

1420　MHzの電波として取り出して原子時計を製作する。これを磁気の回転首振り運動のベ

クトルモデルで示すと図2のようになる。



F＝1

　0

F＝0

図1水素原子の静磁場でのエネルギー状態

Z

高 Y

図2回転首振り模型による水素原子のエネルギー状態の移り変わり



図3水素メーザ原子時計の基本構成

図3は，現用で最も精度の高い原子時計として利用されている水素メーザ原子時計の基本

的な仕組みである。水素分子を原子に分離する放電管の先に取り付けた1mm位の穴から水

素原子を1時間に3c．c．位をビームとして真空中に出して，中心軸での磁界ゼロで外側が強

くなる磁界レンズを作っている磁石の中を通して中心軸に（後に説明する）エネルギー状態

が高い水素涼子だけを集束させて水素蓄積球の中に導いている。水素蓄積球に入った原子は

前に入った原子が出した電波の振動にあわせた電波を出します（誘導発振と呼ぶ）。これを

持続させてマイクロ波共振器中の電波の一部（1から2割），10層13W位を取り出す。この電

波の信号は微小であるが，雑音はこの信号の10万分の1位と小さいので，精度の高い原子

時計の発信源となります。

　原子時計として実用に供しているものには，セシウム原子，ルビジウム原子を利用したも

のがあります。原子の性質に応じて方式，作りかたが違い，結果としての周波数安定度等の

利用が異なります。図4に周波数安定度の大体を示している。

　原子時計は，時刻の維持・供給、通信ネットワークの同期、移動無線（携帯電話を含む）・

ラジオ・テレビ・の時刻・周波数基準、GPS（世界測位システム）、レーダによる位置や

時刻の決定、大陸間超長基線電波干渉計（VLBI），電波天文観測による宇宙の構造、仕組

みの解明、計量標準（時間、周波数、長さ、電圧等）の標準値決定、深宇宙探査船の軌道決



定などに利用されます。
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　図4に示されているように，水素原子時計は水素メーザ（英語ではMaserでMicrowave

Amplification　by　Stimulated　Emission◎f　Radiationの頭文字をとったもの。　Microwave

をLightで置き換えるとLaserになり，臼本語のレーザに対応する）とも呼ばれ，原子時計

では一番安定度が高い。これは，水素蓄積器内壁のテフロン膜により周波数が僅かであるが

シフトするので、周波数の絶対値はセシウム標準器に劣るが、水素蓄積器内でマイクロ波と

の相互作用時間を約1秒と長くとれるので発振周波数の鋭さ（発振周波数を発振周波数強度

の半分の値の周波数幅で割ったものでQで表わす）がよく、100秒から1000秒で安定度が

特に高い基準標準器として利用されます。時刻の維持，周波数基準，超長基線干渉計（VLBI

とも呼ばれるがこれはVery　Long　Baseline　Interferometerの頭文字），深宇宙探査船の軌

道決定などに利用されます。超長基線干渉計は，遠く離れた星からの電波を遠く離れた（例

えば数千㎞）2箇所以上で受信して取得されたデータを同時性を確保して相関をとり，高分



解能（1m秒角以下）に天体を観測するもので，大陸間の移動特性も測定でき時刻同期（0．1

10’9秒とか），位置決定（1cmとか）もできる。

　近年水素メーザを利用する関連分野で水素メーザの周波数安定度、使いやすさに対する要

望が高まってきているωω。水素メーザに対する周波数安定度要求がもう1桁になると水素

メーザの現在の最高安定度が6×10層16程度なので、これに応える技術革新、改良が必要にな

る。また、光周波数の通信、計測での利用技術が進み光周波数標準器の高精度化も間近とな

り、光とマイクロ波を結びつける技術も発展している。この点からも使い易く、高精度なマ

イクロ波標準としての水素メーザの改良、製作が一層望まれている。

　我々は，水素メーザ時計の周波数安定度の限界を破り，約1桁の改善を目指してマイクロ

波共振器部を液体窒素で冷やして水素原子とマイクロ波と相互作用時間を長くして，発振周

波数幅を鋭くするとともに，マイクロ波共振器からの熱雑音を低くする技術を目指して「垂

直型小形低温マイクロ波共振器水素メーザ実験器」の開発をしている。また，水素メーザ原

子時計の長期安定度はマイクロ波共振器周波数と水素メーザ発振周波数のずれから生ずる

のでこれの高速精密周波数制御法についても研究している。

　　本文では、このマイクロ波共振器の低温化と周波数制御系の改善について述べる。

2．マイクロ波共振器の低温化

（1）試作中の小型化水素メーザの構造③

　我々は，共振器の円筒の径を半分に小さくでき、しかも水素原子を多く蓄えられるTE111

モード共振器内に置く石英円筒を円筒軸に沿って2分割する水素蓄積円筒で低温化する方式

を採用（3）・（eして、一層の安定化、小形化を図ることにした。この第1歩として、重さが347g

と比較的軽く丈夫な水素蓄積石英円筒製作に成功している。図5に、この共振器部をソレノ

イドコイル部とともに示す。共振器の内直径は14．Ocm、円筒軸方向高さの調整範囲は12

～ 19cmとした。石英円筒の内面を銀ペースト，或いは真空中での銅蒸着による被覆で共振

器のQを22000位を達成するつもりであるが，石英円筒の内面に厚さ0．1mmの銅箔では

Q7000位を得ている。水素蓄積円筒の共振器内への挿入によるQの劣化は少しであったの

で，円筒内面の被覆を上記の方法で試みる予定である。

　図6に開発を進めている「垂直型小形低温マイクロ波共振器水素メーザ実験器」の真空容

器と内部の構成品の断面図を示す。寸法の単位はcmである。共振器の外側は、径の違った

ソレノイドコイル計2組、最内層磁気シールド、温度低温化恒温層、中層磁気シールド、外

層磁気シールドの順になっている。

　外層磁気シールドの上に液体窒素ドーナツ状容器が置かれ恒温層と4本のアルミ棒で連結

されている。外層磁気シールドの下は、水素ビーム源真空槽への隔壁を隔ててエネルギー－pe

択ビーム収束用電磁石、マヨラナ遷移利用不要エネルギー準位（F＝　1，　pm＝1）除去コイル



磁石、エネルギ・－pe択6極永久磁石、原子ビーム発生放電管などを配置する。

　TEm方式には、共振器内全域に水素蓄積円筒を置き発振動作を起こすため、径方向も含

め全域にわたって静磁場が一様でなければならない。これを実現するため、長くて径の大き

い、もう1つのソレノイドコイルを用意した。

（2）共振器の低温化と温度制御方法

　真空槽内の共振器上部の容器に液体窒素を蓄えて、これと接続されている恒温槽を冷却す

る。

　温度制御については共振器両端に磁揚を発生しないホルマール線をバイファイラー巻き

にしたリング状のヒータを製作した。これにより共振器を直接制御できるため温度安定化改

善ができる。

ドーナツ状液体窒素容器

図5実験器のTEmモード共振器部構造　　図6垂直型小型低温水素メーザ実験器本体

ノ



（3）低温化とビーム効率向上による周波数安定度改善（3）

液体窒素を使っての制御温度は、テフロンの第2ガラス転移温度・97℃の12度手前の温度

一85℃をまず試みることにした。この温度でのマイクロ波雑音低下効果による周波数安定度

は、実験室での共振器設定温度50℃に比べて，発振電力を現状の2倍に改善できるとして、

短期安定度は0．54倍、中期安定度は0．31倍と改善が期待できる。これを図7に示した。図

中には次の目標としての90Kの場合も示している。

　図7での安定度は、2標本分散の平方根をσアとする式

6，2－ 2π識｛1＋F（劉＋￥・右・÷ （1）

によって計算した（6）。ただし、kはボルツマン定数、　f，は受信回路系の帯域幅、　Tは共振

器絶対温度、Poはメーザ発振電力、　Fは受信回路系のNF（雑音指数）、βは共振器結合

係数、fmはメーザ発振周波数τは測定時間（平均化時間）、　e，は原子発振スペクトルの2

値（メーザ発振周波数をスペクトルの半値全幅で割算したもの）。である。使用データは、

Po＝10－13　W，β＝0．21，　f，＝1．　O　Hz，　F＝1．0，である。

　1　．OE－・1　1

　tOE－12
ζ

遡1　・OE－13

翫1・OE－14

撰1　・OE－1　5

匝
　1　．OE－16

　1．OE・－17

詰　拮　詰　諾　詰　詰　詰

坐き杢善壽査ま
　　　　　測定時間［s］

図7低温化による周波数安定度の改善予測



（4）低温化実験

　図6に示されているドーナツ状の容器に空気中から液体窒素を供給して共振器の温度を

一85℃に設定する実験をしている。予備実験では，15時間で最内層磁気シールドの温度が38℃

下がり，共振器の周波数が22kHz下がり，冷却時間を充分長くすることにより目標の一85℃

の実現性を示した。

3．共振器周波数制御系の改善

（1）矩形波周波数変調法

　水素原子の固有共鳴周波数と共振器周波数との間に差があると、メーザ発振周波数は

CaVity　Pullingの現象により次のように変化する。

　　fm　－fo　＝（fc－fo）9、19，

ここで、2cは共振器負荷Q値，　e，は原子共鳴スペクトルのQ値である。この式から・

を2、を50000、2，を2×109として、周波数安定度を1×10－15とするためには、共振器

の周波数響は…93Hz以内となる・このときの娠器の盤変化は84μK以下の安定

度が要求され、温度制御だけで共振器周波数を一定に保つのは現実的でなく、共振器周波数

を自動的に同調することが必要となる。

　我々は，図8に示す矩形波周波数変調法を採用（5）・⑥した。この変調法において，変調周波

ta　fMでf・＝　fc±fwの矩形波周波数変調を行ったときのn次のスペクトルの大きさは，

変調指tam＝・　fw／　fMとして，

Bn（m）－1吻，←1　　πm－n）2　sin（号圃

となる。メーザ発振周波数でのこのnが0の変調スペクトル＆（m）は，変調指数mが偶数の

とき零となり，メーザ発振を妨げない。このため，キャリアフリー共振器周波数矩形波変調

周波数制御法ともよばれ高速な制御が可能となる。

図8　マイクロ波共振器の矩形波周波数変調応答



（2）共振器周波数制御実験

　図9は，試作したキャリアフリー共振器周波数矩形波変調周波数制御系を示す。変調

周波数7．5kHzで変調幅は±15　kHzにして位相連続で行っている。共振器へのこの変調電

波の入力は，方向性結合器によって行い，その反射電波を方向性結合器へ出力している。共

振器の周波数可変は，共振器内に置いているループアンテナに取り付けている可変容量ダイ

オードへの電圧供給によって行っている。このループアンテナの面積は，0．5cm2位で通常

め受信アンテナ面積程度である。電圧10Vの変化でで約1kHzの特性が得られている。

中間周波数20．405MHzで帯域幅約2k且zの水晶フィルターを2個使用して，中間周波数

の後で行われている水晶発振器の位相制御を妨げないよう変調信号を取り除いている。

Sq甑貿aマe

題icrowave　～3、臨
cavity
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図9キャリアフリー共振器周波数矩形波変調周波数制御系

　水素メーザ発振電力よりも10から100倍程度の制御に充分な変調電力（6）の共振器内への

供給で，マイクロ波共振器へ供給する段階でマイクロ波の搬送波抑圧度は70dB以上が得ら

れていて、図10に示すように，水素メーザ発振電波による水晶発振器制御用の中間周波数

20．405MHzの段階では発振電力の約40　dBが得られている。水晶発振器位相制御状況を示す

405．757kHのリサージュへの影響が出ていない。このことは，共振器周波数制御によって水

素メーザ周波数標準器の長期周波数安定度を大きく改善できることを示している。



薙1：1襲箏響轟艦纏謬㌔gn、eF；　塑も1評鱒馨ご三

図10　中間周波数20．405757MHzでの水素メーザ発振出力と共振器変調信号出力例

結論

　周波数安定度を1桁弱改善することを目標に低温水素メーザの実験装置を組立て，共振器

低温化実験をして，目標の一85℃への予備実験を行いその可能性を示す実験結果を得た。

　共振器周波数制御実豪では，中間周波数の水晶フィルタ後での変調スペクトル強度は，発

振スペクトルよりも一40　dB程度の好結果が得られた。今後は，制御装置2組目を製作し，2

台の水素メーザ周波数相互安定度の評価実験を行う。
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次世代光源X線自由電子レーザー（XFEL）の実用化をする計画であり、産業界、研究
界に多大な貢献が期待されている。
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モジュレータ電源では当社の高電圧，高精度パルス技術が活かされており、従来
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超高精度インバータ充電器：シミュレーション結果と実測値

灘≡

主充電器と補充電器をシームレスに切り替える事により、高速充電と高精度の

相反する性能の両立を実現
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出九波形例
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籔懸鑛灘難鑛難灘鞍灘灘馨難懸難灘
皿．C：international　Linear　C　olider　lま、超高エネルギーで電子と陽電子を

衝突させ宇宙の始まり「ビッグバン」あ状態を再現できる実験装置です。

ニチコンは加速エネルギー源であるクライストロン用パルス電源のR＆Dに参画しています

1物磯鯵墜醜φ重晦

撫雄黙購難轡璽馨
毒；家側最六輿力職鶴149哉撚∴翼・

大学共同利用機関法人高エネルギー加速器研究機構

りニアコライダー－St画捻進室発行の『ILC通信」紀載の図

およびE＄を元に再構成いたしました。

オーストラリアシンクロトロンプロジエクトへの参画

ASP：Australian　Synchrotron　Projectは、

オーストラリア政府が進めている放射光施設建設計画で、加速用高周波源を東芝が受注

し・その電源部を一一括でニチコンが受注した。このような大電力高電圧の加速器用電源を

海外から受注したのは初めてです。

仕様　　　　　　　　　　　　　　冒　　　　　　現地組立中の写真

カソード電圧　　DC42kV　電流　ラA

負荷短絡時はIGBT直列スイッチで

高速遮断し、負荷を保護する。

ヒータ電源，アノード電源，集束電源付帯

乾式トランスを使用し、密閉構造により。

高圧露出部のない安全設計

台数　　　　4台

納入　　　　2005年納入、稼動中

Speed＆F霧exiわ龍睡y 翫玉01誌㎝



電子線滅菌用電源
現行：医療用具
近未来：医薬品、生薬、食品
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DEV肌OPMENTS　OF　LONG－P肌SE　KLYSTRON　MOD肌ATOR　FOR
　　　　　　　　　INTERNATIONAL　LINEAR　COLLll）ER

Hitoshi　Mori，　Katsnhiko　Furuyeg　N【CHICON（KUSATSU）Corporation

Abstract

　N［CHICON（KUSATSU）CORPORATION　and　KEK
have　developed　a　llovel　lollg哩）ulse　klystro且modulator　fbr

both　of　singl6’－beam　t口be（136kVp＊100A）a【1d　mult沁eam

tube（120kVp＊140A）．

　The　m滋n勉山res　are；－crowberless　system　widl

opt圭miZed　IGBT　snUbber　circuiち一co坦pact　and　highly

reliable　Seif－Healing　Capacitors，－HV＆LV　tw辻ゆulse

transfbrmers　of　laln血ated　steel　core　fbr　reduced　tank

v61ume．

　　　　　　INTROI）UCTION
　KEK　had　constructed丘rst　Long　Pulse　K【ys往on

modUlator　for］［LC　SC（super－conduc血g）RF　cavity，　and

now　RF　expe血ientS　are　pe㎡formed［11　The　a耐hors　have。

developed　the　second　modUlator，　neWly　designed，　aining

economical　efliciency　for　fi並ure　ma5s　production．　Figure

lshows　the　sido　view，　and　figure　2　shows　typical

wavefb㎜ofprimaξy　vo1斡ge雛d　current・

Figure　1：Side　View　of　the　modulator．

il：窪u

M♂y2097
：2StO4

Figure　2：1　ypica1　Output　Wavef｛）rm．

CROWBEMESS　SYSTEM　BY　mG肌Y
　　　　REHABLE　IGBT　SWn℃H
　Tthe　modulator　main　switch　is　compQsed　of　IGBT

switch　units；those　are　stacked　ihto　one　row　of2q

elementS　in　series　and　4　rows　in　para皿eL　S㎞旺ar　IGBT

switch　System　has　experienced　long－term　performance　i1

加clear　fusion　expe血neRtS血Japan乙Figure3　and　Figpre4

show｛he　bo奮h　side　views　offhe　IGBT　switch　plate，　where

2　IGBT　elementS　in　series　atre　installed．

Figure　3：IGBT　element　side　View　of　IGBT　sWitch　plate．

　Figure　4：s加bber　side　view　of　IGBT　switch　platα

Qp伽al　Snubbet　design

　When　the　IGBTs　are　tmed　offi　a　spike　voltage　appears

acro5s｛he　c・Hecめr皿d血e　emi伽r　elegtr・des・if　the　spike

voltage　is丑ot　apPropria‡ely　treate｛均it　riseミ．　beyond　the

｛9§窓蜘隅舳9嘩晦n虻ゆagest°血e

The　a曲o蔦selected　spec温c　vぬes　gfthe蓋mubber



resiStance　and　capacitance　iロthe　fbHowing　manner，

。At　firsちthe　mahl　current　is　commutated丘om　the　IGBT

to　the　snubbeL　The　voltage蛤apProximately　the　p1℃duct

ofthe　current　and　the　snめber　resistance．　The　resiStance

value　was　detemilled　so　that　the　spike　voltage　would　not

rise　beyond　about　haif　of　the　maximum　rating　voltage　of

仕Le　IGBT　eIements．

－A丘er　the　c・㎜u倣i・購・red　energy血re＄id伽
血ducta茸ce　of　the　primary　circUit　is　abso1もed　hlto　the

皿ubber　resistors　and　capacitors．　Therefbre　we　detem血ed

the　capacitance　valu6　ushig　numerical　shn皿a廿on．　Here，

the　leakage血ductance　of　outPut　pUlse　transformer　iS　short

cut　by　tai　clipPer　ch℃uit．

　As　the　resu1ちthe　optimized　s加bber　design　allows

moderate　valu60fresidual　inductance　iロthe　p】dmaly

discharge　loop，　approximately　5　micro　H．

IGBT　driver　power．　feedin9

th・p・we血t・血e　IGBT曲・・．ele伽ni・曲卸丘6m
the　main　circr1iち　whi【e　the　IGBTs　ar60F道’ the　power姐et

麗轟監畿艦、藩麗翻締濫鶴響cg珊瞬

Se叫d・ψZe　cb癬・Z傭繭：ult・de重ec伽、

　The　IGBτd㎡ver　eledronicき】receiv6s　tw心optica1

・・ゆ1噸臨t・位m・蝉・ff血・IGBT・1・m鴫’血紬・’

瀦離灘齪謹奮認織and．．
siゴ91e’ powet　SiコPPly　and　ti血ing．　Control．

，1轟盤畿｝編藩盤豊臨註綴鮮
de毎ごts卿ure　if　one　of　the忘igr　als’tumed　Qf範it　indic諭s・

1血ef，t癒血e　ofthe　IGBT　elemeht　or　the　ddve士e166tr6hi69．

．’

・¢OMPム（）T　AN］D耳IG耳LY　RE肌ABLE
　∴’SE卑F一耳犀ALING　qAPACITORS
　．N【C耳【CON．IsuPplies　various　typeS’　bf　custenized　　・

鵬趨鵬盤謡霊舞器畿鑑監㌍邸
噂・価n聡t・f・曲・Kly・tr・n・血・d面・r・iS血・t、6seセ6，e，

that’　Self－Hea珪ng　typ夢capacitoτs　maae　6f血etaユized・

P1額c創曲卿P五c的1・，・With・smaU・τ．・iZe　・nd’highet

energy　density・The　spe面ca廿・n・iS．Sh・wn血励161ン．

Table　1≡Spサci丘ca怠on　ofmahl　capac加

peci霞雌on nit a夏ue’

apacitanCC： ゜

cro　F： 44
u卑ber　of　Capacitor　units　．

一

齢4dc　yo1佑ξe V． 11

n｛証gy　Storage 26．

eight
9 14

olume！100kr A3 0．41

eig血t偲 5．3

ifヒt㎞e our 9000

MASS－PRODUCTION　ORIENTED
　　TRtSNSFORM　ER　DESIGN
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　in　order　to　minimize　the　tank　volumo，血e　step。up

pulse－transform．er．is　divided血to　two　transfbrmers；one　iS

for　fUll　Withstanding　voltage　and血e　other　is　for　half．

　Because　the　size　ofwound　magnetic　Stee1　core　iS　limited

by　w血｛㎞g　mac】血e，　the　au血ors　has　prefbmed　lan血1ated

c・re・虹励1e　t・mass－pr・duc廿・氏顕e幡pare孟

・diag㎜is　shown血Figロre5．．

Figure　5：Tran鑓）arent　diagram　ofthe　pUlse　transformer．

　　　　　　　　　S㎜Y　・
　The　s6cona　klystron瓜odulator　fbr　SCRF　KEK　has

shown　its　economical　ef且cien6y．　They　has　started　the

aghg　and　hiE典power　testS　of　mU　lti－beam　klystronS　under

development．

　　　　　　　　　REFERENCE　”　　．1．

［11s・・Fulruda・t乱，“s鷹・frw　s6urce・血sup・r－

　　Collducthlg　RF　Test　Faci随電y（STF）at　KEK，，，　Proc．】ン

　　ngAC°6・獅゜網e・聯U箪Pp二←ヌ＄緬151：？・・6！
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　　　円形カバレッジのための

同軸キヤビテイ装荷多モードホーンの

　　　　　　　　広帯域化

大森　康平　小林　貴志　出口博之　辻幹男

　　　　（同志社大学　工学部）

2007年12月12日



1　はじめに

　コルゲートホーン［1－31や複モードホー一ン【4－61は低交差偏波特性をもつホーンであり、

特にコルゲートホーンはサイドローブ特性も優れたホーンであることは良く知られてい

るが、主としてペンシルビームを形成するもので、反射鏡アンテナやアレーアンテナのよ

うにビーム成形する目的では使用されていない。一方、筆者らが提案してきた曲線フレア

構造を有する多モードホーンアンテナ［71では、フレア角を変化させた構造によって、低

交差偏波な特性が得られ、しかも複モードホーンに比べて広範囲に高次モードを制御でき

ることから、ペンシルビームのほかに、円形カバレッジ内での最低利得をできるだけ高く

したビーム成形も可能となる｛81。

　円形カバレッジホーンにおいては、所定のサイドローブレベルを実現し、ある方向での

利得を最大とするために、二次計画法によりホーン開口面の励振モード係数が決定でき

るIS］。ホーンのフレア角を変化させたテーパ構造に加えて、一部、軸対称な別の形の不

連続を設けても高次モードの制御が行なえることから、先に同軸キャビティを装荷した構

造でホーンの小型化［9］について検討してきた。しかし、モードの位相差によって狭帯域

になる問題点があり、特性改善が望まれていた。

　そこで本稿では、ビーム成形、ホーンの広帯域化および小型化を同時に実現する低交差

偏波多モードホーンとして、喉元から開口面までの軸方向に役割の異なる複数の同軸キャ

ビティを装荷した構造を検討している。すなわち、喉元側の同軸キャビティによって中心

開口を所定の大きさまで広げながら、低交差偏波特性を有する回転対称なテーパ分布を合

成し、開口面側での同軸キャビティでは、逆相励振によってsinc関数状の分布を実現し

ようとするものである。最適化設計においては、まず、喉元側の同軸キャビティの形状を

広帯域な特性が得られるように決定していく。次に、開口面側の同軸キャビティを含む全

体形状を所定の励振モード係数が得られるように最適化を行なう。その際、あらかじめ理

想の励振モード係数を二次計画法によって求めることにする。そして、得られたホーンの

形状を初期値として放射パターンを含む評価関数を定義して、広帯域なホーンの最終形状

を決定すれば設計は完了する。本法によってKu帯で同軸キャビティを装荷した多モード

ホーンを設計し、放射特性の数値的評価および実験によって提案する方法の有効性を確認

している。



2　多モードホーンの動作原理

2．1　従来の複モードホーン

複モードホーンアンテナは、基本TE11モードと高次TM11モードとを適当な割合で合

成することにより、低交差偏波特性を実現している。図1および図2に円筒導波管TE11

モード、TM11モードを、各々単位電力で励振したときの放射パターンを示す。図2（a）よ

り、TM11モードの主偏波パターンはH面およびボアサイトで零となり、　E面に放射電力

を持っている。それゆえ、TE11モードと共にTM11モードを励振することにより、回転

対称に近いパターンを得ることができる。また図1（b）と図2（b）に示す交差偏波特性を比

較すると、ほぼ同じ角度にピークが現れており、主偏波だけでなく交差偏波成分の低減も

可能となることが分かる。

TEti　mode

書

鶏

H

Sllg

一40　　　　　　　　20　　（a）　Coゆpe1．

書

婁

10dB　i　tervais　H

一 40　　　　　　　　犯　　（b）Cross。pol．

図1TE11モードによる放射パターンの等高線図

TM鎚mode
も

o

H

　　　血0鋤◆

一如
　　（a）C伊poL

ゆ

o

H

縫nO面φ

’ua　（b）α・ss・pel．　10

図2TM11モードによる放射パターンの等高線図



2．2　従来の曲線テーパ多モードホーン

従来の高次モード発生機構はホーンアンテナの一部分のみを使うものであり、原理的に

もホーンアンテナの全長を短くすることは困難であった。これに対し、曲線テーパ形状

は、フレア角が負になるという構造も可能であることから、従来の形状よりも自由度が高

く、ホーンの構造全体を使って広範囲にわたって高次モードの制御が可能となり、モード

数を限定せずに開口面における伝搬モードを全て使って所望の遠方界が実現できるという

特長がある。開3（a）は、周波数帯域5％で、交差偏波のピーク値一30dB以下の多モード

ホーンの形状を示したものである［7］。この種のホーンでは、アンテナ軸方向の離散点に

おける直径Di（i＝＝1，2，…　，N）を3次スプライン関数で内挿し準軸対称なテーパ形状から

なり、直径Diを変えることでTEInモードおよびTM1。モードの発生および伝搬を制御し

ている。一方、図3（b）は周波数帯域30％で、交差偏波レベルー30dB以下、　VSWR1・065

以下となるように設計したホーンを示したものである［10］。図3（a）は小型であるが、狭帯

域である問題点があり、一方、図3（b）においては、帯域30％と広帯域であるが、軸長が

長いという問題があった。そこで、それぞれの問題点の改善が求められていた。
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2．3　従来の円形力バレッジビーム多モードホーン

図3に示す多モードホーンアンテナのフレア形状をうまく選べば、所定のサービスエリ

ア内における最低利得をできるだけ高くするといった円形カバレッジ（照射領域）ビーム

が実現できる。以前に設計された円形カバレッジ多モードホーン［8］の形状を図4に示す。

図4は曲線フレア形状を用いたホーンである。しかし、ホーンの軸長が長くなる傾向や

モード毎の位相差によって狭帯域となる問題があった。

ホーンの軸長に対しては、モード発生機構として同軸キャビティを導入すると改善され、

図5は3段の同軸キャビティを装荷したホーンの設計例を示している。しかしながら、図

4に示したホーンと同様に、比帯域は狭いという問題点が残されている。なお、同軸キャ

ビティの構造ならびに設計については、次章で詳しく述べる。

0 Ioo 200 300
Lengh【mm】

図4　曲線テーパ多モードホーン

50

寡
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0　　20　40　60
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図5一同軸キャビティ装荷多モードホーン



3　設計法および解析法

3．1　設計法の概要

　図6にホーンの設計パラメータを示す。構造としては導体のみからなる軸対称ホーンに

同軸キャビティを多段に装荷している。溝深さdi、溝の幅Wi、円筒部の長さli、厚みち

（i＝1，2，…，1V）を変化させることで、高次モードの発生および伝搬を制御していく。こ

のような構造における不連続部の影響は、例えば最小二乗法的モード整合法（付録A参照）

によって解析でき、ホーンの放射パターンは、散乱行列の縦続接続によって得られるホー

ン開口面における励振モード係灘から開口面法により求めることができる（付録B参照）。

図7に円形導波管のTE11とTM11モードを合成して得られるモードの電気力線と、同軸

導波管のモードを合成した結果を示す。これより、交差偏波成分の少ない分布が得られる

ことがわかる。所望の放射特性を実現するホーンの設計においては、予め求めた励振モー

ド係数を用いて非線形最適化によって同軸キャビティの径を決定すればよい。そして、放

射パターンを含めた評価関数を定義して最適化することで最終的なホーン形状が決まり、

設計が完了する。
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φ
”

Apetture

⇒

図6多モー・ドホーンの構造および座標系の定義

⑳・礪》⑪
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　　　　　⑤

図7モードの電気力線（a）円形導波管モード（b）同軸導波管モード



3．2　設計のための評価関数

前節で述べたようにアンテナの目標性能を実現できる各モードの励振モード係数が予め

求まることから、これらの励振係数と一致するようにホーンの形状を最適化により決定す

る。このとき評価関数は、次の3つの物理量と各々の所望の値との差の二乗和をとり、対

象となる周波数帯全域でそれらの総和をとることで定義している。

　1．励振モード係数の振幅　【dB］

　2．励振モード係数の位相　［degl

　3．ホーンの喉元におけるリターンロス　【d珂

　　　剃一写｛NΣWm，　em，（1）i：＝1）＋加（D）＋w・・evs（D）｝　　　（1）

εm（P）－iACk　一一　Aq（D）12

εφ（D）＝　lpdi－Pq（D）12

Evs（D）－ISii，｛・］［・1（D）12

（i＝1，2，…　，N）

（i＝1，2，…，N） （2）

ここで、Aq、　Pqはそれぞれホーンの励振係数の振幅および位相、　Adi、　Pdiはそれぞれ励

振係数の振幅および位相の所望の値を表す。よって、εm、εφは理想の励振モード係数に

近づけることを意味する。SIi，（1］［1］はTE11モードが入射したときのTEnモードの反射係

数であり、εv，はSli，［1｝ll］を零に近づけようとするものである。しかし、二次計画法で理想

のモード係数を求める際、モードの位相を同相と仮定しているが、周波数特性から見ると

必ずしもそれが最適値であるとはいえない。そこで、対象となる周波数帯域において最適

な値を得るために遠方界を評価関数に用いて最終形状を決定する。

　遠方界を評価関数とした場合、評価関数は、

　1．主ビームパターン　［dBl

　2．交差偏波　［dB］

　3．サイドローブ　［dB］

　4．ホーンの喉元におけるリターンロス　［dB］

を考慮して、次式で定義する。

　　　E（D）一；｛讐一ψ）＋警・一＋舞w・1－ie・1－i＋一→　（3）



ε。。－i（D）－iE．一θ、－E㏄一θ、（D）12＋IEdん一θ、一恥一θ、（D）12（¢1，2，…，N．）

εx。－i（D）一臥P－。，（D）12、

ε。1．．i（1））→E。1＿θi（D）12

ε。。（D）－i8・咽［・1（D）12

（i＝＝1，2，…　，ハrxp）

（i＝1，2，…　，Nsl）

（4）

ここで、E．＿ei（ECh－ei）、　Ede－ei（Edh一θi）はそれぞれθi方向でのE面（H面）の放射電力の

設計値および所望の値を示す。よって、ε。。＿iは主偏波を所望の値に近づけることを意味

する。Exp－ei、　E。1．．eiは、それぞれθi方向の交差偏波とサイドローブの電力を示し、εxPt、

εv、はそれぞれの特性を低く抑えるというものである。



3．3　提案する設計法

先に開発した同軸キャビティ装荷多モードホーン（図5参照）では、同軸キャビティの形

状を最適化手法によって決定しているが、帯域5％（9．75～10．25GHz）という狭帯域なも

のである。図8にこのホーンの帯域内の放射パターンを示す。このように狭帯域になる原

因を調べるため、ホーン喉元側の同軸キャビティニ段までの形状における開口面分布を求

めたものが、図9である。同図より、交差偏波レベルの上昇などが見られる。また、図10

は、ホーン全体の形状における開口面分布を求めたもので、帯域内であっても十分な特性

が得られていないことが分かる。
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図10全体形状での開口面分布

そこで本稿では、ビーム成形、ホーンの広帯域化および小型化を同時に実現する低交差

偏波多モードホーンとして、喉元から開口面までの軸方向に役割の異なる複数の同軸キャ

ビティを装荷した構造を検討している。すなわち、喉元側の同軸キャビティによって中心

開口を所定の大きさまで広げながら、低交差偏波特性を有する回転対称なテーパ分布を合

成し、開口面側での同軸キャビティでは、逆相励振によってsinc関数状の分布を実現しよ

うとするものである。最適化設計においては、まず、喉元側の同軸キャビティの形状を広

帯域な特性が得られるように決定していく。次に、開口面側の同軸キャビティを含む全体

形状を所定の励振モード係数が得られるように最適化を行なう。その際、あらかじめ理想

の励振モード係数を二次計画法によって求めることにする。そして、得られたホーンの形

状を初期値として放射パターンを含む評価関数を定義して、広帯域なホーンの最終形状を

決定すれば設計は完了する。この方法によって段毎で目的に合った特性を実現することが

でき、ノ」型で広帯域な特性をもつホーン形状を最適化により求めることができる。
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4　設計例

アンテナから視直径約40°の円形領域（カバレッジ）を照射する場合を想定し、サービ

スエリア内の最低利得をできるだけ高くするような円形カバレッジビームホーンの設計を

行う。

表1二段目での理想のモード係数

丁Ell　mode τMll　mode TE12　mode TM12　mode

㎞P［詑】 一
1．2

一66 一！53 一398

錦8籔ded 0 o 0 0

まず、ホーンを構成する同軸キャビティの段数を3段とする。次に、第一段階として以

下のような目標性能が得られるよう最適化手法を用いて喉元側の同軸キャビティ形状段数

2段の設計を行う。

　・主ビームパターン理想値（N．＝10）

　・交差偏波ピーク値く－20dB（Nxp　＝16）

　・サイドローブレベル（N。i　＝　10）

　・VSWR最小
　・中心周波数14．5GHz、周波数帯域13．0－16．OGHz（20％）

　・サンプル周波数31点

また、設計条件を以下のように設定する。

　・変数N＝9
・ 喉元径Dω　＝＝　23．4mm（鯉1．13λ）

　・ホーン軸長の最小化

ホーンの長さが19．9mmのときに得られた形状を図12（a）に示す。また、図12（b）に、こ

のホーンにより得られた中心周波数での放射パターンを、図13に中心周波数での開口面

分布の振幅および位相分布を示す。また、図14に帯域内における放射パターンを、図15

に開口面分布を、図16に交差偏波ピーク値とVSWRの周波数特性を示す。図12（b）およ

び図14を見ると、帯域内においてE面、H面の主ビーム形状が回転対称であり、交差偏波

も低く抑えることができていることがわかる。図13、15の開口面分布を見ると、主偏波

成分の振幅値は帯域内においてガウス分布に近い分布となっている。位相分布を見てみる

と、波面が球面になっているが、これはホーンが広帯域で動作するためだと考えられる。
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表2全体形状での理想のモード係数

τE鶴r駿ode TMll　mode τE噂2mode τM12　mode　　τE13　m◎de τM穆3modθ

A即血8】 一58 一41 。5．4 一 12．4 一300 一33．7

繭幽d 0 0 0 0 0 180

第二段階として、以下のような目標性能が得られるよう最適化手法を用いて同軸キャビ

ティ全体での形状を設計する。

　・照射領域視直径40°の円

　・主ビームパターン理想値（N．　・10）

　・交差偏波ピーク値く－20dB（Nxp＝16）

　・サイドローブレベル（N。i＝10）

　・VSWR最小
　・中心周波数14．5GHz、周波数帯域13．0－16．OGHz（20％）

　・サンプル周波数31点

また、設計条件を以下のように設定する。

　・変数1V＝11
・ 喉元径Dw　・・　23．4㎜（cy・1．13λ）

　・開口径D＝66．6mm（rv　3．22λ）

　・ホーン軸長の最小化

ホーンの長さが25．3mmのときに得られた形状を図17（a）に、図17（b）に実際に試作した

ホーンの外観を示す。また、図18に試作したホーンにより得られた中心周波数での放射

パターンの計算値と測定値を、図19に中心周波数での開口面分布の振幅および位相分布

を示す。また、図20に帯域内における放射パターンの計算値と測定値を、図21に開口面



分布を示す。図18および図20を見ると、帯域内において、E面、　H面において回転対称

な放射パターンとなっており、交差偏波成分も低く抑えることできている。広角パターン

に多少のずれがあるものの、主偏波成分、交差偏波成分ともに計算値と測定値はよく一致

している。また、図19、図21を見ると、三段目の同軸キャビティにおいて位相反転がおこ

り、sinc関数に近い分布になっていることがわかる。さらに、図22に開口面におけるモー一

ド係数（振幅・位相）の周波数特性を示す。図22を見ると、TE11、　TM　11、TE12、　TM12の

四つのモードが広帯域において理想のモード係数に近い値を維持しており、それらのモー

ドがほぼ同相であることも確認している。また、図23に交差偏波ピーク値とVSWRの

周波数特性を、図24にビーム幅、利得およびサイドローブの周波数特性を示す。図23よ

り、交差偏波ピーク値およびVSWRも十分に低いレベルに抑えることができている。図

24（b）より、いずれの周波数においてもカバレッジ端の利得（EOC　gain）を基準にとると、

この値から一30dBに近い低サイドu・一ブ特性が得られている。設計したホーンは、軸長

25．3mmという非常に小型なものである。これらのことから、本法を用いれば、ホーンの

小型化、広帯域化、ビーム成形をともに達成することが可能である。
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5　むすび

従来の多モードホーンアンテナで実現困難であった、ホーンの小型化、広帯域化、ビー

ム成形の特性全てを改善する方法について一つの提案を行なった。本法では、第一段階と

第二段階に分けて設計を行うことで、それぞれの同軸キャビティにおいて所望の特性を用

意に達成することができ得るものであり、同軸キャビティ装荷多モードホーンの特性向上

に汎用的に応用できる方法である。設計した同軸キャビティ装荷多モードホーンアンテナ

の数値計算結果ならびに実験より、短い軸長において広帯域化を図り、なおかつ、所望の

放射特性が実現できることを示した。

なお、本研究の一部は、財団法人テレコムエンジニアリングセンターの研究助成（TELEC

第1088号）にて行った。



付録A 最小二乗法的モード整合法

　図1に示すような半径aの中空円形導波管、その周躍に半径b，cの同軸導波管そして半

径cの中空円形導波管から構成される同軸キャビティにおいて、擦続面9＝0での不連続

部分の取り扱いについて述べる。

R・9i・nul

暴襲勇鍵霧叢繕鵜

R｛導o丘R

Region　S　l

　　　｛
ES　HS ；　E”HR

　　　l

EUHU　l
　　　I

懸舞響諜攣嚢難綴織嬢鷺こ還擬遜饗護懇惑

　　　　　　Z＝0

　　図1　チョークにおける不連続面

　それぞれの領域で、電磁界の断面分布は、円筒導波管のモード関数の和で表される。領

域8の左側からTElkモードまたはTMlkモードが入射したとき、不連続部の両側におけ

る電磁界の断面成分．E　E，r、が、が、．H｛ii’、が、　HRは次のように表される。

　　　　　　　　　ガ＝＝Σ～広B翫ε霧　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A・1）

　　　　　　場1

　　．H｛ii・一Σ画B羅　　　　　　　　　　　　　　　（A・2）
　　　　　　窺1

　　．Ef；’一Σ画（δnk＋鴫）ε霧　　　　　　　　　　　　（A・3）
　　　　　　れニユ

　　Hsr－S～原（6nk一鴫）砥　　　　　　　　　　’（八4）
　　　　　　餐1

Ei｛＝：£～広B舗　　　　　　　　　　　　　　　（A・5）
　　　　　　篤1

　　．Hiiit一ΣπB蟹　　　　　　　　　　　　　　　（A・6）
　　　　　　n＝1



ここで、e9、　enS、　enR、曜、ん霧、　h＃は領域U，　S，　Rにおけるn次モード（周方向の次数は1）

の電界および磁界のモード関数である。

　z＝0の断面における境界条件は次のようになる。

　　｛　　　ガ＝が，Hσ＝HR（b≦r≦c）
　　　Eii＝　0　　　　　　　　　　（a＜r＜b）　　　　　　　　　　　　　　　　（A．7）

　　　が一が，．HS，＝が（o≦r≦α）

したがって、境界条件式（A．7）を電磁界の接線成分の式（A．1）～（A．6）に適用することによ

り、各モードの反射係数および透過係数を求めることができ、散乱行列の要素が求まる。

しかしながら、実際には計算機を用いて解くため、モードの展開項数を無限大にとること

はできず、有限で打ち切る必要がある。そこで、有限の展開モード数N．で打ち切ったと

きの電磁界の断面成分EU、　ES、　E’R、亙σ、　H’s、　H’Rを用いて、次のような相対2乗

平均誤差εrを定義し、これを最小2乗法的に満足させることを考える。

　　　　er－1（OE　　OH－一十一Ce　　　　Ch）　　　　　　　　　　（A8）

ただし、

CE　＝

Ce　　　＝＝

OH　＝

Ch　　　＝

∫こへ∫g＼ES－ERN2　rdrキ∫1＼怠R価＋∫1＼EU　一一　ERX“　rdベφ

㍑1聯繭　　　　　　　　（八9）
f。21∬匠3－H’Rl2　rdr＋∬lrtu－HtRl・］　dip

寛∫こ＼曙丁醐

（A．10）

各モードの反射係数B羅および透過係数B暴、B霧は、相対2乗平均誤差εrがこれらのい

ずれの係数についても最小となるように決定すればよいから、

∂εr

∂B揉＊

∂εr

＝＝ 　0　　　（t＝1，2，…　，Nm）

∂B需
∂εr

＝　0

＝　0

（r＝〒1，2，。・・，Nm）

（t＝：1，2，…　，Nm）

（A．11）

（A．12）

（A．13）

となり、3Nm元連立一次方程式を解くことにより求めることができる。これらの係数を

用いて、不連続部は、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。この散乱行列のK列目の要素は、反射係数B轟および透過係数B藻、B琵を用いて

次のようになる。

S12，〈。×k》＝B粟　（r＝1，2，…，Nm）

S22，〈t＞（le》＝畷　（t＝1，2，…，Nm）

S32，〈t》㈹＝畷　（t　・＝　1，2，…，Nm），

（A．14）

（A．15）

（A．16）



一方、領域σ、RよりTEIkまたはTMIkモードが入射したときも同様にして求めるこ

とにより、不連続部を表す散乱行列のすべての要素を決定することができる。

（1〕一（1；剰（1）　　　（A・・7）

　ただし、a、　bは散乱行列における各領域での進行波、後退波に対応している列ベクト

ルである。次にチョーク中の短絡した位置での境界条件より、列ベクトルασ、bσの要素

をau、　buと置くと次のようになる。

bu＝一ασeゴ2βu・・1 （A．18）

よって、列ベクトルau、　buの関係は、次のようになる。

　　bu　＝　－Suaσ

Su－

ただし、Suはダイアゴナル行列、1はチョークの深さ、βu，nは領域Uでのn次モードの

位相定数であり、式（A．17）、（A．19）により長さZで短絡したチョークの不連続部の散乱行

列Scが次のように求まる。

　　　　　　　（bsbR）一（雛1）（畿）　　　（A・2・）

S、、）c＝一εら、（SU＋S、、）－1S、2＋S22

5、2，。＝＝－S2、（SU＋S、、）－1S、3＋S23

S＞i，。＝－S3、（SU＋S、、）－1S、2＋S32

S22，。＝－S3、（SU＋S、、）－1S、3＋S33

（A．21）

（A．22）

（A．23）

（A．24）

ただし、各要素は行列で表される。展開モード数については、定義した相対二乗平均誤差

や複素電力の保存則に関わる関わる誤差を十分小さくなるように選んで解析を行なってい

る。



付録B モード係数

　　ホーンを設計するにあたって、まず二次計画法を適用することによって所定のサイド

ローブレベルを実現し、ある方向の利得を最大にする励振モード係数を決定する。いま、

ホーンの開口面分布を導波管モードで展開すると、開口径が十分大きい揚合、利得（主偏

波成分）g1（u）は次のようになる。

　　　　　　　4Tl．F，（u）12
　　9、（u）＝＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（B．1）

ここで、

　　F・（u）〒Σ砺五ゴ（u）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（B．2）
3

ただし、f，，」（u）は円筒導波管モードゴによる遠方領域のユニバーサル放射パターン（主偏

波成分）のルート電力、吻はモード粥）係数、Ptはトータル電力を示す。簡単のため、円

偏波を考えると回転対称な放射パターンとなるので、放射パターンはuの関数として扱え

ばよい。そこで、円形カバレッジの範囲を0＜u＜u．とすると、このような範囲で最適

な利得を得るためには、図1に示すようにFl（u）をカバレッジ端zz・＝u．で例えば1に固

定して、カバレッジ内では1以上となるようにモード係数cゴを変化させ、利得g1が最も

大きくなるように窃の最適値を求めればよい。そこで、制約等号式を

Fi（u。）＝1 （B．3）

制約不等号式を

Fl（u）≧1　（0＜u＜Ue） （B．4）

で定義して、g1（u。）が最大となるよう最適化により砺を決定する。さらに、主ビーム特性

だけでなく、与えられたサイドローブレベルR（＜0）を同時に達成するため、次のような

制約不等号式を付け加えることにする。

一R≦Fl（u）≦R　（Uoくu＜Us） （B．5）

ただし、Uo（＞u。）、　u，は考慮するサイドローブ領域の上限と下限のuの値である。一方、

交差偏波のユニバーサル放射パターンをゐ，ゴ（u）とおくと、モード合成した交差偏波成分

は、次のようになる。

F2（u）一Σ殖」（u）
3

（B．6）



したがって、与えられた交差偏波レベルX（〉）も同時に実現するためには、次のような制

約不等号式をさらに考えればよい。

一
X≦F2（％）≦X　　（Uo＜u＜Ux） （B．7）

ただし、Uxは交差偏波成分を考慮するuの上限値を示す。

さて、最大にする関数g1（u。）は、

　　9・（殉一｛　、　　一　　．’　．　　（B・8）

で表されるので、これはPtを最小にする最適化問題となる。このとき、モード係数（ヶを

実数とすると、トータル電力Ptは次のようになる。

　　Pt＝Σ（考　　　　　　　　　　　　　　．　　　　（B・9）
3

いま、図のような軸対称ホーンに基本TE11モードを喉元から入射した場合を考え、発生

するモード数をMとおき、また主ビーム、サイドローブ、および交差偏波成分を求める

放射パターンの各々サンプル点数をNc、　NsおよびNxとすると、次のような行列表示に

よって制約条件式を表すことができる。

（Fe）T（c）＝1 （B．10）

一
Fs

－Fx

（c）≦

1

R
－R
X

－x

（B．11）

ただし、肩添字Tは転置、F．は成分」が∫1〆徊。）となるM行の列ベクトル、　F。は成分

（i，ゴ）がん（駕lc））（i＝1，2，…，Nc）となるNc行M列の行列（0≦駕1のくu。）、　F。は成分

・（i，のが五ゴ（駕15））（i＝1，2，…，Ns）となるNs行M列の行列（0≦％18）＜u。）、　Fxは成分

（i，」）がん（鉱1¢））（i・1，2，…，Nx）となるN．行M列の彬唖（0≦鯉くUx）、　cはモード

の係数cゴ（ゴ＝1，2，…，M）を要素とするM行の列ベクトル、1は全ての要素が1のNc行

の列ベクトル、Rは全ての要素がRのNs行の列ベクトル、　Xは全ての要素がXの鑑行

の列ベクトルである。このように制約条件となる等号および不等号式がいずれも線形か

つ実数となり、最小にする評価関数P，が実数の二次形式で表されることから二次計画法

が適用でき、数値計算によって一義的に解を決定できることになる。最終的に、多モード

ホーンを単位電力で励振したときのモード係数（7jは、

　　q一舞（」－1・2，…・M）　　　　　　　　（B・12）

によって得られる。



図2（a）および（b）は二次計画法によって求めた円筒導波管のTElnおよびTMinモー

ドの励振係数の振幅値をパラメータu。＝　？sipθ。を変化させてまとめたものである。同図

中の細い線が主ビームの形状のみを制約条件とした場合、太い線がサイドローブレベル

ー
30dB以下、交差偏波成分のピーク値一40dBの条件をさらに加えた場合を示している。

（s）

1

．＿ x

0　　　　　2　　　　4　　　　　6　　　　　8

　　　　　u＝2sinθ
　　　　　　λ
図1二次計画法のためのパラメータの定義
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1　はじめに

近年，移動体通信システムのデジタル化に伴い，端末内の平面回路線路で構成された帯

域通過フィルタに対する仕様としては，不要波除去のため周波数選択性の向上が求められ

ている。つまり，通過域特性の低損失化以外にも，高次モード共振による通過域が阻止域

に現れる，いわゆるスプリアス応答の抑制が要求されている．

その抑制方法には線路インピーダンスにステップ状の変化をもたせた共振器Stepped

Impedance　Resonator（SIR）田，あるいはキャパシタを装荷した共振器［2］を用いることに

よってスプリアス共振周波数を広域側にシフトさせる方法，帯域通過フィルタに低域通過

フィルタを従属接続させる方法［31，平面回路線路が有する漏洩現象による低域通過特性

を利用する方法［4］，さらには共振器の高次モードと外部回路の結合量を小さくする方法

｛5，6，　7］などがある．しかし，スプリアス共振周競数塗広域側にシフトさせる方法【1，　2］

については，スプ9アス共振は必ず存在することから阻止域の広帯域化には限界があり，

また，他の方法［3，4，5，6，7］も，回路構成を多段化する必要がある・筆者らが提案したヘ

ァピンスロット共振器を互いにはめあわせた構造を用いる方法［5］は，高次共振モードの

電磁界分布を共振器間で90。ずらせるような空間配置を適切に選ぶだけで，結合量を小さ

くしてスプリアスを抑制できるという特徴をもっことに加えて，遮蔽導体の無い開放型に

おいてもコプレーナ共振器からの放射が抑制できるという利点がある．しかし，このフィ

ルタを直接多段化するにはマイクロストリップ線路をフィルタ間に挿入する必要があり，

これが放射抑制を劣化させるという欠点があった．

　そこで，本稿ではマイクロストリップ線路を用いることなく多段化した回路構成を基に，

放射抽制が可能で，なおかつ偶数次のスプリアス抑制が可能な共振器形状を提案する．本

フィルタはこれらの特徴に加えて，筆者らが提案してきた共振器の空間配置による奇数次

スプリアス抑制法を適用することが可能な構造を有していることから，6次の高次共振ま

で抑圧した広帯域な阻止特性をもつ3段帯域通過フィルタの設計を行い，そのフィルタの

有用性を数値計算および測定により明らかにする．

2　コプレーナフィルタの動作原理N

本章では，マイクロストリップ線路の背面から給電したコプレーナ線路共振器による帯

域通過フィルタについて述べた後，本稿の目的である放射損失の抑制を実現する共振器構

造を用いた帯域通過フィルタの動作原理を説明する．

2．1　従来の遮蔽型帯域通過フィルタ

コプレーナ線路共振器の基本形として図1に3つの例をあげる．同図（a）は両端開放型，

（b）は両端短絡型の半波長共振器であり，（c）は片方開放，片方短絡の1／4波長共振器であ

る．（b）の両端短絡に関しては，2本のスロットからなる2段の共振器とも見なせる．



（a）Half－wavelength

　（open　ends》

（b）Half－wavelength

　（short　ends）

（c》Quarter－wavelength

図1　コプレーナ線路

ここで入出力線路にマイクロストリップ線路，共振器に図1（b）のコプレーナ線路を用い

て帯域通過フィルタを構成した場合，図2（a）に示すような構造をとる．この構造は共振

器の中央に入出力線路を配置したことで，スプリアスとなる偶数次の共振モードを抑制し

た帯域通過フィルタとなっているが，このフィルタでは共振器からの放射を抑制するため

に同図（b）に示すように遮蔽導体で全体を囲う必要がある．

図3において遮蔽導体がある場合（破線）とない場合（実線）の伝送特性の比較を行う．な

お，図の特性はFDTD法を用いて計算したもので，誘電体基板には比誘電率εr＝3．2，厚

み孟＝1mmのものを用いており，各構造パラメータは図中に示すとおりである．
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図2従来の遮蔽型帯域通過フィルタの構成
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図3　従来の遮蔽型帯域通過フィルタの伝送特性

図から明らかなように遮蔽導体が存在する場合には，偶，奇両モードにより通過域が挿

入損失なく構成されているが，遮蔽導体のない場合には奇モードによる放射損失の影響

が大きく，通過が構成されているとは言い難い．それゆえ，この共振器形状を用いる限り

遮蔽導体が必ず必要となる．一般にコプレーナ共振器には図4に示すようにスロット上の

電界ベクトルが互いに逆向きとなる偶モードと同じ向きになる奇モードが存在し，・通常，

奇モードはスロットからの放射電界が打ち消し合う偶モードと異なり，共振時に放射を伴

うことになる．

｛a》c◎planar　waveguide

　　　electric

《b）Even　mode （c）◎dd　mode

図4　コプレーナ共振器上の電磁界分布



このためコプレーナ共振器を用いてフィルタを構成する場合，奇モードによる放射を抑

制し，通過域での挿入損失を小さくすることが重要となる．この抑制のために，従来より

エアブリッジを用いて奇モードが全く発生しないようにする方法181や，前述したように

フィルタ全体を遮蔽することにより奇モードによる放射を抑える方法［9，10】が取られてき

た．前者の方法は遮蔽導体を用いない有利さはあるものの，本来存在する奇モードをフィ

ルタ特性に利用しないことが欠点として挙げられ，高次のフィルタ特性を得るには共振器

を多数必要とすることになる．また，遮蔽導体を用いる後者の方法は奇モードもフィルタ

特性に利用はできるものの，フィルタ構造は遮蔽導体を使用することから大掛りとなる．

2．2　従来の開放型帯域通過フィルタ

前節のコプレーナ線路帯域通過フィルタの問題を解決する手法として，図5のように，

コプレーナ共振器の2つスロット部分を（tコ”の字型に折り曲げたヘアピンスロット共振

器を互いにはめ合わせた構造が報告されている．

　この形状は，図1（c）に示す1／4波長コプレーナ共振器が鎖状に配置された形状とも見る

ことができるものである．共振器からの放射は，先に述べたように2つのスロット上の電

界ベクトルがすべて同相になると大きくなるから，ここで提案する構造では奇モード偶

モードにかかわらず，各スロット部の電界ベクトルは平行線路の部分において逆方向を向

くように配置しており，放射の低減が期待できる．
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図5従来の開放型帯域通過フィルタの構成
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図6従来の開放型帯域通過フィルタの伝送特性

前節同様，図6において開放形（実線）と遮蔽形（破線）の比較を行う．両者の通過域の

特性はわずかな違いはあるものの，直線型共振器の場合とは異なり通過域で2共振が確認

でき，遮蔽導体の影響は少ないことがわかる．これは，ヘアピン形状の場合には遮蔽導体

のない開放型においても奇モードの放射が抑えられていることを示すものである．次に，

開放時における放射損失を調べるために，直線形状およびヘアピン形状の開放時の放射損

失の比較を行っているのが図7である．
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図7　放射損失値の比較
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図8導体基板下5㎜における黙分布

　ここでの放射損失は入射電力から透過電力と反射電力の和を差し引くことから求めてい

る．図から明らかなように，直線形状の場合，共振点で非常に大きな放射が生じているの

に対し，ヘアピン形状の場合には低次共振点では放射がほとんど生じていないことがわ

かる．このことは電界の強度分布を示した図8からも確かめられる．図8は，FDTD法に

よって求めた通過帯域内の周波数である4．3GHzにおける導体基板下5mmにおける電

界強度分布である．図中では，共振器の位置を白線で示している．直線形状の場合には放

射による影響で共振器直下空間における電界強度が大きくなっているが，ヘアピン形状の

場合には従来の構造に比べて放射が少ないため，電界は非常に弱くなっている．

また，この共振器形状には適切な空間配置を選ぶことでスプリアスとなる高次の共振

モードを抑制できるという特徴もある．図9（a）に分布定数線路で構成された両端短絡形

共振器における基本共振，3次共振，5次共振の電圧定在波分布を示し，これを図2，図5

の共振器にあてはめた場合の電圧定在波分布を（b）（c）に示すが，図9（c）のようにヘアピ

ンスロット共振器を対向させて組み込むことで，高次共振モードの電界分布を共振器間で

空間的に90°ずらすことが可能となる．これより高次共振の結合量を小さくして，奇数次

のスプリアスも抑制が可能となる．
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　　（c）Hairpin　type

図9　共振器上の電圧定在波分布

図5の形状においてL・＝1．4［㎜1，Dをパラメータとしたとき，伝送特性の変イヒを図10

に示すD＝5．8［㎜1において3次，D＝7．1［mmlにおいて5次のスプリアスが抑圧され

ている．
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2．3　開放型帯域通過フィルタの多段化

図11（a）に示すように前節で述べた3次と5次のスプリアスを抑制する共振器を，マイ

クロストリップ線路を介して接続することで2次から6次までのスプリアスを抑制可能な

帯域通過フィルタが構成される．
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図115段帯域通過フィルタ



同図（b），（c）より，広帯域な阻止域が実現されているのがわかるが，共振器として用い

るマイクロストリップ線路での放射が考慮されていないために，多段化前に比べて低次共

振点における放射損朱が増大してしまっている．

本稿では，共振器としてマイクロストリップ線路を使わないように，前節で述べた2段

形状に新たな両端煙絡の半波長コプレーナ共振器を加えた3段形状（図12（a））を基に，図

12（b）に示す入出力マイクロストリップ線路を分岐させたフィルタ形状を提案する．
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図123段帯域通過フィルタ

0

一20

ロ電40
≒
五一60

一80

一10％
5　　　10　　　15　　20
　　Frequency　［GH　z］

25

（a謁鉱b＝1α0，s＝0．4，　Wi＝2．4，　sL＝23．6，　D＝4．0，　L＝1．8，　unlt：㎜）

図133段帯域通過フィルタ（基本形状）の伝送特性



図12（a）のフィルタは対称構造となることから比較的放射損失は抑制されるが，図13に

示すように偶数次のスプリアスが抑制されない．これは2段目の共振器を加えることでヘ

アピンスロット共振器と入出力マイクロストリップ線路が一体化してしまい，本来ヘアピ

ンスロットが持つ偶数次非励振の共振器としての働きが薄れてしまったからであると考え

られる．そこで偶数次共振におけるスロット上の電界分布がスロット中央に関して左右反

対称であることに着目し，同振幅・同位相の電磁波が入射されるように入出力線を左右対

称に分岐させ，偶数次のスプリアスの抑制を図る．

3　偶数次非励振の多段型コプレーナフィルタの特性解析

本章では図12（b）に示すコプレーナ線路帯域通過フィルタのスプリアスを抑圧した共振

器形状の有用性をFDTD法による特性解析により示し，分岐線路を用いるとともに適切

な共振器の空間配置を行うことで2次から6次までのスプリアスが抑制可能なことを明ら

かにする．

3．1　線路分岐前後の比較

本稿で提案する偶数次のスプリアスを抑制するための図12（b）のフィルタについて，そ

の伝送特性をFDTD法により計算して図14に示す．分岐線路幅．Df・＝2．3［mm］に固定し，

分岐線路長Wfを変化させている．図より分岐線路が並行スロット部と交差するまでは特

性に変化はほとんど見られないが，交差する場合には偶数次のスプリアスが一20dB以下

に抑制されている。また，分岐線路の有無による放射損失の比較を図15において行う．た

だし，分岐後（実線）と分岐前（破線）の共振器の構造パラメータは同じものとする．図よ

り線路を分岐したことによる放射損失の増大は無いと考えられる．以上のことから，本共

振器形状は偶数次のスプリアスの抑制に有効であると言える．



　。20

冨
℃

ご40
起

辺
　・－60

一808

　　

　4
ロ碧
三一2
N
辺

　一3

4　　10　　　　　　920　　　　　　　30　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　

　　F・equ・n・y・［Gl珂　　　　　　　　　　Frequen・y　［GI珂

　　　　　　　　　　　　

　　　　　　　　　　　　
　　　　　　　llf＝　2・km】VVf＝3・2［m　tl　剛α゜［㎜】

（a：：4．0，b＝10．0，　s＝0．4，　sし＝23．4，　D＝8．0，　L＝2．0，　Df＝2．3，　unit：mm》

　　　　図143段帯域通過フィルタ（線路分岐形状）の伝送特性

　　0．5

　　0．4

㍉
δ0．3

．こ

　の
60．2
’；“

　　0．1

　　　　　　　06　2　4　6　8　10
　　　　　　　　　　　　　　　Frequency［GHzl

｛a＝4．0，b＝10．0，　s＝0．4，　sL＝23．6，　D＝2．2，　L＝1亀g＝20，　Df＝2．4，　Wfi6，　unitmm）

　　　　　　　　　　図15線路分岐前後の放射損失の比較



3．2　奇数次のスプリアス抑制

前章の2．2で述べた，高次共振モードの電磁界分布の位相を空間的に共振器間で90°ず

らせることで，結合量を1」・さくするというスプリアス抑制法を図12（b）のフィルタに応

用することで，偶数次以外の高次共振モードも抑制可能なことを明らかにする．そこで

図12（b）の形状において五＝2．0［mm］，　Dをパラメータとしたとき，伝送特性の変化を図

16（a），（b）に示すし
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図163段帯域通過フィルタの奇数次スプリアス抑制



共振器の共振周波数は4．4GHzとなっており，13．2G且z付近に3次，22．OGHz付近に5

次のスプリアスが発生するが，D＝5．2［mm］において3次が抑圧され，　D＝7．0［mm】にお

いて5次が抑圧されている．ここでD＝5．2［mm］において周灘13．2GHz，　D＝7．0【mm】

において22．OGHzの正弦波励振を行うと，それぞれ図16（c），（b）に示すような電界分布

で共振器上に定在し，1段目と2段目および2段目と3段目の共振器間の電界分布の位相

がちょうど90°ずれる位置に各々の共振器が配置されていることがわかる．このように，

提案する共振器形状を用いれば共振器間の距離Dを調整することで奇数次のスプリアス

モードを抑制することが可能となる．それゆえ，Dを一定に保ったままで基本モードに対

する共振器間の結合係数が調整できれば有用なフィルタを構成できる．

3．3　結合量の調整

1段目と2段目の共振器間の距離D，および間隔Lに対する基本共振モードの結合係数

の特性変化をFDTD法から求め，図17に示す．これより結合量は距離Dの変位よりも

間隔Lの変位に大きく依存することがわかる．次にLをパラメータにとり，3次もしくは

5次のスプリアスを抑制したまま結合量を変えたときの伝送特性を図18（a），（b）に示す．

若干のDの補正が必要だが，D＝5．2［mm］，　D　＝＝　7．0［㎜】付近でそれぞれ3次，5次の

スプリアスを抑制しつつ，Lを変化させることで所望の結合係数を得ることが可能なこと

がわかる．
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4　帯域通過フィルタの設計

4．1　外部Q値，結合係数の導出

　フィルタの等価回路は結合係数砿‘＋1（i・‘＝1，2，3）および外部Q値Q。。，Qabを用いて図

19のように表すことができる．これらの値を満足する共振器形状を設計仕様に応じて決

定すれば，所望の帯域通過フィルタが設計できることになる．

　　　　　　　　　　ki2　　　k23

　　　　　　　　　／へ＼　　／へ＼

勘

図19　3段帯域通過フィルタの等価回路

まず，共振器問の結合係数を求める方法にっいて述べる．1段目と2段目および，2段

目と3段目の共振器間の結合については，図20に示すように，外部回路を疎にした場合

の偶奇モードの共振周波数から求めることができる．
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図20　結合係数　k12の導出

一般に，共振器が単独で存在しているときの共振周波数がfo1，　fo2となる2っの共振器

が互いに近づくと，結合共振を起こす．その共振周波拳をf，1，f，2とすると，共振器間の

結合係数は次式から求めることができる．

　　k　＝＝　ii（fo2　fo1石＋冠）　　　　　　　（・）

また，共振周波数fo1，　fe2が等しいときは式（1）より次式になる．

　　　　瑞一瑞
　　k＝：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）tv　危＋∫睾t

ここで，4つの共振周波数はFDTD法を用いて求める．これより導出した結合係数と構造

パラメータの関係が前章で示した図17である．外部Q値については図21に示すように，

出力側の外部回路のみを大きく離して疎結合とした回路形状を用いる．分岐線路幅Dノを

固定して分岐線路長％を変化させた場合の伝送特性を同歯（a）に示し，Wfを固定して

Dfを変化させた場合の伝送特性を同図（b）に示す．従来のフィルタ設計において外部Q

値を求める際，マイクロストリップ線路とスロットとの交差量を変化させると共振器の電

気長の変化により共振周波数のずれが生じていたが，図21よりDfを変化させることで

外部Q値を保ったまま電気長を調整でき，Wfを変化させることで電気長を保ったまま外

部Q値を調整できるということがわかる．



今，共振周波数が4・4GHzとなるように1）Sニ0．8［mm］とし，　Wfをパラメータとして以

下の式から外部Q値を求め，図22に示す．ただし，△！を3dBの帯域幅とする．

軌一 轟　　　　　　　　　　　　（3）
これらより，構造パラメータと結合係数外部Q値の関係式を導出した結果を用いてフィ

ルタ設計を行う．

　

　　
　

　　
冨
邑
遭

　

Frequenc　Y【GHzl

（a）F・r　variOUS　Mf

　

冨
：ご

遼

　

Frequenc　y【G】臼【乞1

（b）F・r　vari・us」Df

図21外部Q値の導出

　40

　30
s2f

舞

＄20
蓉

　10

5　　　　10　　　　15

　　　　Wf（mm】

図22外部Q値の変化

20



4．2　設計例

図12（b）の3段帯域通過フィルタの設計を行う．1段目と2段目の共振器間で3次のス

プリアスを抑制して結合させ，2段目と3段目の共振器で5次のスプリアスを抑制する．

これより，2次から6次までのスプリアス応答を抑制する帯域通過フィルタを構成する．

通過域：

3段チェビシェフ特性

中心周波数fo＝4．4【GHz］

帯域幅fw＝400　［MHz1

リップル率LAr＝0．1［dBl

阻止域：

2次～6次のスプリアス抑制

なお，基板には前章と同様に比雛率εr＝3．2，厚み伺．o［㎜1の縄体を用いる．ま

た，共振周波数をまず，構造パラメータの初期値について前節より求める．図12（b）は共

振器3段の帯域通過フィルタなので，n＝3としたときの図1（a）に示す回路定数は，

90＝g4　＝　　1．0000

g1＝：g3　＝　　1．0315

g2　＝　　1．1474 （4）

となる．また，式（A．10），式（A．12），式（A．14）より，外部Q値，結合係数kはそれぞれ，

Q1＝（Q3＝

た12＝紡3＝

10．302

0。0920 （5）

となる．ここで図17，図22より，設計に必要な外部Q値や共振器間の結合係数を導くと，そ

れぞれ構造パラメータは，Dノ＝0．8［mm］，Wf＝7．2［mml，D1＝5．2【mm］，L＝2．6［mml，D2＝

7．0［mm］となる．さらに，共振周波数を4．4GHzにするために，ヘアピンスロット共振器

の構造パラメータをa＝4．0［mm】，b＝10．O［mm］，s＝0．4［㎜】とし，2段目の半波長娠器

長をsL　＝　23．4［㎜］と決定した．また入出力線路のマイ如ストリップ鱗幅について

はWi　＝＝2．4【mm］とする．これらの設計データを用いてFDTD法により解析した伝送特

性の結果（実線）を図23に示す．
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図23挿入損および反射損の周波数特性

チェビシェフ等価回路から得られた理論値（破線）と比較すると全体的なフィルタ特性は

おおよそ設計仕様を満たしているが，通過域に関しては3．OdBもの挿入損が見られ，反

射損失も大きくなっている．今後，最適化を行うことで通過域特性の改善を行っていく予

定である．しかし，阻止域に関しては30GHzまで一20dB以下となっていることが確認で

き，本稿で提案するスプリアス抑制法の妥当性が確認できる．

4．3　実験的検討

提案形状の有用性を実験的に検証するために，エッチングによって試作したフィルタの

写真を図24に示す．

（a）　マOP　SU「faGe

縫馨　箋

騰

鱒

（b）　80宅t㎝　surface

図24試作したフィルタの写真



その伝送特性を測定し，解析値と比較しているのが図25である．フィルタの製作誤差な

どにより中心周波数のわずかなずれや帯域幅の広がりが見られるが，両者ともに広帯域に

わたってスプリアスがL－20dB以下に抑制されているのがわかる．よって実験的にも本稿

で提案するスプリアス抑制法の有効性が確かめられた．
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5　むすび

偶数次のスプリアスを抑制するために，マイクロストリップ分岐線路を用いてコプレー

ナ共振器のスロット上に反対称な分布が定在しないようなフィルタ構造を提案した．本

フィルタの有効性を確認するために，FDTD法を用いて伝送特性の計算を行ったところ，

分岐線路の有無に関わらず放射損を抑え，偶数次のスプリアスが抑圧できていることを確

認した．また，共振器の空間配置による奇数次スプリアス抑制法を適用することで広帯域

な阻止特性を持つ3段帯域通過フィルタの設計を行い，そのフィルタ特性を数値計算によ

り明らかにした．さらに，本フィルタ形状を実際に試作し，測定を行い解析値と同様の特

性が得られたことからも，実験によりその有効性を検証できた．今後は最適化による特性

の改善を試みる予定である．　一
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付録A 帯域通過フィルタの設計法

　図1（a）に集中定数回路で構成された低域通過フィルタを示す．各素子の値9i（i＝o，1，…n）

は電源の抵抗で規格化されており，周波数もカットオフ周波数が1であるように規格化さ

れているものとする．図においてインダクタンスを直列共振器で，またキャパシタンスを

並列共振回路で置き換えると帯域通過フィルタが構成できる．低域通過フィルタの各素子

の値9iから帯域通過フィルタの各素子の値をもとめるには，次式で定義する周波数変換

を用いる．

　　Ω一論7（ω　　　ω0ω0　　　ω）　　　　　　’　　（A・・）

　　　　　ω2一ω1
FBW　＝ （A2）

ω0

　　ωo　＝　V砺　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A・3）

ここで，Ωは規格化された低域通過フィルタにおける角周波数，Ω。はカットオフ周波数，

FBWは比帯域幅（lllractional　Band　Width）である．式（A．1）を用いて周波数変換をお

こない，図1（b）に示すk番目の直列インダクタンスL。k，直列キャパシタンス0。k，また，

並列インダクタンスLpk，並列キャパシタンスCpkを求めると，

堀一F轟ω。・Rbgk　，磁一灘・意　　　　　（A・4）

L・k一 瓢・妥，c・k・＝Fi　l｝z。・k　　　　　（A・5）

が得られる．

次に，この集中定数回路を図1（c）に示す影像パラメータに基づくインピーダンス・イ

ンバータ回路と半波長回路の直列共振回路からなる等価回路に置き換える．中心周波数

近傍では半波長線路はリアクタンスXで近似できることから，等価回路は図1（c）のよう

に表すことができる．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

Ki，i＋i（i＝0，1，…，n）は次式より決定できる・

　　　　RoFBWxlKo，1　＝

　　　　　Ωcgo91

TI　　　　　f」b　W　　lコじiXi十1
，　Ki，i＋1＝
　　　　　　Ωc　　g　t＋1

17BW （A．6）

Tr　　　　　　IF］BW　XnR““
Kn，n＋1　・＝

　　　　　　Stcgngn＋1

（A．7）



　　ω。dX，（ω）

詔i＝ 7°de ω＝ω0

（A．8）

　ここで，Xiはスロープパラメータである．また，図1（b），（c）の回路は図1（d）のように

D1，　D2，…Dnのn個の共振系が結合係ta　ki，i＋1（i＝1，…，n－1）を介して順次電磁結合し

た回路に変形することができる．図中のD1端子と入力端子，　Dn端子と出力端子もやは

りD1の外部Q値であるQe1および，　Dnの外部Q値であるQ。nを介してやはり電磁結合

している．

　　．ll（｝＿＆＋、，ω。－1　　　　　　　　　　　　　　　　（A・9）

として，式（A．6），式（A．8）より結合係数晦＋1（i＝1，…，n－1）は次式のように求め

られる．

　　紘づ＋・一舞簑、一諜　　　　　　　　　　　　（A・1°）

　また，図1（b）の回路における外部Q値であるQ。1およびQ。nは図1（d）の回路から次式

のように求められる．

　　Qe・一睾　　　　　　　　　　　　　　　　（A・11）

　　　　＝　　91　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．12）

　　　　　　jF’Bivv

　　Q。n一ωCnRn＋1　　　　　　　　　　　　　　　　（A・13）
　　　　　＝　　9n　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．14）

　　　　　　FBI2v

従って，フィルタ特性を設定すれば，設計に必要な結合係数および外部Q値が求まり，こ

れらの値をもつフィルタ構成をすればよいことになる．



　　　　　　　　　　9i　　　　　　93　　・　　　　　　　　　　．　　　　9n

9°

　　　　　　’　　　　9”“‘・J

　　　　　　　　　　　　　　　（a）L◎wpass　pretotype癖lter

　　　　　　　　　Lst　Csl　　　Ls2　Cs2．　　　　　　しsn　Csn

　　　　Ro　　　　　　　Rn＋｛
　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）嚥；filte，

　　R°　　　　　　　　　　　　　　　　即｛

　　　　　　（c）Generalezed　bandpass轍er　using”iminittance　inverters

　　　　　　　　k12　　　　　　　　　　　　　　　　　　ki　i＋I　　　　　　　　　　　　　　　　　　kn．t録

　　　　　　　　！へ　　　　　　　　　　　　！へ　　　　　　　　　　　　　1へ㌧

R・幸副コ回…一凹回・…国E鳥軸
　　　　　　　　　（d）The　bandpass　filter　which　n　resonators　c◎mbined

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図1等価回路

X書｛ω》 為（ω》

Ko1 K12 K23
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　あらまし　著者らが提案した結合係数の重なり積分法を用いた誘電体共振器、マイクロストリップ共

振器の結合係数の計算結果を示した。マイクロストリップ共振器において、分離できた磁気成分と電気

成分に基づいて、結合の物理的な意味を説明した。また、重なり積分方法による計算結果を著者の一人

が提案した摂動法による磁気成分と電気成分の分離結果との比較を行った。

　キーワード　結合モード理論，共振器，結合係数，重なり積分，摂動法

1．まえがき
　共振器間の結合係数はマイクロ波バンドパスフィルター（BPF）の設計において重要なパラメータであ

る。従来、この結合係数は、共振器が結合することにより二つに分かれた共振周波数から求められてい

る。従来の周波数法は簡明でかつどのような共振器にも使えるという利点があり、標準的方法としての

地位を確立しているが物理的根拠が明確でないという問題点がある。

　我々は近年、結合モード理論を用いることにより、新しい結合係数の表現として重なり積分法を導出

した［1］［2］。重なり積分法は古くから用いられている結合モード理論を利用し、最終的に共振器の
無摂動電磁界の重なり積分によって結合係数を表現するものであり、結合の物理的意味が把握しやすい。

　本報告では重なり積分法を用いて誘電体共振器、各種のマイクロストリップ共振器の結合係数の計算

結果を示す。マイクロストリップ共振器に対して、分離できた磁気成分と電気成分に基づいて、結合の

物理的な意味を説明している。また、重なり積分方法による計算結果を著者の一人が提案した摂動法［3］

による磁気成分と電気成分の分離結果との比較も行った。

2．結合モード理論によるモード方程式の導出

　2つの結合した共振器中の電磁界がもとの各々の共振器の固有モード電磁界の一次結合で表わされ
るという仮定から出発するのが結合モード理論である。

　　　
E＝Σa，Ei

　　‘

E一Σ嶋
　　i

（1．a）

（1．b）

これらの固有モードはマクスウェル方程式を満たしている。

▽×1ヨr，＝jcz），，s　1Ei

▽xE｝＝：－j丘ろ∫ら」日r，

（2．a）

（2．b）

　ここでSi、漏は空間的に変化して良い。　E，、　E、は互いに直交しており、　H，、　H、も同様である。マク

スウェル方程式の回転部分をこれらの固有関数で表すと

　　　　　
▽×E＝一Σj⑳幽瓦

▽・丑＝
享」㈱一卑媚〔‡　b・flj〕

（3）

なる表現が得られる［1］．ここに

　　　ユ
続＝

幽2d・

flj－　sn・（E；×Hj）ss

（4）

（5）

である。

次に結合系に対して



　　　　∂E
▽×」U－s－＝0

∂t

＿　＿　　∂H
マxE＋μU蕩＝o

（6．a）

（6．b）

なるマクスウェル方程式が成り立つものとすれば（1）、（3）を代入して

　　　　　　　　　　　　　》購‡畷享帰・Σ傷耳一・　　　　（7・・）

　　　　　　　　　　　　　Σ賭嘘μ沙＝・　　　　　　，　㈲

　ここで（7．a）、（7．　b）にEiまたはHiを乗じて積分することにより、係tw　ai，biに関する方程式を導

出する

　　　　　　　　　　．筆一意［｛tVl・（・・gn　一　Catgt2）・彦（価蝸）fifj，｝q　　　　　　（8a）

　　　　　　　　　　　　・｛嘱…曝’…・9・2）92・fj2｝ち］

矧｛噛一）・j⇒（ら・＆1一帖小

・

ト（・一一）÷j⇒色’一・921）州

筈＝歯［の、（d，，ig、－d、、h、）eq＋の、（d、、尾、－4語、）α、］

筈一街［噛一鵜＋畷4漏綱

（8b）

（9）

ここに

　　　　　　　　　　　　9n　＝　iv・IEII2d・・9・2＝fPt・Ef・E・d・

　　　　　　　　　　　　924・El・E；d・，9、2＝　iy・IE・12dv　　　　　　　　　（1・）

　　　　　　　　　　　　c、1　＝　fr・i　Pii2　dv・ct2　＝　1，・6・E；　・E・d・

　　　　　　　　　　　　c21　＝　．［，　slEl・E；d・・c22　t　9ti・IE・12d・

　　　　　　　　　　　　h、，＝　S．μIH、12　dv・h，・＝f．　P　H；・H・d・

　　　　　　　　　　　　h、1　一　f．　PπH！・H；d…h22一レ1π・rd・　　　　　　　　　　　（11）

　　　　　　　　　　　　4。＝レ」川2d・・414μ・H；・H・d・

4、、＝レ1π，・π；d・・d・・　・　s．μ・IH・12　d・

　　　　　　　　　　　　lg卜＆19ガ＆・9・・　　　　　　　　　　　　　　　（、2）

　　　　　　　　　　　　固＝塙一鳩1

なる置き換えを行った。なお以前に定義した9，は1／Cl1または11cヵに等しい。式（8）・（9＞は結合モード方

程式である。磁性体を用いた共振器は極めて特殊な目的にしか用いられないのでここでは考えない事に

すると、式（11）においてμ＝μ芦μ戸μbであり



h，，　＝d，， （13）

となって式（9）は極めて簡単化され

dム且＿．

－ii7’＝」‘tKa，

筈＝幽
（14）

が得られる。

　ここで電磁波共振器は図1、図2に示すようにエネルギーの閉じ込めを支配する主体が何であるかに

よって誘電体共振器と金属共振器に分類することができる．例えば誘電体ディスク共振器は金属シール

ドケースに収められるがそれがなくともエネルギー閉じ込めが可能なので誘電体共振器に分類される。

図1のようにディスク状誘電体共振器を並べた場合や、ディスク状誘電体共振器のモードを小さな切り

込みが与える摂動によって結合させる場合が該当する。マイクロストリップ共振器は誘電体基板を含ん

でいるが誘電体がなくともエネルギー閉じ込めが行われるため金属共振器に分類される．図2に示すよ

うにあらゆるプレーナ導体共振器、同軸共振器、または縮退した導体共振器に切り欠きや凸起を設ける

場合がこれに当たる。

∈∋〔∋ のの

図1．誘電体共振器の結合

マイクロストリップライン　　スロットライン 同軸

，薦！

　　哉

方形パッチ

図2．導体共振器の結合

・3．誘電体共振器

　誘電体共振器は通常導体ケースに収納されているが、結合の前後でケースは変化しないものとすれば

式（5）において

S，，　”0 （15）

となり、式（8）から

筈＝歳［t・・Ciignb・　＋・di2（9・9・－Cn＆2）b2］

釜＝誌［tDl（c21911　－ql921）b，＋…C・・9・b2］
（16）

なる関係が得られる。ここで2次以上の微小量は省略している。図1のように2つの共振器または共振

モードの電磁界分布が同じであるならば



　　　　　　　　　　　　の1＝の2＝の0

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　9　　　　　　　　　　　　Cl　l＝　c22　＝　c・　c12＝　c21：＝c

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　「　　　　　　　　　　　　911＝922＝9・912＝921：＝9

とする事ができるので式（14）を式（16）の時間微分したものに代入して

　　　　　　　　　　　　皇静夢傷）a2－・

　　　　　　　　　　　　皇蝋弩〕傷鯉＝・

なる関係が得られる．結合係数は上式においてalとa2の係数の比で与えられ〔3〕，

」　　　　」

k＝三L童

　　　　　　　　　　　　　　c　9
となる。

（17）

（18）

（19）

ここで（19）式各項の意味を説明すると図3のようになるが、各積分で注意すべき点はεとSlの違いであ

る．εは結合系の誘電率分布を表し，Slは非結合系のそれであることが図3に示されている．

　　　　　　　　　　　　　　…圃・E、dv　　　g’一回・砂

Ei

εr

E2 Ei

εr

E1

ε7

c・　s・、E；dv 9－　f．　di3d・

　　　　　　　　　　　　　　　図3　式19の重なり積分の計算方法

重なり積分法を用いて解析的に結合係数を求める。図4は導波管の中に入れた方形誘電体共振器を示
している。共振器の距離を変えた場合に求めたTE1。δモード、　Mllδモードの結合係数の計算結果を図5

に示し、従来法である周波数法の結果と比較している。

6r＝＝16・4

unit：mm

　　　H．　　　≡　　　20　　s

図4　導波管に挿入した方形誘電体共振器
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　　　　（a）

方形縄体娠器1こおける結合係数の計難果

　　　　　d｛m呵

　　　　　　（b）

（a）TEiOδ、（b）TMnδモード

共振器又は共振モードの結合に際して誘電体部分が変化しないとすれば

Cij　＝91」

とする事ができるので式（8）は

釜一j（dil＋jg，f，，）b，・一・9、f、2b2

薯＝一軸＋」＠＋jg、fn）b，

（20）

（21）

と簡単化される。更に2つの共振器又は共振モードの電磁界分布が等しければ

　　　　　　　　　　　　　tVl＝tZ）2＝mo，s気　＝　g2＝9
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（22）
　　　　　　　　　　　　五置＝ん＝ゐん＝五1＝∫雪

とする事ができるので式（14）を（21）の微分したものに代入し

　　　　　　　　　　　　争＋tp。・（・V。＋j‘f）幅‘∫巧一・

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（23）
　　　　　　　　　　　　争＋j¢。gf　ai　＋toc（・，＋jgf）a、一・

を得る．前節同様に結合係数を式（23）のa、と＆の係数の比で計算すると

　　　　　　　　　　　　　　jgf’
　　　　　　　　　　　　k＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（24）
　　　　　　　　　　　　　　tZ）e＋ノcf

を得る。ここでf，ftは普通純虚数であるためkは実数と姦る。

縮退モードの結合ではなく2つの導体共振器の結合については式（24）に求められた結合係数に対し



てもう少し考察を進めることができる。∫，f’を式（5）の定義に従って表面積分で表現すると

∫＝f．＝fsn・（E；・H，）dS

∫’＝f，・＝工”・（耳・H・）dS

（25）

となるがベクトル関係式

∀・（A×B）＝B・∀×A－A・▽×B

及びマクスウェルの方程式

▽×」E；　：＝」ごDiLli」日rf「，▽×17’，＝jωε｝1≡：， （26）

によって

Sn・（E；・H，）as－Sv・（E；・瓦）dV－t（H，二▽・E；－Er・▽・Hl）dV－

ニ
jω［卿rd・手紳・］＝・

Sn・（E；×H、）as＝Sv・（E；・H・）dγ一S（H・・▽・E；－E；・▽・H・）dV＝

・－

jω［sμIH：　・　4dv－Ss・E；・E・dv］＝jの（h’・－9’）

（27）

なる関係が得られる。角、elは導体共振器の結合に際しては変わらないのでそれぞれ、μ、εと書き直

して良い。その結果と式（4）（24＞を用いて

　　　　　　　　　　　　　k．．E－＆’＝レ咄d・一£ε咄d・　　　　　　㈱

　　　　　　　　　　　　　　　h9　　工εIEI2　d・・　　一

となる。ここに得られた結合係数の表現は磁界及び電界の重なり積分の差に比例するというかねてより

探し求められてきた式となっている。図6には（28）式の計算方法を示している。

Resonator＃1　　　　　　Resonator＃2

図6　式（28）の重なり積分の計算方法

　図7（a）に示した横方向に並べたマイクロストリップ共振器の結合係数を計算した。電界と磁界の寄与

は図7（b）に示したように磁界の成分が電界に比べて大きくなり、共振器の距離が近づくにつれ電界によ

る結合の比例が増加すうことが分かる。
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図7横方向に並べたマイクロストリップ共振器

　両端開放ヱ／2波長共振器を図8（a）のように平行移動してvtくと重なり部分の変化に従って磁気／電気

結合の割合が変化し、図9のように全結合係数が複雑に変動する。個々の磁気、．電気結合の変化を見る

と、重なり部分sが小さい問は、2つの共振器の端が近いので電気結合の寄与が大きい。重なり部分s
が大きくにつれ磁界による結合が増加することが分かる。次に図8（b）のようなインターディジタル配置

の1／4波長共振器について考えると，その電磁界分布は図8（a）の1／2波長共振器と同じである。そう
であれば重なり積分もほぼ同じであるがその内部エネルギLは半分である。この時式（28）を用いれば結

合係数は1／：2波長共振器の2倍となる事が予想され，図9のシミュレーション結果もそれを支持して
いる。

（a）

（b）

，，←凸

≡　　　量

一，三　　s≡

基板厚さ0．　7mm，

比誘電率3．27

よ
　　0．4
τ

図8両端開放1／2波長共振器とそれに対応す
るインターディジタル1／4波長共振器

起

0．30

0．25

0．20

o．15

O．10

O．05

e．oo

一
〇．05

。0．10

。0．15

一2　　　0 2　　　4　　　6　　　8　　　10

　　　　　　　　s　ltmg

図9　共振器重なりに対する結合係数の変化

オープンリング共振器はブロードサイド結合によつて極めて大きな結合係数が得られる［4］。そのため・

この構造を超広帯域フィルタに利用しようという提案がなされている［5］。ここではブロードサイド結合

した共振器をお互いに回転させる事によって結合係数が大幅に変化する様子を示そう。



　図10にギャップ位置がお互いになす角の関数としてブロードサイド結合円形オープンリング共振器の

結合係数を示す、磁気および電気結合の変化、とりわけ電気結合の大きな変化によって全結合係数が数倍

にわたって変化する様子が見られる。この共振器は本質的に半波長共振器であり両端で電流は0となるが

途中でその向きが変わる事はない。そのために磁気結合の大きさは2つの共振器の相互回転によってあま

り変わらない事になる。それに反して電界は両端で符号が逆で中央においてその符号が反転するため、回

転角によって電気結合は大きさ符号ともに大きく変化する。
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5．摂動法との比較
著者の一人は重なり積分法のほか、結合係数の磁界成分と電界成分を分離できる摂動法を提案した

［3］。電気壁・磁気壁を導入して摂動を与えることによって、結合係数は

k＝

£μ帥・一飾rd・

鉢rd・
（29）

表すことができる。この式より結合係数は二つの領域の電磁界のエネルギーから求めることができるこ

とがわかる。（29）式の計算方法は図11に示している。ここでV2は共振器2の領域であり、El、　Hlは

粟振器1のエバネセント電磁界である。

図11式（29）の計算方法

ここで、図12（a）に示したようにスパイラル共振器の結合係数を、重なり積分法および摂動法を用いて

計算した。その結果を図12の（b）、（c）に示し、結合係数瓦結合の磁気成分尾、結合の電気成分
keの値が近い値となっていることが分かる。
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図12　スパイラル共振器の結合係数の計算および電気及び磁気的成分への分離
　くa）スパイラル共振器の配置図

　（b）重なり積分法および摂動法による結合係数の計算結果

　（c）重なり積分法および摂動法による電気及び磁気的成分への分離

　次に図13（a）のようなオープンリングのギャップ部分を上に向けた配置について、共振器間隔dの
変化に対して、重なり積分法および摂動法を用いて結合係数の計算を行った。その結果を図13（b）、（c）

に示す。図13の結果から、重なり積分法と摂動法による結合係数瓦結合の磁気成分4、結合の電気成
分keの値はほぼ一致した。またd＝1．0㎜のとき電気結合、磁気結合が同じで打ち消しあい全結合係数

kはほぼ0の値になっている。
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図13オーブンリング共振器の結合係数の計算および電気及び磁気的成分への分離

　（a）オーブンリング共振器の配置図　　　　　一

　（b）重なり積分法および摂動法による結合係数の計算結果

　（c）重なり積分法および摂動法による電気及び磁気的成分への分離

　以上の結果から、重なり積分法による電気成分と磁気成分の分離結果、摂動法とのほぼ一致している

ことが分かった。全く異なった原理に基づく2っの結果が一致するのは当然ともいえるが不思議でもあ
る。

6．あとがき
　本報告では重なり積分法を用いて誘電体共振器、各種のマイクロストリップ共振器の結合係数の計算

結果を示した。マイクロストリップ共振器に対して、分離できた磁気成分と電気成分に基づいて、結合



の物理的な意味を説明した．また、重なり積分方法による計算結果を摂動法による磁気成分と電気成分

の分離結果との比較も行い、ほぼ一致する結果を得た。
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　　　　　　　　　　　　　　　　　1。はじめに

　　レーザー光を上空に送信し、大気からの散乱信号を望遠鏡で受信して散乱体である大

気の物理情報を得るアクティブ・リモrトセンシングである。散乱体は大気分子やエアロ

ゾル、雲粒子などで、ミー散乱、レイリー散乱、ラマン散乱などが受信される。往復のレ

ーザー光伝搬中の大気微量成分による吸収量を計測して大気微量成分の密度を計測する差

分吸収ライダー（DIAL：D遡erence　Ab　sorption　Lidar）もある。京都大学・生存圏研究所（旧：

超高層電波研究センター、2000年より旧：宙空電波科学研究センター）は、1984年より滋

賀県甲賀市信楽町（元：滋賀県甲賀郡信楽町）の信楽MU観測所で、全国共同利用施設MU

レーダー（中層・超高層大気観測用大型レーダー）による高度2kmから500・700kmまでの

大気の主に運動の観測を行なってきた。2000年には新たに大型のレイリー・ラマン・ライ

ダーを導入して高度90kmまでの温度観測と高度10kmまでの対流圏の水蒸気量の観測を

行なってきた。本論文では、同ライダーに導入した回転ラマン散乱による温度プロファイ

ル計測と、その後開発した小型可搬の水蒸気ラマンライダーについて述べる。これらは、

高層気象観測で観測される気象力学的物理量、温度、風速および水蒸気量のうちに、温度

と水蒸気の観測を行なう装置である。

2．大気からの散乱信号

　　　図1に532nmのレーザーを送信したときの大気からの散乱信号を示す。ここで、水

蒸気混合比は1％としている。送信波と同一波長の弾性散乱すなわち、レイリー散乱とミー

散乱の信号に対し、10騨3以下の強度のラマン散乱信号が種々の波長で見られる。これは、

大気分子からの散乱で散乱前後で振動準位、および回転準位が異なる振動回転ラマン散乱

によるものである。532nmの弾性散乱の周辺約10㎜には、回転準位だけがことなる純回

転ラマン散乱信号が見られる。振動・回転ラマン散乱は、分子により振動準位が大きくこと

なることから、波長毎に異なる大気組成からの散乱を受信することができる。たとえば、

窒素分子（N2）からは607㎜，酸素分子（02）からは580㎜．，水蒸気からは660㎜の散乱が

得られる。純回転ラマン散乱信号の拡がりは温度依存性を示すため、散乱強度スペクトル゜

分布を計測することで大気温度の計測が可能である。また、振動ラマン散乱を受信するこ

とで、たとえば、水蒸気ラマン散乱信号と窒素ラマン散乱信号の比を取ることによって、

窒素と水蒸気の組成比から、大気中の水蒸気混合比、すなわち湿度がわかる。ただ．L、純

回転ラマン散乱は、近接波長にある弾性散乱光の抑圧を確保することが難しく注意が必要

であり、また振動ラマン散乱による微量成分の計測は、たとえば水蒸気であれば弾性散乱

信号と波長は離れているものの、信号強度比が10’6～10－9と非常に弱いため、弾性散乱信

号の迷光やブロッキングに注意が必要である。

2．レイリーライダーによる温度観測

　　信楽MU観測所の大型レイリー・ラマンライダーの構成図を図2に示す。レーザーは、



Q

QスイッチパルスNd：YAGレーザーの2倍高調波532．11nm出力を用い、出力は600mJ　x

50Hz（30W）である。ピームは鉛直上方に送信される。受信は、82cm，焦点距離8mのカセ

グレン式望遠鏡で、ダイクロイックミラーと干渉フィルターにより分光され、532nm（低感

度、’高感度》、53Llnm、528．8　nm、660㎜の5つのチャンネルの信号に分けられる。そ

れらの信号は、光電子増倍管（PMT）により光子計数される。光子計数の距離分解能は、

最矢9mである。通常、72m分解能、1分積算でデータを取得するが、　MUレーダーの周

波数領域イメージング観測など高分解能観測との同時観測のときには高度時間分解能を最

大9m、15秒まで上げてデータを取得している。

4．大気温度の計測

　　弾性散乱信号にエアロゾルのミー散乱信号が含まれず、大気分子からのレイリー散乱

のみとみなせる高度30km以上では、大気の主成分の組成（窒素と酸素の組成比）は一定

であり、平均分子量は一定とみなせるので、受信信号強度が大気の密度に比例して高度（距

離）の2乗に反比例することになる。したがって、ライダーの信号強度プロファイルから゜

直接大気密度プロファイルを求めることができる。一方、密度プロファイルが分かれば、

静水圧平衡（大気の圧力の高度変化が大気にかかる重力による状態）と気体の状態方程式を

用いて、ある高度の大気温度が、その高度以上の密度プロファイルと上方の一点の温度（通

常大気モデルを用いる）とを用いて求めることができる。基準となった上方の点でのモデ

ルの誤差が問題となるが、この基準点の誤差の影響は、誤差伝搬により下方の高度ほど小

さくなるため、10－20km程度より下方になると良好な温度プロファイルを与える。

このやり方を「レイリー積分温度（Rayleigh　lntegral　Temerature）」といい、レイリーライ

ダー観測で70年代より用いられてきた（Hauchecome　and　Cha皿il1，1981）。・とくにライダ

ー 自体にキャリブレーションも必要ないことから、「較正不要J・な温度観測として大気温度

のトレンドなどの観測にも用いられる重要な観測である。

　　ところで、高度30km以下のエアロゾルからの散乱が無視できな恥高度ではレイリー

積分温度は求められない。このような高度の温度を求める方法としては、「窒素や酸素分子

の振動ラマン散乱」がエアロゾルからの散乱の影響を受けないで密度を求める方法として

利用されることもある。ラマン散乱強度が大気密度に比例するとみなして、レイリー積分

温度と同様に温度プロファイルを求めることができる。なお、振動ラマン散乱はレイリー

散乱に比べて3桁ほど散乱係数すなわち信号強度が小さいが、高度301rm以下の大気密

度の大きな高度では可能である。ところが、このようなラマン散乱による「積分温度」も

高度10－－15km以下の対流圏では、今度はエアロゾルによる光の散乱でおこる光の「消

散」が無視できなくなるため、すなわち大気の透過率（正確には地面から当該高度までの

光学的厚さ）が一定とみなせなくなり、信号強度から大気密度を求められなくなる。

　　そこで注目されるのが、信号強度プロファイル以外の温度計測法である、回転ラマン

散乱を用いた温度計測である（Cooney　and　Pina，1976）。回転ラマン散乱光のスペクトル



が温度依存性を持つことを利用し、弾性散乱信号からわずかに離れた2波長を中心とする

帯域通過フィルターの信号強度の比を取ることで、大気の温度を計測することができる。

この方法の優れたところは、エアロゾルだけでなく少々の雲があるところでも受信信号の

SNRがある程度あれば温度が求まるところであり、雲の内部や生成消滅過程などを捉える

こともできる。

　　信楽観測所の大型レイリー・ラマンライダーは、当初のシステム構成は弾性散乱と窒

素と水蒸気のラマン散乱を受信する仕様であり、大気温度はレイリー散乱によるレイリー

積分温度と窒素振動ラマン散乱による積分温度を求めていた。高度範囲は、高度10－－1

5kmから90kmとなっていた。2001年以降、ドイツGKSS研究所の協力もあり、

純回転ラマン散乱を受信するための特殊な干渉フィルター1式をライダーに導入した

（Behrendt　et　al．，2002＞。このフィルターは、干渉フィルター4枚を光軸上で数度傾けるこ

とにより反射と透過の特性を利用して、弾性散乱信号と2帯域の純回転ラマン信号を切り

分けるようになっている。同ライダーで求めた回転ラマン散乱による温度とレイリー積分

法による温度のラジオゾンデおよびモデル大気との比較を図3に示した。信楽のレイリー

ラマンライダーシステムでは、高度1　一一　2　kmから30－40kmまでの温度が回転ラマ

ン散乱で、30－90kmの温度がレイリー一散乱で観測できるが、このような高高度範囲

の観測ができるライダーサイトは世界的にも限られている。

5．水蒸気量の観測

　　気体の水である水蒸気は，降雨などの気象現象に関わるだけでなく，潜熱輸送により

大気の熱エネルギー収支に深く関わる重要な成分である．その大部分は対流圏内でも地表

近くの境界層内にあるが時間空間変化が激しいため詳細な時空間分布の観測は限られてき

た。近年は温室効果ガスとしての役割も注目されており、そのリモートセンシングは極め

て重要である。

　　我々は、信楽MU観測所のレイリー・ラマンライダーで水蒸気の振動ラマン散乱を受信

し、窒素分子の振動ラマン散乱（あるいは大部分が窒素と酸素の散乱である回転ラマン散乱）

を比べることで水蒸気混合比の高度分布を計測してきた（e．g．　lmura　et　al．，2007）。しかしな

がら対流圏内の水蒸気量は中層大気などにくらべてはるかに地域的な変化、すなわち空間

変化が激しいため、移動式のラマンライダーの要求が高まってきた。また、大気レーダー

（ウィンドプロファイラー）の音波電波併用レーダー（RASS）による温度プロファイルの機

能にさらにレーダー散乱電波強度の解析から湿度のプロファイルを求める方法が開発され

（Tsuda　et滋，2001）てきたが、この方法ではレーダーで観測可能ないずれかの高度の水蒸気

量を境界条件とするために、一定高度の水蒸気量のモニターが必要となる。これらの要求

に応えるために、高度範囲は限定されるものの小型で可搬型のラマンライダーを開発して

きた。

　　開発した観測装置は、図4に示すような構成である。波長532㎜，30mJ，20Hz出力



　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　i

のQスイッチパルスNd：YAGレーザーを送信に用い、532nm（弾性散乱），607nm（N2振

動ラマン散乱），および660nm　（H20振動ラマン散乱）の3波長を35．5cm径のシュミッ

トカセグレンを用いて受信する構成になつている。このシステムでは絞りを絞って

0．25・0．5mradの視野とすることで昼夜の連続観測が可能になり、30分積分で昼間におい

ても高度400－－500m付近までの水蒸気の観測が可能である（Nakamura　et　aL，2006）。

また夜間に限定して絞りを開くと、高度4－一一5kmまでの水蒸気が観測可能になる。シス

テムは信楽MU観測所の観測棟内に設置して試験観測を行なったあと、後述の火山観測や水

蒸気の水平分布観測などの実験を行なった。2006年4月から独立行政法人情報通信研究機

構（NICT）沖縄亜熱帯計測技術センターで夜間観：測モードで試験観測を開始し（仰角60度

で射出），2006年9月に400M王｛zのウィンドプロラァイラーレーダーなどのある同センタ

ーの大宜味大気観測施設に移設し観測を行っている（仰角45度で射出）。自動観測はPC制

御で行なわれており、ネットワークを経由してデータが転送されている。30分の積分時間

で高度4km程度まで水蒸気のプロファイルが取得できる他，後方散乱比も観測している。

その観測結果は、http：〃ww．rtsh．kyoto－u．ac．jplgeoss／lidar／okinawaに掲載している。

　　これまでの観測で夏季に水蒸気が多く，冬季に少ない季節変化（図5）や夜間の水蒸

気変動，日々変化などが後方散乱比による雲・エァロゾルの消長とともに観測されている．

GPS衛星による掩蔽観測データとの比較は，高度6km以下で衛星観測のフットプリント

とライダー観測点の距離が100km以下の例が，2006年9月以降2007年6月まで11例観

測されている．この例ごとに，那覇で行なわれている気象庁のラジオゾンデ観測とも比較

してその差異を検証している．基本的にはライダー観測とGPS掩蔽観測デ三タはよい一

致を示しているが，ライダー観測で時間変化が顕著に観測されるときほど掩蔽観測とライ

ダー観測の差が見られるように思われる．そこで，ライダー観測と那覇のラジオゾンデ観

測から水蒸気の時間変化と空間変化の相関をみることにした。図6をみると，時間変化と

空間変化には正の相関が見られることがわかる．掩蔽観測とライダー観測のデータを比較

する場合，その日の水蒸気の変化の度合いを考慮する必要があることがわかる．

6・さらに可搬性を高めた水蒸気ラマンライダーと火山噴気・森林大気の観測

　　前述の小型ライダーは移動観測可能なものの総重量は150kg程度でワンボックス

のワゴンでの移動がやっとであった。移動にも3－4人の人員が必要であった。それでも、

移動観測により、阿蘇山中岳の火榎での噴気の観測、また信楽MU観測所での水蒸気水平分

布と変動の観測など新たな観測対象を開発してきた。　”

　　　火山から放出される噴気ガスの90％以上は水蒸気であるCiこの水蒸気による潜熱輸

送は・火山から放出される熱エネルギーのほとんどを占める。とりわげ、非噴火時にはほ

ぼ定常的な熱輸送の媒体として重要である。そのため、火山噴気中の水蒸気濃度やそのフ

ラックスを知ることは極めて意義が大きい。また、HOの含有量はマグマの爆発性を決定
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ユ
づける簸な蘇である・噴気中の全H、・を測定することは・マグマ起源のHP量を骸



よく推定するためにも欠かせない。しかし，これまで噴気中のHOをリモートセンシング
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ユ
で測定することは困難であった。すなわち、これまでは噴気の組成のリモートセンシング

には主にDOAS（差分吸収分光）やFTIR（フーリエ変換型赤外分光計）などの受動的な光

学観測が用いられてきたが、水蒸気は大気中にも多量に存在するため，噴気中のHOだけ
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ユ
を区別することが困難だったからである．ライダーは，アクティブなリモートセンシング

で、視線方向の濃度分布が測定できるため、火山噴気内外の水蒸気分布を精密に測定する

こ．とが期待できる。

　　また森林大気も近年急速にクロeズアップされてきた観測対象である。とりわけ、森

林内や上部におけるCO2のフラックスの計測は、グローバルな炭素循環や森林のCO2固定能

力の評価などと直接絡む重要な観測で各地でタワーによるCO2の観測が行われてきた。しか

しながら、その結果の評価には水平一様な森林を仮定したモデル計算が使われるなど不確

定な部分があり、森林内や森林上空の大気構造やその時空間変化を測定することは極めて

重要である。本研究で開発したライダーは、CO2などの炭素循環関係の微量成分は感度が充

分でなく計測困難であるが、100倍程度混合比の大きい水蒸気の分布やその変動は充分

観測が可能である。よって、森林などアクセスが容易でないサイトでの運用も可能な移動

式ラマンライダーの開発が課題となってきた。

　　　これらの背景を受けて、さらに小型のラマンライダーを開発した。レーザーは同じ

く532㎜，0．6WのパルスNd：YAGレーザーを用いて、可動性を高めるために高感度の

PMT（GaAsP）検出器とさらに小型の望遠鏡（直径20．3cm）を組み合わせることで、感度を

損なうことなくシステムを小型に改良した（図7）。ただし、昼間の観測はあきらめて夜間の

観測に限定される。システムは肇置を三脚に載せることが可能になり大幅に可搬性が向上

した。2007年6月4日には阿蘇山中岳において日没後に火口南縁から水平2方向にビームを

交互送出して（図8）水蒸気分布と後方散乱比を計測した。計測は約10分の測定を噴気方向は

3回、噴気なし方向は2回繰り替えて行なった。その結果、距離400m付近の噴気中央の

水蒸気混合比（比湿）が、周囲の大気に比べ691kg程度大きいことが観測された。噴気の上

昇速度（2．2mls）とライダー観測による直径（150m）を考慮すると23kgls程度の水蒸気フラ

ックスを有することが見積もられた。この値は、plume－rise法と呼ばれる種々の仮定のも

とに噴気の形状変化から見積もられる数値等と矛盾のない値となった。このようなライダ

ー観測の火山噴気水蒸気計測への応用はこれまで例を見ないものである。システムは現在

軽量化と完全バッテリー駆動化の改良中で今後種々の火山やその他のフィールドでの応用

観測を予定している。

7．まとめ

　　以上、本論文では、大気力学の重要な物理量である大気温度と水蒸気量のリモートセ

ンシングにラマンライダーを応用したシステムとその応用例を紹介した。ラマンライダー

そのものの歴史は長いが近年は性能のよい干渉フィルターが入手容易になったため実用的



噛

な回転ラマンライダー、水蒸気ラマンライダーの開発が可能になり応用範囲が広がった。

このようなライダーシステムを用いて、レーダーとの複合観測や種々のフィールド観測を

現在展開中である。
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図1　532㎜のレーザー光に対する大気（温度300K）の散乱信号のスペクトル。
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（Be㎞hdt　et註，2002＞．…　　　　　　　，1、

図2　信楽MU観測所のレイリー一・ラマンライダーの構成　（Behrendt　et　al．，2004）
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図7フィールド観測用水蒸気ラマンライダーの構成。右は阿蘇山での観測の様子。
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1　はじめに

　電磁波の波長が構造体のサイズや間隔に比べて十分大きい場合，その集合体は電磁的な連

続媒質と見なすことができる．近年，金属や誘電体による構造体を周期的あるいはランダム

に配置したメタマテリアルに関する研究が盛んに行われている．メタマテリアルは従来の

電磁媒質では実現不可能な波動伝搬を可能にする．典型的な例は，負屈折率を実現するメタ

マテリアルで，この媒質内で電磁波はエネルギーの流れと逆方向に位相が流れる．このよう

に，メタマテリアルを用いることで，波動伝搬の性質を大きく変えることができる．

　このメタマテリアルの概念を低周波の領域に適用すると，簡単な電子回路で様々な波動

伝搬のシミュレーションができるようになる．電子回路による波動伝搬のシミュレーショ

ンは，実現が比較的容易であることに加え，波動伝搬の物理的本質を掴むのによいモデルと

なっている［1－5】．それは単純な電子回路を用いていても，波動伝搬現象とその回路モデル

の間に深いレベルでのアナロジーが成立しているからである．本論文では，電子回路を用い

た，シュレディンガー方程式のシミュレーションと光の群速度制御のシミュレーションの2

点にっいて紹介する．

2電子回路によるシュレディンガー方程式のシミュレーション

　シュレディンガー方程式は，波動関数と呼ばれる複素関数ψ（x，t）に関する偏微分方程式で

ある．このψ（x，t）や確率密度関数1ψ（x，t）12などは抽象的でわかりにくく，シュレディンガー

方程式自体が量子的なものであると間違って理解されることがある．しかし，シュレディン

ガー方程式自体は単なる波動方程式で特に量子的なところはない．したがって，電子回路の

ような古典系においてもシミュレートすることは可能である［6］．

2．1結合共振回路

　ここでは，図1に示すようなインダクタKで結合された並列LO共振回路がシュレディ

ンガー方程式を表現していることを示す．n番目の共振器の電圧をVn，　Lに流れる電流をin

とおく．このとき，キルヒホッフの法則により以下のような式が成り立っ

　　　　　　　五讐一妬

　　　　　　　・讐一一＋表1（Vn－…一・Vn）dt＋表／（Vn＋・　一一　Vn）dt　　（1）

●●●

K K　　Vn　　K K
●●●

0

図1：結合共振回路



ここで，Kが十分大きいと仮定し1，1／Kを含む項をいったん無視する．また，回路内のエネ

ルギーも，インダクタKにはほとんど蓄えられていないと仮定し，全エネルギーが

　　　　　　　　　　　　　　u・一去Σ（Ovz　＋　Lia）

であり一定であるとする．ここで，次のような複素の変数

　　　　　　　　　　　　　　dl、　・　・．’vll＄vn＋i～係

を導入する．この変数を用いることで式（1）の解は次のようになる．

　　　　　　　　　　　　　　　z・n（t）　＝　ttn（0）e－iω゜t

したがって，電圧Vn，電流㌔は

　　　　　　　　Vn　＝：～Vliii（Un（t）＋u；（t））－Viii（eq（・）ビ鄭＋c・c・）

　　　　　　　　㌔一i～傷（Un（t）　一一　uE（t））＝・i～傷（Un（・）e－…一）

のように表される．結合項を再び考慮に入れると，Unの方程式は，

　　　　　　　　　　讐一一iω・Un＋thlt（¢一・一・2in＋in＋・）

（2）

（3）

（4）

（5）

（6）

となる．ただし，∫vn　dt～Linを利用した．結合項を考慮に入れるときには，　Un（0）はもはや

定数ではなくなり，（共振による回eq　e－in・tより）ゆっくり変化する時間関数となる．式（6）の

一 右辺の結合項を共鳴の外力と考えると，Un（t）に関する項は共鳴するが？　u轟（t）に関する項は

共鳴しないので無視して，

　　　　　　　　　　箒一i騨塾妥（Un－・一一　2Un　＋　Un†・）　　　（7）

と近似できる．

　次に，回路を分割することで，分布定数回路のように扱うことを目指す．共振器の電圧Vn

は分割によっても変わらないが，電流は半分in　12になる．そして，結合コイルの電圧は半分

になる．したがって，長さ△xを回路要素で置き換えるとき，

C＝・N△Ut，　L＝＝＞t　l　AXx、　K＝K△LX　　　　　　　　　　　　　　　〈9＞

　　　　　　　　　　　　vn＝＝vn，　in＝ゴπ△x，　un＝ψη～癌　　　一　　　　　　　　　（9）

とスケールさせるべきであることがわかる．これを，式（7）に代入することにより，

　　　　　　　　　讐一一聯響κ（λ△x）2（thn＋・一一・2thn＋ψn－・）　　（1・）

1結合が十分小さいことを意味する



をえる．ここで，△x→0の極限を考えることで，

　　　　　　　　　　　　穿Liω・ψ（x）＋￥会∂繁）　　　（11）

となる．これに，inをかけることで，次式のようなシュレディンガー方程式の形に変形できる．

　　　　　　　　　　　　i苑讐L蓋肇）＋yψ（x）　　　（12）

ただし，

一κ　蔦K　　　　　　　　　　　m＝＝nasx＝（△i57di5Z，　V＝　ha・　　　　　　（13）

とおいた．

　このように，ポテンシャルVは共振周波数ωoに対応し，質量mは結合のためのインダク

タンスKに比例していることがわかる2．回路とシュレディンガー方程式の対応の一覧を表

1に与える．表のように，シュレディンガー方程式の物理量が明確な回路パラメータに置き

換えられていることがわかる．

表1：シュレディンガー方程式と回路の対応

シュレディンガー方程式 回路表現

Re（ψ） 波動関数の実部 ηπ コンデンサの電圧

Im（ψ） 波動関数の虚部 2η インダクタの電流

iψ12 確率分布 0η莞／2＋砥／2 共振器の蓄積エネルギー

質量
ft　　K

共振器間の結合m 一　一（△の2ωoL

v ポテンシャルエネルギー ω0 共振周波数

2．2分散関係のアナロジー：基本行列からのアプローチ

　図2（a）のような四端子回路があるとき基本行列Mは次のように定義される．

　　　　　　　　　　　儲）一㈲ω一Mω

相反定理が成り立ちdet（M）＝1であるとする．この固有方程式は

　　　　　　　　　　　　　　　λ2－’（A＋D）λ＋1＝＝0

となり，その解は

　　　　　　　　　　　　　　λ＝　COSθ±isin　e　＝e土iθ

　　　　　　　　　　　　　　　C・Sθ≡（A十D　2）

　211Kが結合の大きさを与えていることからしても理にかなっている．

（14）

（15）

（16）

（17）
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図2：（a）基本行列．（b）回路網の例

である．ただし，θは実数とは限らず，一般に複素数である．

　図2Φ）のような回路の場合，基本行列は

　　　　　　　　　　　　M－（　1y（ω）、＋編）　　　（18）

となり，図1のような回路の場合は，Z（ω）＝・iωK，Y（ω）＝＝　iω0＋1／iωLである・これを，式

（17）に代入することによって，

　　　　　　　　　　　　　　c・sθ一・＋£（　　　ω21一　　　ωぎ）　　　　（19）

をえる．ω～ωoと仮定すると，

　　　　　　　　　　　　　　c。sθ一、＋互ω・一ω　　　　　　　（20）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　L　　ωo

と変形できる．θはω〉ωoの場合に実数解をもっ．このとき，固有値eiθに対応した固有ベク

トル（vn，　in）が入射されると，位相eiθが回路一段ごとに付加される．回路1段あたり△xの

長さの伝送線路に対応させると，

　　　　　　　　　　　　　　　　　θ、＝k△x　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（21）

で決まる伝搬定数kで波動が伝搬していることになる．ちなみに，θが複素数になるωくωo

の条件下では，伝搬波が存在しないカットオフの領域となる．

　回路一段あたりの位相回転θが十分小さいとして，cosθ　・＝1一θ2／2を用いると，式（20）

より，

　　　　　　　　　　　　　　　w　・　・・…＋霊θ2　　　　　　（22）

をえる。シュレディンガー方程式を平面波解eikx“・icvtを仮定して，式（12）から分散関係を導

くと，

　　　　　　　　　　　　　　　　ha　＝＝　v＋坐　　　　　　　　　（23）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2m

となるが，シュレディンガー方程式と回路定数の関係式（13）と伝搬定数kに関する関係式

（21）を当てはめると，式（22）と式（23）は一致していることがわかる・回路のθとωの関係を
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図3：L／K＝0．4のときの回路のθ一ω関係．実線がシュレディンガー方程球から導かれるも

の．点線が回路から近似なしで導いたもの．

図3に示す．実線が式（22）から導いたもので，シュレディンガー方程式の分散関係と完全に

対応する．点線が近似を用いない式（19）から導いたものである．θ＜1程度までは，回路が

シュレディンガー方程式をよく近似していることがわかる．

　このように，シュレディンガー方程式の分散関係を回路の嗣有値から導く方法は，他の一

般の波動方程球に応用可能である．回路からθが求まると，θw関係がわかるが，それが伝搬

の分散関係（kω）と対応する．実際に，負の屈折媒質をシミュレートする回路モデルはこの

ような考えを用いて設計されている［8】．

2．3　回路シミュレーションの方法

　シミュレーションはどのようなものを用いてもよいが，本研究では汎用の回路シミュレー

ションソフト　LTSpiceを用いた．この回路シミュレータは，スクリプトベースの回路シミュ

ーレータSpiceにGUIのインターフェー・スを追加したものである．CADの機能も有するので，

マウスを用いて回路を描くこともできる．しかし今回のような，線り返し要素が多い回路を

手で描くのは大変なので，Per1スクリプトを用いて自動生成することにした．

　次節から；様々なポテンシャルにおけるシュレディンガー方程式のシミュレーションを示

す．シミュレーション結果は断りのない限り，共振器に蓄えられたエネルギーUnに関する

グラフになっている．また，縦軸の絶対値には大きな意味はないので目盛り及び単位は省略

している．
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図4：（a）自由伝搬のシミュレーション．（b）解析解との比較．実線がシミュレーション，点線

が解析解．左からそれぞれt＝　19ms，38　ms，56　msのときの結果．

2．4雷 伝搬現象のシミュレーション

2．4．1　自由伝搬のシミュレーション

　自由伝搬現象をシミュレートする売めに，定ポテンシャルに相当する，定共振周波数の結

合共振回路を解析する．回路パラメータは，K＝25　mH，　L・・10　mH，0＝1μFとし回路の

総数Nは200とした．伝搬させる波束は解析が容易なガウス波形とした．伝搬波の生成に

は2つの方法が考えられる．1っは，結合共振回路の端に電圧源をっなぐ方法である．もう1

つは，コンデンサ0の両端に初期電圧v£o），インダクタLに初期電流瑠）を与えておく方法

である．ここでは，後者の方法を用いた例を示す．与えるべき初期状態は以下のようになる．

vE・）一㈹｛僻ア｝噺）

琶碧）一御｛一僻ア｝醐

（24）

（25）

ただし，0略＝瑞が成り立つ必要がある．noが波束の中心，△nが波束の輻，そしてOoが

LO回路1段あたりの位相の回転量であり，シュレディンガー方程式における波数の初期値

に対応する．

　no　＝　50，η〇三1V，△n＝20，　eo　＝　O．3として，シミュレーションを行った結果を図4（a）に

示す．波束が広がりながら伝搬していることがわかる．これは，シュレディンガー方程式が

分散性の方程式であるために群速度分散の影響を受けているからである．ガウス波束の自

由伝搬は厳密に解くことができるので，解析解と比較することができる．君＝19ms，38　ms，

56msの3つの時間でのシミュレーション結果と解析解の比較を図4（b）に示す．　t＝19　ms

のときは，解析解とよく一一一致しているが，t＝・38・ms，56　msのときには，波形の歪みとともに，

波形が後ろに伸びていることがわかる．これは，シュレディンガー方程式を空間について離

散化したことの影響といえる．波束の中心の運動や，外形だけに注目する限りにおいてはよ
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図5：（a）トンネル効果のシミュレーション．（b）トンネル効果の回路での説明．

（b）

いシミュレーションになっているといえる．波形の歪みは，回路数を多くすることで改善で

きる．また，初期電流inの位相を反転させると逆方向に伝搬する．

2．4．2　トンネル効果のシミュレーション

　トンネル効果のシミュレーションでは，各共振器でパラメータを変化させる必要がある．

全回路数1Vは400とし，ポテンシャル障壁をn＝　201からn　・205の領域に設けるとす

る．全領域で結合インダクタKは同じでありK＝　25　mHとする．ポテンシャル障壁以外

の部分の共振器のキャパシタCo，インダクタLo，共振周波数ωo＝1！V嘱は前節と同じ
K＝　25　mH，　Lo　＝：　10　mH，（70　＝1μF，　dio　＝10　Mzとする．ポテンシャル障壁に相当する共振

回路のキャパシタとインダクタの値をそれぞれCw，　Lwとし，共振周波数をωw　・・　i！vfnc　F

とする．壁の部分のポテンシャル周波数をωw　＝　1．06ωoに設定する．それに応じて（㌦，Lw

の値も変化させる必要があるが，（ん，Lwも同じ比率で変化させることで，質量mに相当す

る結合係数には変化がなくなる“’以上をまとめると，以下のようにパラメータを定めた．

κ＝25．O　mH　fbr　allη　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（26）

｛
　Lo＝10．O　mH，　q）＝1つ0μF（ωo＝・10．O　kHz）　　1≦π≦200，206≦n≦400
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（27）
．Lw＝9．43　mH，（7w＝0．943μF（ωw＝10．6　kHz）　201≦π≦205

そして，今回は，結合共振器網の端に電圧源をつなぎ，そこから搬送波の周波数がω＝1．05ωo

のガウス波形（スペクトル帯域△w　＝　O．ooSCVo）を入力した．入力信号の周波数ω＝1．05ωo

がポテンシャル障壁ωw＝1．06ωoより小さいので，古典的には通り抜けできない条件になっ

ている．

　シミュレーション結果は図5（a）の通りである．波形はやや波打っているが，信号の入力端

で反射が起こっているものと考えられる．ポテンシャル障壁に波束が入射したとき，反射が

起こり干渉が起こっていることがわかる．そして，一部op波束がポテンシャル障壁を透過し



ていることがわかる．シミュレーション結果から読み取ると透過率は24％であった．粒子の

エネルギーがE，ポテンシャル障壁の高さがVo，厚さがαのときの透過率は，

T－
｛1＋4誇灘）｝－1←’2鵬（ik　SV））

で与えられるので［91，回路パラメータに置き換えると，

T－

｛　（ωザω。）2sin2（舩n1十　　4（ω一ωo）（ω一ωw））ジ（び一誓ω5許）

（28）

（29）

となる3．ただし，△nはポテンセヤル障壁に相当する回路の段数この式より，透過率を求め

ると23％であり，シミュレーション値24％とほぼ一致する．

　このトンネル効果は，回路モデルで考えると理解しやすい．励振信号の周波数ωは，ポテ

ンシャル障壁以外の部分のポテンシャルωoより大きく，そのような領域では並列共振器は

キャパシタンス成分が支配的になる．一方，ポテンシャル障壁の領域ではω＜ωwであるの

で，インダクタンス成分が支配的になる．この様子を模式的に表したものが，図5（b）である．

左から入尉してきた波はLO伝送線路を伝搬してくるが，ポテンシャル障壁の部分ですべて

の要素がインダクタンスになり，そのインダクタによって分圧された信号だけが右側に伝わ

るのである．

2．43　ラムザウアー・タウンゼ？ト効果

Potentia1

ω

ω1

ω0

図6：矩形ポテンシャル．

　ポテンシャルが変化すると反射が起こるのが一般的であるが，干渉の結果反射が打ち消さ

れて，すべて透過することがある．例えば，ポテンシャルに図6のような矩形の溝があると

き，このポテンシャルの溝に定在波が立つときに左からの波の反射がなくなること知られ

ている【le］．これは，ラムザウアー・タウンゼント効果の一番簡単な説明としてよく用いら

れる．

　全回路数をNとし，全領域で結合インダクタはK＝25mHとする．ポテンシャルの溝
の部分では，共振栂波数をω。＝10kHz（L＝＝10　mH）0＝1ptF）とし，それ以外の部分では

ω1＝11kHz（L＝9．09　mH，0＝・O．909μF）とする．励振信号の与え方は前節と同じく回路端

　3｛γの定義蹴式（22）と矛盾しないことと，純虚数になる点に注意する．
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図7：ラムザウアー・タウンゼント効果．（a）△n＝8のとき．（b）△η＝10のとき．
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から与えることし，その周波数ωは11．23　kHZのガウス波束（帯域は5Hz）とする．このよう

なパラメータにおいて，ポテンシャルの溝の部分での回路1段あたりの位相回転量は式（22）

より，

　　　　　　　　　　　　θ一箏ω許α784－f　　　　（3・）

であるので，mは正の整数としたとき，ポテンシャルの溝に相当する回路の段数が△n＝4m

のときに，θ△π＝mπとなり定在波条件を満たす．

　図7（a）に△n・＝8の場合，図7（a）に△π＝10の場合示した．△n＝8の場合に完全ではな

いが反射波が低減していることがわかる．伝送線路において，インピーダンスが異なる要素

を配線したときに，定在波が立つ条件で反射がなくなることはよく知られており，インピー

ダンスマッチングの方法として利用されている。

2．5束縛状態のシミュレーション

2．5．1井戸型ポテンシャル

　井戸型ポテンシャルの固有状態も回路として簡単に表現できる．回路の総数はN＝21と

し，すべての回路で結合インダクタはK＝5mHとした．　n＝1段目とn＝21段目に壁と

して，非常に小さな0とLの共振器を配置した．このとき井戸の幅△nは20であり，井戸の

中のポテンシャルに相当する回路のパラメータはL＝　10　mH，0＝1μF（ωo＝10　kHz）とし

た．初期状態として，共振器のキャパシタ0の問に次のような初期電圧を与えた．

Vn　＝ ｛欝｛輩1繍

ただし，n1！2＝＝△n／2＋1＝11とする．mは固有状態の次数を表している．

（31）
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図8：井戸型ポテンシャルにおける固有振動．（a）m＝1，（b）m＝・2，（c）m＝3，（d）m＝4

　シミュレーションの結果を図8に示す．ただし，ここでは振動の様子がわかるようにコン

デンサの両端の電圧Vnをグラフにしている．振動の次数が上がるにつれて振動が速くなっ

ていることがわかる．井戸型ポテンシャルの固有振動数ωmをこの回路のパラメータで表現

すると

勉＝1＋
ω0

π2m2　L

2（△n）2K
（32）

となる．シミュレーション結果を高速フーリエ変換して求めた固有振動数と，上式から導か

れる理論値とを比較した表を表2に示す．次数が大きくなるほどやや誤差が大きくなるが』

それでも10％程度の誤差であり，十分よくシミュレーションされているといえる．



表2：井戸型ポテンシャルの固有振動数のシミュレーションと理論の比較

次数m シミュレーション 理論値

1 10．2kHz 1α2kHz
2 10．8kHz 11．O　kHz

3 1Lg　kHz 12．2kHz

4 132kHz 13．9kHz
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図9：調和ポテンシャル内の運動．（a）第1固有状態（b）調和振動．

100

2．5．2調和ポテンシャル

　調和ポテンシャルv（の＝mω㌔2／2（ω’は調和振動の振動周波数）も回路で表現できる．

回路の中心をn＝　n1／2として，n段目の回路の共振周波数ωnを

　　　　　　　　　　　　　tl　一・＋（n－　n1！2　　　　2）k2i　　　　・3）

とすればよい．ただし，n＝　nl！2のときに，ωn＝ωo（キャパシタ0＝（70，インダクタL　＝＝　Lo）

とする．この共振周波数Wnをmを変えずに実現するため，　n段目の回路の0およびLをそ

れぞれCo，　LoのV砿倍する．そして固有関数はエルミート関数Hm（ξ）で与えられる．

ただし，

　　　　ωKξ（n）＝　　　iZi：万・n （34）

である．

　シミュレーションは，100段の回路，n112＝50，　K＝20　mH，ωo＝10　kHz（Lo＝10　mH，

Co　・：　1μF），そして調和振動の振動数はω’＝0．01ωo　＝　100　Hzとして行った．コンデンサに

第1次の固有関数であるガウス関数を初期状態として与えた場合のシミュレーション結果

を図9（a）に示す．固有状態であるので時間発展していない．次に，同じガウス関数を10段分
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変位させたものを初期値として与えた結果を図9（b）に示す．ポテンシャル内をおよそ97Hz

の周期で調和振動する様子が観察された．設定振動数がω’＝100Hzであるので，十分近い

値が得られた．

　最後に，固有モードより幅の狭いガウス関数を初期値として与えた結果を図10に示す．こ

の関数は，奇数次の固有関数の重ね合わせで成り立っているので，時間が経過すると互いに

弱めあって，小さい振幅になってしまうが，固有振動数の間隔，この場合2ω’＝200Hz，の逆

数時間31msごとに，再び強め合いが起こり波形が復活する．これは，量子光学でQuantUm

Revivalと呼ばれる現象と物理的に同じ現象である．

3光の群速度制御を電子回路でシミュレートする

　近年，量子光学的な技術によって群速度を制御して，光パルスを媒質中で真空中より速く伝

搬させたり【14，15】，真空中より何桁も減速し，さらにその遅いパルスを媒質内で完全に静止

させることができるようになってきた．前者は群速度が光速cを越えることはないという根

拠のない主張を実験によって退けるものである．一方，電磁誘導透明化（Electromagnetically

induced　TranSparency，　EIT）［16】を用いて，光の群速度を10－7c程度まで遅くしたり［17】，光

を完全に停止（正確には断熱過程で光の状態を原子の集団スピンの状態に転写）させる方法

が考案され［18，19］，実験が行われている【20，21】．光パルスの包絡線だけでなく，量子状態

をも媒質中のスピン状態として保存することができる上，必要なときに再度光として取り出

せる［22，23］．このような技術は光メモリーや量子メモリーへの応用が期待されている．

　このような，光の異常伝搬は電子回路で考えると本質がわかりやすい．以下では，電子回

路を用いた光の群速度制御のシミュレーションについて方法と実験結果を解説する．
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図11：波動の群速度制御のシミュレーションのための基本回路；（a）ローパスフィルタHL（ω），

（b）負遅延回路HN（ω），（c）オールパスフィルタHA（ω）．

3．1基本回路

　ここでは，次のような波動の包絡線に関する1次の偏微分方程式を考える．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂v　　　　　　　　　　　　　　　　∂v
　　　　　　　　　　　　　　　　蕊＋”9蕊＝0　　　　　　　　（35）

Vgが群速度をあたえる4．　Vgが定数の場合，式（35）の解が∫α一吋㊨g）であることは容易に確

かめることができる．これは，包絡線が形を変えずに速度Vgで伝搬していることを表す．＿

　この方程式を，空間方向（x方向）に離散化し，回路で置き換えることを考える．離散化幅

を△xとしたとき，回路一段あたり△x／Vgだけの時間の遅延を実現する回路が必要となる．

理想的な遅延系の入力Vir．（t）と出力u。ut（t）の関係は

v。。t（t）＝（んD＊Vi。）（孟）＝”血（オーtd）， （36）

と表すことができる［3】．hD（t）＝δ（t－td）は系のインパルス応答でデルタ関数を遅延時

間tdだけずらしたものである．“＊”は畳込み積分を表す．関係（36）をフー一リエ変換すると

V。ut（ω）・．　HD（ω）Vm（ω），が得られる．ここで

　　　　　　　　　　f・D（ω）≡二dεんD（t）e－jωt　＝　exp（・一・　jtdtU）・　　　（37）

は系の周波数応答関数である．虚数単位j＝－iを導入した．これによって，回路理論のejwt

と波動論のe－i（wt－kx）が時間的に同じように振舞うことになる．

　正の遅延td＞0に対してインパルス応答んDのは因果的，すなわちt＜0に対してゼロで

ある．正の遅延は適当な長さの空間（L＝cεd）があれば容易に実現することができる．しか

4式（35）の方程式は媒質中の波動方程式に包絡線近似を用いることで得られる【4】．



し，負の遅延のインパルス応答は非因果的であり，任意の信号にたいして負の遅延をあたえ

る系をつくることはできない．

　正の遅延は分布定数系（五≠0）では容易に実現できるが，集中定数系（L＝0）で完全に実

現することはできない．負の遅延はどちらの系においても不可能である．しかし，入力の波

形に一定の制約を課すことを許せば，集中定数系において近似的な（正あるいは負の）遅延

を実現することが可能となる．

　理想遅延の周波数応答（37）はIHD（ω）1＝1，　arg　HD（ω）＝－tdωを満たし，振幅特性が周波

数によらず一定，位相特性が周波数に比例している．この比例係数tdが遅延量を与える．

　この特徴を近似的に満たすものとして，llg－一一の極（zp　・＝　j／T）をもっ応答関数

　　　　　　　　　　HL（ω）一、＋1ωT一ト（ω募）2］　exp（－jφ）　　（38）

を考えると，ゼロ周波数付近lwl＜1／ITiで理想特性（37）を近似していることが分かる．こ

こで，φニta：n－i　wT～Tωである．したがって，スペクトル帯域が制限された信号に対して

遅延td　＝：Tを与えることができる．

　線形系が安定であるためには，応答関数のすべての極が上半面（」の係数が正）に含まれる

必要がある。したがって，この系が安定であるためにはT＞0でなければならない．すなわ

ち，この方法では正の遅延しか実現することができない．この応答関数を実現する回路例を

図H（a）に示す（T＝OR）．これは通常ローパスフィルタと呼ばれているものである［24】．

　応答関数の別の候補Lとして

　　　　　　　　　　HN（ω）一・＋jωT－［・＋（ω釜＞2］eXP（jφ）　　（39）

を考えよう．ζれは零点を1つもつ関数（eq＝」／T）であり，やはり原点付近で遅延を近似し

ている．零点の位置すなわちTの符号に関しては制約がないので，正負どちらの遅延も実現

できる．T＞0の回路例を函11（b）にしめす．これは負遅延君d＝4（＜0）’を（近似的に）実

現する最も簡単な回路である．有効な帯域は回〈1／Tである．この回路の問題点は帯域外

で利得（回＞11T）が大きくなることである・

　もう1つの興味深い応答関数は

　　　　　　　　　　　　　　　　1－jωT／2
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　～e巡）（一・jφ），　　　　　　　　　　　　　　　　　　（40）　　　　　　　　　　　　HA（ω）＝
　　　　　　　　　　　　　　　　1＋，jωT／2

である．1つの極と1つの零点を持っている．これを回路で実現した例を図11（c）に示す。こ

の回路はオールパス（al1－pass）フィルタと呼ばれているものである［24］．位相特性は低域フィ

ルタのそれと同じであるが，振幅特性は一定であり理想遅延のものと同じである．安定条件

はT＞0なので，正の遅延のみに使える．この回路は3．3節において遅い光のシミュレー

ションに用いられる．

　丑L（ω），HA（ω）とHN（ω）におけるiT’の符号に関する制約の差違を考えると，集中定数系

で遅延を近似する場合においても，正と負の遅延は対等でないことが分かる．
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図12：負遅延の実験回路スイッチを押すと，出力のLEDが入力のLEDより先に点灯する．

3．2負遅延回路速い光のシミュレーション

3．2．1入カパルスの整形

　集中定数回路を用いて，近似的な遅延（正または負）が実現できることが分かった．ここで

はまず図ll（b）を利用して，超光速伝搬に対応する負遅延回路を作り，その出力波形が入力

波形より時間的に先行することを実証する【2，3】．

　先にのべたように，HN（ω）＝1＋jωTが負遅延回路として動作するにはら入力波形のス

ペクトルが制限されて回く1／Tの範囲に収まつていることが必要である・電子回路では

矩形パルスを作るのが最も容易であるが，そのスペクトルは高周波に長い裾～1／回を持っ

ているため，ローパスフィルタを通すことで高周波数成分を抑制する必要がある．フィルタ

のカットオフ周波数1／TLは1／Tより低くなければならない・フィルタ1段では十分ではな

く，多段（m）接続する必要がある．ここではより性能のよいローパスフィルタとしてペッセ

ルフィルタ［241を用いた．

3．2．2　負遅延の実験

　図12に実験回路のブロック図を示す．具体的な回路図は［2］を参照されたい．パルス生成

部は矩形パルス発生回路と2次のローパスフィルタH£2）（ω）2段（m＝4）で構成されてい

る．スイッチを押すと，パルス発生器が幅1．5sの矩形パルスを発生する．ローパスフィルタ

のカットオフ周波数は0．35／Tである．先行量を大きくするため，負遅延回路HN（ω）を2段

用いている（n＝2）．パルスを視覚で確認できるように，入力端子と出力端子にはそれぞれ

発光ダイオード（LED）が接続されている．LEDは電圧が約1．1Vを超えると点灯する．

　実験結果を図13に示す．入力と出力をデジタルオシロスコープで記録したものである．．

時間の原点（t＝O）は矩形パルスの立上り，すなわちスイッチを押した瞬間である．出力パ

ルスが入力パルスに比べて0．45s程度（パルス幅の20％程度）先行している．これは設計値

2T　＝　2CR　＝0．44　sとよく一一致している，出力波形はやや歪んでいるが，これは理想的な遅

延特性（37）からのずれのためである．
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図13：負遅延の実験結果．入力と出力の波形をオシロスコープで記録した．入力が出力より

0．45s先行している．tニ0はスイッチを押した時劾である。

3．3遅い光と止まった光のシミュレーション

3．3．1群速度の制御

　遅い光や止まった光を考える場合にはVgを空間的，時閥的に変化させる必要がある．真空

から媒質にパルスが入射するときのように，群速度が場所の関数Vg（x）である場合の解は，

ある地点Xoでの電場の時間変化v（¢o，t）≡ip（‘）を境界条件として

　　　　　　　　　　　　v（x，t）一φ（オか（x’）一’dx’）　・　　　㈹

のように与えることができる．解の形から，どの地点においてもパルスの時間波形が保存さ

れながら伝搬することが分かる．一方，ある時刻でのパルスの空間波形はVg（x）の空間分布

の影響をうける．Vg（x）が小さい区間においてはパルスの空間分布は圧縮され，　Vg（x）が大き

い区問においてはパルスの空間分布は伸張される．

媒質の特性を時間的に変化させて群速度を時間の関数Vg（のとした場合の解はある時刻

toのパルスの空間分布v（x，　to）三ψ（x）の関数として，

綱一ψ←一か（e）dり・
（42）

のように表される．この場合は，パルスの空間分布が保存されたまま伝搬することが分かる．

一方iある地点に着目して包絡線の時間変化をとらえたときには，Vg（t）が小さい時間帯では

包絡線の時間変化は緩やかになり，Vg（t）が大きい時間帯では速くなる．パルスの周波数スペ

クトルもそれに応じて変化することに注意する．

3．3．2正の群遅延を実現する回路

前述の通り，図11（a）のようなローパスフィルタや図11（c）のようなオールパスフィルタ

を用いて．正の群遅延を実現することができる．いずれの場合も，入力する信号の周波数ス
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図14：群速度制御シミュレーションの実験装置．

ペクトル帯域δωが

δω／Vd＝（δω）T《1（Ud≡1／T） （43）

の関係を満たすように帯域制限されている必要があり，そのとき出力にはT＝RCの遅延を

もって同じ波形が出力される．したがって，△xの長さの媒質をT＝△翻”gの正遅延回路［図

11（a）か図11（c）1に置き換えることで，波動伝搬をシミュレートできる．このときUd　E　1／T

が元々の波動方程式（35）の群速ge　Vgに対応するパラメータになっている．Udの次元は時問

の逆数で，通常の速度の次元とは異なるが，時間あたりにパルスが通過する回路の数に相当

するので，便宜的に“速度”と呼ぶことにする。

3．33　低群速度の実験

　図14に示すように，遅延回路（オールパスフィルタ）40段を縦続接続した．回路のパラ

メータは図中の小囲みの中に示している．すべての出力端子には発光ダイオード（LED）が

接続されていて，パルスの伝搬が電光掲示板のような光の流れとして目視できる．各段の速

度殉＝1／ROは抵抗につながっている2つのアナログスイッチ（DG441）SW1，　SW2を利
用して，v1　＝　13　s－1，y2　＝＝　6．7s－i，v3　・＝0．62s－1の3段階（約1：1／2：1／20）に電子的に変化

できるようになっている．入力信号は振幅1V，パルス幅丁＝1．Osの滑らかな波形を用いた．

入力パルスのスペクトル幅はδω～4／δ7＝4．OHzと見積もられる．各段の出力電圧をデジ

タルオシロスコープで記録した．

　まずUdが場所nに依存する場合を調べるために，40段の回路を2つの領域：n＜25（領域

1）とn≧25（領域ii）に分けて，それぞれの領域での速度をv1　＝13　s－1，　v2＝6．7s髄1（～レ1／2）
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図15：パルスの減速とパルス圧縮．速度〃1＝13／s（n＜25）がn≧25で速Pt　v2　＝＝　6．7s齢1に
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Vn（t）／v

1

0

7

t／

タで． 訣
Vn（t）／V

・5Xs“　“

40

1．2

1

0．8

0．6

0．4

0．2

0

－
0．2

図16：速度を時間的に変えた場合．パルスは君＝4sで速度〃1　＝　13／sからn・＝6．7／sに減速

する．

と設定した．図15は波形を出力の位置（回路の段数）nと時間tの関数として3次元で表現

したものである．領域1を真空，領域HをEITによる低群速度領域を考えれば，この設定は

遅い光の実験を回路でシミュレートするものといえる．

領域iでは，ガウス形のパルスが1秒あたり13段の速さで形を変えずに回路を通過して

いることが分かる。この場合，δω／v1～0．31なのでスペクトル条件（43）を満たしているの

で，パルス波形の変形は見られない．領域の境界n　＝・　25でパルスの伝搬速度が約芋分になっ

ていることが分かる．24段目と25段目の回路の境界でパルスは時間的に連続的につながっ

ていなければならないので，パルス幅（時間幅）δアはどちらの領域でも変わらない．スペク

トル条件を両領域で計算すると，δω／〃1　・o．31＜1，δω／〃2＝060＜1となり，領域Hでも条

件（43）を満たしており，波形が崩れることはない．パルス幅δnは領域1でδn1　＝＝　v1δア～13

段，領域llでδn2＝u2δア～6．7段のようになっており，領域IIでパルス幅が空間的に1／2に

圧縮されている．

　っぎにYdが時間に依存する場合を調べるために，伝搬の途中で，速度Ydを変えてみる．時

刻t・＝＝　4sで速度をv1　＝　13s－iから〃2＝6．7s－1に変えたときの実験結果は図16のように

なった．時刻t・・＝　4sにパルス全体の速度が112に減速されている．その結果，パルス長（空間
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図17：パルスの凍結．時刻t　＝＝　4sからt＝7sまでの間パルスは凍結しており，その後伝搬

を再開している．

的）δnは変わらないが，パルス幅（時間的）δTは倍になっている．速度Vdが1／2になっても，

それに伴って，パルスのスペクトル幅δωも1／2になるので，δω／Vdは一定であり，スペクト

ル条件（43）は満たされ続ける．このような状況は，光の群速度制御の実験では，EIT媒質中

にパルス全体が入ってから群速度を変えることに相当する．

　このように，時間的に速度Vdを変えることで，スペクトル条件を保持し続けることが可能

となる．したがって，さらに遅い伝搬，そしてパルスを止めることさえ可能となる．実験条件

を少し変え，ui　・13　s－iだった速度を時刻t・・＝　4　sでv3　＝0．62　s輪1に変え，時刻t＝　7　sで再

び〃1＝13s噛1のように戻した結果を図17に示す．速度が極端に遅くなるt＝4sからt＝7s

の問でパルスがほぼ止まっていることが分かる．止まっていたパルスは再びt＝　7sで伝搬

を再開する．前述の通り，どの時刻でもδω1Viは一定であるのでスペクトル条件は保たれて

いる．それゆえ，このような時変系においてパルスの形を保ったまま，パルスの凍結および

再生が可能となる．

　EITにおけるパルス凍結では，光そのものが静止しているのではなく，媒質の状態（準位間

コヒーレンス）として蓄えられていることに注意する．電子回路においては，パルスはコン

デンサの電荷の形で凍結されており，よい対応が成り立っている．

4　まとめ

　本稿では，電子回路によって波動伝搬をシミュレーションする方法を紹介した．1っは，結

合共振器列を用いてシュレディンガー方程式をシミュレーションする方法であった．この方

法は，シミュレーションを精度よく行うには回路の段数が非常に多くなるという困難はある

ものの，回路における物理量と量子力学における物理量の対亦が明瞭で，抽象的な概念を理

解するのに大いに役に立つモデルである．もう1つは，回路のもつ位相特性をうまく利用す

ることで，負の遅延や正の遅延を実現し，超光速光伝搬や，超低速光伝搬並びに光凍結をシ

ミュレートするものであった．これは，群速度制御の本質を正確に抽出したモデルで，実験

的実現も容易である．

　このように，電子回路を用いることで波動伝搬の本質を理解することができることがわ

かった．また，電子回路の側から，特異な波動伝搬現象の発見なども期待できると考えている、
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　　　　　　　　　容量負荷形Vip（縦形平面回路）を用いた

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　方向性結合器

　　　　　　　　　　　　　　　　　　工学博士小西良弘

　　　　　　　　　　　　　　　　　　（株）ケイラボラトリ’－

　　　　　　　　　　　　　　1〒セ28－9302相模原献鶴間1－29・4・

概要WP向路を用いえ結合線路は底面の誘電体基板上に，両面にマイクロストリップ線路を持つ他の誘電

峰板を配し輝ので・雛合方向醗合器を儒ご乏がで甑本謙ではこのWWの両端に発撃るエバ

ネセントなE波に基く並列容量を考慮して，方向性結合器を実現するためには，少なくとも1ヶの容量を線路

の中央に付加する必要があることを述べ，更にこれ‘どより，底面基板の比誘電率を両端の容量がない時に設計

したものより小さな値にしなければならない事を恥やる．これらを考慮し瀦果挿入損知．2dB以下で

アイソレーション及び入力S1エが25dB以下のβ（珍方向性結合器の試作結果を得ている．．　　　　　　　’

キーワード：方向性結合器，結合線路，縦型平面回路喝

1　はしがき　　　　　　　　　　　　　　ゆ　　　　　　　　　’

分綻数回路を用い樒船方離齢器｝こは・対噸齢（B・・ad・ide・c・upled）ストリップ継形さら

に結合線路を両面プリント基板上に作成し，偶モード位相速度を遅くするために誘電体装荷したもめ，誘電体

め代わりにストリッtW路熔量性窓膿凱たものなどが鞘によ幌案されてい司付鋼臥これらは

何れも上下対称であるため遮蔽箱に取り付けられた同軸端子を開孔とする．一方マイクロストリップ線賂を開

孔とする場合には・騨体基板上につくら糠平行結合マイ如ストリップ線路の上にさら壱こ薄い調薩板4

をおいて横モードの船を強くするための他の導体輝するオーバーレ備造や［2］・逆馳の導体を下に配す

るリエントラント瑚3】と呼ばれるものがMV・ら雛が剛41；tkら繭れも両塞枷厚みが数酷異なる

という点禦作が困難である・そこ箪れらを鰍するため鷹者などにより考案されたのがv・P，　E，用続

方向性結合器である｛5］　｛61　｛7］　［8］．またこれら嫁製作容易なため筆者らはプリγト基板上にほかの回路め一部．　丸

’

として月産ユ0000台以上の多量生産をした経験がある。これらの設計は単なる無限の均一線路の場合の偶及び

奇モードの速離びにインピーダンスを方向性結合器の必要とす多ものになるように2次元問題と，して求めた

ものであり【8］・共振聯間のアイソレーションや入力’si・囮が一25んr3・圃以下砿帯域になるよう

に保つには，①結台線路に発生するE波に基づく専価容量の影響をも考慮して設計しなけれ1まならない。そこ・

で本論文では、この等価容量を測定しそれらの影響を広帯域にわたってなくす方法を提案し、試作結果を鞍告’

するものである・更題常は形状シミュレーションで謝を行わ鱒な5ないものを騨にするため，②擁

的な概念から簡単な公式を誘導し，更ド精度を上げるために形状シミュレーションと一致させるための補正係

数を誘導した。以上の2点が本論文の目的である軌

2　有限長VIp線路の等価回路とその定数測定

　VIPを用いて中心周波数foの方向性結台器を試作した場合，索に2プbの周波数で共輻端子間のアイソレー

ションと入力照合がSパラメーターで一20dB付近以下に抑える事が困難な事を筆者は経験した．一般の分布

定数線路においスゐでπ／2線路であれぱ，2feでは㎡線路となり完全整合する筈である．そこでもし端子に

等価的な集中定数素子があれぱfeで整合が劣化し，2f6ではそれらによる反射が打ち消す筈である．このよう



、

な思考過程で図2のような等価回路が考えられる．　　　　　　．

　さて，有限長線路の両端で給電線（マイダロストリップ線路）に接続ずる所ぼ，図1（a）のような構造にな

るので，同図（a）及び（b）のように電界のVIP線路方向に向うE波が発生し，これはエバネセント波で

あるため・電界エネルギ7破配的な舗容量を発生す5　［91・しかもこ9容量を通して流れる変蝿流は

　　　　　　　　　　　　　　　　接地に向うので，線路両端に並列に挿入されることにな多．従って，有限

　　　　　　　　　　　　　　　　長VIP線路の等価画路は図2のように線路め両端にσの等価容量が挿
1”　　甚哲　　．SbtX

　　　　　　　　　　　　　　　　入されること忙なり，図2の等価線路になる．このσの測定には，種々

　　　　　　　　　　　　　　　　の方法が考えられるが，以上の理由から整合周波数に関連して測定する

＿一｝稗・押

茸

端子に接続き泌ゾ
　　　マイクロストリップ線路（給電線）

（h）　vn？から旧電線｝g移り変る所の

　　　　　電界の分布

（b）線路の端の電界分布（上から見

　　　　　　た図）

図1VIP線路を給電線のスト
　　リップ線路に接続する場所．
　　　　　の電界分布

C

寮与

c

　　　　　　　　　　！
（a）線路の端の電界分布（上から見

　　　　　　た図）

図2有限長VIP線路の等価回路

　　　　　　　　繍

　　（a）線路め端p電界分布（上から見，
’

　　　　　　　た図）．

　　図3結合線路あ偶モ“ドイン
　　　　ピーダンスを測定する時の
　　　　　　結合線路の構造

・ ことたする．もし0＝Oであるならば，2foほ線路の共振周波数に等し

い筈である．いま偶モードの場合，2本の結合線路を図3の如く並列に

してガ1本の特性インピーダンスZ。＝＝　Zev／2を持つ分布定数線路とし

て図2の右端子に整合負荷馬を接続したとき，左端子が整合する周波

数f2を求め，次に図2の共振周波数ヂ1を求める．そしてf2！方＝nと

すると，　・

π十tan71
2nA。z乙。

n＝．

n2A。2Z。”2－1士穿

　　　　π十tan顧

ノlo＝2πノ110Ro

ZE・一金≧2・

、2A。Z。62一ゴ

A。2Z‘。2－1 ①

が得ら紅る．従って，Zev（偶モードインピーダンス）’と」鞠（開孔インピー

ダンス）とが与えれられ，nが測定できると（1）式からσが求まる’一（1）

式をグラフから乗め多ために，その関係をZe．の値をパラメーターにし

て図4忙示した二

　そこで，Zevを測定する鱒要があり，こ尊は図3の如く結合線路の途

中をスルーホ“ルなどで短絡し，測定時に奇モ憎ド成分の発生を防ぐ状

態にして，片側の両線路を闘放にし，ほかの端を並列接続した状態での

入力インピーダンスを測定す峯いま，そのインピーダンスが零付近の

周波数鱗鯛瀬を△f変化させ㌣きのリアクタンス郵△xを測

定し，（2）式でZebを求めることが出来る［註1】．

婦響・f・一［frは周磁化した時の真ん中9醐（2）

以上の方法で3種類のY甲1につ蓼測定し燐果厳・1こ示t’

、

．　覧

　　　：馬　4へ　　・，



t

’

’

　　　．　　　　　　　　　　　　　

図4〈1）式の一Stとn’との関係
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［註11容量負荷分布定数線蹄の特性インピーダンスの測定法

いま図N1－1（a）の右側の0は本註の図N1－1（b）の如く特性インピーダンス’Zσで電気角θ’の分布定数線路

に置き換えうる．ここでθ’は（3）式の値をもつ．．

　　　　　　　　　　　ωα＝Yc　tan　e’窟喫饒冴t㎝欄1つ　　　　（3）

Q・9　i＋△1　＝1’とすると・（2π／λ）1’＝＝π／2では鱗の左端より右を恥リアクタン冬x螺となる・従って

図6の左端から右を見たインピーダンスは1／ωσ》Xの範囲では啄とんどXの値にCの影響はtsい．．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　いま（3）式右のt■－1Aは　　　　　　　　　　　’

［一（t：r．）　一　7dra；s‘一一一一一is・

図N1－1ぴ負荷線路を先端開放．（π路）に

　　　　　　揖き換えた画

　　　　　　tad－・　A・　．．　A，二亙＋亙∴．

　　　　　　　　　　　　　　3　　5　・・

に展開できるから（4）式よりAρ／3《1の時には

　　　　・　　　　　　tdh－｝　A’ts／At

（4）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　≒な多・後述の表3（a）の実際例でわかるように・VIP線路の

両端部分にテーパーをつけた場合にはA’≦0．15であるので　　　　　　　　　　　　　　’

　　　　　　　　　　　　　　　tian－1　A’　＝七a　n－｝0．15＝＝0．0075’＜＜0．3

．となる・従ってt．　，　・一・　　’A，　　　　・・　一　1n
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　△z＝愉．’　　　．　，．．⑤．

の長髄加えたz’斗△1の線路の右端を開放したものに置き換えられ，これを示したの細M（b）である，

鴫zσ喋は片側開孔を開灘長さ9’2λ／4麟の他の開聯脚アクタンスを測定し・そ．

の付近での周波数変化△∫に対するリァクタンス変化△Xから，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・zσ一壽鋒・fr。．　　t．’（6）

に功測定す6ことができる・ここ鶴1燗灘変化したときの真ん中の周瀬である【9］．　’．

3下基板砒誘解ε．・’が必要な実効比誘解ε緒を得るた⑩禽、よりも小さな

　　時VIでの樗直基板に容量（フ砿を負荷セて調整できる．．

朧輪の媒質で灘禰性インV一ダ鶴の長さε国嘩の鵠偏∫∫鵬

　　　　　　　・　’”嚇」癖回・v・・光速　一・t　　t（7）

である・従っt’．同鞭醗で4癬の媒質で激され襯麟量C4、，．f∫は，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　！

　　　　　　　　　　　　　　　　　嚇一義癬a．　pal°　　’（8）

となる，故に

　　　　　　　　　　　砧轟∫∫一偽ガーz癖（　e畜，，ヂf1〒　εr，eff）pa］r　　（9）



となる．Cad　？線路に分融するには，両端の容量を両端以外の1／2忙することが広帯域特舞をうる¢」に必要

である・これは線路をc－－IL．cT　＠路の縦織続暉き鰍うる近似ができることから容易に囎猟款

シミェレーションでも確認できる．従って，分散数が3の場合には，・両端にはCOd／4，真ん中には（7ad／2の

容量を装荷すれぼよV・・後述のVIP方向性結合器の設計でわかるようei；C　一　r3〔dB］　Q方寧性を伽で構

成するには詞端に入る容量0を考え榊・時・つまり0－0の時には下基板め高さh　＝1・5［m嘩用いた

時その比誘解ε71＝4．5で縫板には比魏率εr，2t2．17で厚さ0．37［㎜】のもの縞さα＝3。675【mm］

が必要となる［5］．この時，ε。，6∫∫＝2．17となる．いま下基板にer，ユ＝2．1デを用いると後述あ（22）式から’

・桑，。ff，。v　・1・4s（〈e・，・f・－2・17）となるので・v，・9　1　＝＝　o：65圓のものを考えると，（9）式より・∫

　　　　　　　　　　　C・d　IPF］　＝＝、2。Wwr、。8（　　1．451－　　2．17）x…2【P珂・　、

　　　　　　　　　　　　　　　　＝0．674　［pF］

となる・故に醐の鯖雑・はC・d／4墨α18画で真碑の鯖容量は・2・一・e・337［PF］となる．いま

表1からわかるように，両端の容量0有限長VIP線路の入出力にもともとE波に基づいて存在ナるもの参流

用でき，微細調整は同表からわかるように入出力のテーパーで｛L14～0．32　｛pFlの間を調肇できる．従？て，

両端に吏に負荷する容量は不必要で；真ん中の負荷容量のみを水平基板の中央に接続すればよvS．こ6構造図

を図10．に，また写真を写真1（a＞及び（b）に示す．

・ 4　VIP方向性結合器の設計に必要な定数g近似値

　本論文では物理的な意味から導似式を作り，更に形状叱ミュレーションで求めた結果と比較し，補正するた

めの公式を誘導した。これはシミュレーションのみに頼ると設計時間を要するので，．物理的意味を考えながら

’ できるだけ近い値を求め，それを初期値としてシミgレーションをするために行ったものである．　　．

（a）・隅モードインピーダンスZevと奇モLドインピーダンスZ。d　　　　　∫　　　：　　’

　　偲5に示したVIP齢繍の断面図において・と・4－…一・昂郊あ姻6（a）に駐・そしそこの

　　　偶モードインピーダンスをZ島とする．これを求めるには，偶モードの場台～両結合綜路間に電鼻が存t

　　　在しないかち・図6（b）の如くなり，これ繭図（・）の如く円形の棒に近似的譲換できる｛・OHl1H1勾．

　　　次に接地に対するイメージを取つて洞隅（d）のようなレッペル線に変鰯る・その雛イシピーダン

　　　スZdより，　Z勘＝Z。の関係で’2島輝得られる［13］．．従って，（10）（11）式め蘭係参得られる。

結合ストリップ線路

＿lnl二
騨二〒h

図5VIP結合線路の
　　　　断面図

　　　（a）　．　　　（b）　　　　　（。）∫’　　（d）

　　　　　　　　図6　er1　・　er2＝1のVIP結合線路の等価変換

砺弓｛・＋k（・＋㎞篭α）｝’

砥一・2・…hr121h　：g

（10）

（11）



い．

S？1（11）式において，b／α薦えられる’と，z編（殆の近似値2垢とd！αを与えると，（12）式となる．）騨醐と嚥して求まる・

　　　　　　　　　　　　α　　　　　　　　゜．4　　　　　　　　　　　　　　　　　　　－
　　　　’　万隅｛・＋．．k（・＋血4釜α）｝舳釜一2　　（11）

一方，図5め構造めZ勘を形状シミュレーション’Z1求めた値を表2及び，図7に示す。表2のZ，“．と

（11）式で得た近似値Z，a’；とを比較した結果ふら次めヒ≒が分っ売・．・．　　　　　　　　”

　　　　　　　　　．表2図5の構造を形状シミュレーションで求めた値

3

d／ゐ＝0．1 d1ん＝o．3 idlh＝Q・5 ゜ dlh＝＝｝・o
α／ん

Z9‘　e” α／d
●

z＆ α1d Z跳 α／d Z銑 ald

0．1 414．27 1 360．86 0．33 333．37 0．2 297．63 0．1

0．5 314．10 5 282．27 i．67・ 260．98 1．0 228．39 α5

1．0 266．27 ．10 244．43 3．33
、

228．60 2．0 201．52 1．0

2．0・ 221．24 20 207．06 6．67 196．00 4．0 175．83 2．0

3．0 197．65 30 186．34 10．00 177．42 6．0 160．92 3．0

4．0 181．69 40 172．21 13．33 164．65
8．0　、

150．40 4．0

5．0 169．71 50 161．45 16．67 i54．80
’

10．0 142．04 5．0・

610 160．05 60 152．69 20．00 146．74 12．σ 135．24 6．0・

7．0 151．96 70 145．24 23．33 139．84 14．0 129．30 7．0

8．0 144．82 86 138．70 26．67
133．01　覧

16．0 123．99 8．0

（ilZ＆煽は，α／dに融とんど騨されない．

㈹’卿2誰ま，ん／αにより影響さ締力考小ざくなると，亀くZlgb’と蝿これは由柱砂へ瀬

t 磯合でも瀦体の鞭こ騎蝶まる力鴇柱になると跳に近嘲のエッジ暉荷旗酵る

　　嫡難との近鋤果による容量が増し・，インピーダンスが低くなるヒとを鰍する．これを考一

　　慮してセミュレーションとのフィッテ辱シグの結果，．

　　　　　、　・糞繊＋・．…6（hα）．2｝　　（・3）

　　をうる・従って・（・2）・式嘱の代醐こ～婦ξ寧入れて⑭式をうる・1－　　’1

　　　　　　　　　　　＃’｛　　　　　　　　　　　　　　　　4・＋誕＋in￥）｝…fGilPtl　　（14）

　　（14）式のα／dは・両ス｝リップ線路商のキャパシティに関連する章で，（15）式で求まる［註2】．

　　　　　　　2一南響（1　　1’Zod　　Zev）一±｛h2坤（・＋・・th髪）｝（・5）

●



駐21

　　　　　　　　　　　　奇モードでは図N2－1の構造になるから，

　　　　　　　　　　　　　　1　　　1’　　1　　　1　　1

ep　　　　　　　勾＝蘇土蘇＋環＋孤『
C¢m　　ここで妬b4〒・8＆5÷・響

　　　　　　　　　　　　　　　　　377π

　　　　　・、　z∫3．董曲偏

簾備　　　Zdf・・－2轟th告）・孚

　　　　　　　　　　　　（16）（17）（18）（19）式をraV・て（15）式力蝿ら絡，

（16）

（i7）

（18）

（19）

　　　さて瀦鍍嚇儲平行する線醗章は平行板明ンジ効果で空気蝉ぶことによる容量

　　　より大きい上，偶モードの実効比誘電率もεr，effに設計する理由で，．

　　　　　　　　　　　　　　　・er，2α　Cr，eff　（実際はεF，cf∫ほer，2より微小〉　　　　　　　　　　（20）

　　　で軽そe・’（・・この条件を（・5）式に慨すると・（・4）（・5）’式92ケ賦か5・9。，。SSを与え猟2ヶ

　　　妹徽ψ嫌（または㈲ゐ§求まる冷d熊㈱／（α／h））このこと滴以下の手順で謝．

　　　できる．

　　　［手1馳蒲与え5と（15）式の第1項（第2項脚耀購小は零ξお〈）がら・

　　　亡手卿コZ・・と鞭・で求まっt・　d／gを（i2）式に代入しそのを求める．

　　　［獺3コ’以堺まったαμ廊α／ん粥び（・5）録ぜ（i姻こ代入してフリンジの羅殆めた

　　　　　値を勅る・これを・－2回劇返せ属手騨でα／ゐ・　d／ゐが灘る．，し汎瀦・回の勧返し

　　　　　でよい．また（14＞（15）式の2ケの連立方程式を解ける計算楼で鯵けば，直接に解ける．

（b）　実効比誘電率

　　　偶モードの＄k・適当な騰解・・i講っ基盤を選んで，奇モードの実効鷹騨（・T、よりわず刺・

　　　さいが近い値）に等しくしなければなちない・そこでまず，偶モ←拝の実勲比誘電率を求めてみる．

　　　偶ラード噸に姻6（b）1こ施て接地と等価矩形概の間に・・1の魏体力痴入されることζな

　　　るからジ図8の断面構造となる．いまα／h《1の場合にはマイクロストリップ線路となり，また4《h

　　　の場合に

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ei・Vt・が一‘’1美1－，”。　．（2・）

　　　となる・そこで図8の離を隙シミュレーションで求め嫉効鷹解，ち。v，。ff及びそれを画式

　　　のd・，・ffで除し樺を示ずと表3④及び（b）の如転る．・’　4

　　　？こn：’・表3（a）（b）の値を得るtgめのラィ甥ティシグ式鋤瀦果　　　゜’、

　　　　　　　　　　　　　　励∫＝穿1薦卜2諒1バ］1・’（22）

　　　を得た・．従っ娩述の獺・・2でα／hの値th・“求まり，その時恥嵐。ff（・・．e，2）を（22）式‘ご用い

　　　ると・所望のε・1が逆に求まり・これは計算機で求めることができる．さて駐2iの図N2．1よりわか
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図7形状シミユレーションたより求φたz島（9！d・a！h）の確．

　　　　　　．d．

　　　　　　：　：
　　　　　コへ　
　　　　　　ロ　　　　　ロ

　　＿dL掴…↓a
　　　　　　　　鱒”「”“－e－tεr1

図8偶モードの等価断面図

　　るように洞図の螂のエッジ容MCf・9み空気物値と雑一方纐・－3で求めt・・S・のは全て

　　er，eff’　＝　er2としているため，こうして求めた構造の実劫比誘軍率は・εrゴよりわナか小さくなる．三例

　　を示すと・文酬5】1こ示されているように’9r・－2鞭肌て0一鎚廊二1．鎚を使ったとき，

　　それぞれEr，ef　il　＝　1．92及びユ．9Sとわずかに減少している．そこでこれをよb計算で精度を高くするに

豊器繍熱塑下⑳軌テ碑代入して得たtse　Ptv，　・…ifとしセ手順

　　　　　　　　　　　　　　　　　　er・S＋苧＋￥Pt（・＋…h2）

　　　　　　　　　　　　　．勉∫∫＝魯＋｝｛・＋in（・＋・・もh暮）｝　　　（23）

　　上記ほ擁的嬉味に基づいて這似的轟こ設計を行う手法を述べ期的ζは問題のなレ壁を述べ蝋

．．

　基本的には（14）（15）（23）式及び（22）病零り以下の如・く数値計算や零φるF≧である．即ち（14）（15）

　　及び（23）式の3つの連立方程式にZ・”・Z。d・Er・及びer2を与えたとき・3つの未知数α／h？d！ん及び



、

表3偶モー一：Eの鋤聯率・而鰍シミユ9一ゆによる甑び・・，6ff／・’　；，。ffの値

（a）偶モ÷ドの実効比誘電率免c∫∫の値

　　　　　　αズん：

6r1・

α1 ユ 2． 3 4・・ 5　　口 6 7 8

2．17 1，575 1，446 1，395 1，363 1，339 1，320 1，304、 1290 1227

2．60 1，776 1，591 1，520 1，470　　　鴨

1，445 1，420 1璽400 1，380 1，363

3．00 陣1．960 1豊722 1，632 1，578 1，539 1，5P7 1．481’ 1，459 1，458

4．50 2，188 2，028
　　”　触

1，934 L868　　　　● 1，816 1，773 i．736 1，703

6．00 3，302 2，634 玄404 2，272 2，180 2，107 2．047； 1，997 1，960

10．00 5，053 召，786 ．3，369 3，135 ’2．974 2，850 2，748 2，663 2，586

こ、

、

1

⑤Er，effle，，。fftの値

　　　　　　α！ん

ξrl

0．1 1 　　2

亀

　3
、

4 5 6 7’ 8°

2．17 0，994 0，912 0，880 0，860 0，845 0，823 0，823 0，810 0，800

2．60 0，987 0，883 0，840 0，820 0，800 0，790 0，780 0，770 0ヱ60
’

　3．00 0，980 α86D 0，820 0，790 0，770 0，750 0・749 0．730 0，720

4．50 0，960 0，80q 0，740 0，700 0，680 0，660 0，650 〇三630 0，620

6．00 0，940 0，75b 0，690 0，650 ，0，620 0，600 0．580・ 0，570 0，56Q

10．00 0，920
♂

0，690 0，610 0，560 0，540 6，520 0，500
鞠

0，480 0，470

e・，・ff←’ε嘱。ff）を求め，こうして求めたa／んを（22）式に代入して縁・＿∫∫蠣を（9）式の

e；，ef’fに代入して負荷容量Cadを求めることである．

しかしながら本稿のように容量負荷形の場合には，その容量を僅か調整することにより，偶モードの実

効誘電率を調整して奇モードのそれと併せることが容易にできる．

5　設計例と製作　　　　　　陰　　t　　㌦＿．　’　　　．　．

セクシヨ渥で述べた手順をフ・＿チャートで図geこ示’9…また製作したものを写真・（a）及紋b）に示し，

写真1（q）の特性を図11に示す．図9で（カッコ）内は設計数値を示す6

　　　　　　　　　

　　　　　　　　　→d（0・78・mm）実測値（0・762・mm）
　　　　　　　1（

　　　　　　　　　→a（3万75血）実測値（a67㎜）
　　　　　　　　，・＊V．クシ蛎照

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　↓に変更すると＊　　v画畑力の

　　　　　　　　　　　　　　　　　　Qr1（2．17）→C1　・0．18（pF）e；一等価容量で

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　C2・・0．674（P珂　置き換える二

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1－一・・一一プリント基板で
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　作成

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図9フローチャrド

こ．うし球め燗梅望・庸とuて求めた力鴨らtztc値を醸（22）式に代入して’・，，。ffを就甦

一度ヒ記フ・一チャートで御返ぜばより精度が得られる．しかし実際に畷初の7u？チャートでの設計で



十分に間に合う．

次lt　…をe…砂り小さ噸当な値鉢鴨板に置き換えT（9）式に4りσ・dを決め・次に・（拙力の

E波に基づく等価容量）を測定したのち（7ad“（0／4）の負荷容量を入出力に，またσ、d／2の容量を入出力の

中間にマイ夘ス・F・VップなどでtSA’5’6’・なIP’　C，・・7ρ／4〒・晦るようec，・ti　’　y・・e一等で0を醗すれば

入出力の負荷容量は不要である．

EilZ＝Z17

中にrmした鶴

図10容量付加型VIP方向性結合器
　　　　　　　の構成図

（a）遮蔽箱なし
　　　　　　　　　　　　　　　　（b）遮蔽箱あり

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ニ
写真1VIP結合線路を用いた3dB方向性結合器．

！
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（a）S21とS31

冨

　　iGH司

（b）S41と3∫1

図箕写真1の周波数特性

　6．あとがき

’有臓V・助飴騨の．3次元シミュレシゴン等に溺鶴を朗ることが好まい≦．．巖に，シミュ

　　レーションにはアンソフト社のQ3D　EXTRACTORを用い，またこれを用いてデーターの出力にご協力頂い

　た大阪大学基礎手学部塩見英久氏及び防衛大学電気電子工学蒋の道下尚文氏に謝意を表する。
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付録1

（1）対面結合方向性結合器

　1　，→EW≡←．
門f…

　b

識…

　↓

，°…… S
…↑

　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　の

　　　←　　a　－一瞬

図A1断面が矩形の遮蔽箱中の対面結合

　　　ストリリプ線路方向性結合器

（2）誘電体装荷形対面結合方向性結合器

空
壕2 気εr1気

o
亀

下
ゑ、

b W
窄6

．空

・ ε也

　　　口♂　●　　　　8　　額　　　　●　　．
　　　ロ　　　　　コ　　　　　　　　ロ　　　　コ　　　　　　　ロ　　　　　コ
　　　ロ　　　　　ロ　　　　　　　　ロ　　　　ロ　　　　　　　ロ　　　　　ロ

　　　㌔t「㌔劉v：d1．

　図A2誘電体装荷型対向面結合ストリップ

　　　　線路方向性結合器の構造

（3）容量性窓装荷形対面結合方向性結合器

をt

（a）立体図

写真AIb！α＝裏．Oの製作例．

毒“欄　VNsu　　　　　　　　　　　　　　蹴i

6冒0．5α b＝：a う＝0．50 δ嵩α 6＝0．5α δ＝o

W乃嵩0．幽3，

3ノゐ＝0，098

W／6胃0．364，

8ノゐ＝0．080

W／b鐸0．608，

5ノゐ寓a229

W／6冒02494，

5ノゐ嵩0．179

卿5＝0．626，

Slb　＝　“3！Ss、

四！6謬0．540，

3／b＝0306

εr1 dtb 馬・1 d’b ‘71 dib ‘r1 d／b ε．1 4／6 ‘．1 dib

4 0，354 4 0，386 4 0，288 4 0，338 4 0221 4 0，280

6 0，324 6 ・ ・0。362 6 0262 6 0315 6 0200 6 0259
10 0，305 10 0，344 10 0245 1q 0298 10 0，185 10 0，243

　　表A1左図の装荷誘電体の比誘電率と誘電体の幅dの関係
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　　　　　　空
　　　　　気

嚢

簸

甕

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ε【1

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）上から見た図

pa　A3　ny容量性窓を付加したストリップ線路方向性結合器の構造・

（4）オーバーレイ形及びリエントラント形（アンダー’一’レイ）マイクロストリップ方向性結合器

　　偶励振の場合

図A4（a）オーバーレイ形にし紛布締合型

　　　　　方向性結合器．　．

丁聖繋一

図A4（b）’半導体籟醗で作つ輝造で（a），と

　　・．上下逆になっている
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1　はじめに

　現在普及しっっあるビデオ会議では，異なる場所に位置する複数の参加者の中から発言者を見つけだし，その

発言者にビデオカメラの焦点を合わせる必要溺ある．その作業には，カメラを操作する人間が少なくとも一人

以上必要であり，大変手間がかかる．操作する人を必要としない，もしくは人数を大幅に減らすために，過去の

研究ではパッシブソナーを用いて音源位置の方向と距離を推定するシステムが検討された国．そこで本研究で

は文献田の方法を用いて，実際に音源位置推定の実験をおこない，システムの実証，評価，問題点の分析をおこ

なう．・

　本研究では音源位置を推定する方法の中から，時間遅れを用いた音源位置推定法を使用した．時間遅れを用

いた音源位置推定法は大きく二つの段階に分けることができる．第一段階では，音源から発生する信号が，基準

となるマイクロフォンに到達するまでの時間とその他のマイクロフォンに到達するまでの時間との差を測定す

る．音源の位置を推定するうえで最も重要なことは，この時間遅れの差をできるだけ正確に測定することであ

る．しかし実際の環境では反響の閤題があり，これを解決する測定方法を適用することが大切である．そこで相

互相関関数を用いた方法｛2］及び，それぞれのマイクロフォンが受信した信号の位相差を用いた方法［3］，二っの

信号のインパルス応答を推定するadap七ive　eigenvalue　decomposition　algorithm（AEDA法）［1］を用いた方法の

三つの方法を試みた．第二段階では，その測定した時間遅れの差とマイクロフォンの位置情報を用いて音源の

位置を推定する．音源位置の推定には，最小二乗法を用いたspherical　interpolation　locater（SI法）とone　step

least　squares　locater（OSLS法）の二つの方法【1］を用いて推定をおこなった．

　文献［11では6個のマイクロフォンを3次元に配置して実験をおこなっているが，本実験では8個のマイクロ

フォンを4×2の2次元のアレー状に配置して，約7【m］×8．2［m］×2．7［m］の広さの部屋で，音源位置の距離と

高さを変化させて音源位置を推定した．音源はスピーカーから発生させることとし，落語と女性ボーカルによ

る楽曲の二種類で推定をおこなった．落語には「桂文珍地獄八景亡者の戯れ』を，女性ボーカルによる楽曲に

は「The　carpenters　THE　CARPENTERS」を用いた．

　これらの実験結果の評価・分析をおこなったところ，本研究で検討したシステムはマイクロフォンアレーの

正面方向にある音源の位置推定は得意とするが，正面からの角度が大きくなるほど推定が難しくなることが分

かった．その原因を考察するとともに，新たな改善方法を提案する、

2　理論

2．1　時間遅れ測定法

本研究では様々な音源位置を推定する方法の中から，マイクロフォンアレーによる音声信号到達の時問遅れ

を用いた音源位置推定法を使用した．時間遅れを用いた音源位置推定法は大きく二つの段階に分けることが出

来る．第一段階では，音源から発生する信号が，基準となるマイクロフォンに到達するまでの時間とその他のマ

イクロフォンに到達するまでの時間差を測定する．第二段階では，その測定した時間遅れの差とそれぞれのマ

イクロフォンの位置情報を用いてSI法とOSLS法で音源位置の方向や距離を推定する．ここでは第一段階の

時間遅れの差を測定する方法について記述する．

　時間遅れを用いた音源位置推定法は複数のマイクロフォンが必要である．音源の位置を推定するうえでは，音

源からそれぞれのマイクロフォンに到達するまでの時間遅れの差をできるだけ正確に測定することが重要とな

る．しかし実際の環境では反響や雑音の問題が存在する．

　反響が起こるような壁などの障害物が全くない理想的な空間があると仮定する．その空間に音源と2つのマ

イクロフォンがある状態を図1（a）に示す．音源から発生する信号をs（n）とおいたときの6番目（i＝1，2）のマ

イクロフォンが受信する信号Xi（n）は式（1）で表される．

Xi（n）＝α‘8（n－n，、）＋bi（n） （1）
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Sound　Source

（a）反響がない理想的な環境

n）

（b）反響のある環境

図1　時間遅れを用いた音源位置推定法のモデル図（2chの場合）．　Xl（n），x2（n）：1番目と2番目

のマイクロフォンが受信した信号，s（n）：音源から発生した信号，　b1（n），b2（n）：1番目と2番目のマ

イクmフォンが受信したノイズ

αiは減衰定数，nは信号Xiの系列の番号，biは受信したノイズ，　nTiは音源からi番目のマイクロフォンに到達す

るまでにかかる伝搬時間に相当するXiの系列番号である．音源から疹番目のマイクロフォンに到達するまでに

かかる伝搬時間をηと定義したときの1番目と2番目のマイクロフォンに到達するまでの時間遅れの差を次の

ように表す．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　T12＝’Tl　一　T2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）

　式（1）の8（n），bi（n）はゼロ平均，無相関であり，さらに振幅値がある一定の範囲に含まれる確率は時間的に不

変であるガウス分布になっていると考えられる．そのため，このような反響が起こらない理想的な空間では，明

確なT12を測定することが出来る国．
　しかしながら，実際に利用される環境では，壁や机などの障害物によって反響が起こるため，図1（b）のように

なる．このように反響が起こる空間で，音源から発生する信号をs（n）とおいたときの¢番目（i＝1，2）のマイ

クロフォンが受信する信号は式（3）となる｛11．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　
　　　　　　　　　　　　　Xi（n）＝9i・・（n）＋bi（n）＝Σ　9・，・S（n　一　k）＋bi（n）一　　　　　　（3）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　k＝0

ここで，”＊”はたたみ込みを表す．9iは音源から発生した信号s（n）を入力にしたときのi番目のマイクロフォ

ンが受信した信号偲i（n）のインパルス応答である．つまりi番目のマイクロフォンが受信した信号畷η）は，音

源から発生した信号＄（n）とインパルス応答g‘のたたみ込みと，受信したノイズbi（n）の和である．受信したノ

イズbi（n）が存在しない場合を考えると，i番目のマイクロフォンが受信した信号Xi（n）の特性はインパルス応

答gεによって記述できるといえる［4］．

　理想的な空間と違い，実際の環境で時間遅れの差を測定するためには，反響に影響されない測定方法を適用

することが重要な課題となる．本研究では時間遅れの差を測定するために，相互相関関数を用いた方法［2｝及

び，それぞれのマイクロフォンが受信した信号の位相差を用いた方法，二っの信号のインパルス応答を推定す

るadaptive　eigenvalue　decomposition　algerithm（AEDA法）を用いた方法の3つの方法を試みた．次小節に

AEDA法について記述する．
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2．1．1　Adaptive　Eigenvalue　Decomposition　Algorithm（AEDA法）

　相互相関関数を用いて時間遅れを測定する方法と位相差を用いて時間遅れを測定する方法は，どちらも反響

が起こらない理想的な環境では有効な測定方法であるといえるが，反響の起こる環境では測定が非常に困難に

なる．そこでここでは，反響が起こる環境でも測定が可能であるAEDA（Adaptive　Eigenvalue　Decomposition

Algorithm）法について述べる．

　図1（b）に示した反響のある空間を考える．雑音が存在しないと仮定すると【4］，式（3）から次のように表すこ

とができる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　x1＊92＝：8＊91＊92＝x2＊91　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4）

受信信号X1（n），X2（n）からそれぞれの信号のインパルス応答91，g2の値を求めることができれば，時間遅れの差

を測定することができる．推定したインパルス応答を血，血とすると，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　9“2＊x1一擁＊5ゴ2＝e　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）

ここでeは誤差を表す．図2に示すように血＝g1，血＝g2となるとき，eの値が0となる．しかし血＝函＝0

のときでもe＝0となるためgfi　＝　th　＝0にならないように調節する必要がある．

　i番目（i＝1，2）opマイクロフォンが受信した信号をベクトルni（n），そのインパルス応答をベクトル9iで

表す．

　　　　　　　　　　　　　Xi（n）＝＝［¢‘ω，コ窪‘（n－－1），…，Xi（n－M＋1）IT

　　　　　　　　　　　　　　　9、＝［9‘，。，9i，、，…，9‘，M－・1T

ここでMはインパルス応答の要素の数である．そこで誤差e（n）を次のように定義する．

　　　　　　　　　　　　　　・（n）一幽編丁の・（n）一金1辮）　　　（6）

　　　　　　　　　　x（n）＝｛¢T（n），鍔くn）】T　＝　｛x6（n），…，娠（n），…，xSM＿1（n）｝T

　　　　　　　　　　　　愈　＝　［諾，－gl’1T

　　　　　　　　　　　　　　　　　ルゴのユ　　　　ルじ　ユ
　　　　　　　　　ll・・a（n）II＝　Σρ茎，、＋Σ轟

　　　　　　　　　　　　　　　　　トむ　　　　　　ごニ　

ここで，x（n）とu腰素数が2Mの列ベクトルである焼丁の1ω一ゴ、Tr・（n）・・＝・のときee（n）は・となる・し

かし，gfi　＝　th　＝0の時もe（n）は0となる．そこで，式（6）ではgft　＝＝　g2　＝oとならないようにll⑰（n）IIで割って，

誤差e（n）を定義している．

　次にe2（n）が最小となるように⑰の要素を以下に示す適応アルゴリズムで決定する．式（6）をaの要素

毎（k＝0，…，2M－1）で微分すると，次のようになる．

　　　　　　　　　　　　　　　響一il孟）fi　［xk（n）一一e（n）1鵠｝1］　　　　　　一（7）

　　　　　　　　　　　　　　　∂誰）－2・（n）讐　　　　　　　　（8）

これを用いて，e2（n）の勾配を次のように定義する．

▽e2（n）＝

∂e2（n）

∂愈o

∂e2（n）

∂愈1

∂e2（n）

∂｛≧k

（9）
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s ）

図2　AEDAの原理．　s（n）：音源から発生した信号，Xl（n），x2（n）：1番冒と2番目のマイクロフォンが

受信した信号，g1，g2：ω1（n），x2（n）のインパルス応答，g1，g2：推定したインパルス応答，e（n）：誤差信号

▽・・（n）・嬰を要素とする列ベクト・レ，μ・重み係数

誤差e2　（n）が小さくなるように，a（n＋1）を調整すれば良いので，次の弐で係数を逐次的に書き換える．．

　　　　　　　　　　　　　　　　　｛i（n十1）＝＝｛≧（n）一μ▽e2（n）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（10）

ここでμは重み係数である．これにより得られたインパルス応答によって，時間遅れの差Tl，2を求めることが

出来る．まず推定したインパルス応答9iとg2の要素が最大値となる要素番号をM1，max，M2，m。x　｝サンプリン

グ周波数をfsと定義すると時間遅れの差T1，2は次式のようになる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　T…－m鵬云m襯　　　　　　　　（・・）

また本実験では，インパルス応答g1（n），g2（n），（n・・0，…，M－1）の初期値と重みμを，

　　　　　　　　　　　　　　∂1（n）＝　0，　（0≦n≦M－1）

　　　　　　　　　　　　　　92（n）一｛1：鏡；￥；　　　　　（・2）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0．08
　　　　　　　　　　　　　　　　μ　＝　　M＿1　　　　　　　　M＿1

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Σxl（n－」）＋Σx3（η一ゴ）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ゴ＝O　　　　　　　　　ゴ＝0

とおいて測定した［1］［5］．

2．2　音源位置推定法；球形方程式

音源から基準となるマイクロフォンとその他のマイクロフォンに到達するまでの時間遅れの差が求まれば，

音源位置を推定することが出来る．以下に手順を説明する．

　N＋1個のマイクロフォンを使うとし，原点からi番目（i・0，・

ルriと定義する．音源位置推定法のベクトル図を，図3に示す．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ri・＝（Xi，、yi，li）T

また，原点から音源の位置までのベクトルを

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　rs＝（x。，Ys，z。）T

・・ ，N）のマイクロフォンの位置までをベクト

　　　　’　　　　　　　　　　　（13）

　　　　　　　　　　　　　　　　　（14）
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図3　音源位置推定法のベクトル図

＼

Sound　Source

＼
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、

、

＼　＼、
　＼　　’＼、

隔隔庵亀鴨

　　　　　　　，’
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ch　1 ／

＼
＼　、＿

dlo／／ノ

ch　2

図4　原点をchOのマイクロフォンの位置と定義したときのベクトル図

とおくと，原点からそれぞれの位置までの距離瓦，R。は，

　　　　　　　　　　　　　　　　疏　＝　llrili＝　x？÷諺＋堵

　　　　　　　　　　　　　　　　R＄　＝　llrsN＝　魂十露十2蜜

となる．また，音源の位置とi番目のマイクロフォンまでの位置の距離をDiとすると，

　　　　　　　Di　＝　llri－r。ll＝　（Xi・－x。）2＋（Ψi一紗。）2＋（Zi　一一・z。）2，（iニ1，2，…，N）

　　　　　　　Do＝llrsH＝Rs

の位置までの距離の差を次のように定義する．これは音速cと時問遅れ勾の積に等しい．

dij＝Di－Dj＝（：．・T：ij，（i，5＝0，…，N）

（15）

（16）

（17）

（18）

である．音源の位置からi番目のマイクロフォンの位置までの距離と音源の位置から」番目のマイクロフォン

（19）

図4に示すように，0番目のマイクロフォンの位置を原点とおくと，Do＝R。となので，次式が成り立つ．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　Di＝R，十diO　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（20）
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また，ピタゴラスの定理により，式（21）のように書ける．

D蓼＝llT、　一　r。ll2＝R？　一　2rTr。＋瑠 （21）

式（20）と式（21）より，式（22）が求まる・・

rTrs＋帳一碑≠ （22）

式（22）を具体的に書くと，球形方程式

XI　YI　Zl

X2　Y2　Z2

XN　YN　ZN

図＋

Xl　Yl　zl

X2　Y2　之2

XN　YN　ZN

dio

d20

dvo

diO

d20

dvo

Rs一
去

！

2

躍一d？，。

瑚一d？，。

砥一峨。

躍一峻。

瑚一峻。

砥一峨。

＝b

（23）

（24＞

となる．ここでは，r、＝（x。，、Y。，、Zs）とR、を独立した量として取り扱っている，記述を簡単にするため，式（23）と

式（24）を次のように置き換える．

　　　　　　Sr．十dRs　＝　b

咽5同田一b
（25）

（26）

ただし，

s＝

¢1　YI　Zl

X2　Y2　Z2

ac　N　YN　ZN

， d　＝

dlo

d20

dNO

， θ倒

Sはマイクロフォンアレーの位置だけで決まる行列，dは時間遅れだけで決まるベクトル，bはマイクロフォンア

シーの位置と時間遅れによって決まるベクトルである．

　式（26）よりθを求めれば，音源位置を推定することが出来る．しかし未知数が¢。，g。，z。，R。の4つに対し，

方程式は0番目を除いたマイクロフォンの数のN個存在するため，このままでは求めることが出来ない．次小

節から最小二乗法を用いて音源位置の推定をするSI法とOSLS法について述べる．

22．1　Spherical　Interp　olation　Locator（SI法）

式（26）と最小二乗法にホって，原点から音源までの位置の距ee　R。とベクトルrsを求める．式（25）より，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Srs＝b－Rsd　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（27）

を得る．まず，r、を求めるために最小二乗法を用いる．両辺にSの転置行列sTを掛けると，未知数と方程式の

数が等しくなり，（28）を導くことが出来る．

T。＝St（b　一一　R。d＞　　　　　　　　　　　　　（28＞
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ここで，　　　　　　、　　　　　　　　　　．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　sv＝（sTs）－1sT　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（29）

式（28）は未知tw　Rsを含むrsの式である．これを式（27）に代入し，Tsを消去すると，式（30）を得る．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Rsp、d＝P，6　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（30）

ここで，

　　　　　　　　　　　　　　　　　　P。・＝1－S（sTs）一1sT　　　　　　　　　　　　（31）

1は1V　x　IVの単位行列である．式（30）をR．についての式に整理すると，原点から音源までの距ge　R。，SIを得る．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　恥・一舞　　　　　　　（32）

式（32）を式（28）に代入すると，原点から音源までのベクトルrs，s∬を得る．

　　　　　　　　　　　　　　　　ヘ…（5T5唖一調b　　　（33）

2。2．2　0皿eStep　Least　Squares　Locator（OSLS法）

SI法では，式（26）を用いて，原点から音源位置までの距ge　Rs，s1とベクトルrs，SIを求めたが，距離R。，Slは

式（16）からも求めることが出来る．そこでこのOSLS法は距ee　Rsを求めず，行列のサイズを小さくすること

により計算の複雑性を下げ，効率を良くすることを目的としている［11．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　d冠T
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Pd　＝∬二盃

と定義する．Pdを式（27）の両辺に掛けるとeRsの項を消すことができる・

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　PdSrs　＝　P8b

この式（35）に最小二乗法を用いて源点から音源位置までのベクトルr…s・sを求噸

sT　P　dSr，二　sT　p，b

r。ρ、。S二ぽP・S、－N　sT　P．b

式（36）ではR。の項を計算していないため，式（33）に比べて式（36）の行列の計算量は少なくなる．

（34）

（35）

（36）

　後の実験では，平面アレーを用いるため，マイクロフォンの位置のz成分は全て同じである．つまり，Zl　＝　Z2　＝

…＝ZN＝0である．そのため式（23）は次式のようになる．

Xl

X2

XN

Yl

Y2

YN

［；11＋

．diO

d20

dVO

R．一
圭

壇一峻。

瑚一d2，。

砥一峨。

（37）

　sTsは2×2行列となるため，式（33）からはz．が決まらない．また式（36）も同様であるので，本実験では

z。を式（16）から求めること．8する．



RSO7－17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大

表1　音源の種類

A 落語 桂文珍9地獄八景亡者の戯れ　Sony　Music　Japan　hlternationaユInc．

B 女性ボーカルによる楽曲 The　caτpenters　THE　CARPENTERS　AMCOS

8ユ丘剛．・O 5441nm
y

】

1： ：1

1：

ch　O　　　　　ch　1　　　　　　　　2　　　　　　　ch　3　1門l
　l副1昆1　■門lo置篶1轟　　　署

鋸 ε1

；：

ch　5
：1

micmphone

X

図5　実験装置

m

α1囮

10凶】　　　1【μ珂

十

噂

1000ζΩ】

100凶】

q玉岡

＋10｛V】’

OUT？ur

・10［V］

図6　0Pアンプを用いたマイクロフォンの信号増幅回路

3　実験方法

　この実験では第2節で述べた理論に基づいて，図5のように配置したchOからch7の8個のマイクロフォン

が受信した信号から，時間遅れ，及び音源の位置を推定した．Ch　Oを原点として，向かって右側をx軸の＋方向，

上側をy軸の＋方向と議し，ch　1，Ch　2，Ch　3をそれぞれ原点からx軸の方向に272［mmL麟mml，1圃㎜］の

位置に配置した．また，Ch　4，Ch　5，ch　6，d17はch　O，¢h　1，（ih　2，ch　3をy軸の方向に一240mmシフトさせた位置に

配置した．OPアンプを用いたマイクロフォセの信号め増幅回路を図6に示すL一

　信号の増幅に用いた電源にはMetr6niXのDUAL　DC　POWER　SUPPLY　6455Aを用いた．音源はスピー

カーから発生させるこどとし，音源の種類は表1の2種類を用いた．スピーカーはONKYOのGX－D90を用い

た．ウーファーの半径は41［mm］である．舗の信号を甦させるcDプレーヤーに1まTechnicsのsIL。PG480A

を用いた．AlD変換器はDATEL社のPcl416を用いた．プログラムの作成には，Microsoftのvisual　Basic　6・o

とfortranのコンパイルには富士通株式会社のFortran＆C　Academic　Package　V．30LlOを用いた．またAMD
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Athlon（tm）64　Processor　3000＋2．0【GHz］のコンピュータで計算をおこなった．　O　SはMicrosoftのWindows

XP　Professional　Version　2002である．本実験での各種設定を次に示す．

●サンプリング周波数：fs

・サンプリング周駄＝
圭

●サンプル数：ndαta

●チャンネル数：n。h

・インパルス応答のデータ数：M

●入力位置次元数：dim

●音速：c

20［kHZ］

0．5×10－4［s］

4096

8

128

2

340【m／s］

上記の条件でex＝－O．7，0．0，0．7，1．5，2．4［m］，y＝O．0，－O．78［m］，z　＝　O．0，0．6，1．5，2．3［m】の各点に，向きをx軸に

垂直となるように固定した音源となるスピーカーを置き，音源AとBをそれぞれ10回ずつ測定した．次節に

実験結果を示す．

　3500

　3000

2500

　2000
§

N　1500

　tOOO

　500

　　0

　　1

　0．8

　0．6

壽　o．4

　0．2

　　0

　0．2
0　　　　500　　　1000　　1500　　2000　　2500　　3000　　3500　　4000　　　　　　　　　0　　　　　　20　　　　　40　　　　　60　　　　　80　　　　　100　　　　120　　　　140

　　　　　　　　　　n　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　k

　　　　　（a）誤差e2（n）　　　　　　　　　　　　　　　　（b）インパルス応答∂i，g2

　　　　　　　　図7　AEDA法（音源B，x＝0．7，　y　＝O．0，　z＝1．5【mD

　　　　　　　　　　、400

　　　　　　　　　　－600

　　　　　　　　　　。800

　　　　　　　　　　。1　OOO

　　　　　　　　　＾　。1200
　　　　　　　　　s
　　　　　　　　　　－1400

　　　　　　　　　　・1600

　　　　　　　　　　－1800

　　　　　　　　　　－2000

　　　　　　　　　　・2200
　　　　　　　　　　　　0　500100015002㎜2500300035004㎜
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　n

　　　　　　　　図8　音源をパルス波形にしたときの受信信号Xo（n）
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4　実験結果

4．1　AEDA法によって求めたインパルス応答

　AEDA法によって求めた誤差e2（n）とXl，x2のインパルス応答g1，加を図7に示す．これは音源Bをx＝

O．O，　y＝0．0，　z＝O．6［m】に置いて，x1を（in1，x2をchOのマイクロフォンの受信信号としたものである．　g1，g2の

初期値が，式（12）になっていることから，g2の最大値はデータ数の中心に表れている．それが基準となり，g1が

相対的に表れるために，ChOのマイクロフォンで受信した信号とch1のマイクロフォンで受信した信号の送れ時

間の差は，系列｛9i｝，｛∂2｝の最大値となる系列番号kの差であることが分かる．また最大値以外の部分は，反

響を示している．

　図8に音源をパルス波形，サンプリング周波数を50［kHz】としたときのchOの受信信号Xo（n）を示す．音源

がパルス波形であるので，受信信号Xo（n）はその部屋の反響を示す．

4．2　測定した時間遅れの評価

　相互相関とAEDA法によって求めたそれぞれのマイクロフォンが受信した信号の時間遅れの差に対しての

評価方法と結果を次に述べる．

4．2．1　評価方法

音源位置からそれぞれのマイクロフォンまでの位置の距離と音速から，実際の時間差を求める。ここではそ

れを理論値とする．誤差率20［％1を許容範囲とし，理論値の80［％1から120［％】までに含まれる測定値が，測定

回数10回中何回存在するかによって評価した．但し，サンプリング周期はt、であるので，推定値はt、の倍数で

表現される．理論値が0．8t、であるような時間遅れが0に近い場合，正しく測定されても精度の限界から測定値

はt、となり，許容範囲（0．6覗、～0．96t、）に含まれることが出来ず，正しく測定されたのにも関わらず成功回数

にカウントされない．このことを防ぐために，この評価では，理論値もt、の倍数で表現してから，その値での許

容範囲に測定値が含まれるかどうかを調べた．許容範囲に含まれることを成功と定義する．

4．2．2　成功回数の傾向

　音源を各座標点ごとにおいて測定した基準であるChOとCh1～《lh7間の時間遅れの成功回数を濃淡で表し

た．（a）にはAEDA法を用いて測定した時間差の成功回数を，（b）には相互相関関数を用いて測定した時間差の

成功回数を示している．原点はchOのマイクロフォンの位置であり，図9は音源には落語を用いた音源位置が

g　＝・　O．OmのときのchOとch　1のマイクロフォンによる評価結果である．色の濃淡ぶ薄いほど成功回数が多い．

時間遅れの評価では

・AEDA法を用いた時間遅れ測定の成功回数は，距離よりも角度による影響が強い

●相互相関関数を用いた時間遅れ測定の成功回数は，ばらっきがあり不安定で，角度だけでなく距離も影響

　している

・基準となるchOとch1のマイクロフォンが受信した信号の時間遅れ測定が，最も成功回数が多く安定して

　いた．

という結果を得られた．これらの原因の考察は，第5節でおこなう．



RSO7－17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大

z［m】

2．4

1．5

0．6

㌔：触跳鍔～笠

愚蕊繰、き艦蝋tく　　、　’罵“’￥艦て、・

、、写、り・v＾’、

幾灘讐灘難憲騨鐡嚢礎黛辮

灘鍵欝

z［m］

2．4

1．5

0．6

麟溶　　　　　　　　　写 簿靹黛穣属・懲騨餅v掛‡　愈覧ミ瀞

驚灘
欝灘

欝灘講

懸懇

難灘鞍縫　　　　灘難　　　　籍懇轍 羅諺漁蕪蕪
蕪蜷謙こ畷灘織鷲縫鵜藁磁きき糠蕪黛：ぐ灘護球冨ミ

灘犠 　　てご轡寳ττYどきイ　サリ’鍍ry噌‡鯉属榔

芦郷ン弊’
”’

＼罫働ぢ鷹伊’轡　叩　　　　　　　　、

唾’，▼棚μ噂鳥

遍博一一～榊腕

ヒ　〃　　許、、　　　く

澹こ嘆，く二、蟻で　　、

歌気ゲ∴斗触∫’

・

訊，ご譲一・バ‘　砧　昏劇、、評3

鵜骸ミ6『講瓢’

　　も、hΨ7’「㌣ヤ媛，劉

義再贈鼎偲騨憂

嘱二隙潔玉

鮎…くぜ励
認、感濃・

、・

串洗謄　　　7’　い㍉叩2脅群》二艶こ5

雫電　　ρwΨ航、，塙　、煙

講灘灘騰．灘謙夢灘海蚕翻灘
ぐ凸脇〃凱ヤ馳考馳

織譲蜜
瓢・”・憎一四

筑撒籐轡マ「鵠鱈瀞罐鷲

婁灘婁鰹餐蹄騰蜘

ユ0

5

0

2．3　1．5　0．7　0．0　－0．7　　　　　2．3　1．5　0．7　0．0　－0．7

　　　　　　x［m］　　　　　　　　　　　　　　　　x｛m｝

　　　　　（a）AEDA法　　　　　　　　　　　　　　（b）相互相関関数

　　図9　chOとCh1の測定した時間遅れの成功回数（音源A，y　＝・　e．0【mD

4．3　推定した音源位置の評価

　本実験ではAEDA法で求めた時間差を用いて，音源の位置を推定した．　SI法，OSLS法をそれぞれ用いて音源

の位置を推定したが，2っの推定値の問には10－5［ml程度の誤差しかないので，ここではSI法で求めた結果を使

い，評価をおこなった．

　音源位置を推定した結果を図10に示す．音源A，Bで（a）は音源位置が¢＝0．7，yニ0．0，z＝1．5［m］のと

き，（b）は音源位置がx＝0．7，yニー0．78，z＝0．6［m】のときの推定結果である．図中の直線の交点は，実際の音

源位置である．次にこの音源位置の推定値の評価方法と結果を述べる．
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（a）音源位置：¢＝0．7，y＝o．0，z＝1・5［m］ （b）音源位置：x＝0．7，y＝－0．78，z＝0．6［m］

図10　音源位置推定結果
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4．3．1　評価方法

　本実験はマイクロフォンの配置の関係から，音源位置のz成分を直接推定することができないため，三平方の

定理から音源位置のz成分を求めた．そのため，原点から音源位置までの推定距離R。と音源推定位置の照成

分x、，y成分y、が，　R2≧罎＋露を満たさない揚合）z、は虚数となるため，エラーが発生し推定した値を得るこ

とができない．音源Aのときのそれぞれの座標点でのエラーの発生回数を表2に示す．音源Bのときのそれ

ぞれの座標点でのエラーの発生回数を表3に示す．

　実際の音源位置を真値とする．時間遅れの推定値の評価方法と同様に，許容誤差の範囲を真値の±30［％1と

したとき，推定回数10回中何回が許容範囲に含まれたかを調べた．許容範囲に含まれることを成功，許容範囲

に含まれた回数を成功回数と定義する．このとき，エラーが発生した推定では明らかに真値とは異なる値にな

るため，成功回数には含めないこととする．また真値の成分が0．0［mlのときは全てが0となるため，0・6【m］と同

じ許容誤差で評価をおこなった．

表2　エラーの発生回数（音源A）

　　　　　　　　　　　　x［m】
y［m］　z［m1
　　　　　　　－0．7　　0．0　　0．7　　1．5　　2．3

0．6 3 0 0 7 8

0．0 1．5 2 0 0 2 8

2．4 4 4 1 3 5

0．6 9 9 0 7 7

。0．78 1．5 6 2 6 3 6

2．4 1 0 1 5 4

表3　エラーの発生回数（音源B）

　　　　　　　　　　　　x［m］
雪国　4ml
　　　　　　　－0．7　　0．0　　0．7　　15　　2．3

0．6 4 0 0 3 5

0．0 1．5 1 0 0 4 7

2．4 5 4 1 7 8

0．6 9 1 0 9 7

一
〇．78 1．5 7 2 1 5 8

2．4 5 1 0 2 4

4．3．2　成功回数の傾向

　上記の評価方法で，推定した音源位置のx成分，y成分，z成分のすべての成分が同時に許容範囲に含まれた回

数を座標点ごとに表したものを図11に示す．音源位置がそのx，z座標で，10回中何回が音源位置の推定を成功

したかを濃淡で示している．音源Aで（a）は音源位置がy＝　o．o（m］のときの推定結果を，（b）は音源であるス

ピーカーを床に置いたy＝－O．78［m］のときの推定結果を示す．音源位置推定値の評価では，

　●AEDA法によって求めた時間遅れの成功回数に比べ，音源位置推定の成功回数は非常に悪い
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・x成分だけでなくy成分もマイクロフォンアレーの正面方向に音源の位置がないと推定が難しい

・音源位置は音源Aよりも音源Bの方が推定しやすい

という結果が得られた．

z【m］

2。4

1．5

0．6

2．3　1．5　0．7　0．0　－－0．7

　　　　　　x［m］

　　　　　（a）y＝0．0回

z［m］

2．4

1．5

0。6

2．3　1．5　0．7　0．0　－・0．7

　　　　　　x国

　　　（b）y＝－0．78国

10

5

0

図11　音源位置推定の成功回数（音源A）

5　考察

　本実験では8個のマイクロフォンを4×2のアレー上に配置し，AEDA法を用いて受信した信号から時間遅れ

を測定し，SI法とOSLS法を用いて音源の位置を推定することができた．またマイクロフォンアレーの正面方

向にある音源の位置は安定して推定することができたが，正面方向にない音源の位置の推定は不宋定であるこ

とがわかった．本節では本研究で検討したシステムの問題点の原因を考察するとともに，それに基づいた改善

方法を述べる．

5．1　問題点の分析

　第4節で毎られた本研究で検討したシステムの主な問題点として次に示す2点があげられる．

　1．AEDA法を用いて測定した時間遅れの成功回数に比べて音源位置推定の成功回数が非常に悪い

　2．AEDA法を用いた時間遅れの測定及び音源位置の推定は，距離よりもマイクロフォンアレーの正面方向か

　　らの音源の位置の角度に影響し，角度が大きくなるほど時商遅れの測定と音源倖置の推定は難しくなる

　1つ目の問題に関しては，7個ある時間遅れの測定値の中でいくつかの誤って測定された時間遅れの影響が，音

源位置の推定値に響いているからであると考えられる．これを改善するためには最小二乗法を用いて位置を推

定する前に，誤った時間遅れを取り除く必要がある．

　2つ目の問題で考えられる原因として反響による影響，あるいは音源であるスピーカーの指向性による影響が

まず考えられる．AEDA法を用いて測定された時間遅れの成功回数と相互相関関数を用いて測定された時間遅

れの成功回数を比較して分かるように，反響による影響はAEDA法によって大幅に改善されているため，あま
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り影響がないといえる．後者の音源であるスピーカーの指向性による影響がどれくらいあるのかを調べるため

に，実験結果ではx軸方向に垂直に固定していたスピーカーの向きをマイクロフォンアレマの方向に向けて，マ

イクロフォンアレーの正面方向からの角度が大きい音源位置での実験を再度おこなった．スピーカー向きをx

軸方向に垂直に固定して得た音源位置の推定の成功回数を表4に，スピーカーの向きをマイクロフォンアレー

の方向に向けた再実験での音源位置の推定の成功回数を表5に示す．表4と表5を比較したところ，スピーカー

の向きをマイクロフォンアレーの方向に向けた揚合の音源位置推定の成功回数は，スピーカーの向きをマイク

ロフォンアレーの方向に向けない場合よりも少し多い傾向があることが分かる．このことからスピーカーの指

向性によって，いくつかのマイクロフォンが音源の信号を拾いきれていない可能性があり，そのことによりマイ

クロフォンアレーの正面方向にない音源位置の推定の成功回数が低かったのではないかといえる．しかし表4

からも分かるように，スピーカーの指向性の影響だけでマイクロフォンアレーの正面方向から角度が大きい音

源位置の推定の成功回数が低いとはいえず，その他にも原因があると考えられる．

表4　スピーカーの向きをx軸方向に垂直に固定したときの音源位置推定の成功回数

日
m｝ 回　　回

誤　・士30　。 ±20％ 誤　・土10。
x　　　y　　　z の の の

表5　スピーカーの向きをマイクロフォンアレーの方向に向けたときの音源位置推定の成功回頚

日 m
ロ　　回

誤rp土30。 誤　　±20。 竿土10％
x　　　g　　　z の の の

　スピーカ“の指向性による原因とは他にマイクロフォンアレーの正面方向からの角度が大きい音源位置の推

定の成功回数が低い原因を追及するために，成功回数に含まれなかった音源位置の推定値を調べてみると，マ

イクロフォンアレーの正面方向からの角度が大きくなるほど，測定した時間遅れの誤差が音源位置を推定する

際に大きく影響することが分かった．例として，セイクロフォンアレーの方向にスピーカーの向きを向けて推

定したx＝2．3，y＝0．0，　z　・＝　0．6［mlの音源位置の推定値を示すと，エラーが発生しなかった8回の推定値のう

ち，x＝0．997，y’＝　O．065，z＝0．204｛m｝と推定されたのが7回で，　x＝1・72，y＝0・010，z＝0・528［m】と推定され

たのが1回であった．AEDA法を用いて測定した基準となるchOのマイクpフォンとその他のマイクロフォン

の時間遅れの差を調べると，音源位置がx＝0．997，　y＝0。065，z＝0．204［m］と推定されたときは表6の（a）のよ

うに，音源位置がx・＝．1．72，y　・・　O．010，　z・＝0．528［m］と推定されたときは表6　op（b）のように剰定されていた．

表6から分かるように，劣＝％沼＝α0，z＝0，6｛m］の音源位置をx・＝0．997，y＝0，065，z　・0・2e4［m］と推定さ

れたときとx＝1．72，y　・’O．OlO，　z＝0．528｛m］と推定されたとき②時間遅れの測定値の違いは，（畑のマイクロ
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フォンの時間遅れの測定値以外は全く同じであり，ch2のマイクロフォンの時間遅れの測定値でも（a）と（b）の

差は0．00005［s］だけであった．サンプリング周波数∫、が20000［Hz］のため測定できる時間遅れの最小値はサ

ンプリング周期t．の0．OOOO5【s】である．そのため時間遅れの誤差が0．OOOO5［s｝というのは非常に微小な値であ

り，少なくともマイクロフォンアレーの正面方向の音源の位置を推定する場合には0．00005［s］のような微小な

誤差では，音源位置の推定値にこれほどの大きな違いは出なかった．つまりマイクロフォンアレーの正面方向

にある音源位置の推定ではあまり影響が表れない時間遅れの微小な誤差も，マイクロフォンアレーの正面方向

からの角度が大きい方向にある音源位置の推定では大きな誤差となる．

表6　AEDA法で求めた時間遅れ

ch
時間遅れ同

（a）　　　（b）

1
一
〇．00075

一
〇．00075

2
一

〇．00145
一

〇．00150

3 一〇．00220 一
〇．00220

4 0．00005 0．00005

5
一
〇．00070 一

〇．00070

6
一
〇．00145

一
〇．00145

7
一
〇．00215

一
〇．00215

X【m】

0．00005c【m］
（b≧‘．

Z【m】

　　　　　　　／

　　　　　／
　　　／／（a）

／

／

Ω盆

　旨／llll1；｛1　●

似三

2．3

2．3・△Zb

eb
o ■ 0．6

ll，laア ll言亀 α6－△Za

2．3　2．3－△Xa 0．60．6－△x
（0，0） chO

microphone

図12　角度の影響による誤差

　実際にどれくらいの誤差があるかを調べてみた．図12に示すように，例としてx－1平面での角度によるx

成分の誤差の違いをChOのマイクロフォンをモデルにして考えてみる．このx－z平面での原点をChOのマイ

クロフォンと定義する．chOのマイクロフォンの正面方向から角度が大きい音源位置としてx＝2．3，　z＝0．6［m］
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を地点（a）とおく．chOのマイクロフォンの正面方向からの角度が小さい音源位置として地点（a）のx成分とz

成分を入れ替えたx＝0．6，z＝2．3［m］を地点（b）とおく．　chOのマイクロフォンの位置からの地点（a）までの

距離と地点（b）までの距離は等しい．ChOのマイクロフォンの正面方向を0°とすると，地点（a）と地点（b）の

chOのマイクロフォンの正面方向からの角度θaとθbは，

θα　　：＝　　75．38°

θb　　＝　　14．620

となる．本実験で検討したシステムの時間遅れの最小誤差は0．OOOO5［s］であるので，音速を340［m／slとすると

きの距離の誤差はO．017【m］となる．この誤差にょる地点（a）と地点（b）でのx成分の変化分を△Xaと△Xb，　z

成分の変化分を△Zaと△lbとおくと，それぞれの値は，

△Xa　　＝＝　　0．e165［m］，　　△Za＝0．0043【m！

△Xb　　＝・　0．0043［m］，　　　△Zb：＝0．0165｛m］

となる．本研究で検討したシステムでは音源位置のx成分とy成分を求めてから，その値と距離を用いてz成

分を求める．そのためz成分も誤差によるx成分の変化分△x、と△Xbに依存する．このことから△x。と△Xb

だけを比較すると，地点（a）での同じ時間遅れの誤差による音源位置のx成分の誤差は地点（b）の約4倍とな

る．例として図12のようなモデルを考えたが，実際はこの誤差は図4に示されるような遅れ時間の差に相当す

る距ee　dloに直接影響するため，約4倍の誤差は非常に大きいといえる．スピーカーの指向性による原因とこ

のマイクロフォンの正面方向からの角度が大きくなることによって発生するx成分の誤差の増大が，角度が大

きくなるほど音源位置の推定が難しくなった原因であると考えられる．

　次にマイクロフォンの指向性による影響を図ユ3のようなマイクロフォンアレ・一で考える．仮定として3．0×

2．4［m2｝の空間で，正面方向からの角度が50°までの範囲が角度による誤差が小さく，時間遅れの測定値を安定

して得られるとする．各マイクロフォン間の長さを本実験で使用した実験装置と同じ0．272｛m］とすると，dh1と

ch2のマイクロフォンがカバーできる面積の割合は63．88［％1で，chOとch3のマイクロフォンがカバーできる面

積の割合は54．77［％1であるので，約10【％1の違いがある．このことからマイクロフォン間の距離が長いほど角

度による誤差の影響が大きくなることが分かる．しかしマイクロフォン間の距離が短くなりすぎると時間遅れ

の値が0となり，正面からの角度の誤差よりも距離の長さによる誤差が大きくなってしまう．時間遅れの測定

結果から分かるように，最も時問遅れの測定の成功回数が多く安定していたのが原点から0272［m】離れていた

ch1のマイクロフォンであり，音源位置が非常に遠い場合を除き，実験でおこなった音源位置の距離程度であれ

ばchOとch1の間隔でカバーできると考えられる．

　　　マイクロフォンの間隔による推定値が安定する空間　（ch1とch2でカバー図13
できる空間：直線aと♂で囲まれる部分，Choとch3でカバーできる空間：面線bとb’で囲まれる部分）
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5．2　改善方法

　以上のことをふまえて，本研究で検討したシステムの改善策について述べる．本研究での目的でもあるビデ

オ会議で実際にこの本研究で検討したシステムを導入し，実用化するためには，リアルタイムでの音源位置の

推定が必須であり，システム全体の計算速度をできるだけ早くおこなう必要がある．最も計算時間がかかった

AEDA法を用いた時間遅れの測定の計算時間を減らすためには，インパルス応答の要素の数を出来るだけ最小

限にすることが良い方法だと考えられる．インパルス応答の要素数を減らすためには，比較する2つのマイク

ロフォンの距離をできるだけ短くすれば良い．

　以上のことから基準となる原点の位置にあるマイクロフォンを中心にして，x＝0．272，y＝0．0，z＝0．0［m］の

位置ρ＝－0．272，y　＝　O．O，z＝0．0［m】の位置，x＝O．O，y＝O．272，z＝＝O．0国の位置，　x＝0．0，y＝－0．272，z＝

0．0［lh1の位置，ω＝0．0，　y＝O．0，　z＝0．272［m］の位置，x＝0．0，　y＝0．0，　z＝　一一〇．272［m］の位置に一つずつマイク

ロフォンを配置した図14のような各軸に3つずつマイクロフォンが存在する実験装置が良いと考えた．この実

験装置にはマイクロフォンの位置にz成分の情報が含まれるため，直接音源位置のz成分を推定することが可

能である．そのため音源がx軸上の水平方向に近い位置にある場合はy軸z軸上に存在するマイクロフォンで

推定をおこなえば，第5。1節で述べたマイクロフォンの正面方向からの角度が大きい音源位置での時間遅れの誤

差が大きくなる問題点を解決することが出来る．また他の軸にも同様のことがいえる．

y

ch3
（0ρ・写2　　”　，”　　　！ 顎；㍉㍉　、、　　　馬、、　、、　　　　、、

ノ　　！
、、　　　　　　、、

　　　　！　　’

　　ch2　’
④2η・0・0）lchO

’c磁
1（0・0へα272）l　　　ch　1

醐
ノ（q孟≧72，0，0●）

　　ノ　　！　　　　　’　ノ　　　　　，’i　　’　”

∠〆’

ch4
（0，－0．272，0）

X

図14　新たに提案したマイクロフォンの配置

6　むすび

　本研究では，パッシブソナーを用いて音源位置の方向と距離を推定するというシステムを検討した．8個のマ

イクロフォンを4×2のアレー上に配置し，AEDA法を用いて受信した信号から時間遅れを測定し，SI法とOSLS

法を用いて音源の位置を推定を行った．相互相関関数から時間遅れを測定するのではなく，AEDA法を用いて時
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問遅れを測定することによって反響の影響の問題が改善され，マイクロフォンアレーの正面方向にある音源の位

置は安定して推定することができた．しかし正面方向にない音源の位置の推定は不安定であることがわかった．

実験結果の評価で得られた本実験で検討したシステムの問題点を考察したところ，マイクロフォンアレーの

正面方向にある音源位置の推定ではあまり影響が表れない時間遅れの微小な誤差も，マイクロフォンアレーの

正面方向からの角度が大きい方向にある音源位置の推定では大きな誤差になることが分かった．スピーカーの

指向性による原因と上記の原因によって，本研究で検討したシステムはマイクロフォンアレーの正面方向から

の角度が大きくなるほど音源位置の推定が難しくなったと考えられる．以上を踏まえてこれらの問題点を改善

する新たな実験装置を提案した．

　今後の課題は

　．今回の実験結果の評価・考察をもとに新たに提案した音源位置推定システムの実装・実験をおこない，新

　　　たな問題点の改善案を考える

　●音源となる対象物が動く場合でも音源位置を正確に推定する音源位置推定システムの構築

　．音源が2つ以上ある場合でも2つ以上の音源位置を正確に推定する音源位置推定システムの構築

の3つがあげられる．
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Abstract．

本稿では，科学衛星を用いた宇宙空間でのプラズマ波動観測の手法，通常の電波観測との相違点などに

ついて述べた後，具体的な観測例として，我が国の科学衛星GEOTAILによって，地球磁気圏尾部で発

見された「静電孤立波」の観測結果についてまとめる．宇宙空間を満たしているプラズマは無衝突状態

にあり，そこでの運動論的エネルギーはプラズマ波動を介して伝達されていく．従って，そこで発生し

ている物理プロセスを知るための重要な手掛かりをプラズマ波動観測はあたえてくれる．分散性の媒質

であるプラズマ中では，プラズマ波動のモードが多数存在する．それを衛星に搭載した電界，磁界セン

サーでとらえ観測するが，その時，電界センサーのインピーダンスは，プラズマの分散性の影響を受け

非常に複雑となり，正確な観測を行うためには，その理解が必要である．一方，観測例としてあげる静

電孤立波については，その観測結果，および発生モデルにっいて述べた後，磁気圏内の空間分布を示し，

その発生がマクロな地球磁気圏活動と関係があることを示す．

1．宇宙空間プラズマ中におけるプラズマ波動

1．1宇宙空間プラズマ

　本稿でとりあげる宇宙空間とは，人類が人工飛翔体によって探査できる範囲，即ち，主として太陽系

空間内を指すこととする．この太陽系空間は，宇宙プラズマによって満たされているが，その起源は大

きく二つに分けられる．一つは，惑星大気上層部が太陽光によって電離してできた惑星起源のもの（地球

では電離層プラズマ），もう一つは，太陽大気が宇宙空間に流出している太陽風プラズマである．これら

のプラズマは，太陽のダイナミックな活動に大きく影響されている他，惑星の固有磁場や大気との相互

作用により空間的にも非一様となっている．一例として，地球近傍での太陽風プラズマの典型的なパラ

メータを表1に示す．

　太陽風と地球磁場は，その相互作用によって一一Ptのcavity空閲である地球磁気圏を形成する．実際は

単なるcavityではなく図1に示すように異なる密度，温度のプラズマで満たされ，いくつか境界層で区

切られた複雑な空間的構造をもっている．

　宇宙プラズマは，無衝突プラズマと呼ばれ，その平均自由行程は場所によっては，1AU伏陽一地球間距

表1：太陽風プラズマの典型的なパラメータ

　　　　　（thUにおける）．

磁場強度 7nN

電子数密度 5x10費m－3

流速 600kmls

電子温度 105K

イオン温度 105K

電子プラズマ

　周波数
20kHz

電子サイクロ
トロン周波数

200Hz

離：1．5x108㎞）に相当する程である．この無衝突プラズ

図1：地球磁気圏の模式図．太陽は図面左側にあり，

太陽風が紙面右に向かって流れ，地球の固有磁場との

相互作用の結果，このような空間が形成されるzaUi，

1987より｝．
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図2：磁化C61d電子プラズマ中におけるプラズマ波動モードの外部磁場に対する伝搬角依存性．（ゆ伝搬角θ＝o°から
90°までの重ね合わせ，（b）θ・＝0°，（c）　e　＝30°，（d）θ＝＝9tf　RM［atsumotO　et　a］．，1999より】．

マ中において，粒子どうしの運動エネルギー交換過程を媒介しているのがプラズマ波動である．プラズ

マ波動は，様々な条件下で不安定となり励起される．更にそのプラズマ波動が，粒子を加速・加熱する

ことによってエネルギーを伝達させていく．宇宙空間でプラズマ波動を観測することの意義の一っは，

このエネルギーの伝達過程をそこで励起されているプラズマ波動の様相によって特定するところにある．

1．2プラズマ波動

　プラズマは分散性媒質である．そこに存在するプラズマ波動のモードは，真空中とは大ぎく異なる．

特に，宇宙プラズマのような磁化プラズマ中においては，その波動の外部磁場に対する伝搬角によって

更にモードは変化する．図2は，十分に温度が低い磁化cold電子プラズマ中における波動の線形分散特

性曲線を外部磁場に対する伝搬角別1こ示したものである．各グラフの横軸は波数（k），縦軸は波動の角周

波数（ω）であり，それぞれ，光速C，電子サイクロトロン角周波魏2。，及び，電子の角プラズマ周波数∬

。で規格化されている．また，（a）では，伝搬角が変化していく時のモード変化を網掛けの部分で表現して

いる．各モードの名称は，矢印とともに示している．真空中では，電波としてtO＝kcという光速のモード

だけが存在するわけであるが，それに比して，プラズマ中には非常に多くの波動モードが存在すること

がわかる（プラズマの温度（分布）を考慮した計算では，更にモードが増え複雑になる．また，非線形波動

に対してはこれらの分散も変化してくる）．それらの多くは，真空中と同様電場成分と磁場成分を伴う電

磁波のモードであるが，プラズマの粗密波（縦波）として存在するILangmUir波のように磁場を伴わない波

動（静電波動）も存在する．また，右旋，左旋偏波の違いも電磁波の各モードを特徴づける．’



このプラズマ波動はそのモー。ドによってエネルギー伝達過程に関与する条件が異なり，また，励起さ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れるプラズマ波動の波数や周波数も変

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　化する．例えば，上述の静電波
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／鰍ン矧
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図3：日欧水星探査衛星BepiC磁o㎡boにおけるプラズマ波動観測器用

センサー醍置．

Langmuir波は，電子ビームとの相互

作用によりビーム速度よりやや低い位

相速度をもつ波動として励起される．

電磁波ではWhistlerモードが，やはり

高エネルギーの電子ビームで励起され

る他，電子速度分布の異方性（磁場に垂

直方向の温度と平行方向の温度の違

い）の緩和過程によっても励起される．

こゐような知見より，励起されている

プラズマ波動のモードや周波数を特定

することによって，逆にそこで発生し

ている物理プロセスを推定することが

できる㌃プラズマ波動の励起モードと物理素過程には密接なっながりがあるため，宇宙空間におけるプ

ラズマ波動観測は科学衛星観測において非常に重要な役割を担っている．

2．衛星搭載プラズマ波動観測器
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図6：磁界センサー感度レベルと観測対象自然波動レベル
（MNB：Mm　netic　Noise　Burst）．

科学衛星に搭載されるプラズマ波動観測器（受信器

部とセンサー）とは，前項で述べたプラズマ波動がもつ属性，即ち，強度，周波数，偏波，伝搬方向を捉

えることのできる仕様をもつ高感度電波観測器である（波数の測定については，複数編隊衛星で行う必要

があり，単独観測では難しい）．．ここでは，日欧共同水星磁気圏探査衛星BepiColombo　Mercury

MagnetOspheric　Orbiter（MMO）（2013年打ち上げ予定），および，地球磁気圏編隊飛行観測衛星

SCOPE（計画中）用に，現在我々が開発を行っているプラズマ波動観測器の設計を基にその典型的な機

能・性能にっいて述べる．図3は，現在設計を進めているBepiColembo　MMOの外観と電界，磁界セン

サーの配置を示している．また典型的なプラズマ波動観測器のブロック図として，現在設計中のSCOPE

衛星搭載予定のものを図4に示す．

2．1電界センサー

　電界センサーは，プラズマ波動観測器が観測する数翫から10MHz程度の周波数帯，及び，宇宙空間

に存在するグローバルな直流（DC）電場まで観測できるように設計される．図3に示すように，スピン型

衛星の場合はそのスピン面内に数10m程度の細いワイヤを伸展する（MMOの場合は，32m　tip－tO－tip）．

図3では，A・1とA－2，および，　B－1とB・2がそれぞれ1組のダイポールアンテナとなりプラズマ波動を

観測する．DC電場を精度よく観測するために，先端部には導体球をつけ，線部の表面には絶縁コーティ

ングを行う．衛星のスピン軸方向に伸展物を串すことは衛星の姿勢安定上の理由もあり困難が伴うため，

我が国では従来の衛星では使われてこなかったが，SCOPE衛星で初めて搭載される予定である．

　図5に示すセンサー感度を実現するために，電界アンテナ用プリアンプは，十分低い入力換算ノイズ

レベルとなるように設計される．現在，我々が用いているプリアンプでは，100kHzにおいて数nVIHz∬2

という低雑音レベルを実現している．

2．2磁界センサー



　プラズマ波動の磁界成分をピックアップするセンサーとしては，通常3軸のサーチコイル，あるいは3

軸のループアンテナが用いられる．一般的には，数10kHz以下の低周波帯にはサーチコイルが，高周波

帯ではループアンテナが用いられることが多い．図3に示すMMOの例では，サーチコイルが用いられ

ており，それは衛星本体から4．5m伸展されたマストの先端にマウントされている．これは，衛星本体内

部から放射される磁場ノイズ（電子回路に電流が流れれば磁場が発生する）の影響を少なくするためであ

る．図6にSCOPE衛星用に設計されたサーチコイルのセンサー感度レベルと観測対象となる自然プラ

ズマ波動の強度レベルを示している．　一

2．3受信器部

　各センサーとプリアンプでピックアップされた信号は，受信器部へとわたされる．受信器の種類とし

ては，「周波数スペクトル」を観測するものと，「波形」を観測するものに大別される．以前は，地上に

データを伝送するテレメータの容量が小さかったため，多チャンネルのフィルタを並べたり，ヘテロダ

イン型の受信器で発振器の周波数を掃引させたりするスペクトル観測の受信器が主流であったが，我が

国の衛星GEOTAILによる∫波形」観測の成功以来，波形観測をベースに置き，周波数スペクトルは波

形を衛星機上でFFT計算して求め地上に伝送するタイプの受信器が多くなってきた・図4に示したブロ

ック図は，100kHz以下の周波数帯では波形観測をべ一スとしたものである．一方，10MHz帯では，近

年でも波形観測は難しく，図4ではデジタルでDown　conversionをかけることのできるDDCチップを

用いることにより，　down　conversionする周波数領域を時間とともに変化させながら出力する波形をFFT

することによってスペクトル観測が行えるようになっている．

3．プラズマ波動観測

　ここでは，実際にプラズマ波動観測を行うにあたって大切な電界アンテナのインピーダンスについて

の取り扱い，及び，観測例としてGEOTAE，衛星で発見された静電孤立波について述べる．

3．1電界アンテナのアンテナインピーダンス

先にも述べたように，プラズマは分散性媒質であり，図1でもわかるように，同じ周波数に対して，

複数の波長をもつ波動モードが存在する．プラズマ中における電界アンテナのインピーダンスは，この

分散性のため周波数，波数に依存する複雑な形態となる．例えば，静電波動の分散のみを考慮した非磁

化電子プラズマ中におかれたダイポールアンテナのアンテナインピーダンスZAは，理想的には，以下（1）

式で与えられる【MeyerVernet　and　Perche，1989］．

ZA一冗蓋，。∫rF鍵dk

F（k）＝Fl（k畷18（ka）】

凡ω＝［Siω一準一2・in4G）ノκレ

（1）

（2）

（3）

Siω一鐙s1書t　dt

／o：　O次のBessel関数α：アンテナ線径L：片側アンテナエレメント長

（4）



Za－a

ea／2

Cil　Tci

ea12

recelver

　図7：アンテナおよびプリアンプ部も含めた等価回路（C1：同軸ケーブル容量，C2：アンテナシールド容量，　C3：
　プリアンプ入力容量，Cc：直流電場遮断コンデンサ容量，　R1：放電防止抵抗，　R2：入力インピーダンス），　k’a：

　　アンテナインピーダンス，ea：アンテナに誘起される電圧）．

ここで，プラズマの分散が，以下の（5）式の縦波成分の誘電率εLとして含まれている．

・・竃・＋畿【・＋ξz（のゴ （5）

Z（ξ）≡毒瓜毒・XP←・・2）du・ξ一読 （6）

　　　　　　　　　　　　　ωp，：電子プラズマ角周波数Vte：電子熱速度

　アンテナインピーダンスが，このように周波数に大きく依存する形になるため，インピーダンスマッ

チングをとった形でのプリアンプとの接続ができない状態となる．従って，プラズマ波動の観測では，

そのプリアンプ入力インピーダンスは，想定されるアンテナインピーダンスよりも十分に大きな値を用

いることになる．例えば，我々の観測装置を搭載しているGEOTAIL　as星では，プリアンプの入力イン

ピー一ダンスとして220MΩを用いている．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　電界アンテナのインピーダンス

　　　　　　を精度良く求めることは，計測した
　　　　　　データを正確にcalibrationする意
　　門　　　味においても重要である．それは，　　α

　　　　　　receiverから出力される信号を実　　＿

　　o

　　　　　　の等価回路の例を示す．等価回路で
　　　　　　は，プリアンプの入力容量や同軸ケ
　　　　　　ーブルの容量など分布定数も含め
　図8：衛星により実測されたアンテナインピーダンスの周囲密度依存性　たものとなっているが・これらの量

　［TtSutsui　et　al・，1997より1・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　は衛星の打ち上げ前に地上で測定
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図9：GEO肌衛星で観測した電子温度雑音佐：Eimn
Theτ皿al　noise，毒：電子プラズマ周波魏．2ip　emisslonは，

地球磁気圏全面に形成される衝撃波面で発生している電磁波

しておく．

　一方，実際のアンテナインピーダンスは更に

複雑である．それは，衛星本体から放出される

光電子電流および，周囲から衛星に流れ込む

プラズマの電流の関係により衛星のポテンシ

ャルがプラズマのポテンシャルと異なる状態

になっているからである．それにより衛星周辺

にプラズマのシースが形成され，その形状や厚

みもアンテナインピーダンスに影響を与える．

そのため，近年の科学衛星では，オンボードで

アンテナのインピーダンスを計測するシステ

ムをもち，フライトにおいて実測するシステム

を搭載している．GEOTAIL衛星による我々の

計測例を図8に示す．ここでは，抵抗成分と

容量成分に変換して示しているが，プラズマの

密度（Ne）が低い領域程，真空中でのアンテナ容量αの理論値に近づき，また，抵抗成分は無限大に近づ

いているのがわかる．プラズマ波動の波長は，一般的に非常に長く数10m長に展開したダイポールアン

テナでも，微少ダイポールとして扱うことができるほどであり，従って，そのインピーダンスは，真空

中では容量性となる．プラズマ中では上述の分散の効果が加わる上に，周囲のプラズマのアンテナへの

流入や光電子による電流があり，この効果がアンテナインピーダンスに抵抗成分として現れてくると考

えられる．

　アンテナインピーダンスは，周囲のプラズマ環境の影響を大きく受けるため，より現実的な計算を解

析的にすることは，難しいが，近年，計算機シミュレーション技術の進歩により，より現実的なモデル

で光電子の影響なども考慮しながらアンテナインピーダンスを3次元空間にて計算できるようになって

きたPMiyake　et　aL，2008】．　　　　　　　　　　　　　・

3．2電子熱雑音

　3．1節で示した式でわかるように，電界アンテナのインピーダンスは，電子温度の関数でもある．プラ

ズマはこのインピーダンスに従って熱雑音を発生している．この熱雑音電圧は，次の式で与えられる．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　VT＝4k、T。R・㈱　　　　　　　　　（7）

ここで，kBは，ボルツマン定数Teは電子温度である．

　アンテナインピーダンスは，周波数にも依存するため，この熱雑音電圧は，周波数依存性をもつこと

になる（図9）．そのため，その熱雑音の周波数スペクトル形状から衛星周辺での電子温度を導出すること

ができる．この手法は，光電子によるcontaminationや衛星ポテンシャルの影響によって粒子計測器で

は計測できない低エネルギー粒子も含めた電子の温度を求めることができるというadvantageをもって

いる．

3．3静電孤立波
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　　　　ここでは，宇宙空間におけるプラズマ波動の観測例

　　として，静電孤立波（ESW：Electrostatic　Solitary

　　Waves）について述べる．既述の様に，我が国の衛星

　　GEOTA皿、以前では，スペクトル観測が主流であり，

　　波形による観測は注目されていなかった．GEOTA［IL

　　では，初めてデジタル型の波形観測装置を搭載し，

　　従来，その実態が不明とされていた「広帯域静電ノ

　　イズ（BEN：Broadband　Electrostatic　Noise）」の波形

　　観測に成功し，それが静電孤立波から構成されてい

　　ることを示した．

’1’ime　｛UtS　ec｝

図10：GEO’ZAIL衛星で観測されたBEN（上）とその波

形ESW（下）正K頭ma　et　aL，1999aより］．

3．3．1広帯域静電ノイズ

　米国による地球磁気圏観測の初期の頃，Scarf　et　al．

［1974｝，Gurnett　et　al．　［1976］は，地球の磁気圏夜側

（尾部側）の低緯度付近で，非常に強くまた広い周波数

範囲に広がる静電波のスペクトルが頻繁に観測され

ることを報告した．数Hzから数kHzまで広がるこ

のスペクトルが「広帯域」というのは，その絶対的

な周波数範囲もさることながら，いわゆるプラズマ

を特徴づける周波数をまたがってスペクトルが連続

していることに由来している．それは，イオンのプラズマ周波数，電子のサイクロトロン周波数，電子

のプラズマ周波数などである．図10（a）はGEOTAIL衛星で観測されたBENのスペクトルである．図10（a）

は，横軸がuniversal　timeで表された観測時間，縦軸が周波数で，周波数スペクトル強度の時間変化を

示している．一番低い周波数から数kHzまで伸びるスペクトルが，断続的に観測されているが，これが

BENである．これは，電界センサーで観測したスペクトルであるが，磁界センサーの方には現れない（こ

こでは示していない）ので，静電波動である．ここでもイオンのプラズマ周波数（約50Hz），電子のサイク

　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロトロン周波数（約200Hz），電子のプラズマ周波数（約2姐z）

茎

菱

図11：ESWを説明する孤立静電ポテンシャ
ルフローのモデルiK切ima　et　aL，1997よ
り】．

という特性周波数を一つのスペクトルが横断して存在してい

る．このような広帯域性から，インコヒーレントな様々な波

動の重なり合わせと考えられて「ノイズ」という名前が付さ

れた．スペクトルの形状をそのように説明する一方で，その

発生メカニズムとなると，非常に多くの理論や計算機シミュ

レーションが発表されたが，どれもBENの発生をうまく説明

することはできなかった．それは，やはり前述のようにいく

つもの特性周波数にまたがっての波動励起を説明することが

非常に困難だからであった．

3．3．2　ESWの観測



Geo重a龍obse「vations
　　PWE　WFC　　　lao6｛｛珂

蕪王ヨ
　　　換0　　5　　10　　15
　　　　　　τ1嗣虜｛〔騨｝

Co卿縫ter卿er董me鶴ts

　　　つむ　　　　　　じ

　　　婁1嶺♂”’、

　　　・も5
　　　　0．o　　　ユ2君　　　256

　　　　　　　X

藁鱒、拳遡，

　　融（蹴｝　　　　　　伽E（圃

簿亀蓼難顯．
　　　　x　　　　　　　　　　　　x

図12：GE㎝凱Lで観測されたESW（上段》と計算機シミュレーションで
再現された電界波形（中段），および，位相空間における電子分布（下
稜）tMatsumoto　et　al．，1994bより］．

　GEOTAIL衛星は初めてデジタル

型の波形観測装置（WFC：
Wave－Form　Capture）を搭載した

［Matsumoto　et　a1．，1994a］．オンボー

ドにメモリをもち，高速サンプリン

グした波形を一旦メモリに格納した

後，ゆっくりとテレメータで伝送す

るという手法で，断続的にはなるが，

すべてのセンサーの波形を直接取得

することができる．このWFCによ

って，我々は，BENが静電的なパル

ス波形列で：構成されることを発見し，

BENは「ノイズではない」ことを示

した［Matsumoto　et　al，1994b；

Koj血a　et　al．，　1994］．図10（b）は，図10（a）の時間帯のBENに相当する波形のスナップショットである．

Eu，　Ev，というのは，直交2成分の電界アンテナによる観測データであることを示している．ここで観測

されている位相のそろったバイポーラ波形をBENの波形として，我々は，静電孤立波（ESW）と名付けた．

この波形は外部磁場に平行方向の電界成分しかもたず，その後の解析により，「孤立した正のポテンシャ

ルが，高速で衛星を通過していく際に観測される波形」であることがおカiっている［Koji　a　et　al．，1997］．

この意味では，ESWはいわゆる「波動3ではない．電界の急激な時間変動を波形として捉えている，と

いうのが本質である．しかし，この孤立ポテンシャルは，波動から形成されることが明らかになってい

る．

　Matsu皿oto　et　a1．【1994b］および，　Omura　et　a1．［1994］は，計算機シミュレーションによって，電子ビ

ー
ム不安定性の非線形発展が，ESWの孤立静電ポテンシャルの形成にっながることを示すことに成功し

た（図12）．

　計算機シミュレーションによると，電子ビーム不安定性により，図2で示すところのLangmuir　wave

がまず励起される．これは静電波動であるため，電子の粗密に従って連続的なポテンシャル構造が形成

される．その非線形発展の段階で，となり同士のポテンシャルに捕捉されている電子の位相が混じり始

め，次第にポテンシャルが合体し始める．’この合体を繰り返すことにより孤立したポテンシャルが形成

されていく．ESWが観測される領域は，電子ビームが観測されることが多く，この計算機シミュレーシ

ョンが示すモデルは，現象をうまく説明できるものとして広く受け入れられている．計算機シミュレー

ションによれば，孤立ポテンシャルはエネルギーの元となる電子ビームの速度とほぼ同じ速度で流れて

いくことになり，これは実際の磁気圏尾部では，数万kmlsというスピードとなる．

3．3：3　磁気圏尾部におけるESW発生領域

　GEOTAIL衛星による磁気圏尾部におけるESWの解析と計算機シミュレーションの計算によって，

ESWに相当する静電孤立ポテンシャル流は次ぎのような特徴をもつことが明かになった．

　　　　1．　静電孤立ポテンシャルは，電子ビーム不安定性の非線形発展の結果として形成される．



2．　ポテンシャルのpolarityは正である（electron　hole）．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　3．
隔

だ←一㌔　　　　　　　　　　だ←悔

　Time　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Trlme

　図13：ESWポテンシャル伝搬方向の特定．

　　　　　　　　ポテンシャルの速度は，エネルギーソ

ースとなる電子ビームの速度と同程度である．

　　　　4．　　ポテンシャルの進む向きは，外部磁場

に平行であり，電子ビームと同じ向きである．

　この特徴とGEOT肌衛星の電界アンテナの極性を

組み合わせることによって，ESWの進んでいる方向を

特定することができる．一般に静電波の伝搬方向を単独

の衛星で特性することは難しい（電磁波の場合は，単色波

であれば，磁場の偏波面法線ベクトルを用いて方向が決

まり，電界ベクトルと磁界ベクトルの位相差から向きを決めることができる．単色波でない場合でも，

伝搬ベクトルを求める手法は，従来から，いくつも提案・利用されてきている）．しかし，ESWの場合

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　は，その孤立している波であるこ
　　　　　　　　　　　　Geotail　distant　ta鵜er・bits
B。vv．sh。ck《m。deO　（September　18，　1992　to　ectober　31．1994）　　　　　　とを利用して，　Bi－polarとなって
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図14：GEOTAIL衛星のDistnnt　tail軌道（1992年～1994年）．単位はth（地

球の半径：約6，3701mi）．　x方向が太陽方向，　y方向を地球の磁軸とxのなす

面に垂直にとっているので，地球の自転に従って，軌道がゆれているように

みえる．

　　　　　　　　　　　Geotail　near　tail　erbits
　　　　　　　　　（November　1．1994　to　May　31，1997）
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図15：GEOT飢L衛星のNear　tail軌道（1994年’）

いる波形の位相（正の振幅が先か，

負が先か）と電界アンテナの極性

から，静電的な現象であるにもか

かわらず，伝搬方向を特定するこ

とができる（図13）［Kojima　et　al．，

1999b】．

　ESWは電子ビームの有無を知

る上で良い手がかりになるばかり

でなく，ESWが進む向きを特定

することによって，その場所にお

ける電子ビームの向きを知ること

ができる．ESWの地球磁気圏尾

部での発生領域も含め，その観測

頻度を向きも含めて統計的に解析

することの意義は大きい．

　我々は，膨大な量のGEOTAI［L

データからESWのイベントを抜

き出し，その発生場所伝搬方向等

について解析を行った．

　図14，15にGEOTAILの軌道を

示す．x軸の正方向が太陽方向と

なる座標軸である．単位は地球の

半径約6，370㎞を1Reとしてスケールしてある．　GEOT肌の軌道は，地球から最も遠い点（Apogee）

で200Re程度となるDistant　tai1軌道に1994年終わりまであったが，その後は，　Apogeeを30Reとす
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図16：GEOTAILの軌道にマッピングした（の地球方向ESWおよび，（b）反地球方向ESWの比率．統計は，衛星が地球

磁気圏の夜側ixく0）のイベントに限っている他，地球の磁気圏の外側を観測しているデータは除いている．

るNear　tai1軌道をとっている．このGEOTAILの軌道に沿って，　E　SWの観測とその伝搬方向を解析す

ることで，磁気圏においてどのようなESWが分布をしているかを解析できる．

　図16は．その統計解析の結果を，地球方向（earthward）へ流れるESWと反地球方向（tailward）へ流れ

るESWに分けて矛γ面内にその割合を示したものである．ここでXは正が太陽方向になり，　Yは正が

地球の夕方側を向いている．なお，今，データは，地球の夜側の領域に絞ることにしてX〈Oの領域だけ

に限っている．また，磁気圏の外（マグネトシース）のデータをなるべく避けるために，IM＜20Reの範囲

としている．また，統計上の精度を上げる目的で，WFCの一回の観測時間8．7秒の中で30個以上のESW

が観測されているイベントについてのみ統計磐理を行っている，期間は，1993年3月18日～1998年

12月31日までのデータを対象としている．

　まず明らかに図16からわかるのは，地球に近い部分では，EarthwardのESWがdo曲antであり，

遠い部分では，Tailwardがdominantになっている点である（Earthwardのデータの中で，（X，　Y）＝（・32Re，

＋17Re）付近にdominantなデータがみられるが，これについては個別のイベントを調べた結果，マグネ

トシースのデータを観測していたことがibかっており，磁気圏内部での分布を議論しようとしている時，

このデータは考慮する必要がない）．

　Earthward，　Tailwardともに観測確率が極端に現象する領域があり，　Earthwardで一30Re，　Tailward

で・20Reである．この間の領域一30ReくX＜－20］Ri（i）の間では，　Earthward，　Tailwardどちらも同等の確率で

観測されている．
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図17：磁気再結合と地球磁気圏．Bi叫

2007より】

　先に述べたように，ESWの伝搬方向は，そのエネルギー

源となっている電子ビームの進行方向と一致する．従って，

上述のESWに関する伝搬方向の統計解析結果は，電子ビー

ムの向きに関する統計解析結果そのものであると考えてよ

い．つまり，この電子ビームの向きが，－30ReくXく一20Re付

近で切り替わる傾向にあると考えてよい．

　このX～・20Re付近というのは，地球磁気圏物理学上の非

常に重要な領域である．それは，地球磁気圏の尾部領域にお

ける磁気再結合がこの距離で頻繁に発生すると考えられて

いるからである．

　GE　OTA正L衛星などでも確認されているが，太陽風の磁場

（IMF：Interplanetary　Magne七ic　Field）が，南向きになると地

球磁気圏前面で地球磁場と太陽風磁場の磁気再結合が発生，

その結果として，前面の磁力線が磁気圏尾部へと運ばれ，磁

気圏尾部にエネルギーが蓄積されていくことになる．この尾

部エネルギーの蓄積が，尾部領域で発生するもう一っの磁気

再結合によって開放されるのである（図17）．この尾部領域で

の磁気再結合ポイントが，地球からの距離20Re程度になる

と観測的にも，計算機シミュレーションからも明らかになってきている．そして，この磁気再結合ポイ

ントでは強い電界が発生してその結果電子を加速して電子ビームを形成することが知られている．

GEOTAILにおいても磁気再結合に起因する電子ビームが観測されている．

　図16でESWの伝搬方向の場所依存性については，この磁気圏尾部における磁気再結合にともなう電

子ビームの発生に関係していると現在考えている．磁気再結合にともなう電子ビームは，再結合ポイン

トよりも地球側には，地球方向の，反地球側には，反地球方向の高エネルギー電子ビームを発生させて

いることがGEOTAII．，の観測からも明らかになっているiNagai　et　al．，1998］．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　実際に尾部で磁気再結合が発生するきっかけとな
1．0

O．8

O．6

O．4

0．2

0．0

一・ 90　　　　　　0　　　　　　　90　　　　　　180

　　　　DelGy　Time［minutes］

図18：IMFが南転してからESWが観測されるま
での時間差．

る，南向きIMFとESWとの関係について，図18

に統計解析の結果を示す．これは，地球よりも太陽

側の太陽風中にいて，太陽風パラメータを観測して

いたWIND衛星のデータを用い，　IMFが南向きに変

わった時刻から太陽風速度によりその磁場が地球に

到達するまでの時間を補正した後，ESWが観測され

る頻度を時間差別にプロットしたものが，図18であ

る．わずかに南転前から観測されているESWもあ

るが，大多数は，南転後，しかも60分程度の時間差

でピークとなっている．地球の磁気圏の南転後のレ

スポンス時間差がだいたいこのオーダーであること

を考えると，やはりESWの発生には，地球磁気圏



の活動が関係しているようにみえる．

磁気再結合というマクロな現象とESWというミクロな現象が，しっかり結びついた形でモデル化でき

ると大変面白いところであるが，結論を出すにはもう少し多くのデータと慎重なデータ解析が必要であ

る．もっとも，IMFの南転からの時間差といっても南転前の履歴も重要であり，すでに北転南転を短

い時間で繰り返している時とそうでない時では，また，様相が異なってくることも考えられ，南転時間

からのタイミングだけでは，なかなか決定凶なことはいえない．我々は，地球磁気圏の活動度と密接に

関係するオーロラキロメーター波（AKR）の強度とESWの観測確率とも比較を行っているが，こちらでも，

やはり，AKRの強度がある程度大きくならないとESWは観測されない，という結論を得ている．

4．まとめ
　本稿では，宇宙空間におけるプラズマ波動観測の意義，手法を簡単にまず述べた．無衝突プラズマ中

においてプラズマ波動が担う役割は非常に重要である．そこで発生している物理プロセスをプラズマ波

動から知る手掛かりは，プラズマカミ分散性であり多数のモードが存在するということで，多様性に富ん

だ現象としてみえてくる．どのモードのどの周波数が不安定になっているかを解析することで，物理プ

ロセスの理解はかなり進む．このような解析を行うに値する観測器を我々はこれまで開発してきた．中

でも，GEOT肌衛星に搭載したWave・Form　Captureは，　GEOTAIL以後の世界各国のプラズマ波動観

測器の方向性に大きな影響を与えた．波形を観測するということは・従来周波数空間でしh）現象をみて

いなかったも⑱を，時空間で見られるようにした，ということである．一方で，この波形を観測するた

めには滝界アンテナのインピーダンスを正確に知る重要性が更に増した・それ｝ま・アンテナインピー

ダンスでの位相回転を補正しないと，観測波形を物理波形に較正する際に，ひずんでしまうからである．

そのため1こ，オンボードでアンテナインピーダンスを計測する回路をつけたり，計算機シミュレーショ

ンによるモデル解析を行ったりする試みが，続けられている．

　波形観測の重要性を如実1と示したのが，GEOTAII．　WFCによる静電孤立波の発見である．長年実態が

つかめなかったBENに対して，波形で捉えるという試みがこの研究のブレイクスルーとなった．そして，

計算機シミュレーションとの共同研究により発生モデルやエネルギー源としての電子ビームの関与も明

らかになった．そして，本稿では，そのESWがグローバルな地球磁気圏活動と関わりをもつことの可能

性を示した．統計解析によるESW伝搬方向の20Re付近で切り替わりは，まさに磁気再結合との関係を

示唆しているものと考えられ，今後の詳細な解析を進める予定である．
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贋職璽避鷺黛鋼3�h’幣贋す愈三i’”1『∵ぺt「tぞ門7鮮17L7貫ワ斜了町．瞥・、難1凌！輪田　靴羅欝驚灘ll♂’∵1’：馳黛業1，粛ミ薫諜餐麟：鞍霧∫鍾1織離：叢二馨撒融魂購三ト慧緊覇醐磁譲灘蓼石（May　2007〜M婁群い酷鯵掘堺驚欝轍驚風灘素三謀撚1ぬ縣灘導魏ζzsii7−20　　　　　　　　　　　　　　　壷　　　　　　　　灘灘羅盤纏灘難鱗癒鴻h　2008）叙ぎ講開催会陽（丹i1ヨ）∴》1縫　　　　1∵∴　　　　　　RSO7−05〜RSO7−08　！章ll　　　　　　RSO7−015〜RSO7一蔀｛8　　　　　　　　醸1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　鞭垂罪π驚羅1欝2008年度　射科学研究会資料　目次＜平成19年5月24日＞RSO7−01服部一裕，中山純一、田村安彦（京都工芸繊維大学）　　　　”ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱”RSO7−02塩見英久、中尾武志、岡村康行（大阪大学）　　　　”独立成分分析によるアレイ信号処理の実験的検討”RSO7−03金田昭男、船戸充、成川幸男＊、向井孝志＊、川上養一（京都大学）　　　　（＊日亜化学工業）　　　　”窒化物半導体ナノ構造の近接場分光”RSO7。04木寺正平、阪本卓也、佐藤亨（京都大学）　　　”UWBパルスレーダのための高性能立体像推定手法tt＜平成19年7月20日＞RSO7−05高野恵介、萩行正憲　（大阪大学）　　　　”金属微細構造体のテラヘルツ応答”RSO7−06浅居正充　（近畿大学）、山北次郎（岡山県立大学）　　　　”伸縮を考慮した金属螺旋のクラスタ分布に対する　　　　等価媒質特性について”RSO7−07若林秀昭、山北次郎　（岡山県立大学）　　　　”周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討”RSO7−08中桐紘治＊、察勇＊＊、岸知慶＊（＊近畿大学、　＊＊中国上海天文台）　　　　”小型低温水素メーザの開発研究　　　　一　マイクロ波共振器の低温化と周波数制御系の改善”＜平成19年10月23日＞RSO7−09　徳地明　（ニチコン草津株式会社）　　　　”加速器用パルス電源”RSO7−1　0　森均　（ニチコン草津株式会社）　　　　”匿nternational　Linear　Collider用長パルスクライストロン電源の開発”＜平成19年12月12日＞RSO7−11大森康平，出口博之，辻幹男（同志社大学工学部）　　　　”円形カバレッジのための同軸キャビティ装荷　　　　多モードホーンの広帯域化”RSO7−12藤田容孝，出口博之，辻幹男（同志社大学工学部）　　　　”多段型コプレーナフィルタのスプリアス抑制について”RSO7−13張陽軍，粟井郁雄（龍谷大学理工学部）　　　　”重なり積分による共振器結合係数の計算”RSO7−1　4中村卓司（京都大学生存圏研究所）　　　　”ラマンライダーによる温度・水蒸気量のリモートセンシング”＜平成19年3月27日＞RSO7−1　5中西俊博（京都大学大学院）　　　　”メタマテリアルによる波動伝搬制御一回路的アプローチ”RSO7−・1　6小西良弘（株式会社ケイラボラトリー）　　　　”容量負荷形VIP（縦形平面回路）を用いた方向性結合器”RSO7−1　7表朝子、常明、中山純一（京都工芸繊維大学）　　　　”パッシブソナーによる音源位置の推定”RSO7−1　8小嶋浩嗣（京都大学生存圏研究所）　　　　”宇宙空間におけるプラズマ波動観測”RSO7−Olランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　輻射科学研究会資料資料番号　RSO7−01　　　　　　　　ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱　服部一裕1　中山純一2　田村安彦3（京都工芸繊維大学大学院工芸科学研究科）　　　　　　1　kazuhirin＠n晦．com　　　　　　2na鋤ama◎kit．ac．jp　　　　　　3ytamura＠kit．ac．jp　　　　　　　2007年5月24日（木）　　　　　　　　　輻射科学研究会（於京都大学吉田キャンパス工学部3号館北棟2Fセミナー室）RSO7−01ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大1　はじめに　エレクトロニクスの領域では，メモリーチップやLCD電極のように矩形のラインを平行に配置した素子が数多くあり，製造工程での欠陥の発生が重大な問題となっている．このような素子に平行に配置されたラインは周期構造でモデル化できると考えられる．本研究では，平行な矩形ラインの欠陥を，周期構造に欠陥のあるモデルとして考え，図1に示しているような周期的に配置された方形溝グレーティングにランダムな欠陥がある表面を考える．そのような表面からの散乱解析は，欠陥の測定や検査の光学的方法を検討する上で重要である．　方形溝が一つある揚合や方形溝が有限個ある場合，欠陥が無い周期的な方形溝グレーティングからの散乱や回折については多くの研究がされている［1−81．筆者らは，グレーティングの既知の位置に欠陥がある場合の特別なケースとして，単一欠陥がある方形溝グレーティングからの平面波の散乱を検討した［9，10｝が，欠陥の位置がランダムである場合については筆者らの知る限り報告例力撫い．本研究では，ランダムな欠陥を持つ一次元の方形溝グレーティングからのTE平面波の散乱を扱う．表面は完全導体で，方形溝が周期的に配置されており，ランダムな欠陥の場所には溝が無い．欠陥の位置がランダムで，欠陥のある確率のみが既知である場合を考えている．ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングが定常2値確率系列から生成されるとし，表面を定常2値系列によってAM変調されたパルス列として記述する．　TE平面波入射に対する溝の外部における波動場と溝の内部の波動揚を，表面を生成する定常2値系列の汎関数として表現する．すなわち，溝の外部における波動場は定常2値系列のbinary直交多項式でbinary展開し【111，溝の内部の波動場はモード展開法［121を用いて，溝の内部の波動揚を，振幅を未知数とした導波モードで記述する．このように表現することにより，溝の外部における波動場は位相因子と周期定常過程の積となることを示す．この周期定常過程は定常確率系列でもある．また，溝の内部の波動場も位相因子と定常確率系列の積となる．　溝の開口部における波動揚の連続性から溝の外部における波動場と溝の内部の波動場の満たす関係式を導く．binary展開の1次までのbinary核を求め，散乱断面積と光学定理を計算しグラフに示している．2　問題の定式化2．1　ランダムな欠陥のある方形溝グレーティング　ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングとは，方形溝がある場所と溝が無いフラットな場所がランダムに現れる表面である．全ての場所に方形溝があるとき，完全に周期的なグレーティングとなる．このように，溝が「ある」か「無い」かどちらかの状態がつながった表面を考える揚合，2値系列から表面が生成されると考えることができる．　一次元のランダムな欠陥のある方形溝グレーティングを，1あるいは一一1の値をとる定常な2値ランダム変数の系列｛δg（ω）｝から生成される周期表面と考える（図1）．このようなランダムな欠陥のある方形溝グレーディングを以下のように象徴的1に記述する．・一綱一一禽（1−　bg（ω　2））u（x−gLlw）・　　　　　　一一d（1−bg（ω　、2））醐（−OQ＜x＜OQ），（一五／2＜x〈五／2）．（1）（2）ここで，Lは周期，ωおよびdはそれぞれ溝の幅と深さである．ωは見本空間Ω内の見本点を表す確率パラメータである．u（xlω）は方形溝を表す関数で、以下のように定義される．u（xlw）　＝｛1：聯1：（3）1厳密には、∫（xtω）では方形溝の側壁を記述していない表現である．RSO7・01ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大ψ。（x，d〇三．．ψ‘（x，z）図1　　Geometry　of　the　problem．1ン1s　period，　w　and　d　are　Width　and　depth　of　the　gro（」ve，θibthe　angle　of　incidence　andφis　a　scattering　angle．　このような方形溝は直交性を持っている．　　　　　　　u（x−gLlω）u（x−g’Llω）＝δggtU（x−gLlω），　　（g，　g’＝0，士1，土2，…　）．　　　　　　　　　　　　　（4）ここで，δgg’はKro豆�tkerのデルタである．2値ランダム変数bg（ω）は以下のように1あるいは一1をとる．　　　　　　　　　　6・（ω）一｛1・、，　　　　　　　　　（5）　　　　　　　　　　P（δ，（ω）一・）一￥，P（89（ω）一＝・）一？；一・≦μ≦・，　　（6）　　　　　　　　　　〈bg（ω）〉＝μ，　　　　　　　一　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）　　　　　　　　　　〈（δ。（ω）一μ）（δ。’（ω）一μ）〉＝（1“μ2）δ。，。’　　　　　　　　　　　　　（8）ここで，P（・）は確率，〈・〉は平均を表す．　bg（ω）の平均値がμ，相関関数がδ一相関，または独立ランダム系列の場合を考えている．2値ランダム変数bg（ω）の重要な性質として，自乗すると確定値1となる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　δ3（ω）＝1　　　　　　　　　　　　　（9）仮にbg（ω）がGaussランダム変数であれば5多（ω）もランダムである．よって，（9）は2値ランダム変数の特別な性質であるといえる．この性質から，表面のゆらぎが2値系列で与えられる場合の散乱波の統計量はGaussランダム系列の場合と本質的に異なることが導かれる．　（1）（7）より，ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングの平均と相関関数Rf（x，　z「）は以下のようになる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　o◎〈∫（x，ω）〉Rf（x，　xt）一　−d（≒μ唐ゆ一gLlω）一〈ノ（x＋gL・ω）〉’一〈s　kx，　Ul）　s　〈xt　lω〉〉−d2（亭）》−gL瞬一gLIω）＝・Rf（x十g五，｛ガ十gL）　　　（g＝0，土1，士2，・・う（10）（11）（10）（11）はxに関して周期Lの周期関数である．よって，表面∫（x，ω）は広義の周期定常過程であることがわかる．　見本空間Ω内の移動作用素Tを導入しよう．見本空間Ωは無限次元ユークリッド空間であるとし，見本系列ωを見本空間Ωの中の無限次元ベクトルとみなす．　　　　　　　　　　　　　　　ω＝（…，ω一1，ωo，ω1，…），　ω9　・bg（ω）．　　　　　　　　　　　（12）RSO7−01ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大binary　sequence：｛bg（ωi）｝w　…−1，1，　　−1｝1，…b＿1（ωi）bo（ω∂bl（ωi）…↓　↓1，　　−1，↓1，　　一一17　　−1，　　1，一1，　…ω1　…　　1，　　−1，＝TIW1，　　−1，　　171，　　−1，　　1，　　−1，　　−1，　　1，　…図2　Generation　of　surface　fヒom　binary　sequence｛bg（ω）｝．　A　groove　iS　formed　when　bg（ω）＝一一1，・a・dn・t・f・rm・d　wh・nδ，（ω）＝1．ω’＝　T1ω　is・b撫懸by・hifting　w　With　T1・ここで，ωgはωのg番目の要素で南る．見本系列ωがnだけシフトを受ける，すなわち，bg（ω）→bg＋n（ω）は，見本点ωが見本空間Ω内の別の見本点ω’＝（…，ωn＿1，ωn，ωn＋1，…）に移動することに相当する．このような見本空間Ω内の移動変換を移動作用素Tを使ってω’＝　Tnωと表す．図2に2値系列からのランダムな欠陥のある方形溝グレーティングの生成と，2値系列のシフトによる表面のシフトの例を示す．　｛δg（ω）｝が定常系列であるので，Tnによる移動は保測変換となる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　P（ω）＝P（T”w）．　　　　　　　　　　　　　　（13）また，Tπは加法群をなす．すなわち，任意の整数n，　n’に関して次式が成り立つ．　　　　　　　　．　　　　　　δ。（ω）＝δ。（Tπω），　　　．　、　　　　　　　　　　（14）　　　　　　　　　　　　　　　　　TnTt’：＝Tn＋nt，　TO≡≡1（ldentity）．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）この移動変換Tの性質により，∫（x，ω）は周期的移動不変性を持つ．すなわち，（x，ω）→（x＋gL，　T−9ω）の移動に対して　　　　　　　　　　　　　　　　　　∫（x，ω）：＝∫（x十gL，　T−9ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）となる．また逆に，∫（x、ω）が周期的移動不変性（16）を持てば，移動作用素Tの保測性：P（ω）＝P（Tnω）により，f（x，ω）は周期定常過程となる［11］．　一方で，このように表現されるランダムな欠陥のある方形溝グレーティングは，定常系列｛bg（ω）｝でAM変調されたパルス列と考えることができるので，gに関して定常確率系列でもある．sここで，x，ωの任意の関数Φ（x，ω）に作用するオペレータDnを以下のように定義する．DnΦ（x，ω）＝Φ（x＋nL，T−nw），（n・＝0，圭1，土2，・・う・（17）RSO7−01ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大∫（x，ω）はこのようなオペレータDnに対して不変である．　　　　　　　　　　　　　　　D”f（x，ω）＝∫（x＋・nL，　T−nω）＝S（x，ω）．　　　　　　　　　　（18）　図1の座標系にTE平面波が入射する揚合を考え，電界のy成分EyをΨ（x，　z，ω）で表t，波動場｛P＠，　z，ω）は自由空間において2次元Helmholtz方程式を満たす．　　　　　　　　　　　　　　　　　［墓，＋暮≡i＋k2］Ψ（綱一・・　　　　　（・9）ここで，k＝2π／λは自由空間の波数，λは波長である．Ψ（x，　z，ω）は完全導体の表面∫（x，ω）上におレ｝てDirichlet条件を満たす．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ψ（Xl｛　z，ω）　　　　　　　　＝0．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（20）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　z＝f（x、ω）入射平面波ψ歪（x，z）を以下のように書く．　　　　　　　　　　　　ψ‘（x，z）＝eipa　e−iβ・（P）z，　　P＝−kcesθ，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（21）　　　　　　　　　　　　β9（λ）・＝βo（λ＋gkL）＝　　k2−（λ＋qkL）2，　　kL＝2π／L，　　　　　　　　　　　（22）　　　　　　　　　　　　IM　9βq（λ）】≧0，　（q＝0，士1，士2，・・う．　　　　　　　　　　　　　　　　（23）ここで，θは入射角，kLは周期Lの空間角周波数，　Imは複素数の虚部である．　z≧0における波動場をΨ1（x，z，ω）と書く．Ψ1（x，　z，ω）は入射波ψi（x，　z）とランダム表面による散乱波ψ。（x。　z，、tU）の和で書き表される．　　　　　　　　　　　　　　　　Ψ1（x，z，ω）　＝　ψ重（x，z）＋ψ8（x，z，ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（24）一方、ランダムな方形溝の内部（z≦0）の波動場をΨ2（x，z，ω）と書く．散乱波ψ、（x，z，ω）および溝の内部の波動揚Ψ2（x7z，ω）はランダム表面f（x，ω）の形状が変わると変化する．すなわち，ノ（x，ω）を生成する定常2値系列ω＝｛bg（ω）｝の汎関数である・　一方で，z≧Qの波動場Ψ1（x，　z，ω）およびgradΨ1（亀ろω）はxおよびzの連続関数である．（18）より，∫（x，ω）はオペレータDnに対して不変であるので，もしψ．（x，　z，ω）が波動方程式（19）と境界条件（20）の解であれば，Dπψ．（x，z，ω）＝ψ．（x＋nL，　z，T−nld）は入射波Dnthi（x，　z）＝　eipmLeipae−il3・（P）2に対する解となる．よって，　　　　　　　　　　　　Dπψ、（x，z，ω）＝ψ8（x＋nL，　z，T−nw）＝e‘PπLψs（x，　z，ω）　　　　　　　　　　　（25）を得る．ths　（x，　z，ω）を　　　　　　　　　　　　　　　　　ψ8（x，z，ω）＝eil’x　c　1（x，　z，ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（26）と置くと，ひ1（x，z，ω）は（25）から　　　　　　　　　　　　　DnUl（x，　z，ω）＝u：1（x÷nL，　z，　T−ntU）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＝　　e−ipa　e−ipmLzb8（x＋nL，　z，　T’−nω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＝＝　e−zp雷ψs（x，　z，ω）＝ひ1（x，　z，ω）．　　　　　　　　　　　　　　　　（27）これはσ1（x，z，ω）がxに関する周ra　Lの周期定常過程であり、移動変換Dnに対する移動不変性を持つことを表す。よって、散乱波ψ．（x，z）は確率論的Floquetの形を持つ．すなわち，指数位相因子eipaと定常2値系列の汎関数である周期定常過程ひ1（x，z，ω）の積になる【11，13］．σ1（x，z，ω）の平均はxに関して周期Lの周期関数となる．　　　　　　　　　　　　　〈σ・（x＋nL，　z，ω）〉＝〈σ1（x，z，　Tnω）〉＝＝〈ひ・（x，　z，ω）〉　　　　　　　　　（28）（21）（24）（26）からz≧0における波動場Ψ1（x，z，ω）も指数位相因子と周期定常過程の積で書くことができる．　　　　　　　　　　　　　　　W・幅ω）一　eipa（e’iPo　（p）z＋U・（x、z、w））　　　　　　（29）（29）は回折格子に関するFloquetの解の拡張になっている．RSO7−01ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大2．2　波動場の表現凋期定常過程と定常確率系列一先ず，z≧0の領域の散乱波動場ψ，（¢lz，ω）＝＝　eipxひ1（x，　z，ω）を考える．　周期定常過程U1　（x，　z，ω）は定常2値系列｛Sg（ω）｝の確率汎関数であるので，　binary展開（A．15）によって表現することができる．binary展開（A．15）を，σ1（x，z，ω）＝U1（x＋mL，　z，　T−Mω）を満たし，かつ，ψ。（x，　z，ω）＝eiPX　U1（x，　z，ω）が波動方程式（19）とz→＋ooにおける放射条件を満たすように調和分解表現［111で書くと，　z≧0における全波動場Ψ1（x，z，ω）は以下のように書ける．以下では，倉1［・］，　B2［・］のSg（ω）に関して確率パラメータωを落としてbgと書いている．恥）一諮健臨ω））一抑轡＋，聾蝉（x，z，ω））・ufq）（一ω）−c6q）＠轡�`豊鴫】f−k，L．／，2，・Sq）（凋P陣鞠甑◎。　　　　　　r　ckLS2　　　　　　＋Σ君・［δ。，δ，4　　　　　　9，9’＝一。。　　　　矧2（30）σ≦・）（λ、，λ。一λ、IP）・‘（λ・一”・）（・’・L）＋’λ・（¢’・’L）＋’69（Pt’“・）Zdλ・dλ。＋…・（31）ここで，君π｛’］は付録Aで定義されるbinary多項式，　C6q）（p），olq）（λ。　Ip），…はバンド幅砺に分割されたFourier積分表現のbinary核で確定値関数である．　qは調和分解のオーダーを表している．この表現は物理的に外向きの平面波と表面波の和で書いている．また，周期定常過程σ1（x，z，ω）はgに関しては定常確率系列となっている．　次に，溝の内部の波動場Ψ2（x，z，ω）を考える．モード展開法【121により，溝の内部の波動場を導波モードの和で書き表す．W2（x・z・ω）�`恕1準））ψ一gL牌L慧D総）（燗血（mkw（・＋W−gL））sin（架＋d））（32）ここで，DSI）　（p，　T9ω）は導波モードの振幅，7mはm次の導波モードの伝搬定難である．　TE波入射の場合，導波モードの次数はm＝1から始まる．（32）のように表現することにより，（32）はオペレータ1）ηに対して　　　　　　　　　　　　　　　　　D・Ψ、（x，・，ω）＝・ip”LΨ，（x，・・，ω）　　　　　　　　　　　（33）を満たしている．また，D麹）（p，T9ω）はgに関して定常確率系列となっているので，溝の内部の波動場Ψ2（x，z，ω）は，gに関して定常確率系列U2（ω）と位相因子eipgLの積となっている．2．3　種々の統計量2．3．1　平均波動場　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，　binary多項式Bm　｛bi、，…，bi，n｝の平均値は（A．8）によってn≧1のとき〈Bm［biユ，…，bim　l＞＝0であるので，（30）（31）から平均波動場は次のようになる．一　　　〈Ψ（x、z、w）〉尋一＋シ）＠陣咽　　　（34）（34）は回折格子におけるFloquetの解そのものである．従って，コヒーレント散乱波に対しては，2値系列から生成される周期的不規則表面は完全な周期構造として作用し，離散的な方向のみに回折される．2．3．2　光学定理　光学定理は，周期的不規則表面からのコヒーレント回折波とインコヒーレント散乱波のエネルギー関係を与える．波動関数Ψ（x，z，ω）は周期定常過程ではないが，　Pt’gradPtは周期定常過程になる．さらに，その見本平均RSO7−01ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大〈Ψ’gradW＞は周期Lのxに関する周期関数になる．よって，〈lm［Ψ’gradΨ］〉蹄を一周期について空間平均をとることによって以下のように光学定理を得る．　　　　　　　　　　　◎°　　　　　　　　　　　　　　　　　　L／2幽＝！　k　　　　k盈［鴫麟）（P）陳離磁隅圃1確）（A・IP）臥＋2畷盤鴫圃11ψ）（A・　一・Ai，　Adp）｛2　dA・dAs−−2！畷鴫圃×離確）（煽一福亙IP臨＋−1（35）Reは複素数の実部である．左辺は入射波のエネルギーを表し，右辺第一一ljはコヒーレント回折波のエネルギーを，第二項以下はインコヒーレント散乱波のエネルギーを表している．　コヒーレント回折波及び1次のインコヒーレント散乱波の項は，表面の高さの揺らぎがGaussランダム変数のときと類似であるが〔13，141　，2値的な揺らぎを持つ場合は2次のインコヒーレント散乱波のエネルギーを表す項に‘引く項’が含まれる1．（この‘引く項’については2．3．3参照．）ミ2．3．3　散乱断面積　光学定理（35）を入射角θと散乱角φを用いて書き表すと，　　　　　　　　　　　　血θ一量蹄n吻嚇）ω陽∬σ（φiθ）dφ　　　（36）　　　　　　　　　　　　　　　q＝−ooとなる．σ（φ1θ）はインコヒーレント散乱の角度分布（単位面積当たりの散乱断面積）で，入射角θに対して散乱角φ方向に散乱する単位角度当たりのインコヒーレント電力流である．σ（φ1θ）は各オーダーのbinary核からの寄与の和で書ける．　　　　　　　　　　　　　σ（φ1θ）＝＝σ1（φiθ）十σ2（φ1θ）十…1次と2次の散乱断面積σ1（φ1θ），σ2（φ1θ）は以下のようになる．　　σ、（φ1θ）一　2πk・i♂φ邑粥・）（k…φ†leLqlP）r8（le…φ一P一嚇　　　　　　　　　　　　　すニ　　の（φ1θ）一紬£ゆ［硯離1確）（一一P−P）r8瞬一P�梶@　　　　　　　　　　　　　一砺離確）（Ai，　k　cos　ip　一一p−　kLq−一　）tilp）　S（k　cos　ip　一一p　一一一　kLq）d泊・　　　　3（λ）一｛1−；1；葦雛；轟8（λ＋励≡L（37）（38）（39）（40）ここで，S（λ）はgate関数である．σ2（ille）の第1項を2次の散乱断面積の主要部，第2項を対角項と呼ぶことにし，それぞれσ2m（φ1θ），σ2d（φ1θ）と書く．　対角項σ2d（φ1θ）は，2値ランダム変数の自乗が確定値1となる性質（9）に由来する．σ1（φiθ）及びσ2m（φ1θ）は，表面の高さのゆらぎがGauss系列で与えられる場合と表現が似ているが，対角項σ2d（dile）は表面のゆらぎが2値系列で与えられる場合に固有な項であり，Gauss系列のときには存在しない．この対角項の存在によって，2次の散乱断面積はゆらぎがGauss系列の場合と大きく異なりうる［11］．13次以上についても‘引く項’はでてくる．RSO7−01ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大2．4　階層方程式の導出と近似解　この節では，境界条件（20）を満たす波動場を求める．方形溝の開口部および溝の外側の平面z　・0における電界と磁界の連続性は次のように書ける．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（Ψ1（x，　z，・tU）一Ψ2（x，　z，ω））　　＝0，　　　　　　　　　　（41）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　きニ　　　　　　　　　轟（∂Ψ1（x，z，ω　　　∂z）一∂響ω））x（ト象（ω））u（x・一一・gL）z．。　一　O．　（42）これらの条件を周期定常過程U1　（駕lz，ω）および定常確率系列U2（x，z，ω）がノルム［111　　　　　　　　　　　　　　　　11蜘川≧圭彫〈1Φ（x…ω）i・＞dx−一　　　（43）の意味で灘しているとして，等号を紐・ll　・：　e’と鰍し，　lxl≦加の領域で鰍．・よって，次の関係式を得る・　　　　・浅・脚（c6q）ω�`曵島1殉鵡ン）（A・IP）e’X・・（・−gL）dAs　　　　　　　詳2蜘菰》の（As−‘〉・i・，・A・・IP）・・’（“・一）t1）（x’gL）軌圃畝＋・・う　　　　　　　　　　　　　一（1一わo（ω　2））u（x）慧P麹）（P，ω）・in瞬＋W））s’n薯d）一・，　（ag）　　　　［一乞βo（P）�`豊・脚（i6・・（P）C6q）ω�`隻島［殉ノ鵯角＠＋A・）clq）（A・IP）磨剛眺　　　　　　　偉ゑ蜘∬篇砺（P＋As）clq）（菟舳IP疲圃（x−−gL）＋’“i（面L）dA・dAs＋・・う　　　　　　　　　　　　　一二D麹）（P・ω）・in（mkw（・・＋W））…（7md）］C一穿（ω））u（x）−o．（45）（44）（45）は国≦L12の任意のxについて成立しているので，これらの式中のxに関する因子を以下のようにE6urier級数展開する．　　　　　　eiqknX　eiλx　　u（x）eiqkL　‘c　eiAX　X3q（P＋λ）u（x）・in（観鳳¢鍔））…（’Y・・　d）tt（X）・in（mkw（X＋9））・in（7md）／7m　　　＝Σ　3　＝一一cx）　6L卜λ十（3−q）んLlCw［−P一λ十（3−9）k．乙】　　幅【m砺1ゴkL］　　幅［m・kzti　lゴkL］eijk・x．（46）よって，各次数ゴ＝0，圭1，士2，…に対するFourier係数についての関係式を得る，一δ（q・・鯛鼻L【（ゴーq）んLl確）ω　　　　�`塁淘罵ン圃ゴー9）k・lclq）（A・IP）・一’”・gLdA・・罐浄蘭菰｝【％＋（」’−q）kLlcSq）（x・　一一　Ai　，　Ai　lp）e−i（As−Ai）gL−iAl9’LdAi　d，）t．＋］　　　　　　　　　　　　　　　一（1−　bo（ω　2））二伽囮D麹）（P・ω）一・・　　　（47）　1これは，Ψ2（x、z，ω）についてはg＝0の溝を含む領域で解くことになる．RSO7−01ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大（4（ω））［一　iδ（q・・）・w卜P＋軌豊［2・”卜P＋（ゴーq）k・ixcE’）（P）　　　　＋9茎）B1　｛Sglノニ瓢》”【−P一λs＋（ゴーq）k．］c≦9）（λs　lP）e−iλ一g・Lclλs　　　　禽舳備切【−P・一一・A・＋（J−・q）k・lcEg）（A・−Al，A・lp）e−一’（“・““・）・Ld’A・g’LdA1d）t．＋・・1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　壽［m腋P麹）（P，ω）］・　・・　　　（48）これらの関係式を見やすい形で表現するため，無限次元のベクトルbinary核Cn（λ1，…，λn），　R）urier係数行列EL（λ），　Eω（λ），方形溝の内部のモードの係数DO（p）および励振ベクトルIoを導入する．　　　　　　　　EL（λ）＝［砺（λ）｝，　　　　　　E，L，，’（λ）＝　EL｛λ　＋（z一の砺1・　　　（49）　　　　　　　　EW（λ）＝［E践’（λ）1，　　　　　　珂藁’（λ）一　・wlλ＋（z一り鳶Ll・　　　（50）　　　　　　　　　　rC＝［i72，m】，　　　　　　　　rz．＝幅［鵬砺闘・　　　　　　（51）　　　　　　　　　　rS＝lr累m】，　　°　　　　r？，．　＝　7＆　［mlewllkL］，　　　　　（52）　　　　　　　　C。（P）＝［・・−7（7S−1）（P），（5°）（P），（垢1）（P），・・’lt，　　　　　　　　　　（53）　　　　　　　C、（λ。IP）一｛’・・，　cl’−1）（λ。IP），cl°）（λ，IP），　C｛1）（λ。IP），…lt，　　　　　　　　（54）　　　C，（λ。一λ、，λ、IP）一ト�_（場一1）（λ。一λ、，λ、IP），C≦°）（λ。一λ・，λ・IP），CS）（λ。一λ・，λ・IP），・・’］t，（55）　　　　　　　D・（P，ω）＝［Dl°）（P，ω），DS°）（P，ω），Dl°）（P，ω），・・’lt，　　　　　　　　　（56）　　　　　　　　　　Io　＝　　［…　，0，1，0，・・’lt＝［δ（1，0）1，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（57）ここで，［’］tは転置を表す．表記（49）一（57）を用いて（47）（48）を行列方程式の形に書き表す．EL（・）・C）＋EL（・）C・（P）�`豊盆・｛δ・鵜一L嚇C・（A・ip）dAs　　　　　　爵転転1備一一噛L（一・As）C・（A・　一λ・・λ・IP）dA・dAs＋・・1　　　　　　　　　　　　　　　−（1一穿（ω））r・D°（P・　b・）一・・　　　　　　（58）　　　（1−　bo（ω　2））［一銅・・＋iEw←P）C・（P）＋，豊参・［al】盛簾一ψEω（−P・一一　A・）C・（A・IP）clAs　　　　　　爵鱒膿一幽L晦漏）c・（A・　一・）tl，　AllP）dAldAs＋・・1　　　　　　　　　　　　　　　　（1＝一；bl（ω））r・D°（P・ω）＝＝…　　　　　　　（59）（58）（59＞から次式を得る．　　　　　（1一穿（ω））レEω←P）・°＋iEω←P）C・ω　　　　　　　�`隻螂簾一ψEω（・−P−As）C・（鵬　　　　　　　禽蜘膿一一遍ずL晦鵜一亙・λ・IP）d）・・dA・・＋・’・1RSO7−01ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱服部et　al京工繊大　　　　　一・T・・［r・］一・［EL（・）・°＋EL（・）C・（P）　　　　　　　＋，曵倉・［砺】簾一L舳C・（A・IP）dAs　　　　　　　ゐ量鯛環一脚EL（−As）C・（As−A・…〉・ilP）dλ・dA・　＋　”　’］一・・（6・）この関係式にbinary多項式の漸化式（A．11）一（A．13）を適用することにより階層方程式を得る．本報告では，階層方程式の0次と1次の表現のみを示している．（0次）　　　　　　　　（・一μ）xレEω（−P）・・＋iEω（−P）C・（P）］’7　2r・tT31−1（EL（・）・°＋EL（・）C・ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一一　i（・　一一・P・）離E切（−P・一・　As）C・（A・IP）dA・　・・　・・（6・）（1次〉　（g＝0，士1，±2，．．，）δ（9，・）（酬一P）・・−iEω（−P）C・ω）＋i（レμ）藁一LEω（一圃C・（麟＋鞠・）備”（−P−As）C・（購一2咽一・簾→智LEL（−As）C・（麟　　　　　　　　　＋μ・）1離一一）・LEw（一＿ip　一　As）C・（A・　一一λ・・λ・IP）dλ・dAs＋μ・）膿一・LEω（−P−As）C・（As一λ・・λ・IP隅　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　kL／2＋2iδ（9・・）（・一μ2）∬　EW（−P一λ5）C2（λ5一λ1，λ11P）dλi｛1λs＝OkL／2．（62）でC2＝0とし，　eiAgLを掛けて，　gについて和を取る．デルタ関数剰に関する公式　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Σ　eggL（A一λ）−kLΣδ（A一λ＋lkL）・　　　　　　　　　　　　　　　　9＝−OQ　　　　　　　　　　　　l＝一◎oを用いると次式を得る．　　　　　　　iEW（−P）IO　一　iEW（−P）C。IP）＋i（1一薩Eω（−P−A・）C・（A・IP）　　　　　　　　　　一・2kLr・・［・・Sl−・EL←As）C・（A・IP＞＋2ψ蔚”（一一p−As）C・（A・IP）dA・…　・・Sgが等確率で1か一1を取る場合，すなわちδgの平均値μが0の場合については，・C細一計E”←P−As）一一・2r・［r・］一・EL←As）rE”（−P）（C・（P）一一　rv）」となる．これを（61）に代入しで，　　　　’　　　　　　　”　　　　　　　　　　　　C・ω一IE切←P）＋M（P）Eω←P）一一・2r・［r・］一・E・（・）］−1　　　　　　　　　　　　　　　　　　・（iEW（・−P）＋M（P）EW（−P）＋2r・lrs］−iEL（・））・°・を得る．ここで，M（p）はMass　Operator．行列で以下のように表される．　　　　　　　Mω一毒離E”←P−As）［iEw（一ρ一λ3）一・2r・［r・1−・EL←As）］一一1dA・’M（p）は2回散乱の効果を表現yている．（62）（63）（64）（65）（66）（67）RSO7−Olランダムな欠陥のある方形溝グレーティングからのTE平面波散乱　服部et　al京工繊大3　数値計算例　ここでは周期Lが．L＝2λの場合についての数値計算結果を示す．　（65）（66）（67）は無限次元の未知のベクトルCo（p）およびC1（A，　lp）に関する線型の行列方程式であるので，調和分解のオーダーgに対する適当な打ち切り次数により考慮する範囲を限定して解く．ここで，binary核の調和分解のオーダーqに関する打ち切り次数Nq，および溝の内部の導競モードの次数mに関する打ち切り次数Nm，　Fourier係数の次数ゴに関する打ち切り次数Njを導入する．つまり，（76q）ω，　olq）（A．　lp），　D盤）ψ，ω）を（65）（66）（67）の中で次のように置く．C8・）ω＝olの（A。IP）＝0，　lql＞Ng，D総）（P，ω）＝o，　　　飢＞Nm．（68）また，Fourier係数については砥，（λ）一瑠，（λ）−r呈肌＝rg，．　＝＝　o，ゴ＞Nj・（69）本論文では，各打ち切り次数を次のように置いている．Ng＝12，　Nm＝＝25，　Nj＝12．（70）すなわち，［・1・）（P）1，　［・lg）（A．lp）】は（2N，・＋・）＝＝　25列のべクF・71・，【bSl）（ハω）iはNm・一　25列のべ外・y，そして【砥q（λ）】，［欄q（λ）］，［r銅L［r皇鵬1は（2Nj＋1）×（2Nj＋1）＝25　x　25の行列として以下の数値計算を行っている・（65）（66）（67）からbin・ry核C6q）ω・olq）（A・IP）・を求め・・次の散乱断瀬σ・（φ1θ）と光学定理を計算している．　図3は散乱断面積σ1（φ1θ）を溝の幅ω＝0．7λ，1．0λ，1．3λ，1．6λについて計算したものを示ず溝の深さはd＝0．1λ，入射角はθ＝90°である．溝の幅が0．7λでは散乱角φに対して散乱断面積はゆるやかに変化しているが，溝の幅が大きくなるにっれて散乱角の変化に対して散乱断面積の変化が大きくなり，リップルが出ている．鏡面反射方向の散乱の強さは溝の幅が大きいw＝1．6λのときが最も大きくなっている．　図4は散乱断面積σ1（φ1θ）を入射角θ＝90°，60°，30°について計算したものを示す．溝の幅はω＝1．3λ，深さはd　＝　0．1λである．鏡面反射方向の散乱が強く，入射角θが変わることによって溝の幅がω＝1．3λであることによるリップルの出現する散乱角が変化している．　図5に入射角θを変えたときの光学定理を示す．コヒーレント回折波の相対電力Pcと1次のインコヒーレント散乱波の相対電力Pin。を溝の幅w＝1．3λ，深さ0．1λについて計算している。入射角θが鉛直方向に近付くにつれて散乱波の相対電力が大きくなっているが，溝の幅w＝1．3λ，深さ0．1λの場合0．15程度に留まっている．相対誤差Err・pt　＝　11−（Pc＋Pin。）iは概ね0．03以内であるが，入射角が水平に近い場合と鉛直に近い場合に相対誤差Erroptが小さくなっている．4　むすび　ランダムな欠陥を持つ方形溝グレーティングからのTE平面波の散乱を検討した．ランダムな欠陥のある方形溝グレーティングが定常2値確率系列から生成されるとし，表面を定常2値系列によってAM変調されたパルス列として記述した．TE平面波入射に対する溝の外部における波動場と溝の内部の波動場を，表面を生成する定常2値系列の汎関数として表現した．すなわち，溝の外部における波動場は定常2値系列のbinary直交多項式でbinary展開し，溝の内部の波動場は導波モー一ドの和で記述した．溝の外部における波動場は位相因子と周期定常過程の積となる．この周期定常過程は定常確率系列でもある．また，溝の内部の波動場も位相因子と定常確率系列の積となる．　溝の開口部における波動場の連続性から溝の外部における波動場と溝の内部の波動場の満たす関係式を導いた．binary展開の1次までのbinary核を求め，散乱断面積と光学定理を計算した．　溝の幅が大きくなると，散乱角に対する散乱断面積の変化が大きくなることがわかった．また，光学定理の計算から，入射角が鉛直方向に近づくにしたがってインコヒーレント散乱波の相対電力が大きくなり，コヒーレント回折波の相対電力が小さくなることがわかった．　今回の報告では1次の散乱波までしか求めていないが，2次以上の散乱波について今後検討していきたい．また，今回の議論はランダムな欠陥がある方形溝グレーティングに関して，溝のある場所と無い場所が等確率である特別な場合に限られているので，欠陥のある確率カミ不等確率であるモデルについても研究を進めて行きたい．文献　　　　　　　　　　　’111蜘響論2鴇“Angwthe°「y°f輪゜d’s　an°ma”es°n°ptical蜘gs・”　App”ed°pt’cs・醐［2｝濫臨鎌盤錨鎌誰齢置糟齢翻譜�eε蹴黙毘講§・含囎゜nt°［3｝論謙蟹d含三欝島釜器器謙艦翻、那謝鍔蹴購轡es囚R．Sat・級d　H．S踊，・El�tt・・magn・ti・plan・w説sca批曲9励1・ad・d，t・・ugh・n　a・9r・｝皿d・Plan・・”　　IEICE’ftans　Electron．，　vol．E77−C，　no．12，　pp1983−1989，1994．［51R．Saも・肌d　EShi・ai，・・Elect・・m・即・ti・plane’　wav・・catt・・ing　by　a　gap・n　a　gr・皿d・pl・n・・”IEICE　n榔　　Electron．，　volJ80−（》1，　no，5，　pp179−185，1997（in　Japanese）．［61・轟燈認6ρ撫灘野蜜擁羅麟91轡e醜f’n’te　numbe「°f「e伽騨【7】NBm�t，・C・丑も・・1・f協・ba曲・att・・ed　int・廟in・�pd・m　iec伽9曲一騨v・・皿血ces舳vari・t圃n　　the　groove　depもh，，，　Applied　Optics，　voL44，　no．5，　pp784−791，2005．［8｝H．S・kigu・hi・and・H．Shi・ai，“Elect・・magn・ti・・c就t・・血9・analy・i・f・・c・�tk　d・pth・・t加ati・nノ’IEICE舳s　　Electron．，　voLE86：C，　no．11，　pp2224−2229，2003．［9］K．Haおt・舳d　J．N・kay・ma，・・S・・もt・・血9・f・’TE・Plan・wave・fr・mp・・i・出・9ra伽9舳・ing1・d・艶・t”・IEICE　’tll　ans　Electren．，　vol．E90−C，　no　2，　pp312−319，2007．　　　　　　　　　　　　　　　　、　　．　　　　　　　．1・qK．Hatt・・i肌d　J．N鋤狐a，・S・atte面9・f　TM　pl肥・wave丘・m　p・・i・di・群atiRg桶th・ingl・d・fe・t”・　　PIERS2006，　Tbkyo，　Japan・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一【111K．Hatt・舳dエN晦碑a，“Wav・・ca愈t・・ing丘・m　a　p・・i・di・・rand・m・u・勉・g・n・・aも・d　by　a　st曲塒　　bi血aエy　seqllence”，Waves　in　Random　Media　11，　pplr20，，2001．、　　　　　　　　，［12P�_P・tit，・d・，　Elect・・ma即・ti・th…y・f騨ti職S加ngρ・・B・・1血・1980・圖J．Nakayama，　L．Ga・and・Y．T・mura，・Sc・tt曲9・f　ap1狐・轍・丘・m包P・・i・di・・and・m・遭f罐・ap・・ト　　　abilistic　aPProat血，，，Waves　Random　Media　7，　PP65−78，1997・鴎論鶴識盤撃・・tt・・’ng°faTM画ewaveゆpe「’°d’c「gnd°ms吻e師罵s�qd°皿［151L．Ga・and　」．Na靭樋a，・恥m曲・n・曲・9・na1血n・ti・nalS・f・t・曲ti・binary・equ・Rce”・囲CE　　Trans．Fundamentaユs，　E80−A　pp782−785，1997．付録A　binary多項式とbinary展開ここでは，b爵多項母その鮫汎関数麟であるbin・ry展開に関す聡母まとめておく激学的な詳細は文献｛15］を参照されたい．　　　　　　　1　．．A．1　binary多項式　　　．　　　　　　　　　　’．　　　　　　1　　　．ランダム変嫉ωは（6）で示され磁率で＋・または一・をとる独立な定物離率綱鱗るとする・従ってδm（ω）は（7＞（8）で表される性質を持つ．　binary多項式Bπ匝、，…，　bin］は次式で定義される．　　　　　　　　　　B・−1　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．1）　　　　　　　　　B1［bi］　＝　bi　一μ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．2）　　　　　　　　B2［bi，δゴ1　＝　［1　一一　6（i，　j）1（b重一μ）（砺一μ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．3）　　　　　　B3［bi，bゴ，bkl　＝　〔1一δ（i，の一δ（i，　k）一δ（j，　k）一　2δ（i，のδ（i，　k）】（bi一μ）（bゴーμ）（砿一μ）　（A．4）　　　　Bn［bil，bi2，…bin］　＝　△n（il，i2，…，in）（bi1一μ）（bi2一μ）…（bin一μ）　　　　　　　　　　　　（A．5）ここで，（A．2）（A．3）（A．4）（A．5）中のbi（ω）のωは落して簡略化している．△n（・）は2値関数で以下のように定義される．△n（i1，i2，…，in）＝｛1　　　（i1，乞2，・・�_inare　all　distinctO　　　　　　　（any　other　case））［ト慧δ圃［・一誓δ（繍　　　　　　×…×卜δ（i3，i2）一δ（i・・i・）］卜δ（励）］（A．6）（A．7）明らかに，Bn［’］及び△n（・）はbin，inに対して対称である．△n（i1，i2，…，in）はi1，i2，…，ちがすべて異なるときには1で，その他の場合には0となる．　binary多項式IBπ卜｝の平均はn＝1のとき1，　n≠1のとき0である．また，以下の直交性を持つ．　　　　　　　　　　〈B・【δ1”δ・、・…・S・．1＞一δ（n・・）　　　　　　　　　　（A・8）〈Bn［bi、，bi，，…，b‘。1Bm【δゴP砺，，…，b」，n］〉一（・一μ2）n△n（i・，…，in）△拠σ・，…，ゴ鵬）δ（叩）δ（・）（i’　」）（A・9）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れ　　　　　　　　　　　　　　　れ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れ　　　　　　　　　　　　　　　　δ（n）（i，の一Σδ（i・，ゴのxΣδ（i・，ゴt、）×…×Σδ（i。，ゴtn）（A・10）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ll＝＝1　　　　　　　　12＝1　　　　　　　　　　　　　1n　＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　t2≠ll　　　　　　　　ln≠ll，．．，tn＿1ここで，多重Kroneckerデルタδ（n）（i，」）は，　i＝伍，i2，…，in）とゴ＝（j”　j2，…，jn）から1個つつ取り出した対（Ztt，3v）に対してδσu，ゴ”）を作り，この様なn個の積を全ての組み合わせについて加えたもので，n！個の項を含む・（A．7）から・Bη匝、，bi，，…bin　lの漸化式が以下のように導かれる．　　　　　　　　B1　［bi1］B1［bi2］　＝　B2　lbi1，bi21−　2μB1　［bi，］δ（i1，i2）十（1一μ2）δ（i1，i2）　　　　　　　　（A．11）　　　　　　　B2　［bi1，bε21B1［bi，］　＝＝　B3［bi，，bi2，bi，】−2μB2　［bii，δ勉】δ（i3，il）−2μB2［δ向，bi2｝δ（i3，i2）　　　　　　　　　　　　　　　　　十（1一μ2）」合1［δ‘2】δ（i3，il）十（1一μ2）、D1【δ，，］δ（i3，i2）　　　　　　　　　　　　　　　　　一（1　一一　pt2）B1　［6，，］δ（i3，i1）δ（i2，il）一（1一μ2）B1［δ‘、］δ（乞3，i2）δ（i1，i2）（A．12）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ハ　ユ　　　B。一・［δ・，，…，　S・。．、IB・［δ・．！＝＝B。　［δi、，δ1、，…δ・。ト2μΣ君・一・［δ1、，…，　S・。．、1δ（in，il）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れ　ユ　　　　　　　　　　　　　　　＋（1一μ2）Σ　B。一・［δ1、，…，δ・トPδ・、＋”…，　S・。．、1δ（in，　il）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　昌＿、　　　　　　　　　　　　　　　一（1−一μ2）Σ’E　Bn−・［8・，，…，　Sl，．，，　81，．、，…，δ・n．、1δ（in，il）δ（ik，il）（A．13）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　z＝1親A2　binary展開ある定常2値系列の確率汎関数をΦ（ω）とする．Φ（ω）の自乗平均が有限であるとき，　　　　　　　　　　　　　　　　　〈iΦ（ω）12＞＜。。（A．14）Φ（ω）は2値系列によって生成されるbinary多項式によって以下のように汎関数展開できる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Φ（ω）一・・＋Σ・・（m）B・1δm】＋Σ・・（m，n）B・［δm，S・1＋…　　　　　（A・15）　　　　　　　　　　　　　　m＝一◎o　　　　　　　　　　　　　　　　m7n＝−oo　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　＿ここで，cq（i1，…，in）は確定値関数で，これをbinary核と呼ぶ．　cq（h，…，in）は引tw　i1，…，inに関して対称であると見なす．binary多項式の直交性（A．9）からΦ（ω）の自乗平均は次のように書き直すことができる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　qΦ（ω）12＞−lc・12＋Σ1・・（m）12＋Σlc2（叩）一一δ（m，n）・・（m，n）12＋…　　　（A・16）　　　　　　　　　　　　　　m＝脚◎◎　　　　　　　　　　　　me鴇＝一◎◎（A．9）から，binary核eq（i1，．．．，in）は相互相関をとることによって以下のように求められる．　　　　　　　　　　〈Φ（ω）・　B。　［S、、　，　S、、，…，S、。】〉−n！△n（i、，i、，…，i。）Cn（i・，i・，…，i。〉　　　　　（A・17）10夏10010−1＄す　　　1（r2舌1r苧10「41（）−5030　60　　　　90　　　　120Scattering　angleφpEG1150180図3　Scattering　cross　section　a1（φiθ）fbr　widthsω＝0．7λ，1．0λ，1．3λ，depth　d＝0．1A．｛amd　angle　of　incidence　e　＝　90°，λis　wavelength．1．6λ「with　period　L　＝　2λ，10婁loe10−1s§　　10−261（「3lo41σ・5030　60　、　　90　．　　120Scatte臨g　angleφ【DEG】150180図4　Scattering　cross　sectionσ1（φ1θ）for　angles　of・incidenceθ＝90°，60°，1ン＝2λ，width　w＝＝1．3λ，　depth　d＝0．1λ，λ給wavelength．30°with　period1お若＄畏建・・5£0030　　　’　　　　　　60Angle　o餌nc奮dence　e　［DEG】90図5　0ptical　theorem　against　the　angle　of　1ncidenceθwith　periOd　L　＝＝　2λ，and　depth　d＝0．1λ，λ語wavelength．width　w＝1．3λ輻射科学研究会資料　　　　　RSO7−02独立成分分析を用いたアレイ信号処理の実験的検討Experimental　Study　of　Array　Signal　Processing　　using　Independent．Component　Analysis　　　　　　　　　塩見英久　　中尾武志　　岡村康行Hidehisa　SHIOMI　Takeshi　NAKAO　　Yasuyuki　OKAMURA　　　　　　　　　　大阪大学大学院基礎工学研究科　　Osaka　University　Graduate　S　chool　of　Engineering　Science2007年5月24日於京都大学　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　擾要現代の無線通信において、適応アレイァンテナやダイバーシティ、MIMO通信などのアレイアンテナの制御技術は重要な位置を占めている。これらの制御において、「混合した複数の到来信号を少ない予備知識の元で分離する」という共通課題がある。本論文では、独立成分分析を用いたブラインド信号分離の実験結果を示す。2個のトランスポンダと2個の受信アンテナを用いた実験系を構築し混合信号を測定した。測定した信号を独立成分分析により源信号に復元することができた。このとき、復元に必要な条件を一部明らかにした。1　はじめに現代の無線通信においてアレイアンテナとその信号処理は重要な技術である。特に、信号対雑音電力比を向上するために、適応アレイアンテナやダイバーシティ、MIMOなど様々なアレイ制御技術が研究開発されている。これらの制御技術には、「混合した複数の到来信号を少ない予備知識の元で分離する」という共通する課題がある。これらの課題のため、最小自乗規範や相関行列の直交性に基づく方法などが考案されてきたが、要求される予備知識が多く、信号の分離推定には様々な制約があった。独立成分分析は、従来の相関行列に基づく方法に加え、源信号の独立性という新しい制約を加える事で、要求される予備知識を軽減し、様々な条件で精度よく分離推定が可能になる。独立成分分析は、1986年、HeraultとJuttenにより最初に提案され、1997年、高速で安定しtc　fast−ICAがHyvtirinenとOjaにより提案され、様々な分野への応用が広がった。独立成分分析はしばしば音声信号処理や画像処理、脳神経イメージング、経済分析などの分野で広く用いられているが、無線通信への応用はまだ少ない。［1，2，　3，4，5］　我々の研究グループでは、2006年に独立成分分析を適応アレイ信号処理に適用するシミュレーション検討を行った。本論文では、それらの検討をもとに実験的検討を行った結果を示す。2　独立成分分析とブラインド信号　　分離　独立成分分析（ICA）は、式（1）のように、確率変数を統計的に独立な変数の線形結合に分解する手法である。［1，2，31x（t）＝＝　als1（t）＋a282（t）＋…＋aMSM（t）（1）ここで、X＝（Xl，X2…XN）Tは確率変数ベクトルを、8ゴは独立変数を、aゴ＝（α1」，α2プ・・αMゴ）Tは結合係数ベクトルをそれぞれ示す。式（1）を基本ICAモデルと呼び、図1に図示した。Source��◎����allα44　MiXtureXi　＝＝　2　」ai」ss　��図1基本ICAモデル＠��4　“　・2　●！　0　筆　2　3　4　　　y重（a）P（ε1，82）＠・4　・3　●2　4　　0　聖　2　3　4　　　ら（b）q（x1，x2）図2　互いに独立・従属な変数の結合確率密度分布の例　統計的独立性は以下のように定義される。式（2）のように、確率変数Sjの結合確率密度関数p12．．．Mが周辺確率密度関数Pjの積で表わせるとき、確率変数8ゴは互いに独立である。　P（51，82…　　8M）＝＝P1（s1）P2（82）…　PM（SM）　　（2）例えば、一一ue分布を示す4つの互いに独立な確率変数81，82，S3，84と、これら8ゴの線形結合で構成される4つの混合Xl，x2，鞠，x4を考える。図2（a），（b）に結合確率密度分布p（81，S2）とp（Xl，X2）をそれぞれ示す。このとき、ε1とs2は互いに独立であり、x1とx2は独立成分8」の結合であるため、互いに従属である。横軸はそれぞれs1、x1を、縦軸はそれぞれ82、x2を示す。それぞれの変数は平均0・分散1に正規化され、サンプル点数は5000ポイントである。図2（a）の分布は、81と82が互いに独立であるため正方形状を示し、図2（b）の分布は、x1とx2が互いに従属であるために非一様分布を示すことがわかる。0《｝2馨゜’4藷n．、屯8　　一1　　　1　　　　2　　　　3　　　　4　　　　5　　　　6　　　　7　　　　8　　　　9　　　　10　　　　　　　　Number　ofSignats図3　多数の独立成分から成る線形混合が示す尖度　多くのICAアルゴリズムは確率変数Ciの線形結合防を互いに最も独立にする結合係数Wiを決定する。式（3）に防を示す。y（の＝wlxI（t）÷w2コじ2（t）÷…十wNxN（t）（3）ここで、y＝（Y1，Y2…YN）Tは推定ベクトルを、Wi＝（ωli，ω2i…lllNi）Tは復元ベクトルをそれぞれ示す。得られた防は、その順序と分散を除いてsゴと一致する。これらの任意性を示す行列をQとおくと、y＝Qsの関係がある。　〃ゴの統計的独立性を最大にする操作には独立性を測る基準が必要である。統計理論の中心極限定理によれば、多数の独立成分の混合から成る確率変数の密度分布は、独立成分の数が増加するにつれてガウス分布に近づく。したがって、防の分布がガウス分布からどれだけ離れているかを判断する量が、独立性を測る基準に適していると考えられる。ある確率変数の分布がガウス分布からどれだけ離れているかを判断する基準として、4次の高次統計量と密接な関連のある尖度（Kurtosis）がしばしば用いられる。式（4）に複素確率変数の尖度を示す。　　　　　　　kurt・＝・E｛lyl‘｝　−2　　　（4）確率変数の分布がガウス分布に十分近ければ尖度は零を示す。図3に異なる数の独立成分を混合した信号の尖度を示す。ここでは、独立成分の周辺確率密度分布は一様分布とし、混合係数はすべて1とした。横軸に独立成分の数、縦軸に尖度を示す。独立成分の数が増加するにつれて尖度が零に近づく事がわかる。図3では成分数が8までは尖度が一様に零に近ついている。成分数が8以上になると十分ガウス分布に近くなるが外れ値などの影響により尖度が完全に零になることはまれである。尖度はICAの基礎的な独立基準であるが外れ値や密度分布により収束が遅くなったり発散する場合があるため、より安定な収束が得られる独立基準としてネゲントロピーなども提案されている。　多くのICAアルゴリズムは独立基準をコスト関数とした勾配法や不動点法を用いて復元ベクトルWjを決定する。本研究では、安定した無線信号の分離を行うため、ネゲントロピーを用いた複素数値fastlCA［2｝を用いた。アルゴリズムを簡単に以下に示す。　　’1．観測信号xを白色化したzを計算する。2．復元行列W＝（w1，w2…WM）Tを乱数要　素で初期化した後、直交化する。3．復元行列の変化であるδWが十分小さくなる　まで4〜5番を繰り返す。4．以下の式でWを更新する。W−E｛z（wHz）＊9（lwH・12）｝−E｛9（lwH・12）＋lwHzl2　9’（lw”zl2）｝w5．新しいWを正規化、直交化する。推定ベクトルyは複素共役転置行列wH一と白色化観測信号zの行列積で式（5）で表わせる。y（t）＝wHz（t）（5）　ブラインド信号分離は多数の信号源から発せられた信号Sjが混合して到来する環境において、異なる混合係数で混合される複数の点で観測した結果Xiのみから源信号を推定する問題である。源信号が互いに統計的に独立である場合、こ0問題は基本ICAモデルに帰着されるため、観測信号を独立成分分析で処理することで源信号が推定できる。実際の環境では観測時に雑音が付加されることが多いが、信号電力と比較して雑音電力が十分小さい場合には雑音は無視できる。図4Mケの異なる電波信号が到来する場合のN素子線状アレイによるアダプティプアンテナの構成3　ブラインド信号分離　適応アレイアンテナによるブラインド信号分離は異なる位置に配置された複数の要素アンテナで観測した信号を信号処理して信号を分離する方式である。代表的な構成は、図4に示す線状アレイによるアダプテイブアンテナ【6，　7，9］である。i番目の無指向性アンテナが位相中心oからdiの場所に配置されている。位相中心は第1要素に位置している。異なる方向から到来する電波信号8ゴが各々のアンテナに到達すると、異なる複素数値係数が積算されて受信機Xiで受信される。第」信号8ゴは角度eゴの方向に位置する波源から到来する。　適切な荷重ベクトルw罫＝（ω歪1，ω夢2。。・ω窒N）を選択し、受信信号xと荷重ベクトルwダの内積をとることで5ゴに相当する復元信号防を得る。　適切な荷重ベクトルwダを得るために様々な手法が提案されており、参照信号を用いたトレーニングにより事前に荷重ベクトルを得る手法がしばしば用いられる。しかしながら、タグの存在自体を検出する事が目的のRF】〔Dではトレーニングによる事前の荷重ベクトルの取得は現実的ではないため、観測信号から源信号をブラインド信号分離する必要がある。図4に示すアダプティプアレイアンテナは、典型的な基本ICAモデルに雑音を付加したモデルで定式化できるため、独立成分分析によるブラインド信号分離が可能である。3．1　シミュレーション独立成分分析によるブラインド信号分離の方法とシミュレーション結果を示す。まず、図4に示すアダプティプアレイアンテナの受信信号は、式（6）により計算できる。Xi（t）一Σα・（θ」）・ゴ（の＋ni（亡）3ai（e」）咽際鵬）（6）ここで、ai（θゴ）は第」到来波に対する第i要素アンテナのアレイ応答ベクトルを、λは搬送波の自由空間波長を、niは受信機が付加する雑音を示す。このシミュレーショシでは、簡単のため要素アンテナ間の相互結合の影響を無視した。　ブラインド信号分離の性能評価の指標として信号対干渉雑音電力比（S】〔NR）を用いた。第i到来波のSINRは式（7）で計算した。　　　　　　　　　E【Re（¢拶妻）］E　｛Re（Si　S妻）l　　S】：NRi＝1−　　　　　　　　　　　　E｛Re（8重s診）1　　　　　　　一響翻2　（7）　独立成分分析によるブラインド信号分離では、所望の源信信号を直接推定できるが、アダプティプアレイアンテナの指向性パターンの計算・合成には荷重ベクトル蔚ゴが必要である。荷重ベクトル馬の計算には最小自乗誤差法を用いた。最小自乗誤差法により、条件式（8）を満たす荷重行列宙・＝（W1，W2・…ilrN）Tを求める。�un（E｛y−Wx｝）（8）アレイアンテナの位相中心を第1要素アンテナの位置に合わせたので、計算した荷重ベクトル亀を、曽‘←亀／1娩dのように正規化した。要素アンテナ20−220−220．・220，20　　　　10　　　20　　　30　　　40　　　50　　　1ndex　（a）観測信号20−2・20・220−220−2　O　　IO　　20　　30　　40　　50　　　　臨（b）推定信号と源信号図5シミュレーションにより得られた信号の実数部む駕．，949駕　爺切�qc墓　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　S臓333dBSmm　2’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　SINkSOA　dBSoロ鵬3　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　SIN齢ヒ4藍2dBSo�o4　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　s臓308　d30　　　　20　　　　40　　　　60　　　　80　　　　100　　　120　　　140　　　160　　　180　　　　　azlmuth　aロ9忌e【dcg】図7シミュレーションにより得られた指向性パターン（SNR：40　dB）io　9馨8鍔§6震5客4　3　2SINR【dB］星0　　　　　　　56　　　　　　　3匡6　　　　　　1778　　　　　豆0000　　　　1曙�obcτofSaロコ隣Ples403020100一10図6サンプル点数と信号数を変化させた時の推定精度（SNR：40　dB）を無指向性アンテナとした事を考えると、第ゴ信号を受信するアレイアンテナの指向性パターンFi（θ）は、式（9）より計算できる。Fi（θ）一柄『a（θ）1（9）ここで、a（θ）はθ方向から到辛した信号に対するアレイ応答ベクトルを示す。　次に、シミュレーション結果を示す。観測信号と源信号の数は共に10信号とした。源信号は互いに独立で一様分布の確率変数とした。要素アンテナは搬送波の半波長の等間隔に配置した。各信号の到来方向は乱数により決定した。　図5にシミュレーション結果を示す。図5（a）は受信信号Xiの実数部、（b）の実線は源信号5ゴ、十字印は推定信号防の実数部をそれぞれ示す。独立成分分析の順序と分散の不定性を省いて結果を評価し易くするために、シミュレーション結果をそれぞれ平均0・分tw　1に正規化し、源信号と推定信号の順序を揃えた。受信信号は10信号のうち第1〜4信号を、源信号・推定信号は10信号のうち第1〜2信号を示した。横軸は信号のサンプル番号を、縦軸は信号の正規化した値をそれぞれ示す。このシミュレーションでは受信信号Xiの信号対雑音比は40　dB、サンプル数は1000点とした。図5より、推定信号は源信号とよく一致した。残りの8つの推定信号も同様に源信号とよく一致し、18dB以上のSINRが得られた。独立成分分析により源信号とよく一致する推定信号が得られることを示した。　独立成分分析に必要なサンプル数を判断するため、サンプル点数と信号数を変化させたとき、推定信号のSINRの最悪値がどのように変化するかシミュレーションした結果を図6に示す。このシミュレー＿ションではSNRを40　dBとした6横軸はサンプル点数を、縦軸は信号数を、濃淡はSINRを示す。図6より、10信号までの信号をSINRで10　dB以上の信号分離を得るためには300点程度のサンプルが必要であることがわかる。’また、3〜5信号程度の信号分離であれば100点程度のサンプルが、2信号であれば20〜30点程度のサンプルがあればSINRで10dB以上の信号分離が可能である事がわかる。　図7に独立成分分析の結果を基に、式9により計算した指向性パターンを示す。SNRは40　dB、サンプル点数は1000点、源信号と観測信号の数は共にむk21謁ヰ　．，9“9駕茄一，9稽駕一2：41ゼ　鶉S�p鵬置　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　S喩イ｝4d3�q2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　s臓・《｝9dB�q3　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　�o�C5dBSo�o4　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　S�oし臓8　dB0　　20　　40　　60　　80　　且00　　量20　　且40　　童60　　且80　　　　　　azirnath　angle【degl図8シミュレーションにより得られた指向性パターン（SNR；　−6　dB）�q1　　　　　　　　　　　　　　　S［M転233dBSα恥e2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　S�oヒ345　dBS�p階3　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　S鳳滋7d8Sou起e　4　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　S臓255dB0　　　　20　　　40　　　60　　　80　　　100　　　120　　　140　　　160　　　呈80　　　　　　吻獣haロ9！c【deg】図9シミュレーションにより得られた指向性バターン（s1　＝・s3）4信号とした。源信号は（30，60，90，135）度からそれぞれ到来するものとした。図7では、それぞれの源信号を受信するためのパターンを縦に重ねて表示した。横軸は方位角を度で、縦軸は指向性をデシベルでそれぞれ示す。それぞれのパターンの上部に配置した矢印は源信号の到来方向を示す。シミュレーションでは、不要な干渉波が指向性のヌル点により抑圧され、30dB以上のSINRが得られた。独立成分分析により、観測信号だけを用いてアレイアンテナの指向性のヌル点を適応的に制御して信号分離が可能である事を示した。　独立成分分析に必要な信号対雑音電力比を明らかにするため、信号電力と比較して雑音電力が大きな状況（SNR：−6　dB）におけるシミュレーション結果を示す。図8はシミュレーションにより得られた指向性パターンである。シミュレーション条件と書式は図7と同様とした。受信信号のS】［NRは8dB未満であった。図8の場合も、指向性のヌル点を干渉波方向へ向けているが、図7の場合と異なり角度誤差が発生した。得られたSINRもSNR：40　dBの場合と比較すると小さかったが、独立成分分析による信号分離によって、不十分ながらもSINRが8dBからOdB程度に改善されたと言える。多くのブラインド信号分離アルゴリズムは雑音に対して弱く機能しない場合が多いのと比較して、独立成分分析によるブラインド信号分離は雑音が優勢な環境でも機能する点が優れている。　移動体無線通信におけるマルチパスフェージングにより相関性干渉波が到来した場合（s1＝83）のシミュレーション結果を示す。図9はシミュレーションにより得られた指向性パターンである。シミュレーション条件と書式は図7と同様とした。図9では、互いに独立な干渉波に対しては指向性のヌル点が向けられているが、相関性干渉波に対してはヌル点が向けられていない。しかしながら、推定信号yiのS】［NRが22　dB以上得られていることから、相関性干渉波は各々逆位相で打ち消し合うように合成され、これらが所望波となった場合には強め合うように合成されているものと考えられる。多くのブラインド信号分離アルゴリズムは相関性干渉波が存在すると機能しなくなるのと比較すると、独立成分分析によるブラインド信号分離は相関性干渉波が存在する環境でも通常と同様に機能する点が優れている。4　実験系　図10に実験系を示す。使用する電波の周波数は2．45GHzとした。電波吸収体で囲われた空間にトランスポンダを2個配置した。トランスポンダに用いたアンテナは反波長ダイポールアンテナで、給電位置にショットキーダイオードを装荷した。ショットキーダイオードのバイアス電圧を制御すると、トランスポンダの散乱断面積が変化する。バイアス電圧はマイコン制御のパルスパターンジェネレータにより供給した。　トランスポンダからrだけ離れた位置に受信アAbs◎rberY藍G◎Sα乳⊥ArORL510．5　　　Σ　．α5t9嘩　1・5　　1　　0．5　　0　躍｝．5一202　　　　　4Time　［ms］図11源信号68図10実験系ンテナを2個配置した。本実験では、アンテナの間隔dx＝30cm、トランスポンダと受信アンテナの距離r＝40cmとした。2つの受信アンテナの問に、トランスポンダへ搬送波を供給する送信アンテナを設けた。　送信アンテナから放射された電波は、トランスポンダで散乱、負荷変調され、受信アンテナへ入射し、ダイレクトコンバージョン方式でIQ信号へ変換される。変換された信号を4チャネルサンプリングオシロスコープで測定したご　また、トランスポンダ1を、図10のように1cm間隔で20cmまで移動して、それぞれについて信号を測定した。　　　茎　6＿1湘量、呈　3　そ　，？　：釜　4Imag。202　　　　4Time　lms】図12観測信号（X1）685　測定信号　トランスポンダへ与えたパルスパターンを図11に、測定した信号（トランスポンダ間隔1＝10cm）を図12、13に、それぞれ示す。横軸は時間、縦軸は電圧である。時間原点ほ、変調を開始した瞬間であり、変調開始より一2ms早く、変調終了より1ms長い時間、信号をサンプリングした。トランスポンダの散乱波が小さいため信号対雑音比が低いが、観測信号に源信号が混合している様子がわかる。　　　塁　乙　睦冤k3量、9　3　子　一？　§　4一202　　　　4Time【ms1図13　観測信号（X2）68葺蓋0．80．60．40．20ハ050　　　　　100　　　　　150　　poSition　x【mm】図14相関係数200IO5§°§§　°5§貸　一10一15一2005　　　　　10　　　　　15　　pos董岐o皿x【�o】図15複素ICA推定結果206　相関係数　独立成分分析は、観測信号に復元行列を作用させて得られた復元信号が、互いにどれほど統計的独立であるかを基準として復元行列を決定する。復元信号が最も統計的独立であるとき、復元信号は源信号と等価となる。ただし、復元信号の分散と順序にっいては不定である。独立成分分析の推定精度は、観測信号問の相関係数に影響されると考えられる。図14に、x1（t）、　x2（t）の相関係数を示す。横軸はトランスポンダの位置、縦軸は相関係数を示す。トランスポンダが接近しているときに相関が強いことがわかる。また、120mm、200mm程度移動したときも、比較的相関が強いことがわかる。7　推定結果　得られた測定信号から、独立成分分析により源信号の推定を行った。既知の源信号と復元信号との自乗残差を推定精度の評価基準とした。独立成分分析の手法のなかで、計算量、安定性に優れた複素fastlCA【21により推定した。推定結果を図15に示す。トランスポンダの位置が1＝6cm程度から1＝14cm程度まで、−7dB未満の比較的良好な推定結果が得られた。約一13dBの良好な推定結果得られた1＝11cmの場合の復元波形を図16に示す。実線は源信号を分散1、平均0に正規化したもの、十字点は璽ξ塁§13。．；むe：1榎霊3。．｝n．9誘一20　　　　0。001　　α002　　α003　　0．004　　0．005　　0。006　　0．007　　　　　　Time　［mns】図16複素ICA推定波形（実数部、　x＝11cm）復元信号を同様に正規化したものである。虚数部の源信号は0であるため、実線を省略した。図からわかるとおり、源信号と同様の波形が推定できた。　図14と図15とを比較すると、その傾向がよく似ていることがわかる。相関が強い測定信号を用いたとき、独立成分分析でも信号推定精度が低下することがわかった。しかしながら、トランスポンダの位置が1＝11cm程度の場所ではg相関が強いにも関わらず、良好な推定結果が得られている。この原因は今後詳しく検討したいと考えている。8　まとめ　独立成分分析による適応アレイアンテナ制御の実証実験をおこなった。2個のトランスポンダと2個の受信アンテナを用いて混合信号を測定した。トランスポンダ間の相互結合や、伝送経路の類似により、トランスポンダの位置関係によって測定信号の相関の強弱が変化することを確認した。測定信号に独立成分分析を用いて源信号を推定した。測定信号の無信号部分を除去することで、複素fastlCAで信号を推定できることを確認した。相関が強い場合、推定精度が落ちるが、例外があることを実験的に見いだした。本研究の一部は、文科省科研費若手B（324822）の援助を受けて実施した。　　and　Modulation　Theory，”　John　Wiley＆Sons，　　Inc．2002．｛le］甘利俊一，村田昇，“独立成分分析多変量データ　　解析の新しい方法，”SGCライブラリ18，サイ　　エンス社，2002．［11］伏見正則，”確率と確率過程，”講談社，1987．【121塩見英久，中尾武志，岡村康行，cc独立成分分析　　を用いた適応アンテナに関する基礎検討”電子　　情報通信学会技術報告，SPS2005。27，2006年4　　月．参考文献｛i］AJIyv5rinen，　E．Oja，‘‘A　Fast　Fixed−Point　Al−　gorithm　for　lndependent　Component　Analy。　sis，”Neural　Computation　9：14831492，1997．｛2］E．Bingham　and　A．Hyv狙nen，“A　f的t丘xed−　point　algorithm　for　independent　component　analysis　of　complex・−valued　signals，1，　Int．工of　Neural　Systems，10（1）：1−8，2000．｛31A．　Hyv5直nen，　J．　Karhunen　apd　E．’　Qja，，’IIレ　dependent　Component　Analysis，”　John　Wiley　＆Sons，2001．｛41E．　Carlos　and　J；「魎da，9”ICA　based　blind　　source　separation　apPlied　to　radio’survail−　　lance，”IEICE撫．　Commun．．，　vol．E86−B，　　no．12，　pp，3491−3497，　Dec．2003．【51KYokoi，　N．　Hamada，”ICA−Based　Separa−　　tion　and　DOA　Estimation　of　Analog　Mod−　　ulated　Signals　in　MUItipath　Envh20�opllt，”　　IEICE　・’llrranS．　Co�oun．，　vol．E88−B，　no．11，　　PP．4246−4249，　Nov・2005・【61B．Wi（kow，　et．al．，“Adaptive　Antenna　Sys−　　temns，，！Proc．　IEEE，55（12）：2143−2159，1967．｛71S．P．Applebaum，・“Adaptive　Arrays，77，　IEEE　　Trans．　Antennas　and　Propagation，24（5）：585　　598，1976．【Sl菊間信良，“アダプティプアンテナ技術，”オ”ム　　社，2003．【9］Van［［rees　and　Harry　L．，“Optimum　iArray　　Processing．　PartlV’　of　Detection，　Estimationっ輻射科学研究会資料　　　　RSO7−03窒化物半導体ナノ構造の近接場分光法Near・・field．spectroscopy　of　nano−structUred　nitride　semiconductors　　　　金田昭男、船戸充、川上養一Akio　KANETA，　Mitsuru　FUNATO，　Yoichi　KAWmm　　　京都大学工学研究科電子工学専攻Electronic　S　cience　and　Engineering，　Kyoto　University　　　　　　　成川幸男、向井孝志　　　　Yukio　NARUKAWA，　Takashi　WWl　　　日亜化学工業株式会社窒化物半導体研究所Nitri　de　Semiconductor　Research　Laboratory，　Nichia　Corporation2007年5月24日（木）輻射科学研究会京都大学吉田キャンパス工学部3号館北棟2Fセミナー室1．はじめに　III族窒化物半導体Al。GayIn　i−．．yNは、直接遷移型半導体であり、さらに深紫外（AIN：6．2eV）［1］から近赤外域（lnN：0．7eV）［2］までの幅広い波長域における発光デバイス材料として期待されてきた（図1）。近年、In．Gai．．N／GaN1AlyGa1ッN系半導体の発光デバイスの開発は進み、紫外、紫、青、緑、黄、白色発光ダイオード（Light　em面ng　diode：LED）［3，4】、および紫外、紫、青色レーザダイオード（Laser　diode：LD）が実現した［5，司。　GaN系半導体は、格子整合する安価な基板がないため、格子定数の近いサファイア基板が用いられる。しかし、GaNとサファイアの間の格子不整合度は15％と高く、さらに1000°Cを超える高温でGaNを成長するため、　GaNとサファイアの熱膨張係数差により、室温まで温度を下げる問に、GaN中に非常に高い密度（108〜10i°c�u2）で貫通転位（欠陥）が発生する。しかしながら、これまで発光デバイスを実現してきたGaAs系半導体デバイスに比べ5〜6桁も高い値を持つのにもかかわらず、InGaN量子井戸を活性層とするLEDは、波長400〜460�oの紫外から青色領域において高い発光の外部量子効率（市販品の最高レベルで30％，研究の最高レベルで60％）を実現している興味深い材料系である（図2）［7】。今後、InGaN系LEDの応用分野を一般照明用途へ広げていくためには、更なる高効率化・高出力化が必須である。たとえば、蛍光灯の効率を凌駕することが一つの目標であり、そのためには白色LEDの外部量子効率を60％以上に引き上げることが挙げられる。　このような観点から、現在までに、InGaN量子井戸構造の光物性に関してマクロスコピックな視点から多くの研究が行　6．0〉95．0あ94．0203．08ぢ　2．0ニa1．04．2　　4．4　　4．6　　4．8　　5．O　　Lattice・c。nstant（A）200　　倉　　ε300」：　　誉400　Φ5009700睾盤図1：m族窒化物半導体の発光エネルギー・波長と格子定数の関係婁6。：1奎4・薯2。奮蓄o　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　400　　　　　500　　　　　600　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Wavelength（nm）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図2：inGaf9発光ダイオードの発光波長　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　と発光の外部量子効率との関係われてきた。その結果、InGaN量子井戸構造の発光機構は、図3に示すようなGaNとIriNの格子不整合から生じるInGaN活性層のIn組成不均一に起因したエネルギー準位揺らぎに、キャリア・励起子が捕獲され再結合する局在化効果［8−10】や・GaNとサブ　電子　　　伝導帯井戸面内全域にお匠�q繊の均一な結晶が得られないのに轟、「＼〈もかかわらず、すべてを平均化してしまうマクロな光学測定に正孔　�B　価電子帯　　�Dよって発光機構を解明しようといている点にある。従って、InGaN量子井戸構造の発光機構を理解するためには、この材料　図3：lnGtiNにおける発光再結合モデル謙縫論難翌篇撚藷灘聖密繕難鍮灘賜騨るキャリアダイナミクスを詳細に解明することが必要である。　そのような観点に立ち、我々は、lnGaN単一量子井戸構造の量子井戸面内における発光の空間的な不均一性と発光ダイナミクスとの関わりを明らかにするために近接場光学顕微鏡（Scanningnear−field　Optical　Microscope：SNOM）を用いた発光（Photo1�oinescence：PL）マッピング測定および時間分解発光（Time−resolved・Photoltmnescence：TRPL）測定を行ってきた［12−14］。本報告では、現在までに得られた結果について報告を行う。2．近接場分光システム　SNOMは、プローブ顕微鏡の一種であり、本研究では、緩衝フッ酸溶液を用いた選択化学エッチング法によって、クラッド部を除去し、コア部のみを選択的に先鋭化した光ファイバをプローブとして用いた［15】（図4）。プローブの先鋭化したコア部の周囲に金属膜を蒸着することで光導波路を形成し、さらに最先端部に光の波長以下の開口部を形成することで、近接場光が効率良く発生するようになっている。SNOMの特徴として、プローブ先端の光の波長以下の開口に発生させた近接場光によって測定試料を観察するため、光の回折限界を超えた空間分解能が実現可能、さらに、光の特徴である測定対象物に特殊な図4：近接揚プローブ先端のSEM像条件を課さない、既存の分光測定技術との組み合わせが可能といった点があげられる。　近接場分光システムの概略図を図5に示す。試料ステージはクライオスタット内にあるため、4．2Kから室温まで温度可変で測定を行うことができる。プローブと試料間の距離制御は、プローブが試料表面から受ける力を光学的に検出するシアフォース制御を用いた。励起光源は、測定に応じて波長可変ピコ秒モードロックチタンサファイアレーザの2倍高調波とInGaN　LD（連続光、発振波長400�o）とを使い分けた。また、励起光の波長はlnGaN量子井戸活性層のみを選択励起する条件に設定した。検出系は、PL測定の場合、50　cmの分光器と液体窒素冷却CCDを使用し、　TRPL測定の場合、25cmの分光器とストリークカメラを使用した。　1nGaNレーザダイオ・一ド↓　チタンサファイアレーザ2倍高調波・コレク　分光器＋CCD検出器ストリークカメラ　　　　　　　←イルミネーシプアイバープローブ近接場光学顕微鏡図5：近接揚分光システム外略図3．lnGaN量子井戸構造における局在励起子発光の観測3．t．　lnGaN量子井戸構造の近接場発光マッピング測定と時間分解近接場発光測定　本測定では、キャリアの拡散による空間分�C攣雰弊聾等再勢饗撃警輿誓5・iレクションモード（1−Cmode）の配置で行った　慧【16］。　　　　　　　　　　　　　　；　測定温度18Kにおける、PL強度マッピング　器像を図6（a）に、PLピーク波長マッピング像を　S　4．7同図（b）に示す。観測領域の大きさは4卿×4aym、測定間隔は100�o、測定に用いたプローブの開口径は150�oである。ここで得られた一■−lpm（b）＾490嚢；2拳睾，，0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図6：18Kにおける（a）近接場発光強度の空間分布像と（b）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　発光ピーク波長の空間分布像PL強度像には相対強度で1．7〜5．1、横方向に数百�o程度の空間分布が存在した。また、発光ピーク波長には470〜490�oの範囲で分布を持つことが分かった。この試料の貫通転位密度は、〜109c�u2であるので、測定範囲内には16個程度の貫通転位が存在することになる。しかし、貫通転位と思われる非発光領域は観測されていない。一般的に、発光の内部量子効率（ηi。」は、以下の式で表される口7］。s　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　nyin・　ny　1−T．、／Tn．n−rad恥、Zh。。。radはそれぞれ、発光再結合寿命、非発光再結合寿命である。この試料のPL積分強度の温度特性は、100K以下の温度ではほぼ一定値を持つ。このことから、この試料の発光の内部量子効率はほぼ1に近いと考えられ、さらに、低温では、貫通転位は非発光中心として発光機構にほとんど寄与していないことが予想される。また、PL強度像とPLピーク波長像ぐ双方の空間分布図を比較したところ、図7のようにPL強度の強い場所はPLピーク波長が長い場所対応しているという明確な相関関係があることが分かった。　上記のPL強度の面内分布やPL強度と波長の関係が、量子井戸内における発光ダイナミクスとどのような結びつきがあるのかを解明するために、SNOMと超高速レーザシステムを組み合わせた時間分解近接場光学顕微鏡（SNOM−TRPL）システムを構築し、PL強度の空間分布と発光再結合寿命の関係について調べた。（1）6f200歪奮｝［羅Φ100三isl　　　470　　　　480　　　　490　　　　Wavelength（nm）図7：18Kにおける発光強度と発光波長の関係　この測定系においても、キャリア・励起子の拡散による空間分解能の低減を避けるため、光励起と発光検出を同一のファイバープローブで行う1−Cmodeの配置で行った。また、プローブからの蛍光を防ぐため、純粋石英コアのプローブを使用した。プロー一ブの開口径1ま300�o、測定温度は18Kである。　図8（a）にPL強度像、（b）に同図（a）中の白線上におけるPLピーク波長における発光再結合寿命を示す。PL強度の強い領域の発光寿命は、隣接する弱い領域にくらべ、約2倍の値になっていた。発光再結合寿命は以下の式で表される。　　　　　　　　　　　⊥＝⊥＋1＋⊥　　　　　（2）　　　　　　　　　　　ちL　τ，ad　Tn。。．rad　τ缶螂ここでτtran、は、光励起キャリア・励起子が空間移動や低エネルギー側への緩和を通じて発光中心へ拡散・局在する際の遷移寿命を表して｛a》　　　　1　pmいる。上で述べたように、今回の測定a4．8のような低温では・非発光酷合過程募の影響はほぼないと考えられるため、盤（2）式の第2項は無視できる。したが　｝って、PL寿命の違いは横方向への拡　2散寿命が影響していることが分かる。婁このことからも弱発光領域から隣接　左佃する強発光領域にキャリア・励起子が拡散しているものと考えられる。　以上のことから、低温において各測定場所においてPL強度が異なるの　　　　　　　　　　　　　　　　発光強度の強い領域は、欠陥等に起因した非発光中心のテンシャルエネルギー揺らぎによる光励起キャリアの近接場プローブの開口外への拡散過程と測定さ（b）12ぜ゜重8−」42　　　0　　0．5　　1．0　1．5　　　　　　　　　　　　　　　Position（μm）図8：夏8Kにおける（a）近接場発光強度像（b）（a）図中の白線上における発光ピーク波長における発光再結合寿命2．0　　　　　　　　　　　　発光強度の弱い領域　図9：低温におけるlnGaN量子井戸のキャリア・励起子の　発光再結合モデル，れるPL強度の関係の模式図を図9に示す。32．高空間分解近接場発光測定による局在中心の観測　SNOM−PLマッピング測定、およびSNOM−TRPL測定の結果、生成されたキャリア・励起子はポテンシャルエネルギーの低い領域へ拡散し、局在して発光することが分かった。これまで、マクロスコピックな測定によってキャリア・励起子が局在する領域は量子ドット誌るいは量子ディスクのような非常な微小な領域であることが報告されているが、あくまでも予想であり検証した例はなかった。　そこで、本研究では、局在中心の起源を解明するために開口径が30�oのプローブを用いて近接場PL測定を行った。マクロスコピックな測定によって得られた発光スペクトルと異なる4点において観測した近接場発光スペクトルを図．10に示す。その結果、近接場発光スペクトルの形状は、マクロPLスペクトルとは大きく異なり、3〜4っにPLピークが分離し、さらに最小半値幅11．6・meVのPLスペクトルを観測することができた。この試料の弱光励起時のマクロ発光測定における発光スペクトルの半値幅は約80meVであり、その値と比較しても今回の観測した値は約117になっている。このことから、InGaN量子井戸構造の発光は、複数の量子ドット的な微小な領域の発光中心から成り立っており、マクロスコピックな発光測定において観測される広い発光半値幅はポテンシャル揺らぎによる不均一幅の影響を大きく受けていることが分かる。　図llには、開口径30nmのプローブを用いて、各発光エネルギー（（a）2．560　eV、（b）2597eV、（c）2．615eV、（d）2．636　eV）にてモニターしたPL強度マッピング像を示す。実際に、最小で30�o程度の璽≡≡要．s！！．者2£三d　　2．5　　　　2．6　　　　2．7　　Photon　energy（eV）図10：マクロ発光スペクトルと開口径30　rmのプローブを用いて測定を行ったランダムに異なる4点における近接場発光スペクトル大きさの島構造（プローブ開口径により律速）が観測されている。また、モニターエネルギーが最も大きい（d）の場合、発光領域が広がり繋がる傾向にあり、非局在準位への移行を示しているものと考えられる。また各島構造は非常に近接しており、このため深い局在中心であってもトンネリングやホッピングなどによってキャリア・励起子が局在中心間を移動できるものと考えられる。4．マルチモード近接場分光法によるlnGaN量子井　　戸構造の転位と発光特性との相関関係の解明4．t．貫通転位の種類　貫通転位は3種類あり、図12に示すように転位線と結晶のすべり方向が平行なものをらせん転位、垂直なものを刃状転位、平行でも垂直でもないものを混合転位と呼ぶ。GaNでは、転位線は結晶成長方向（GaN（0001））と並行であるため、表面に穴として現れる。また、らせん転位の場合、格子のずれが階段状の成長ステップを形成するため、ステップの端に現れる。一方、刃状転位は格子のずれが表面の構造には関係なく現れるため、成長ステップとの関係を見ることであ　　（a）ε＝2．560eV蜜　　’i羅一ξ奨　　（c）ε＝2．615eV醤5灘霧箋＋灘ξ江灘一一蛾　　一壌一｛8一ドド　　（b）ε＝2．597eV6．5　　　　　　　　幣圃懸艦ハ　　　　　ー　　　　　　暫こ　　　　　な　　　　　　ヒ莞義　　（d）ε：2．636eV量゜ξ　野鍵鳳∴議．f憲石嚢織籔饗。羅15　襲諄、一　　　蕉　　’s》・　　雪篇蒜　　一　　．　　　　。。。一の　　　　　　　　　　一　　　一　　山　Pt’　　　　　　緊艦諏覇鰻、　　醤黙一竃凝50nm．一．．琴墜ξ一　　　　　■圏■謄　図ll：開口径30�oのプローブを用いて観測　した各発光エネルギーにおける近接場発　光強度マッピング像（a）　　転位線　　　　　　（b）　　転位線ぐ一すべり方向図12：貫通転位の模式図（a）らせん転位（b）刃状転位る程度転位の種類を判別することができる［18】。サファイア上GaNの表面を原子間力顕微鏡（Atomic　Force　Microscope：AFM）を用いて実際に観察した結果を図13に示す。ステップの端にらせん転位による大きなピットを見ることができる。またステップとは関係なく図の中央と左下に刃状転位による小さなピットが観察できる。4．2．InGaN量子井戸の転位と発光分布の関係　　購霧灘畿　　鹸簾嚢謬図13：GaN表面の表面モフォロジー　これまでは、極低温におけるinGaN量子井戸のSNOMを用いた発光観察の結果について述べてきた。これにより、発光中心と非発光中心が量子井戸面内でクラスター状に分布していることとそのような領域ヘキャリア・励起子が拡散、局在、捕獲され発光・非発光しているダイナミックな特性を明らかにすることができた。しかし、実デバイスの観点からすると、室温において、どのような発光機構からなるのかを知ることが、デバイスの性能向上に結びつく。近年GaNは、横方向選択成長（Epitaxially　Laterally　Overgrown：ELO）技術を取り入れることにより、結晶中の貫通転位密度を10hOlo　c�u2から106〜107　c�u2以下に下げることに成功した［191。この技術により、lnGaN系LDでは寿命10，000時間以上を達成し［20］、InGaN系LEDでは、紫外〜紫色領域において外部量子効率が向上した。その一方で、LEDの発光波長が青色よりも長くなると、　ELO技術を用いた場合でも、外部量子効率は従来までのサファイア基板上に成長させたものと同じであることが報告されている［211。従って、発光デバイスの更なる高効率化を目指すためには非発光過程の観測とともに非発光中心の起源と構造との関係を明らかにしていくことが非常に重要である。　そこで、本研究ではELo−GaN上InGaN　SQwの表面にマーカーを作製し、同一場所において原子間力顕微鏡による表面像の観察とSNOMによる発光像の観察を行い、貫通転位の分布と発光分布の関係について調べた。紫色発光InGaNのAFM像を図14に示す。　AFM　　壽、鞍薯潔麗癖爆齪鍛盛柵ll戴　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　護，c�u2以下、2．3×108c�u2であることが分かった。表面モフォロジーについて見ると、Wng領域では階段状のステップフロー成長、Seed領域では渦巻状のスパイラル成長に近い成長モードであることが分かった。今回観測した成長ピットは、成長竪ぬメノ　　壱　毒マ1壌翻騨　　　・難欝謬　醤濾ステップの端か成長ステップに関連して現れて■■■躍匹＝＝＝＝＝コ　■■■匪誕＝＝三＝＝＝コいるため、らせん及び混合転位と予想している　O　height（nm》2’24　0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　height（nm）2・34［18】。刃状転位については、ピット径がAFMの探　図14：ELO．GaN上紫色発光In（iaN量子井戸表面の表針の先端径よりも小さいために観測できていな　面凹凸像いと考えており、実際には、Wing領域で108　c�u2程度、seed領域で109　cm’2程度存在していると予想している［22］。さらに、観測したInGaN　SQWの貫通転位密度は、ELO−GaNにおける貫通転位密度とほぼ同じ値であることから、量子井戸作製による新たな転位発生の可能性は無いと考えている。構に大きく寄与していることが分かった。■■■圏匿冤＝＝＝コその一方で、横方向成長領域において、　0・00height（nm）3・11らせん及び混合転位が存在しないのにもかかわらず、発光強度の弱い領域が存在　　と（b）近接場発光強度像していることが分かる。このことは、ら璽口o1（b》饗；：：塁葦霊L一　　　　　　　　　　　1．0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　8．O　　　　　　　　　　　　P藍＿intensity（arb．　units）図15：（a）ELO−GaN上紫色発光i　IGaN量子井戸の表面凹凸像せん及び混合転位だけではなく、点欠陥などが非輻射中心として発光機構に関与しているものと考えられる。っ冥鱗籍離慧蹴翻黙需るAFM像を示す。　AFMにより観測できたwng及びSeedそれぞれの領域における貫通転位密度は、2．8×107　cm’2、2．4×108　c�u2であることが分かった。貫通転位密度、表面モフォロジーともに、紫色発光llGaN　SQWと同様であることが分かった。また、図17に同一揚所のAFM像とSNOM−PLマッピング像とを比較した結果を示す。らせん及び混合転位の分布とSNOM−PLマッピング像とを比較すると、紫色発光InGaN　SQWとは異なり、らせん及び混合転位と弱発光領域との問に対応関ゐ藤義禽一。ダニゆ　ケ羅露、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　■■■■■園匿：：：：：＝：：＝＝コ　　　■圏■■■■醗：1＝：：：＝：＝コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　O　　height（nm）2・28　　　0　　height（nm）4・72　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図16：（a）ELO−G毎N上青色発光lnGaN量子井戸表面　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　の表面凹凸像。係がないことが分かった。この理由について、以下の様に説明することができる。紫色発光InGaNSQWでは、ポテンシャル揺らぎが小さいため、キャリアの拡散長が長くなる。そのため、キャリアはらせん及び混合転位に捕まりやすくなり、非輻射再結合中心として発光機構に大きく寄与する。一方、青色発光InGaN　SQWでは、量子井戸面内におけるポテンシャル揺らぎが大きいため、キャリアの拡散長が短くなる。従って、キャリアはらせん及び混合転位に捕まりづらくなり、その結果、非輻射再結合中心として作用するものの、発光機構にはほとんど影響しない。っまり、青色　　　　　　　　　　　　’　‘””　”’　”　”　・”　“’　’“　’・　’一＿　＿’一’　：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　■■■■■一三：：：：：コ　　　　　　　　　　騨醸嚇　s’発光InGaN　SQWでは、微小な発光領域からなっ合転位は発光機構にほとんど影響しないと考えている。4．3．マルチモード近接場分光法によるキャリアダイナミクスの観測　1−Cmodeでは同一のプローブで光励起と光検出を行うため1キャリアの拡散の影響を受けず、高空間分解能が実現できるという利点がある。その一方で、1−Cmodeで観測される弱発光領域は非輻射中心に起因して発光強度が弱いのか、それとも、プローブの開口の外側ヘキャリアが拡散してしまい発光に寄与する実効的なキャリア数が少なくなってしまったために発光強度が弱いのかの区別ができない。とくにデバイスの発光効率マッピング測定には、’非輻射再結合過程が活性な室温での評価が必須となるため、この非発光過程と拡散過程の分離は大変重要な用件となる。　一方、イルミネーシヨンモード（1−mode）では、光励起は微小開ロプローブにより行い，発光測定は通常のレンズを用いた遠視野から行うため、空間分解能は励起子・キャリアの拡散長に律速されているものの、測定される発光強度は、発光・t非発光過程の割合（すなわち発光の内部量子効率）によって決定される。このことから、1−C　modeと1−modeによる近接場1−Cmode｛illuminati◎n−Collec振on｝1イnode（摺U「論inatio轟》→継§←　き幽事＿光検出」嘉繍＿瀞蟹認図i8：マルチモード近接場発光測定におけるキャリアダイナミクスの概略図発光像は、異なる情報を有しており、これらを同時に測定することで、発光機構に関する詳細なデータが得られるものと考えられる（図18参照）。上記の考えに基づき、我々は、1。C　modeと1−modeを同時に測定できるマルチモード近接揚発光測定装置を開発し、InGaN量子井戸面内における拡散、局在、発光および非発光過程のマッピングに成功した［13］。　そこで、本研究では、青色発光InGaN単一量子井戸構造の貫通転位が発光機構にほとんど影響しないという特異な現象を解明するために量子井戸面内における、マルチモード近接場発光測定を行い、貫通転位の分布とキャリアの局在、拡散過程などのダイナミクスとの関係を明らかにすることを目指した。　図19（a）に室温における1−C　modeの配置での近接場発光強度像、同（b）に1−modeの配置での近接場発光強度像の結果を示す。1−Cmodeと1−modeの発光強度像を比較すると、1−modeのキャリアの拡散による空間分解能の低下が見られる。さらに、矢印で示すように1−C・modeでは発光強度が弱いが1．modeでは発光強度が強く観測された場所があった。こ淑ほ1ギャリーアがプローブ直下から拡散してプローブ周辺の局在発光領域へ捕獲され発光していることを示している。また発光強度の強い領域と弱い領域の境界部分（A，A’）における発光スペクトルを見ると、1−Cmodeではダブルピークを持つ発光スペクトルを観測したが、1−modeでは1−Cmodeの発光スペクトルの低エネルギー側の発光ピークのみの発光スペクトルとなっている（図20）。これは、局所的なエネルギーポテンシャルの揺らぎによってキャリアの拡散方向や拡散長が制限されていることを示しており、非発光中心に捕らえられる確率が下げることに効果的に働いているものと思われる。一方、B，B’で示すような1−C・modeでは発光強度が強く、1−modeで発酵強度の弱い場所の発光スペクトルを観測　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　■■圏■■醒慶：：：＝：＝：＝：＝コ　　　■■■■■■■匿：＝：：：：：＝：：：コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0．12　　　　　　　　　　　4．82　　　0．0025　　　　　　　　0．127　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　PL　intensity（arb．　units）　　　　PL　intensity（arb．　units）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図19：ELO−GaN上青色発光lnGaN量子井戸のマルチ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　モード近接場発光強度像。（a）1−Cモード（b）1モードしてみると1−Cmodeでは発光ピークの位置が高エネルギー側で単一　　　　Wavelength（nm）ピークのスペクトルを観測したが、1−modeでは発光スペクトルを観　　　500480460440測できなかった。これは、エネルギーポテンシャルが高いため、キャリアが拡散しやすく、周辺に存在する非発光中心へ捕獲されやすいことを示している。4．4．ポテンシャル揺らぎの起源に関する検討　上記のように量子井戸面内のポテンシャル揺らぎがキャリアの拡散に影響を及ぼし、発光機構に深く関わっていることが分かった。そこで、量子井戸面内に発生するポテンシャル揺らぎの起源について、井戸幅揺らぎとIn組成揺らぎの2つの要因に関して検討を行った。図21に、青色発光InGaN量子井戸のダブルピークを持つ発光スペクトルと試料表面のAFM像を示す。ピーク間のエネルギー差は130meVであり、試料表面は、きれいな階段状の分子層ステップからなっていることが分かった。　量子井戸幅は試料作製時の設計値3�o、量子井戸のIn組成はマクロ発光ピーク波長から20％とした。量子井戸幅が　　　Wavelength、（nm）1分子層変化した場合、エネルギー準位は58meV　　500480460　Mo変化することがわかった。また、測定値である130meVを満たすには、2．3分子層変化することで満たすことが分かった。一方、この波長領域におけるエネルギー準位の変化が130meVになるIn組成揺らぎは3％であり、そのIn組成の違いによる格子定数の変化は0．1�oとなった。この｛直はGaNの単分子層厚0．25　nmよりも小さいため、表面形状に変化を与えない大きさであることが分かった。以上のことから、どちらの要因もエネルギー変化を説明するのに十分なことが分かった。今後、透過藝二芭’而曇≡≡璽≡≡歪s言蚕．⊆zt2．4　2．5　2．6　2．7　2．8　2．9　　Photon　en　ergy（eV）図20：図19中に示した各点における近接場発光スペクトル2．982．42．52．62．72．82．9　0・O　Photon　energy（eV）図21：転位近傍における近接場発光スペクトルと青色発光inGtiN　SQWのAFM像電子顕微鏡による構造評価を利用して、要因を明らかにしていく必要があることが分かった。5．まとめ近接場光学顕微鏡による発光マッピング測定によって、�qGaN系量子井戸からの発光ダイナミク？ス、結晶構造と発光・非発光機構について詳細な情報を得ることに成功した。また、本研究にて開発したマルチモード近接場発光測定法は、窒化物半導体の評価のみならずキャリアや励起子が空間的に拡散・局在して発光する低次元不均一構造の評価手段として大変有用であり、これをさらに発展させた評価法の開発についても継続して取り組んでいる。文献［11WM．　Yim，　E．　J．　Stofko，　P工Zanzucchi，　J．　L　Pankove，　M．　E廿enberg，｛md　S．　L　Gilbe控，　J．　App1．　Phys．，　44，292（1973）．［2］挑温摺d鐙H簾狸臨昼」鷺蜜盟謡m識議甜論ご蘇鯉s欝碕　229，R1（2002）．［3】S．Nakamura，　M．　Senoh，　N．　Iwas亀　S．　Nagahama，　T．　Yamada，　and　T．　Mukai：Jpn．　J．　Appl．　Phys．，　Part2　34，　Ll332（1995）．【4】工M虹kai，　H．　Na面atsu，　and　S．　Nakamura，　Jp氏工AppL　Phys．，　Part237，　L479（1998）．［5］認艦臨培謙謙§藩。號懸霊器瀦灘耀詐継紘翻6醗S�p曜［qY．　Nagahama，　T．　’Yanamoto，　M．　Sano，　and　T．　Mukai，　Jpn．」．　Appl．　Phys．，　Pa貰240，　L785（2001）．［71YNarukawa，　J．　Narita，　T．　Sakamoto，　K．　Deguchi，丁∵Yamada，　and　T，　M亘kai，　Jpn．　J．　AppL　Phys。，45，　LIO84（2006）．［8】S．Chichibu，　T．　Azuhatra．　T．　Sota．　and　S．　Nakamura，　AppL　Phys．　Lett．，69，4188（1996）．［9］YNarukawa，　Y　Kawakami，　M．　Funato，　Sz．珂ita，　Sg．珂ita，　and　S．　Nakamura，　Appl．　Phys．　Letし，70，　981（1997）．［10】YNarukaw亀YKawakami，　Sz．　Fujita，　Sg．　F邨ta，　and　S．　Nakamura，　Phys．　Rev．　B55，　R1938（1997）．口1］’T．　Takeuchi，　S．　Sota，　M．　Katsuragaw亀MKomori，　H．　T欲euchi，　H．　Amano，　and　I．　Akasaki，　Jpn．」．　Appl．　Phys．，　Part236，　L382（1997）．［12］A．Kaneta，　K．　Okamoto，　Y　Kawakami，　Sg．珂ita，　G　MarutSUki，　Y．　Narukawa，　and　T．　MUkai，　AppL　Phys．　Lett．，81，4353（2002）．［13］AKaneta，　T，　Mutoh，　Y．　Kawakami，　Sg．　Fuj　ita，　G　Mar瞭vuki，　Y　Nar怠kawa，　and　T、　Mukai，　AppL　Phys．　Lett．，83，3462（2003）．正141AKaneta，　M．　F�oato，　Y　Namkawa，　T．　MUkai，　and　Y　Kawakami，　Phys．　Stat．　Sol．　c3，1897（2006）．［15】T．Saiki，　S．　Mononobe，　M．　OhtSu，　N．　Saito，　and　J．　Kusano，　App1．　Phys．　Lett．，68，2612（1996）．口6］　T．　Saiki，　K．　Nishi，　and　M．　Ohtsu，　Jpn．　J．　App1．　Phys．，37，1638（1998）．口7］RC．　Milleψ．　A．　Kle臨WA．　Nordland．　JL，　and　A．　G　Gossard，　Phys．　Rev．　B22，863（1980），［181S長c魏雛謡顯1鼎影9舞KeUeちRRKelleちUK醗s�q蝸RDe協a邸dエS’［19］A．Usui，　H．　Sunakawa，　A．　Sakai，　and　A．　A．　Yamaguchi，　Jpn．　J．　App1．　Phys．，36，　L899（1997）．P°1盆謝珊齢識§温灘総61罵武耀窟y￥翻瑠磯磐・Y・　Sugi鵬T’［21］工Mukai　and　S．　Nakamura，　Jpn．　J．　App1．　Phys．38，5735（1999）．［22】T．　Hino，　S．　Tbmiyぺr．　Miyaj　iina，　K．　Yanashima，　S．　Hashimoto，　dnd　M．　Iked亀AppL　Phys．　Lett．，76，　3421（2000）．輻射科学研究会資料RSO7−04　　高性能立体像推定法　京都大学情報学研究科木寺正平阪本卓也佐藤亨　　　輻射科学研究会　　　　24th　May，　2007　　　　　　研・究背景と騒的・研究背景　UWBパルスレーダ；高い距離分解能画像化を実現　・精密構造製品の非破壊精密計測（航空機・車両・アンテナ等）　・室内ロボット，自動車等の空間状況測定技術L・研究目的　上記用途に適する高性能立体像推定法の開発実効放射電力制限vs．周波数UWB信号の定義・比帯域幅：25％以上・帯域幅（tOdB）：500　MHz以上　　　　　　　（2002，FCC）UWBパルスレーダシステム：近距離計測で高精度推定が可能§葦゜従来のレーダパルス舞、1｝蓄二縫1婆，　‘1襯r糊麟灘藝丁無e　彊欄11妻継勤言舶竃：1箱毒舶≡≡ξ舶　O　　l　2　3　4　　5　　　　　　Ft’tiqucacy　IGHzl　　　　　・UWBパルス量｝　　　　｛Ylmeシステムモデル・目標物体：明瞭な境界・任意形状．iEノスタティックレーダ（無指向性アンテナ）・伝搬速度：既知かつ一定・送信電流波形：モノサイクルパルス1◎r2次元モデル3次元モデル合成開ロレーダ：Synthetic　Aperture　Radar（SAR）原理：受信信号を空間領域積分　　システムモデル　　　　　　　　　　　推定像（SAR）43A21043〉．21灘購繋灘灘灘藷鶏蓬獲難繁　　　　　　　　　　　　　　　0＿2　　　＿1　　　　0　　　　1　　　　2　　　　　　　　　　　　　。2　　　一唾　　　　0　　　　1　　　　2．N　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　x　　・エッジ付近において分解能が不十分　　・計算時間：約箱秒（Xe◎賎32　G馳pr◎cess◎r）　　　⇒実時間処理への適用が困難10．50−0．5−1ヤしミれぜ懸舞翻・（X，Z）：（アンテナ位置，到来距離》　（x，z）；未知の物体境界面＄＄7（欝《灘繍餐響＄錨麓餌ll壕マぎ鎌＄驚ぎ灘〉　　｛　　　x＝κ十z∂z／∂x　　　z＝z1＋（Oz／ax）2　　　　　　確夢恥嬬§1魏ε隔§T（1撚〆eぎ§書鶏s了〉　　｛　　　x＝X−Z∂Z／∂X　　　z＝Z　1−一一（∂Z／∂M）2　　　観瀾可能な（X，Z）より　直接的に物体境界（x，z）を得るti　2N2BST　l．YxlIBSTx　　xZ”z’S瞑AB陰D法《3次元モデル》鋸了く鋤雛轟拶§慧鐵鋸嚢懇7ぎ鰍＄惣翻X＝xキzz　　　　　　x　　　　z＝∂z／Oxγ＝y＋ZZY　21一鋤Zニz．11＋z？＋z？．1　♂　　　　　　箪熱．＿　嚢馨写馨欝撫1蓉　　　　　　噸評懲婁マ〈1簑騰灘箏難婁マ＞x＝X−ZZx＿　v　ワワA　　　Zx＝∂Zl∂Xy＝・Y−ZZYげ　　＿「懸　ZY＝∂Z　1∂Y　z＝Z1−Z呈一Z3・iBSTによ9J　es遼な物体像叢定を案現・難理時間：鱒瀧§ec　　　｛x馨◎翁32《粥罵Pr◎囎s§欝》・問題点：不安定性・解像度321043210物体境界面BST↓　　1・BSTZ　　擬似波面x2・SEABED法の問題点：　到来波面の微分を用いることに起因する不安定性曄》高速牲と安定性を両立させる新たな形状推定法を開発0一1一2真の目標形状0一｛2SEABED法による推定像　　　（雑音なし）S霞A趨置D法の雑音不安定惟三・SEABED法の問題点：　到来波面の微分を用いることに起因する不安定性霞蓼》高速性と安定性を両立させる新たな形状推定法を開発0一1。2真の目標形状0一1一2SEABED法による推定像　　（雑音環境下）N亙8s雪：：齢θ｝θ＝C・S−1←∂Z／ax）’2　　’1　　£BST　　N晦SEABED法による推定像1　　　2　　　　　　　　　　　雑音成分の微分により角度推定精度が容易に劣化⇒擬似波薗平滑化の適用　　擬似波面平滑化でのトレードオフ　　　　　　　　　擬似波面平滑化フィルタ：ガウス関数　　　　　　　　　　　　　　SN比：約28　dB　　　　　相関長：0．051　　　　　　　　　　　相関長：0．213　　2A0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ぎ　⇒微分を用いな疑手法が磁要各（X，Z）に対し、円内点集合S（x，z）を定義S（x，z）一｛（x，z）1（x−X）2＋z2＜Z2｝s．−U　s（．，z）Xざ　S．の境界点集合をOS．，（x∈γ）とする∂8＋上の点（X，Z）　は次式を満たすz一響｛ノー（x−−x）2｝物体境界は円群�S外包繕薗上に霧在　　四群の内包絡線と物体境界面　　　　　　　　　　　　　　　　　Zs．一∩s（x，z）　　x∈rS．の境界点集合を∂S．，（x∈γ）とする；dD−ld−space　dVd　X＜O　rZm、xl∂5X上の点（X，Z）　は次式を満たすz一鯉｛Z2−（x−X）2｝物体境界は円群の内包終面上に存在XminxXmax・∂x／∂りr　符号判定のための命題Zl和集合の最小構成要素数で綱定　　　　　　　畢微分を用いない符号判定が可能Xmaxx1．受信信号に整合フィルタを適用2．フィルタ出力波形のピーク値抽出　により擬似波面を抽出・分割3．以下の式より境界面（）らz）を決定ぞ4．両端円の交点から境界端点を決定整合フィルタ出力波形　嚢＿一．一一．一，．一繊，錬騒∵’：・＝：”’…覧一轍一→蔦こ概一一潜で　　　ユで　　ド　　　　　なゆゆをな　　へのハロヰハ　　ほ　　≡謬齪・・2垂輩瓢一鷺懸．　簸魁マ�f＿磁一一i−−ff＿難　0　　　0．5　　　1　　　t5　　　2　　　2．5　　　3　　　3．5　　　4　　　　　　　Z　IBST：点から点への写像igg：twth｛31gwais1lggexw微分に俄らない形状権定が可能32　　　　　　形状推定比較　　　　　　擬似波面：既知　　　　　　　　　SN比：約28　dBSEABEDによる推定像　　　　　　　　Envebpeによる推定像　　　　　M0　　・安定盤と解像僕を両立・平滑化手法でのトレーtオフを解決32　〉，0　　　　　　　　形状推定比較　　　擬似波面：未知（FDTD法）　　　　　　　　　　　SN比：約23　dB　SEABEDによる推定像　　　　　　　　Envelopeによる推定像　　　　　　　　　　　　　　　3　　2　　0　　　．疋　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　x・エツジ付近の解像度劣化⇒波形歪み補正の必要性　　　　・多重散乱波・干渉波に起因する虚像雑音強度に対するRMS値の推移10　10≦撃i・1010σNll）L雑音強度に戴らずSEABen法より有効3次元篭デル物体境界面：球群の外・内包絡面s（x，y，z）一｛圏1＋（y．−y）2＋z2＜z2S＋　＝＝V　S（x　，y　，z＞　　s＝　　　十　　　　　（x，Y）∈r　　∂T＝∂s．　　　　　凸物体境界面は　　球群の外包絡面により表現される’“pa　ヱら｝11。．二ゑ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　なも1　球包絡面を用いることにより　　ll微分を用いずに立体像推定が可能1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ター簸〜．＿＿、＿一一鱗燃蛸　Ψ　皿燗・鱗一543210　　護縷樂懇4　　　2X　　　x，　y，of・”：；’0　　−2　　−4一2x鋸多零一2　0　y24推定像比較（擬微波面：既知）　Gaussian　Neise（σ＝0．OO5λS’N＝　27　dB》SEABEDによる推定像　　　　　Envelopeによる推定像；2．521　．52．521．5計算時間：◎e2秒（Xe◎n　3。2GHz　pr◎cessor）一　一　　　　　＿　．一　一．．　一　．　一　＿　　　　　　　　瓜戴　　高速かつ錠な立体像齪を実現　　羅実計算渡形（FE）Tb法）での推定像コースティック通過による位相回転の／∂r＞0の／∂r＜0∂κ1∂X＞00π／2∂κ／∂κ＜0π12π2．521　．51　　Envelopeによる推定像”・i　　（位相補正なし）2．521　．51　　Envelopeによる推定像：　　（位相補正あり）コースティック通過後の位相補正も可能　　　旺nvd◎pe法の問題点・SEABED法　・境界散乱変換を用いた超高速立体形状推定法・　EnveEope法　・高速性と安定性を保持する立体形状推定法上記従来手法の問題点　　：送信波形と受信波形の相違による解像度劣化　Envelopeによる推定像（2次元）　　　　　zEnvelopeによる推定像（3次元）　　　　　　　　　　True・…N塁§璽≡≡Zt．0一1．◎送信波形と散乱波形T繍e1τEnvelopeを用いた推定形状送散乱波形推定の必要性グリーン関数積分を用いた　　　高速波形推定法散乱に寄与する伝搬経路に沿ったグリーン関数積分F＠x）−Vj−」ilEo（ω）Sg（2P）d　　9（P）一新）（kp）　　Eo（ω）：送信波形　F（ω，x）：推定波形散乱に寄与する境界面　　　　　　波形推定精度評価送信波形フィルタでの到来時間精度　2．5　2・1．5§1　0．5　0　　　　　　　　3　　　4　　　50　　　1　　　2　　　　　　x！λ，推定波形フィルタでの到来時間精度1σ1匙曝　藝散乱波形推定の一例　2．5　2　1．5蓑1　0．5　0051♂1σ21σ3畷12　xノλ　340　　　　　02　　　　0．4　　　　0．6　　　　0．8　　　　　1　　　　　12　　　　　　Time｛Ncl　到来時聞推定精震：鯛00λ／c各素子での計算時間：le　m＄ecEnvd◎pe＋WE法の実手順A．従来手法による初期形状推定B．推定形状から散乱波形推定C．更新される整合フィルタより　擬似波面を抽出D．擬似波面に関する評価値　　　い（x）一［Y，．．1（x）ldX△e，＝一bVS　　　　x＿−x＿，　　　　　　　　　　m且n　　　　　　　maxが△2，＜を満たすとき、形状を更新してBへ戻るそれ以外の場合、処理を打ち切る提案手法の実手順ntional　　　Finish　　　　　　　　　　艦伽ati・n；o鯖o　Sl・■鴫一“d、’jfV、1．5N0凝1・0．590．52臨ve璽輩罹1≡よる推定像1　．51　0・5・エッジを含めた高解像度形状推定が可能・エッジ位置推定精度：IAOO　me長以内も恥覧、、20ylo20yIO各手法での推定曲率l霊雑音に対する形状推定精度　　（μ　：RMS）　・SIN曲面とエッジを持つ形状推定例i．50．5Envelo斡による推定像ErveSope　“　Wffによる推定像i．5No曼1一〇．5？　　・曲面とXッジの罰別が可能・一般の凸境界薗物体への拡張が可能0．51・中心周波数：3．2GHz・帯域幅：2．OGHz・アンテナビーム幅：90度・楕円偏波（長軸：ア軸方向）　　　　zl4ア・89謙m　　　　　ilm苞●艦oaロ”1）”｝’一一一一一一’一”｝1””’一’一一’一一　　　　　　76mm　　　　　　　　　　A’TE波作成：z軸方向に送信素子を走査し、　　　　　固定受信素子で波形を積分散乱波形：物体を取り除いた背景受信波　　　　　　　　　　　　　　2を参照として散乱波形を抽出45mmy◎Zl｛誼ノ　，　　　45mmト蕪89mll魑昌5●8●oレ散乱波形（直接波除去後）巽・一1一2一一一‡：：＝±　tr−一一一一一一一一一一一　　◎　　　　76｝nm　　　　　　　　x目標物体とアンテナ素子配置図12　　　　3　　　　4　　　　5　　　2Z／a　s1髄：35　d駐674轟x》、実データに基づく形状推定例1．5Nα亀1Envel◎geeによる推定像一〇．590．5臨vel◎脚尋轡薦による推定縁1．5◎．51　　　−1・0．5？　　　　・エッジ付選での推建精産�S改善・計算時間：2．9sec（Xe◎論3。2　G地Pr◎ce§s◎r》0．51｛鶴竃’婁醗灘，、．E｛亀　　　硫推定曲率比較（実験データ）1616　　　　　　一〇．6　　　　　−0．3　　　　　　0　　　　　　0．3　　　　　0．6　　　　　　・ほぼ正確に曲率を推定可能・数値計算例からの劣化：不要干渉波・直接波除去の不完全性　　　　　　　　　　まとめUWBパルスレーダによる高性能画像化手法�K高速・安定物体像推定法を提案　・円群の包絡面を用いた安定形状推定法　・任意形状境界に対して高速・安定推定を実現　・SEABED平滑化手法でのトレードオフを本質的に解決�J高精度・安定物体像推定法を提案　・波形推定を併用し、形状を反復改良　・実験及び数値計算により有効性を確認　・波長の1／100程度の精度を実現今後の課題　　・複雑形状・移動物体に適する手法への拡張輻射科学研究会資料　　　　RSO7・05金属微細構造体のテラヘルツ波応答艶rahertz　Responses　of　Sub−wavelength　Metalic　Structure　s　　　　　　高野恵介，萩行正憲　大阪大学レーザーエネルギー学研究センター　　　　　　K．Takano，　M．且angyoInstitute　of　Laser　Engine　ering，　Osaka　University2007年7．月20日　於　近畿大学1．研究の背景と目的　近年の微細加工技術の進歩によって，光の波長程度の構造の加工が可能となってきた．それに伴い，微細加工を施した構造体が様々な光学特性を持ち得ることが示されてきた．人工的な構造によって，自然にはあり得ないような光学特性であっても自由に設計できる可能性があるとして注目を集めている．その中の一つであるフォトニック結晶［1］は，屈折率に波長程度の周期を施したもので，周期的なポテンシャル中で電子がバンドギャップを作るように，屈折率の周期的な分布によって電磁波が存在できない周波数領域（フォトニックバンドギャップ）を作ることが知られており，将来の光集積回路などへの応用が期待されている．特に材料に金属を用いたフォトニック結晶は，屈折率のコントラストが非常に大きくなり，誘電体フォトニック結晶では得られないいくつかの特徴的な性質を示す【2］．金属フォトニック結晶の電磁波特性は，金属内のプラズマ振動と電磁波の相互作用から特徴づけられることから，プラズモニック結晶とも呼ばれる．また，波長よりもさらに微細な構造を持たせたものを並べることで，より多様な電磁波特性を生むことができる．特に最近では，微細な金属構造を並べることで，有効的な透磁率と誘電率を設計できることが示されている［31．このことを利用すれば負の屈折率媒質［4］を作製でき，また適切な屈折率分布を与えることで物質を見えなくすることなどが可能になるとされている【5，61．電波領域でのメタマテリアルでは広範囲指向性アンテナなどへの応用が実現に近いとされている［7】．微細構造体は構成要素の小ささから，電磁波に対して一様な媒質と見なすことが可能で，自然には得にくい電磁的性質を微細な加工によって設計した媒質，メタマテリアルと呼ばれる．これらの微細加工体によって材料の物性の制限を超えて電磁波特性の設計が可能となり，既存の結晶光学素子の置き換えや，新奇光学デバイスの提案などが期待される．　光領域のメタマテリアルやプラズモニック結晶を作製する場合，もっとも困難な課題は光の波長以下の微細加工である．そこでこれまで，波長以下の加工が比較的容易なマイクロ波帯などの電磁波領域で，様々な金属構造体の作製と電磁波特性の評価が行われてきた．金属の物性がマイクロ波等の長波長の領域と光領域では異なるが，マイクロ波などの長波長領域の金属構造体をスケールダウンすることで光領域でも長波長の領域と同様の特性を得られることが期待できる．波長3mmから30　Fm（周波数0．1THz〜10丁且z）のテラヘルツ領域もまた微細構造体の作製と電磁波特性の評価に適した領域である．テラヘルツ領域ではサブ波長の加工でもミクロンオーダーであり，全体のサイズも数センチ角で手頃な大きさとなる．さらに，テラヘルツ領域で特徴的な分光法であるテラヘルツ時間領域分光法【8】を用いれば，透過，反射強度スペクトルだけでなく，位相情報も同時に測定できるため，誘電率，透磁率の実部と虚部を直接測定することができる．また時間領域での測定であるので物理描像を得やすいという利点もある．　本研究の目的は，テラヘルツ領域において金属微細構造体による新奇な電磁波特性を探索し，その物理機構を解明することにある．本論文ではその中で特に電磁波の偏光特性に関する報告を行う。本論文ではまずテラヘルツ時間領域分光法について概略を述べる．その後，テラヘルツ領域の2次元プラズモニック結晶の透過特性と，表面プラズモンを介した偏光変化現象について述べる．またカイラリティを持った金属ネジの配列による巨大な光学活性の発現について述べる；2．テラヘルツ時間領域分光法　図1に本論文で用いたテラヘルツ時間領域分光法（　Terahertz　Time・Doma血Spectroscopy，以下THz・TDS）の模式図を示した．モードロックチタンサフ．アイアレーザーをテラヘルツ電磁波パルスの励起源とした．テラヘルツ電磁波パルスのエミッタ，ディテクタはともに，低温成長GaAs基板上に形成されたアンテナ（光伝導アンテナ）［9，101である．フェムト秒レーザーパルスはビームスプリッタでポンプパルスとプローブパルスに分けられる．ポンプパルスは，テラヘルツパルスのエミッタである光伝導アンテナのギャップ部分に入射し，光キャリアを励起する．アンテナギャップ部分にかけたバイアス電圧によって瞬時電流が流れ，O．05　THzから3THz程度の周波数分布からなるテラ今ルツ電磁波パルスが放射される．放射テラAルツパルスは，軸外し放物面鏡によって集められ，平行光となってサンプルに入射する．サンプル透過後のテラヘルツパルスは別の軸外し放物面鏡によってディテクタの光伝導アンテナに集光される．テラヘルツ電磁波の電場がデ　　　　　　　　　　　　Polarization　of　THz　wave　Off　Axis，ParabOlic　Mirror図1：テラヘルヅ時間領域分光法の概略図．光伝導アンテナ裏面には，テラヘルツ電磁波の放射効率を上既ビーム径をφ16�o程度にするため，シリコン超半球レンズを付けている．イテクタアンテナに入射したときに，プローブパルスがディテクタに入射すると，テラヘルツ電磁波の電場振幅に比例した微弱な電流が流れる．この電流値をエミッタに印加するバイアス電圧に変調をかけてロックイン検出を行うことで，テラヘルツ電磁波の振幅を得ることができる．テラヘルツ電磁波パルスの時間波形は，プローブパルスに光学遅延を与えることで得ることができ，時間波形をフーリエ変換することで振幅と位相スペクトルが得られる．　テラヘルツ電磁波の偏光状態を測定するためには，電場の直交する2方向の偏光成分の測定が必要である．ワイヤーグリッド偏光子を用いて互いに直交する偏光成分E1とE2を測定すると，�求′\〔にゴ〕�求i1）によって，電磁波の進行方向からみた場合の左回り円偏光成分ELと右回り円偏光成分ERを求めることができる．これらを用いると，サンプル透過後のテラヘルツ電磁波の偏光状態，すなわち楕円率tanxと偏光角φを　　　IE、HERItmz＝國＋IE。1φ＝arg互＆　　　EL（2）（3）によって得ることができる［11】．3．金属開口配列のテラヘルツ波応答　1998年Ebbesenらによって光領域において金属開口配列が作製され，透過特性が測定された．金属薄膜に入射光の波長の10分の1程度の大きさの微小開口を周期的にあけて透過特性を調べたところ，透過ピーク周波数において10％程度の透過率が得られた．この値は従来の開口理論【121から予想される値に比べて約1000倍高い値であった．彼らはこの透過現象を光の異常透過と呼んだ［131．この透過メカニズムについては現在も議論が続いており，未解明な点も多いが［14，151，その透過メカニズムには表面プラズモンポラリトン（SPP）【16】が関与していると考えられている．なめらかな金属表面のSPPモードは真空中の光と結合することはないが，表面の周期構造によって光に表面方向の波数（逆格子ベクトル）が与えられ，波数保存則とエネルギー保存則が満たされる。この場合にはSPPと光との結合が生じる．入射電磁波はまず入射面のSPPモードに変換され，開口を通じそ裏面にしみ出し射出面の表面に局在するSPPモードとなる．そして今度は入射してきたときと同じように放射される．SPPモードが非常に強く表面の光強度を高めるために透過率が高くなると考えられている．　同様の開口配列における高い透過率はマイクロ波領域，テラヘルツ領域でも観測されている［17，18】．図2（a）に厚さ025mmのアルミニウム板に周期1．13�oの三鰹子状に直径0．60mmの円形開口を開けた試料（以下，金属開口配列またはMeta1　Hole　Array，MHA）の透過スペクトルをテラヘルツ時間領域分光法で測定した結果を示した．0．28・丁且z付近に透過率0．7以上の値を示すバンドパスピークが現れ，金属板に対する開口の割合0．3に比べ2倍以上の値となっている．この値は開口以外に入射した電磁波でも開口に吸い込まれるように透過していくことを示しており，テラヘルツ波領域の異常透過現象を呼ぶことができる。しかし，テラヘルツ領域では金属の誘電率の実部が負の非常に大きな値で，金属はほぼ完全導体と見なされる［19】．このような条件の下では，表面プラズモンポラリトンの金属表面からの減衰長が非常に長く，SPPはもはや表面電流でしかない．　SPPの存在がなくても高い透過率が得られることは，光領域での議論との矛盾が生じる．しかし，図2（b）は，FDTDシミュレーションによって透過ピーク周波数における電場強度分布を計算したものであるが，透過ピークの周波数では，MHA表面に強く局在するSPPに似た電磁波モードが存在していることがわかる．このことに関して，材料が完全導体であったとしても表面に波長以下の開口や溝などの周期構造がある場合には，表面に局在する電磁波モード（SPP・肱e　mode，　sp　oof　SPPなどと呼ばれるが，以下では単にSPPと表記する）が存在しうることが理論的，実験的に証明され，マイクロ波や丁且z領域のMHAにおける透過率増強効果に寄与していると考えられている［20・22】．MHA表面に強く局在する電場を介した透過率増強現象は，金属に接する媒質の誘電率に大きく影響を受けることから，MHA0．8嚢α6誓α4鳶蔭゜・2（a）0．0　　　02　　　　0．4　　　　0。6　　　　0．8　　　　1．O　　　　　Frequency（THiz）（b）図2：（al＆m開曜列の透過スペク械試料は厚さα25�oのアルミニウム板に直径0．6mmの開口を周期1．13�oの三鰭子状に並べたもの．挿入図は試料の写真．三角格子では基本格子ベクトルaとbは等価．（b）FDTDシミュレーションによる0．28　THzのバンドパスピークにおける電場強度分布の計算結果．矢印方向からテラヘルツ電磁波がス射している．をセンサーとして用いる研究もなされており（23］，表面に局在する電場を，表面の構造によって自由に設計できるということは応用上も重要である．このMHAは電磁波の偏光に対しても興味深い特性を示す．例えば，入射角度を垂直からわずかに傾けただけで，大きな偏光変化が生じる［24］．さらに，その透過特性および，偏光特性は開口形状にも強く依存し，これまで楕円開口などの透過特性が調べられてきたが［25，26］，プラズモニック結晶の偏光特性に関する報告例はまだ多くない．MHAを2枚積層した系では，2枚の相対位置によって非常に大きな複屈折と透過率の変調が生じる［27］．この変調効果はMHAの積層によって生じる新たなSPPモードによるものであり、相対位置を操作することで異方性のあるSPPモードを作ることができれば、SPPモードを介して電磁波の偏光を変化させることができると考えられる．周期構造に垂直な電場を持つ偏光となる．Samblesらは1次元金属グレーティング表面において，SPP共鳴を介してp偏光とs偏光の変換が生じることを明らかにした［28】．1次元金属グレーティングに入射した電磁波は，いったんグレーティングの溝に垂直な方向（周期構造のある方向）に伝播するSPPに変換された後，反射される．そのため反射波には，グレーティングの溝に垂直な電場を持つ偏光　　（a）　　　　　　　　　　　　　（b）4．積層金属開口配列のニアフィールドカップリングによる偏光変化SPPと入射電磁波が周期構造中で結合するときには，　SPPが電子の集団振動の縦波であるために，構造周期に対して平行に伝播するSPPに対して，入射電磁波がSPPの伝播方向と同じ方向をもっ電場成分を持つ必要がある。またSPPから放射される電磁波も　　　、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0．60図3：Deuble・layer　metal　hole　array．2層の間隔h，相対位置はステッピングモータコントローラによって制御される．】［藪：45−degree麩簸ear　Six−foldThree−folld（c）Two−foid図4：テラヘルツ波の入射方向からみたD1｝MHAの開口配置の模式図．入射偏光は，水平方向から45°傾いた直線偏光．成分が混ざることになる．MHAにおいても，表面に励振されるSPPは周期構造の方向に伝播していることが実験的に確かめられている［291．図2に示したように，三角格子状に開口が並んでいる場合，基本格子ベクトルをa，bとすると，入射電磁波Eiは　　　　　　　　　　　　　　　　E，＝Eσa十Eゐb　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4）と分解される．ここで、Ea，　Ebはそれぞれ入射電場のa，　b方向成分である．三角格子の場合，aとbの方向は等価であるため，　a，　b方向各成分は透過率，位相変化ともに等しく透過する．このため，垂直入射の場合にはMHAを透過することによって電磁波の偏光が変化することはない．しかし，2枚のMHAを積層することによって層問に新しいSPPモー一ドが生じ，もしそのモードの対称性が低ければ，層間のSPPモードを介することで電磁波の偏光が変化することが期待される．図3に示した2枚のMHAを重ねたサンプル（Double・Layer　Metal　Hole　Array，　DL・MHA）についてはこれまでに，層間隔と2枚のMHAの開口の相対位置によって大きな透過スペクトルの変調を生じさせることができることが示され，層間に生じる新しいSPPモードが重要な役割を果たしていると報告されている［27］．本論文では，層間のモードに異方性を与え，透過電磁波の偏光を変化させることを目的とし，DL−MHAの層配置と透過スペクトルの関係を調べた結果を述べる．0．5　fi　o・4巳ぎ§Le．3菖0．20．5fi　o・4巳雪§　o．3£0．2騨3�葛ﾀ025008　02000慧0．0　　0．5　　1．0　　】L．5　　2．00．0　　0．5　　1．O　　l．5　　2．00．0　　0．5　　LO　　l．5　　2．OLayer　Spacing（�o）　Layer　Spacing（�o）　Layer　Spacing（�o）図5：（幻六回対称（b）三回対称（c）二回対称配置のDL・MHAの透過スペクトルFe上段は入射直線偏光に対して平行な透過成分を表す．下段は入射偏光に対して垂直な透過成分であり、偏光変化成分を表す．DL、MHAは図2に示したMHAを平行に2枚積層させたもので，ステッピングモータコントローラによって，その層間隔hと2枚の開口位置を相対的に操作することができる．図5に今回調べたDI、・MHAの3種類の開口配置を示した．1．2枚の開口がテラヘルツ電磁波の入射面から見て重なり，六回対称の場合（図5（a）），2．2枚の開口が互いの三角格子の重心にあり，三回対称である場合（図5（b）），3．一つの格子ベクトルの方向に半周期ずれて，二回対称となった場合（図5（c））である．これら3種類の配置について，図5に示したように，水平方向から45度傾いた直線偏光テラヘルツパルスを入射し，層間隔を変えながら入射波に対して平行な方向と垂直な方向のテラヘルツ電磁波の電場振幅を検出した．　図5に結果をカラーマップでまとめた．図4（a）（b）（c）はそれぞれ六回対称，三回対称，二回対称の場合の透過スペクトルで，上段が45度の入射直線偏光に対し平行な偏光の透過率を表し，下段が入射波に対して垂直な偏光成分の透過率を示している．また縦軸を周波数，横軸を層間隔としている．3種類の開口配置に共通してストライプラインがみられるが，これは2層の間のファブリペロー共鳴によるものである．ファブリペローによるストライプラインは入射偏光に平行な透過成分のみに現れており，ファブリペロー共鳴が偏光変化に寄与しないことがわかる．また，六回対称と三回対称の場合には入射光に垂直な透過成分は現れておらず，単層のMHAの場合と同じように，入射光偏光の電場成分は対称な基本格子ベクトルの方向に分けられるために，偏光変化が生じない．しかし一方で，開口配置が二回対称の場合には入射偏光に垂直な成分が現れ，偏光変化が生じている．図6に層間隔が024mmと1mmの場合の透過スペクトルの詳細を示した．層間隔が短い場合には；・入射偏光に対して垂直な透過成分が大きく現れ，非常に大きな偏光変化が生じている，特に0．27　THz付近では，垂直な成分のみぷ現れており，　DL・MHAが半波長板のように働いている．しかし，層間隔が離れ，1mmとなったときには偏光変化はほとんど生じない．　これらの結果，すなわち，偏光変化はSPPの共鳴周波数付近でしか生じないこと，かっ§・・1覇壽0．0（a）h＝0．24mm0．25　　　　0．30　　　　0．35Frequency（THz）0．6．9　°．41Q・2　0．0（b）h＝1．00�o0．25　　　　　0．30　　　　　0．35Frequency（THZ）図6：層間隔（alhab．24　mm，�吃＝1．00�oの二回対称醐DbM融の透過スペクトルPs実線は入射直線偏光に平行な成分を表し，破線は入射職腺偏光に垂直な成分を表す．層間隔が1mm以下の短い領域でのみ生じていることは，　DL・MHAにおける偏光変化現象が層間のSPP共鳴によってもたらされていることを示している。・文献［27，30］においては，MHAにおけるSPPの減衰長をFDTDシミュレーションによって0．8　mm程度と見積もっている．この減衰長の長さは，層間隔が開いたところでは偏光変化が生じないという実験結果と一致しており，入射電磁波がD｝MHA層間のSPPモードがニアフィールドに結合して新しく生じた異方性のあるSPPモードに変換され，その後放射されることによって偏光変化が生じていると考えられる．複屈折結晶における偏光変化などとは異なる、異方性のあるSPPモードの共鳴を介した偏光変換現象である．この偏光変化は、　DL・MHAの配置によってチュー一ニングすることができる．通信領域など短波長領域でDL・MHAを作製できればMEMS技術などと組み合わせることで，偏光変化および透過率を機械的に制御可能な素子が実現できる可能性がある。4．金属ネジ配列による巨大光学活性SPP共鳴による透過率の増強効果，偏光特性は開口の格子だけでなく，開口の形状にも大きく依存する．これまで楕円開口などを並べた金属開口配列の透過特性が調べられ，開口形状によって，大きく透過特性が変わることや，偏光依存性が生まれることが観測されてきた［26，27］．またSPP共鳴によって，光学活性を生じさせた例もある．五神らは，誘電体基板上にカイラリティをもった数百ナノメートルサイズの金属構造を周期的に並べた構造を作製し，可視領域で透過特性を調べた｛31］．その結果，SPPの共鳴周波数において1°程度の偏光の旋光性が生じることがわかった．この変化を通常の光学活性媒質を評価するように1mmでどれだけ偏光が回転すると規格化すると，構造の厚みが光の波長程度であることから，104de　gimmもの巨大な偏光変化であることになる．このほかにも，マイクロ波領域でカイラル構造を作製し，大きな光学活性を得た報告もある［32］．　テラヘルツ領域のMHAにおいても開口にネジを切ると，非常に強い光学活性が生じることが報告され，その起源がネジ開口のキャビティとしての共鳴にあるのではないかという議論がなされた［33】．金属ネジ開口配列（Metallic　Screw　Hole　Array，MSHA）の光学活性を生じさせる電レ図7：金属ネジ開口配列（幻と金属雄ネジ配列（b）の写真と模式図．それぞれ材料は厚さtのアルミニウム，厚さtのテフロン基板と鋼の雄ネジである．ネジはaSS規格M1ネジで，ゐ箒0．73　mm，必�u・1　znm，−P＝0．25　”mm．磁波の共鳴は，開口周期による共鳴（表面モードの共鳴），金属板の共鳴（ネジ開ロキャビティモードの共鳴），ネジのピッチによる共鳴（ネジ周期構造による共鳴）などが考えられる．これらがどのように偏光特性に影響を与えているかを明らかにするため，金属ネジ開口の透過特性および偏光特性と構造パラメータとの関係を調べた．また，金属ネジ開口に対して相補的な構造として，テフロン基板に金属雄ネジを埋め込んだ構造である金属雄ネジ配列（Metallic　Male　Screw　Array，　MMSA）を作製して光学活性を生じさせることを試みた．MMSAは開口のカットオフが存在しないため，より低周波で偏光変化を生じさせることができる可能性がある．　図7は，M且Aの開口に左右のネジを切った右ネジ開口配列（Right　Handed　MSHA，RH・MSHA），左ネジ開口配列（LefヒHanded　MSH氏田・MSHA）と，右ネジをテフロン基板に周期的に埋め込んだ右雄ネジ配列（Right　Handed　MMSA，　RH・MMSA）の写真と模式図である．MSHAは厚さtのアルミ板を用いており，　MMSAの金属ネジは鋼を用いた．ネジはJIS規格のメートル並目M1ネジを用いており，各パラメータは格子定数s＝2mm，ネジピッチp＝0．25mm．ネジの外径，内径はそれぞれd。。t＝1　mm，　dm＝0．73皿mである．入射テラヘルツ波は，図7に示したような直線偏光になっている．　図8（a）は，t＝1，1．5，2mmの左右ネジのMSHA透過後のテラヘルツ波の偏光角の変化　　　　　（a）　　　　　　　　　　　　　　　　（b）筍喜窒§崖500　　　　　4003002001000一1000．2　　0．4　　　0．6　　0．8　　　LO　　　1．2　　　1。4　　　　Frequency（THz）6040200・200．2　　0．4　　0．6　　0．8　　1．0　　1．2　　1．4　　　Frequency（THz）図8：（帥左ネジ（実線）および右ネジ　（破線）開ロ配列透過後のテラヘルツ電磁波の偏光回転角．白丸（O）は，金属右ネジ開口単体に対する偏光回転角を表す．（b）金属右雄ネジ配列に対する偏光回転角．矢印は電磁波の波長が，ネジのピッチの倍数になる条件を表す．である．いくつかの周波数で偏光変化が生じ，左右のネジで逆の符号を示している．’特に0．5THzにおいては，〜30　deg1�oに相当する偏光変化力1生じている．同様にRH・�oでも偏光変化が生じ，その変化の符号はRH・MSHAと逆になっている（図8（b））．各スペクトルにおいて，板の厚みが変化しても偏光変化が生じる周波数に大きな変化はない．従って，光学活性は板の厚みに関するキャビティモードの共鳴からもたらされるものではないことがわかった．図8（a）の白丸（○）は，右ネジ開口単体透過後のテラヘルツ波の偏光角変化を示している．単体の偏光変化も配列の場合もほぼ同じ偏光変化を示しており，ネジ開口の単純格子の周期構造による表面波の共鳴もまた偏光変化に対しては影響を与えていないことがわかった．　ネジのピッチと偏光変化が生じる周波数との関係を調べるため，ネジ開口内の電磁波の波長がネジピッチの倍数になる条件Zg＝np（5）を満たす周波数をネジピッチの共鳴周波数として，図8（a）に矢印で示した．ここで，nは正数，λgはネジ開口内における電磁波の管内波長である．管内波長は円形開口の場合には，円形開口のカットオフ波長たと真空中の電磁波の波長λを用いてλ9＝　　　1−（7L／　；L。）2（6）であらわされる［34］．ネジ開口のカットオフ波長は円形開口の基本モードTE　11モードに対し，ネジ開口の平均径（d。ut＋ゐ）12を用いて，λF1．5　cmと見積もった．図8（a）においては，rr＝3に対応する周波数でもっとも大きな偏光変化が生じ，また」Pt・1，2においても小さな偏光変化が生じている．これらの結果は，MSHAの偏光変化が生じる周波数を，ネジのピッチによる共鳴条件が支配的に決めていることを示唆する結果である．　MMSAの場合，　MSHAの場合のようにカットオフがないため，テフロン基板内には，TEMモードが存在できる．テフロンの屈折率およそth＝1．43を用いて，テフロン基板内での電磁波の波長はム＝λ似とかける．MSHAと同様に，図8（b＞にMMSA内の電磁波の波長がネジのピッチのm倍に等しくなる条件　　100　　1　O’i8　1σ2．嚢1♂§§1・4←　lo’5　　1060．2　　　0．4　　　0．6　　　0．8　　　1．0　　　1．2　　　1．4　　　　Frequency（TH乞）図9：金属ネジ開口単体に対する右（実線）左（破線）円偏光の透過スペクトル．ネジを切っていない金属開ロ単体（φ1mm）に対する右（O）左（△）円偏光の透過スペクトル．I（a）1．0　05豊α。蓄　脚0．5電1．0（c）603°§　　尋　　壬弓o量　　躍　　　　　　　　　　600．2　　　　α4　　　　α6　　　　α8　　　　1．O　　Frequen（ry（THz）（b）0．40　THz図10：金属ネジ開口の且FSSシミコ．レーションモデルP“金属部分は完全導体．中空部分は真空で定義されている．入射偏光はx方向直線偏光である．λ，Ci＝mp（7）を矢印で示した．図8（b）では，0．27丁且zにおいてもっとも大きな偏光変化が生じており，これはm・3の条件と一致する．しかし，m＝1（0．84THz），nF　2（0．42　TH乞）では偏光変化は観測できず，ネジのピッチによる共鳴以外にも，偏光変化が生じるための条件が必要であることがわかる．　MSHAのようにらせん構造を持っコレステリック液晶では，らせんの回転と一致する円偏光に対して，らせんのピッチと液晶内で（c）0．57THz図11：HFSSシミュレーション結果．（ゆ金属開口配列透過後のテラヘルツ波の楕円率（破線）および，偏光角の変化（実線）．（b）0．40　THzおよび（b）0．57　THzにおけるry平面の電場強度分布。の電磁波の波長が等しくなる周波数を中心としてストップバンドが生じる［35】．同様の現象は，らせん構造を形成させたマイクロ波ファイバにおいても報告がある［36］．図9に厚さt＝2mmの金属ネジ開口単体と，ネジを切っていない金属開口単体に対する左右円偏光の透過スペクトルを示した．左右円偏光の透過率は，直線偏光の入射に対して，（1）式によって算出した．もっとも大きな偏光変化が生じた0．5TRz付近において，明らかなストップバンドが生じていることがわかる．このことはMSHAの偏光変化現象もコレステリック液晶などと同じように，ネジのらせん周期構造からもたらされるものであることを示唆している．　最後に，ネジ開口単体の偏光特性を有限要素法（高周波電磁界解析ソフト，HIGHFRE　QUEN一�oS�oTOR，　HFSSを使用）を用いて計算した結果を示す．シミュレーションモデルを図10に示した．モデルは直径0．86mmの中空円柱の周りに，外径が1mmとなるように小円柱が右らせんを巻いて巻き付いている．金属部分は完全導体，開口内部は真空であると定義し，入射偏光はx方向を向く画線偏光とした．　図11（a）は金属ネジ開口透過後のテラヘルツ電磁波の楕円率と偏光回転角の計算結果である．実験とは，モデルの違いからか偏光変化が生じる周波数に違いがあるものの，実験と同程度の偏光変化がいくつかの周波数で生じていることがわかる．また図11（b）（c）はそれぞれ，0．4THzと大きな偏光変化が生じる周波数0．57　TRzでのay平面の電場強度分布を示している．偏光変化が生じない0．40THzでは，電磁波はらせん構造をほとんど感じることなく透過していることがわかる．一方0．57丁且zでは，電磁波はらせん構造によって非常に大きな変調を受けながら伝播していく．この電場強度分布からネジ開口内での電場分布を見積もると，図11（c）に示すようにネジのピッチの3倍程度となっており，実験を支持する計算結果となっている．5．まとめ　本論文では．テラヘルツ領域における金属微細構造のテラヘルツ応答に関して報告を行った．その員的は、人工的な金属構造にどのような光学特性を持たせることができるかを探索し、そのメカニズムを理解することである。その中で特に本論文では偏光特性に関して、SPPモードを利用した偏光変換、らせん周期構造による光学活性の発現について以下の報告を行った。2次元プラズモニック結晶である金属開口配列の積層によって新しく生じるSPPモードの共鳴を介して，大きな偏光変化を生じさせることができることを実験的に示した．またカイラリティをもつ金属ネジの配列によって，光学活性を生じさせることができることを示した．構造と偏光特性の関係から金属ネジの配列の光学活性はネジのピッチの倍数と，電磁波の波長が等しくなる条件で生じることを明らかにした．謝辞　本研究に関してご協力いただきました方々に御礼を申し上げます．HFSSの使用に際して，松下電器，瀧川真一様にご協力いただきました．村田製作所，藤井高志様には金属ネジ配列作製にご協力をいただきました．信州大学理学部助教，宮丸文章先生，大阪大学レーザーエネルギー学研究センター准教授　谷正彦先生，同助教長島健先生には有益なご助言と議論をいただきました．参考文献［1］　E．YablonoVitCh，　Phys．　Rev．　Lett．58，2059（1987）．｛2】WL．　Barns，　W．　A．　Murray，　」．　Dintinger，　E．　Dvaux　and　T．　W．　Ebbesen，　Phys．　Rev．　　1、ett。，92，107401（2004）【3】D．R。　Smith，　W．　J．　Padi皿a，　D．　C．　Vier　et　al．，　Phys．　Rev．　Lett．，84，4184（2000）．［4］V．G．　Veselago，　Sov．　Phys．　Usp．10，509（1968）．［51D．　Sch面g，」．」．　Mock，　B．」．　Justice　et　aL　Science，314，977（2006）。【6】　T．J．　Yen，　W．　J．　Pad皿a，　N．　Fang　et　al．，　Science，303，1494（2004）．［7］［8】【9】S．Lim，　C．　C　aloz　and　T．　Itoh，　IEEE　Trans．　Mcrowave　Theory　Tech．，53，2678（2004）M．且angyo，　M．　Tani，　and　T．　Nagashima，　Int．」．　In丘ared　and　M丑hmeter　Waves，26，1661（2005）D．1｛．Auston，　K　P　Cheung，・and　P　R．　Slnith，　Appl．　Phys．1、ett．45，284（1984）．［10］D．H．　Auston　and　M．　C．　Nuss，　IEEE　J．　Auantum　Electron．24，184（1988）。［111M．　Bom　and　E．　W砥肋�S必�uの伽（Pergamon　Press．1974）．［121ヨ．A．　Bethe，　Phys．　Rev．　66，163（1944）．［131T．　W．　Ebbesen，　E．　J．　Lezec，且．　F．　Ghaemi，　T．　Thio，　and　P．　A．　Wolff，　Nature（London）　　　391，667（1998）．・【141H．」．　Lezec　and　T．　Thio，　Opt．　Exp．12，3629（2004）．［15］G．Gay，　O．　Alloschery，　B．　Viads　de　Lesegno　et　al．，　Phys．　Rev江、ett．96，213901（2006）．［161H．Raether，　Surface　Plasmons（SpringerVerlag，　Berlin，1988）．［171C．　WinneWisser，　F．　Lewen，」．　WeinZier1　and　H．　Helm，　ApP1．　Opt．，38，3961（1999）［18】H．Cao　and　A．　Nahata，　Opt．　EXp．，12，1004（2004）［19］C．Files，」．　Dugdale，　A．　Myers，　Electrical　ResistiVity，　Thermoelect　rical　Power　and　　　Opti（ial　Properies，　Sp血gerVerlag，1985．［20】」．B．　Pendry，　L．　Mat血i’Moreno　and　E　」．　Garcia・Vidal，　Science，305，847（2004）．［21】A。P．　Mbbins，　B．　R．　Evans　and　J．　R．　Sambles，　Science，308，670（2005）．正22］A．P．　Mbbins，　M．」．　Loclryear，　1．　R．　Hoop　er　and　J．　R．　Sambles，　Phys．　Rev．　Lett．，96，　　　073904（2006）．［23】EMiyamaru，　C．　Otani，　K　Kawase，　Y　Ogawa　et　al．，　Opt．玉ett．，31，1118（2006）．［241EMiyamam　and　M．且angyo，　App1．　Phys．　Lett．．84，2742（2004）．【25］J．W．］Lee，　M．　A．　Seo，　D．　J．　Park，　D．　S．　K血et　a1．，　Opt．取p．，14，1257（2006）．｛26］R．Gordon，　A．G．　Brolo，　A．　McKhmon　et　al．，　Phys．　Rev，】しett．，92，03740（2004）．［27］　E　Miyamaru　and　M．　Hangyo，　Phys．　Rev．　B，71，165408（2005）．【28］G．P．　Bryan−Brown，　J．　R．　Sambles，　and　M．　C．　Hutley，　」．　Mod．　Opt．，37，1227（1990）．【291R．　Rokitski，　K　A．　Tetz，哀bd　Y　Fahlman，　Phys．　Revi　Lett．，95，　i77401（2005）．［30職Miyamam，　M．　Tanaka，　and　M．　Hangyo，　Phys．　Rev．　B，74，153416（2006）．［31】M．Kuwata・Gonokami，　N．　Saito，　Y，　lno　et　al．，　Phys．　Rev．　Lett．，95，227401（2005）．［32】A．V．　Rogacheva，　V．　A．　Fedotov，　A．　S．　Schwanecke　and　N．1．　Zheludev，　Phys．　Rev．　　　hβtt．，97，177401（2006）．【33］EMiyamaru　and　M．　Hangyo，　Appl．　Phys．　Lett．，89，211105（2006）．〔34】V．　F．　Fusco，．Zldi’αrorva　ve（Cfreur’tS，Prentice・Ha】11nterna｛誼onal（UK）Ltd．（1987）．【35】S．Chandrasekhar，功岨Crysta」�sCambridge　U．　Press，　Cambridge，　England，　　　（1977）．［36］V．1．Kopp　and．　A．　Z．　Genack，　Opt．1、ett．，28，1876（2003）．輻射科学研究会資料　　　RSO7。06伸縮を考慮した金属螺旋のクラスタ分布に対する　　　　　　　等価媒質特性についてCharaCteristics　of　effective　media　structured　by　　clustering　helices　with　elasticiリノ浅居正充Masa【nitsu　Asai近畿大学生物理工学部Kirtki　universify山北次郎Jiro　Yamakita岡山県立大学情報工学部　一〇kayama　prefectUre　University2007年7月20日於　近畿大学1．Introduction　　　Artificial　complex　media　for　radio　waves　such　as　chir・al　media［1］，　double　negative　materials［2］etc．　have　attracted　attentions　in　recent　years．　The　effective　medium　parameters　have　been　analyzedespecially　fbr　chira韮ones　by　the　quasi−static　Lorentz　approach［1］，［3］｛6］，　the　method　of　multiplescattering［7】，　methods　of　inverse　scattering［8］etc．　conside血g　the　pa1面cles’structures　and　mixingmanners．　in　the　fields　of　carbon　microcoils（CMC），　helical　s蜘ctures　such　as　chiral　mateδals　interacting　with　radio　waves　have　been　of　interest　because　of　the丘ne　absorption　properties　of　CMCat　frequencies　of　tens　through　hundreds　GHz［9］一［10］，　although　the　bulk　of　CMC　is　usuallycomposed　of　racemic　’mixtUre　of　coils．　Sometimes　they　are　used　in　cluste血g　formS　embedded　intoacrylic　beads　or　fbams．　Even　if　coi藍s　are　scattered　in　a　homogeneouS　host　matサrials，　poSsibility　offorming　clusters　here　and　there　is　to　be’　admitted．　hvestigations　of　complex　media　composed　ofcluste血g　particles　including　these　cases　are　significant．　EffectS　of　electro血agnetic　couplingbetween　clustering　helices　have　l）een　investigated［6］．　For　such　structures　to　be　realistic，　dispersionof　dimensions　of　particles　and　clusters　should　also　be　taken　into　account．　The　non。cluster　cases　ofhelices　with　their丘equency　cllaracteristics　variously　shifted　according’to　several　kinds　ofdistributions　have　been　repo就ed［5］．　　　�qthis　wor瓦distributions　of　randomly　orie血ted　clusters　of　perfectly，conducting　helicesconsidering　deviations　of　elastic　structures　in　倉ee　space　are　analyzed　by　quasi−static　LorentzapProach　to　determine　the　effective　medium　parameters．　CurrentS　on　wires　of　clustering　helices｛arecalculated　by　the　method　of　moments（MoM）vvith　thin　wire　approximation　utilizing　NumericalElectromagnetics　Code　2（NEC2）［11】to　obtain　the　polarizabilities．　Sizes　and　spacings　of　cluStersshould　be　small　compared　to　a　wavelength　fbr　quasi−static　approximation．2．Description　of　the　Problem　　　Only　right　or　only　le丘一handed　N，it　classes　of　perfectly。conducting　wire　helicbs　in　fbee　space　areCon忌idered　in　this　work．　The’th　class　of　helices　are　assUmed　toもe・distributed　With．　numberdensi軌（he1董ce・1m3）and　have　dimens職1卿m邸・f　number・fφms男，・adius4；pitchP，and　radius　and　length　of　wire璃and　Lt　respectively．　The　dimensions　of　the　pitche’s　are　assumed　tobe　deviated　fr・m止e　means・P，M・as・pi一が＋6t，同≦6．．　where　D．，≡D（6，）一（1／σ・厩）・xp（一犀／2σ2）（1＝1．，…，Nhir），　i．e．怠pproximately　obeying　the　Gaussian　distributions　with　means君”and　standarddeviatlonsσ．The　radius．　A，　varies　With　the　pitch　p，　on　gpndition　that　Wire　lOngth　L，　is．fix6dr　Mediarealized　by　homogeneous　distributions　of　rando止nly　orientedハ弘面classes　of　clusterS　of　differenthelices　are　considered．　The　number　density’of　the　k　th　class　of　cIhsters　is　1）鰺（clusterslm3）．Randomly　Sainpled　N，　helices　form’each　of　the　k　th　”class　of　clust’ers　so　that　th皐　’external　spherica1．・egi・n・．・f血di噛a・e行豆1d・with・N，citCum・ゆ・d・phepe・1・e・individual・egi・ns　gfhelic6s紬etitmost　limit　on　condition　that　the　distances　betWeen　them　are　not　shorter　than　the　maximum　wire、gauge．、They　are　rotated　fbr　random　an91es　with　respect　to　their　axes　which’are　also『randomlyoriented．3．The　Method　of　Analysis　　　Time　harmonic　depencence　e／tvi　is　assumed，　and　the　permittivity　and　the　permeability・in　fteespace　are　denoted　by　ε。　and　μ。　respectively　hereafter．　The　effective　relative　permittivitysof＝ε身＋ノεあ，the　effective　relative　pe］rmeability　＃．ll＝μff＋ノμ岳and　the　effective　cbirality（Lindell−Sihvola　notation）�j＝吻＋ノK：ff　are　assumed　for　the　effective　medium　realized　by　homogeneousdistributions　of　Iandomly−briented　clusters　of　helices．　They　are　defined　in　the　macroscopicconstitUtive　telations　between　the　average　electric　and　magnetic．flux　densities　and　the　fields　D，β，Eand　H　respectively：分一・，ε　agE−」κ轟属Hβ噛μ嚇Hキ」K吻鳳E　　　　“　〈x＞　　where　the　effective　med沁m　is　assumed　to　be　reciprocaL　Flux　densities　can　be　expressed　by　electric“and　magnetic　po蓋ariZations　P．｝，　P。がpme　and　pnvn：　　　　　　　　　　　　　　一　　　・D＝らE†ら＋P。m”B＝曜＋恥騙P，，一Σk：　Pttphk・．　一’�A　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ヒ　　　　　し　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　リ　　　　　　　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　ひ　　・pi’（i・ノ＝e・or〃3）denotes　electric（i＝のor　magnetic（i＝m）polarization　i・e・dipole　moment　densitydue凸t・elecゆ（ノ＝・）・・ma剖etic（ノー切行eld・轟（k・1，…，’N。ts，　i，ノ＝・・吻）den・tes　dip・1e　　�uomentρf『the　k　th　．class　of．a．　singl亭．clu＄te1　and　is　related　to　the　Lgrentzian・field5　E五’or・　H，　by　a　　polarizabili重y　tensor馬距　：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　’　　　　．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　一　　　・　　　・Pi銘〒6ii。kEL，　P嫉＝厨蓬藤HlL，　　　・　　・　　　、　　　・　　　　・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（3）　　　　　　　EL＝E＋（Pee＋P。m）13s。，耳L＝丑＋（Pm。＋Pnvn）／3μ。．pipρle脚meats琢血d編、6f　a　c1賊e・eXciteq　by．　E．（ノ＝θ）at・d　H，（ノ＝切ca曲e・btained　　丘om　thρcurrents　J（r）on　the　w廿es　of　helices：　　　　一．　　　　　　　　　一　¶　一　　　　　・P・jk一毒野（7脚ボ圭17×」（・）婚　　一▼　ゴ・（4）H　　whereノ＝θor〃z　and　S　in　Eq．（4）implies　hltegral　on　the　wire　su血ce．The　elements　of　the　3×3　　pOlariZability　tenSOrS　Can　be　Obtained丘Om　Eq．（2）−thrOUgh．Eq．（4）．　In　thiS　paper，．SCalar　　polarizabilities　for　isotropic　media　realized　by　randomly−oriented　c韮usters　are　obtained　by　taking　the　　averages　of　diagonal　e蓋ements　of　the　tepsors，　discardhlg　the　of聞iagonal　o葺es　as　in［4】．　These，polarizql）ilities雛e　u＄ed　t6　determine　the　effective　medium　parameters　f沁恥the　Lore煎z−Lore藪tz釦1mulae［1］de・iVed　fr・�uEg・q）ゆugh　Eq・（3）：galcu1証i・ns・fEq・（4）in・the・Cartesian・c…dinat・f・曲e　excitatigns・f　fieldsE・＝（Ex・E。・Ez）and町（H。・H。・Hz）are　perfg・med　in　the　f・ll・wing　　proced聯as　h1、［3］，［4］．　The　contribution　ofEi　in　general　is　obtained　by　tak血g　the　average　of　the6ρ勲ut董・ns・f卜P・1a伽d　waves　p・・pagating　in±ノ，and±ゆecd・nS　Whereらノ，kc・rresp・nd　　to　different　character80f　x・ンand　z・，For　the　s興e由ean血g　ofちノ悶4　k・thp　coρtribution　ofH’is・btain・�Iy曲g　t聯y？・age　gfhalξ・fthρ，diffe・ence・fthe　c・面bu螂・fノーP・1｛血錦ve・　　propagating　in±k．direCtions　and　tha‡　of　k−poladzed．waves　propagatin書in±ノdh℃¢tiops．　In恥is　case，メf（’・ノ・のisゆer・f（x・y・F）・（y・多・x）an¢（・・x，y），　the，d瀧renceρf血eρ・Ptributi・n・qf　bilate・al　　waves　shoμld　be，obtained毎y　substracthlg　those　of　positive曲ections　f｝qm　th6　neg痴ve　ones，　and　　oψerw董se　vibe　versa．　Th6　si2e　6f　a　cluster　should　be　Ies忌てthan　around　one　tenth　of　a　wavelengtMbr　acertain　accuracy　ef　solutions［3】・The｛｝urre燐s　on恥e’Wires，of　helices　in　Eq・（4），ate　calcu韮ated　　Uti董izing　NEC2　code口1】Whete　on霊y　axia韮components『of　c�oents　bn　the壷ire　sur魚ces　areconsidered　neglec血9　the　circumferential　variations　for　the　thin−wire　apProximation　in’the　moment　　method．　　4．Numeric紐童S加dy　　　　　ll　th6・fbllowing　Calculations，16ft−ha血ded　hdices　with　Tt＝7，璃＝0．0675（mm）［and　4　　　＝28．667（�o）（1＝1，…，�`）areおsumed．　Angles　ef　rotations　of　helices　・With　respect　to血e幡es，　　　o繭励ons　of　the　axes　are夢ven’by血e面form．quasi−random　numbers．　Twenty・basis　fUnctions　　．are　used．　for・one加m　of　a　helix　in　MoM．　Dimension　of　the　pitch　of，the油dass　of　helices　is　　　ass�oed　asザ司・303（�o），転諭・11齊鋤dσ＝転／3（1雛1，…，�j〉．The　number　density　of　the　　　nh　class　of　helices　D．，窪D（6i）is　given　by　the　qu麗i−random　numbers’　by　Gaussian　distributionswith　the　exception　of　the　non−cluster　cases　where　the　values　of　D（6t）＝（1／σVi7）exp（＿努／2σ2），δ｝＝［2（1−1）1（Nhゼ1）−1］6ma．，1＝1，…，Nnt，　are　adopted・As　fbr　the　number　density　of　the　k　th　cIass　ofclusters・an　identical　value　D鰺＝（Σ欝」Dnt）／Nk（k＝1・…・μ・・）is　assumed・Figures　I　through　4　showthe　real　part　of　the　effective　chiral　parameters　fbr　the　cases　of　separate　helices（non−cluster　cases），2throuhg　4−helix　clusters　i・e．ハrk＝ハr＝1，2，3and　4（k＝1，…，Ncts）resp�ttively　fbr　different　valuesof娠and輪菖N・N、、，　whereΣ欝1�e＝5　X　lO6（heliceslm3）・ResultS・for・non。cluster　cases（Figure　1）converge　to　the　curve　of　the　authentic　Cotton’s　effect　as　Nc廊（and　N　．．＝N．Ncl，）increases．　As　fbr　thecIustering　cases（Figures　2，3and　4），　resuIts　graduaUy　approach　ce血in　curves　wllich　could　besuperposition　of　effects　of　electromagnetic　coupling　betWeen　neighbouring　helices［6］added　on　tothe　simple　Co枕on，s　effect．　Calculations　at　the　vicinity　o£er　higher　than　resonant　fヒequencies　givenby　the　lengths　of　wires　of　helices　are　less　accurate　thar；　those　at　lower　frequencies　because　of　thelimitation　of　the　quasi−static　apProximation．0．50．40．3020．1αo−o．1イ⊃2−0．3−0．4噛0，5　　455ρ　　　　　　　5・5　　　　　　6．OFrequency（GHz）6．5o．50．40．3020．10．0−0，1−02−0．3−0．4−◎．5　　4．5ヨロひ　　　　ヨお　　　　おゆFrequency（GHz）6．5050．403020．10．0《⊃．i−02−0．3K）．4−05　　4．5こり　　　　さゆさ　　　　こむFrequency（GHz）　　　　　　　　　　　　（a）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（c）Figure　1：Real　part　of　the　effective’chira1　parameters　for　non−cluster　cases（N．tS＝　N　｝de）．（a）Nha＝20　　（b）ハrhlt＝40　’（c）Nth＝1006．50．3e20．t0。0一〇．1一〇2一〇．34．5ヨゆ　　　　おニ　　　　こむFrequency（GHz）’（a）6．50．3020．10．0一〇．1一〇2→3455．0　　　　　　55　　　　　　6．OFfequ�pcy（GHz）（b）6．5Oβ0．20．10。0一〇．1一〇2一〇3455．0　　　　　　5．5　　　　　　6．OFrequency（GHz）（c）6．5Figure　2：Real　part　of　the　effectiv6　chiral　paramet6rs　fbr　2−helix　cluster　6ases．　Rk＝2．88（mm）（k＝1，…，N。tS），　（a）ハ�e蝕＝40（Nm写＝80），　（b）Ncts‘＝100（Nht，＝・200），　（c）ハ�eな＝360（1V肱・＝720）0．30．10．0一〇．雪一〇20．30．1oρ一〇．聾一〇2o．10．0・｛｝．t一〇2一弔34，　。。　。5　6。　。，　　→β。，　5．。　5．，・。。　6．，　　℃3。，　。。　、。，　6．。　、。　　　　　’　　　Frequency（GHz）　　　’　　　　　　　　　　　　Freqロency（GHz）　　・　　　　　　　　　　　　　Frequency（GHz）　’　　、　　　　　　　　（a）　　’　　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　　（b　　　　・一　　　　　　．　　　　　　、　　　　　　　（c）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　蔓　．　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　TFigure　3：Real　part　of　the　effective　chiral　parameters　for　3−helix　cluster　cases．　Rk＝3．15（�o）（ん＝1，…，Ncls），　（a）Ncts＝40（、〜冨・＝玉20），　（b）ハ弘な＝120（N．　＝＝360），　（c）Ncts＝240（ハxhix＝720）03槻0．10．0nl一の2一α3455．0　　　　　　5．5　　　　　　60Frequency（GHz）（a）6．5‘03020。10．0一〇．1一〇2一〇345らの　　　　さお　　　　こむFrequency（G｝｛z）（b）6．50302G．10．0一・o．1曽02一〇・3tt5、B　　　　　　5．5　　　　　　6」巳Frequency（GHz）（c）6．5Figure　4：Real　part　of　the　effective　chiral　parameters　fbr　4−heliX　c蓋uster　cases．　R，　3．3（mm）（k＝1，…，1�j），　（a）ハ弘i，　＝＝40（N．＝160），　（b）Ncts＝120（」〜r，，，＝a480），　（c）N‘．　＝180（ハ娠・＝720）　・5．Conciusion　　　Calculations　demonstrate　that　models　with　fner　dispersions　of　deviations　based　on　the　increasedclasses　of　dusters　enable　us　to　observe血e　authentic　Cotton’s　effect　and　to　s加dy　dle　effectS　ofdusters．　Treatment　of　the　models　with　g£eater　varie妙woud　contribute　to　the　resea【ch　on　ar面cialmedia　and　tke　field＄of　biomimetics　in　material　science．　More　rigorous　analysis　to　avoid　thedimensional　limitations　due　to　the　quasi。static　approximation　is　being　cons童dered．．　References　　［1］1．V．　Lindell，　A．　H．　Sihvola，　S．　A．　Tretyakov　and　A．」．　Viitanen，”Electromagnetic　Waves　in　　　　　Chiral　and　Bi−Isotropic　Media”，　Artech　House，　pp．1−18，193−243，1994．　　［2］　IEEE　Trans．　Antennas　Propag．，�Kθo菰α1加μθρ〃．瞬如�oα∫e磁な，　Vol．51，No．10，2003．へ　［3］A．Ish�qaru；S．　Lee，　Y．　Kuga　and、　V．　Jandhyal嬬”Generalized　bonStitUtive　relations　fbr　　　　　m6tamaterials　based　ori　the’　quasi−static　LOrentZ　theoiy”，班EEE　TrCins．　Ahtennas　Propag．，　Special　　　　　Issue　onルfetamaterials，　VoL　51，No．10，　pp．2550。2557，2003．　　［4】C。R．　Brewitt−Taylor，　P．　G．　Lederer　F．　C．　Smith　and　S．　Ha璽，“Measurement　and　prediction　of　　　　　heliX−loaded　chiral　composites，，，　llYEE　Trans．1歪ntennas　Pr｛）pag．，　Vol．47，　No．4，　pp．692−699，　　　　　1999．［5］J．Reinerち工Psilopoulos　and　A．　F．　Jacob，‘‘On　a　statistical　assessment　of　realist量c　chiral　　　materials’，，」EZectromagηetics，　VoL　23，　pp．637−646，2003。［6］M．Asai　a血d　J．　Yamakitぺ‘Numerical　stUdy　on　waves　from　panicles　composed　of　bunches　of　　　helices，’，　Proc．　PIERS2006，　Vo1．1，2006［71Y．　Nanbu，　T．　Matsuoka　and　M．　Tateiba，”The　effective　constiutive　parameters　of　a　random　　　medium　containing　sma11　chiral　spheres”，　IEEJ　Trans．　FM，　Vol．123，　No．3，　pp．259−264，2003．［8］C．Y．　Chung　and　K．　W．　Whites，　Z　EZθcかo．”7Taves　and　Applic．，　Vo1．10，　pp．1363−1388，1996．【9］S．Mot（）j　im馬　Papers（）f　Tech〃ica1ルfeeting　on」E．　M．　T．，　Vo1．　EMT。03−83，　pp．65−，2003．［101M．　Asai，　J．　Yamakit馬K．　Matsumoto　and　H．　Wakabayashi，”On　electromagnetic　chirality　of　　　　helix−10aded　material　s”，　Materials　integra」tz’on，　VoL　17，　No．7，　pp．27−33，2004．［11］G．J．　Burke　and　A．　J．　Poggio，’Numerical　electromagnetics　code（NEC）。　Method　of　moments，　　　　Part　HH”，　Lαwアence　Livermoreハlationa1五aboratoηy，　tReρort，　UCID−18834，1981．輻射科学研究会資料資料番号　RSO7−07周期構造媒質における汎用的な　　一様近似式に関する検討A　Study　of　Uniform　Approximation　for　Periodic　Gratings若林秀昭†　山北次郎　岡山県立大学情報工学部　　†waka◎c．okarpu．ac．jp　　　2007年7月20日（金）於近畿大学本部（東大阪）キャンパスし！RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北1　まえがき　近年のリソグラフィーとエッチング製作技術の進歩に伴い，入射波長に比べて短い周期をもっ誘電体格子の製作が可能となってきた．入射光の波長に比べて十分短い周期をもつ矩形状レリーフ型誘電体格子は，構造性複屈折と呼ばれる等価異方性を示し，負の1軸異方性と同じ性質をもつことが知られている軌入射光の偏光方向（電界の向き）が，格子に平行な場合は，一様な電界と不連続な電束密度の空間平均値との比から，格子と垂直な場合は，不連続な電界の空間平均値と一様な電束密度との比から，矩形状レリーフ型誘電体格子の等価的な誘電率は与えられる（1）．従って，偏光方向によって，これらの等価誘電率が異なるため，異方性媒質として振る舞い（2），格子の溝を調節するだけで，人工的に異方性媒質の製作が可能となる．この複屈折を利用した回折光学素子は狭帯域フィルタ，光磁気ディスクヘッドの検光子，液晶ディスプレイの薄膜コーティングなどに利用されるため，波長に比べて十分短い周期をもつ誘電体格子の数恒解析に関する検討が多数なされている（3、また，等価誘電率を表す式は，一一ew近似式と呼ばれ，電波領域ではウェッジ型電波吸収体の設計に有効である（4）．誘電体格子は，表面に周期的な凹凸を設けたレリーフ型と，周期的に誘電率が変化する屈折率変調型に大別され（5、屈折率変調型格子においても，波長に比べて格子の周期間隔が十分短い場合，等価異方性を示すことが推測され，その存在が確認されている（6）．しかしながら，様々な複素誘電率分布で表される変調型格子に対する等価誘電率は，筆者らの知る限り，明らかにされていないようである．　そこで，第1節では，周期が波長に比べて短い屈折率変調型格子の等価異方性を，等価誘電率を表す一様近似式により，調べる方法について述べる．まず，周期が波長に比べて短い矩形状表面レリーフ型及び屈折率変調型格子の等価誘電率を表す汎用的な一様近似式（7）（8）（9）を提案し，正弦波，三角波，非対称三角波及び非対称台形波の誘電率分布を有する屈折率変調型格子に適用し，偏光方向が格子に平行な場合，垂直な場合に対する等価誘電率をそれぞれ，導出する．次に，これらの等価誘電率と，屈折率変調型格子による回折問題の厳密な解析法によって求めた誘電率に相当する値の違いを調べることにより，一様近似式の有効性を示し，等価誘電率を用いて近似できる適用限界を検討する．また，等価誘電率と伝送線理論（4）を用いて近似的に解析した結果と，回折問題について厳密に解析した結果を比較し，一様近似式の有効性を確認する．屈折率変調型格子による回折問題の厳密な解析法として，周期的誘電率分布のフーリエ級数展開（5）（10）と電磁界成分の空間高調波展開を行い，マクスウェルの方程式から得られる行列微分方程式の行列固有値問題に帰着させる方法を用いる．さらに，それぞれの偏光方向に対する等価誘電率を用いて，常波と異常波に相当する等価屈折率の異方性の度合を比較し，様々な誘電率分布を有する屈折率変調型格子の等価異方性を明らかにする．　一方，平板格子において，格子の周期間隔を波長に比べて十分小さくすることにより，所望の表面抵抗値を有する抵抗皮膜を等価的に得ることができる．例えば，1／4波長型電波吸収体に使用される大面積の抵抗皮膜は，作製が容易ではないため，1種類の帯状抵抗板を格子状に配列した構造が等価的な抵抗皮膜として使われることがある（11）．従って，周期間隔が波長に比べて十分小さい複数の帯状金属板を配列した構造においても，面積平均的な表面インピーダンスが等価的に与えられ，構造の方向性によって面内異方性を示すことが考えられるが，知られていないようである．さらに．表面インピーダンスが周期的に変化する金属平板においても，等価インピーダンスが推測される．しかしながら，これらの金属板列及び金属平板の等価インピーダンスを表す汎用的な一様近似式や，入射電磁波の偏波方向や波長に対する一様近似式の適用限界を明らかにした報告例も，筆者らの知る限り，無いようである．　そこで，第2節では，等価インピーダンスを表す汎用的な一様近似式（12）（13）を提案し，表面インピーダンスを有する2種類の平板格子を交互に貼り合わせた金属板列と，表面インピーダンスが正弦波，三角波，非対称三角波状に変化する金属平板に適用することにより，偏波方向が格子に平行な場合，垂直な揚合に対する等価インピーダンスを導出する．次に，2種類の平板格子からなる金属板列について，等価インピーダンスと伝送線理論を用いて近似的に解析した結果と周期性を考慮し，厳密に解析した結果を比較することにより，金属板列における等価インピーダンスの適用範囲を明らかにする．簡単化のため，インピーダンスを抵抗分のみの場合とリアクタンス分のみの場合に分け，検討を行う．周期性を考慮した平板格子の計算手法には，任意の表面インピーダンスを境界面に平行な位置の関数として表し，電流展開関数の空間及びスペクトル領域展開を利用した混合形のインピーダンス境界条件式にスペクトル領域ガレルキン法（14）を適用する．RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北2　誘電体格子における一様近似式2．1　誘電体格子の回折問題　y軸方向に一様でz軸方向に周期A，位置zの関数で表される比誘電率ε（z）を有する厚さdの屈折率変調型格子の構造を図1に示す．この格子に波長λの光波が入射角θiで入射する散乱問題を考える．領域1，IIIは無損失媒質とし，比誘電率ε1，ε3とする．4¢　�q。邉，。tθ、；　　　晦e　　l　ε1恥導。n・　　　　　　　　　　　　葦ε�ARegion　lIβ醗灘難麟鎌1灘灘謹纏毒図1屈折率変調型格子本論文では，正弦波，三角波，非対称三角波の比誘電率分布を有する変調型格子を考え，次式のように表す．　　　　　　　　　　　　　　ε（・）尋＋δ…（誓り｝（正弦波）　　　　（・）　　　　　　　　　　　　　　ε（・）尋＋δ（・一　ilizi）｝（三角波）　　　　（2）　　　　　　　　　　　　　　ε（z）・−s（1＋射　（糊三角波）　　　　（3）さらに複雑な誘電率変化として．レリーフ型と変調型の混合形（15）の1っと見なすことができる非対称台形波の比誘電率分布を考え，次式のように示す．　　　　　　　　　　　　S（Z）・一｛二脚寿）｝簿ll）　　�C但し，eは格子の比誘電率の最大と最小の中間値，δは変調度である．　以下の理論において，空間座標（X，y，　Z）は全て波数k（）　＝＝　wVajii5によって，　koX→X，　koY→y，碗Z→Zのように規格化して定式化を行う．規格化された空間座標に対するマクスウェルの方程式は5｛MIViP5E−一¢μv！瓦H，56flvf25H−iε〜〆恥　　　　　　　　�Dのように表される．ここで，Zo＝1／Yo　＝〜尿δであり，　IL、εはそれぞ礼比透磁率分布・比誘電率分布であり，テンソルで表される．蕊ヨはkoで空間変数が規格化された回転（rotation）を示している．2．2　等価誘電率を表す一様近似式による解析法　光の入射波長λに比べて，周期間隔が十分短ければ，誘電体格子は負の1軸結晶と等価な性質をもち，入射電界が格子に平行な場合（TE波）にぽ屈折率変調型格子領域内の電界Ee（e＝x，　y）は一様となり，電束密度の平均値1）eは，　　　　　　　　　　　　　　　9TE・e・・Ee−（夫雌轍）Ee　　th　（6）RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北で与えられる．入射電界が格子に垂直な場合（TM波）には，格子内の電束密度Dzは一様となり，電界の平均値Ezは，　　　　　　　　　　　　　　　　轟。一（夫鷹，ε（β1ε。dz）Dz　　　　　（7）で与えられる．従って，等価比誘電率は次式のように表され，本論文では，誘電体格子における汎用的な一様近似式として提案する．　　　　　　　　　　　　　eTE一去　f−i／k　e（z）dz・轟一去雌か　　　　　（8）矩形状表面レリーフ型誘電体格子の揚合，媒質の比誘電率は，体積占有率を∫とすると　　　　　　　　　　　　　　　　e（z）・一｛翻灘）≦A／2）　　　　（9）のように表されるため，式（9）を式（8）に代入すれば，よく知られた一様近似式（2）�Cが導かれる．本論文で扱うそれぞれの変調型格子において，誘電率分布を表す式（1）〜（4）を式（8）に代入することにより，次式のような等価比誘電率が求められる．　　　正弦波：　　　　　　　　　　　　　　　　　εTE＝e，εTM　・ξ〜rl：万　　　　　　　　　　　（10）　　　三角波・非対称三角波：　　　　　　　　　　　　　　　　　・TE−9，・TM一箏δ　　　　　　（・・）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　log　r＝下　　　非対称台形波：　　　　　　　　　　　　…（・＋1）…−2δ＋1｝16［ll＃i（16）16　　（12）TE波入射の場合，格子の誘電率分布に関わらず，等価比誘電率は，平均値となり，非対称台形波の場合のみ変調度によって等価比誘電率が変化する．TM波入射の場合，全ての誘電率分布について，変調度によって等価比誘電率が変化する．また，三角波と非対称三角波の場合，等価比誘電率が同じになっている．従って，入射波の偏光方向によって，等価的な誘電率が異なり，1軸異方性を生じる．　比透磁率テンソルμ＝diag［μ¢x　PYY　pazz1，比誘電率テンソルε　＝　diag［εσx　eyy　eZZXの対角テンソルを用いてマクスウェルの方程式（5）を整理すると固有値はTE波，　TM波に対して　　　　　　　　　　Eκ圭＝Fμ。。（e，，一・31μ。。），Mκ圭＝午・。。（1・y，・一・＆／ε、，、，）　　　　　（13）のように，固有インピーダンスはZOμ．．iEκ，　Zo　Mκ／ε。zのように，それぞれ与えられる．但し，εxx＝εW＝εTE，εzx＝εTM，翫コc＝μyy＝paz　z　＝・　1，入射波のz軸方向の規格化伝搬定数　So＝p扇sinθiである．ε1，μ1はそれぞれ，入射波領域の比誘電率，比透磁率である．従って，TE波とTM波入射で固有値が異なることがわかる．固有値，固有インピーダンスを用いて伝送線理論により，散乱特性を解析する．あるいは，次節の回折問題の厳密な解析法において，空間高調波展開の打ち切り次数M＝0と設定することにより，散乱特性を解析でき，両者の数値計算結果が全く一致することを確認している．2．3　周期性を考慮した厳密な解析法　屈折率変調型格子による回折問題の厳密な解析法に，周期的誘電率変化のフーリエ級数展開と電磁界成分の空間高調波展開を適用して得られる行列微分方程式の行列固有値計算に基づく計算法を用いる．〆RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北　構造の周期性から，比誘電率ε�A，比透磁率μ�Aはそれぞれ，展開係数ξ襯，β椛を用い，打ち切り次ta　Nfのフ・一リエ級数展開によって次式で表される．｛ε�Aμ�A｝一急｛1｝eXP｛伽（会）今（14）なお，格子領域の比誘電率分布のフーリエ展開係数ξ隅は，以下のように与えられる．　　　正弦波：南一ど，ξ一・一亀一響，砺一・（m≠・，土・）（15）三角波：ε0＝：ε，鈷轟（一士岡±5，→，鈷・（一±2，・±掛・う（16）非対称三角波：ε0＝ε，錦一轟（糀一±・，≠隅一う，錦一一藷（m−±2・士4・・±6・→（17）非対称台形波：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　9・　＝・e（・＋1）・　　　　　　　　（・8）　　　　　偏轟＋藷（m＝±・，・±3，・±5，一う，砧一蕩（m−±2・±4・圭6・…）　（・9＞但し，δ＝1のとき，TM波における波動方程式は，ε（z）　＝0となる点で特異点となる．従って，厳密解を求める場合には注意が必要であることが報告されており（16），フーリエ級数展開法においては，例えば，山崎らが提案している誘電率に損失を付加する外挿法（17）を適用すれば，精度良く解析できると考えられる．しかしながら，適用できないδ＝1の場合を強調することは，本論文の主旨から外れるため，変調度の範囲を0≦δ＜1とする．〜妬現，v％砺はeem（x），　hem（x）を展開係数とする打ち切り次数Mの空間高調波によって，憺翻｝一嵐｛e伽（のhem（x）｝eXP（−i・m・）（20）のように展開表示される．但し，z軸方向の規格化伝撮定ta　＄mは，3m＝80＋ms，8＝λ／Aである．マクスウェルの方程式（5）の比透磁率分布μ，比誘電率分布εはそれぞれ，μ（z），ε（z）と表され，電磁界の接線成分y，z成分に関して整理すれば，次式のような微分方程式が得られる．　　　TE−waves：£［亀］−i｛q［：1］・’｛q・＝［一［，1＋罫副卜、一訓（21）TM。waves：ilt　［aj−i［q圖・［q一榴回一騨列（22）但し，電磁界成分ee，　he（e＝y，　z）は，（2M＋1）元の列ベクトルであり，係数行列［司を構成する小行列はm行n列の要素表現を用いて，｛e］　＝［［e’“n＿m］，回＝［砺＿湖，［s］　＝　［Smδmn］のように表される．［O］は零行列，［s］−1は同の逆行列，固一1は囮の逆行列，δmnはクロネッカデルタである．微分方程式を係数行列［（7］の固有値問題に帰着させて解くために，2（2M＋1）元の列ベクト！レα（x）を導入して，電磯界の接線成分y，　z成分をF（x）として，F（x）＝【T］α（x）’（23）RSO7n7周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北3．23．02．8S　2．62。42．22．0　0．010．1　　　　　　1　　A1λ（a）TE−wave10322．8ε　2・42・0　A1．60．010．1　　　　　　1　　A／λ（b）TM−wav・図20次の固有値E（M）κoの比較（θi＝45°，E＝5）10のように対角化行列｛T］を用いて変換すれば，F（x）は次式のように求められる．F（x）−rr】［［σ（κ＋商膚刎　［σ（κ一竪＿�So）】］［二士霧：1］（24）但し，［σ（κ士，x）］　＝＝　［δmn　exp（iκ；kx）】であり，　Xoは位相基準点である．　Whは汎用プログラムを用いて数値的に求める．領域1，IIIの均質媒質では，行列［qの固有値幅と対角化行列［乃1，［T3】は解析的に求められる．各境界面上に電磁流源が存在しなければ，電磁界成分ee，　he　（e＝y，　z）は連続となるから，境界条件より，未知数である領域1，皿の複素振幅αオ（の，a3−（0）を決定できる．　m次反射回折効率，透過回折効率はそれぞれ次式で表される．　　　　　　　　　　　ηh　一　111e｛κ益｝llα益（の1三lRe｛囑｝1）　tl2　・　nh　・・｛＿IRe｛翻驕�H12　　　（25）2．4　数値計算及び検討　本節では，誘電率分布が正弦波，三角波，非対称三角波，非対称台形波分布をもつ屈折率変調型格子にっいて，格子周期が入射波長に比べて十分短い場合に，入射波の偏光方向によって，式（10）〜（12）の等価比誘電率（εTE，εTM）で表される等価異方性を示すことを明らかにする．計算パラメータは，全ての領域の比透磁率をμ1＝μ2＝μ3＝1，領域1の比誘電率をε1＝1に設定した．周期性を考慮した厳密な解析法では，解の収束と計算時間の関係から，以下の計算では，空間高調波の展開項数をTE波入射の場合は，2M＋1＝81とし，TM波入射の場合は，正弦波，三角波分布において81，非対称三角波分布において151・非対称台形波分布において301として計算を行っている．　まず式（13）の等価比誘電率を用いて求めた固有値E（M）κと式（24）の数値的に求めた0次の固有値E（M）κoの比較を図2に示す．図（a）（b）はそれぞれ，TE波，　TM波入射の場合である．固有値E（M）κoは，変調型格子の複素比誘電率の中間値e，変調度δ，入射角eiのみに依存することを確認している．　TE波入射の場合，正弦波，三角波，非対称三角波分布では，変調度に関わらず等価比誘電率が同じになるため，同じ値の固有値に近づく．非対称台形波分布では，変調度に応じて等価比誘電率が変わるため，異なる固有値に近づいている様子がわかる．TM波入射の揚合，変調度に応じて等価比誘電率が変わるため，異なる固有値に近づいている様子がわかる．TE波，　TM波入射の場合共に，誘電率分布に関わらず，変調度δが大きくなると，両者の固有値がほぼ一致する格子周期は短くなる傾向にある．格子周期が十分短いとき，数値的に求めた0次の固有値は，等価比誘電率を用いて求めた固有値に十分一致し，一様近似が有効になる様子がわかる．従って，E（M）κまを式（13）のE（M）κ±に代入すれば，屈折率変調型格子の比誘電率に相当する値εg，TE，εg，TMは，次式を用い／RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北1．61．2亀・・8’0．40．0　0．01　　0．1　A／λ（a）e＝51．612亀・・80．40．0　0．0111，612R・・80．40．0　0．01　　　0．1　　　A／λ（c）言＝10−‘10　　0．1　　A／λ（b）e＝1011図3等価比誘電率を基準とした相対値鼠）の変化（δ＝0．8，θi＝45°）て求められる．　　　　　　　　　　　　　　eg・TE一齢堵一M−、讐≡　　　（26）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ε9，TEこの比誘電率に相当する値と式（8）で求められる等価比誘電率εTE，εTMの違いを調べれば，等価誘電率の有効性が明らかになる．そこで，等価比誘電率を基準とした相対値として，次式を定義する．　　　　　　　　　　　　　　　　　RD＝ε・・TE（TM）一εTE（TM）　　　　　　　　　　　（27）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　εTE（TM）9の影響を調べるために，9＝5，10，10　一　i10の場合の規格化周期に対するRDの変化についてs’図3に示s−．　wwのため潮称台形波分布で醜の分布と同じ平均辮となるよう圃（・＋1）を9に設定した．変調度が比較的大きいδ＝0．8とし，入射角度をθε＝45°とした．これらの図から，誘電率分布に関わらず，格子周期が短くなるにつれて，比誘電率に相当する値は，等価比誘電率に近づいている様子がわかる．等価比誘電率に近づく格子周期は，Eの実部，虚部の大きさに依存しており，正弦波分布の場合に，　RPが最も大きく，等価比誘電率にほぼ一致する格子周期が最も短いことがわかる．例えば，躍）が0．01以下を一様近似が成立する目安とすると，図（c）の正弦波分布の揚合，格子周期A／λが・TE洩TM波入射に対して，それぞれ，0．046，0．042より短ければ，有効である．また，ε＝10−¢10につい℃入射角度θi　＝＝　sO°のときの正弦波分布の数値計算を行い，同様に，RDがo．01以下となる格子周期A／λを求めた結果，　TE波・TM波入射に対して，それぞれ，　O．046，0．043となり，入射角度θ‘の影響は小さいことがわかった・RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北一20一15E＿10鎖　一5免20一15　　−10　　　−5　　　　0　　　　　5　　　　　　　Re［司　　　　　　（a）TE・wave一一20一15一10一5　　　　　　　010　　　　15　　　　20　　−20　　−15　　−10一一5　　　　0　　　　5　　　　10　　　　15　　　　20　　Re［司（b）TM−wave図4正弦波分布の場合の相対値RDの等値線・図（δ＝0．2，　A／λ＝0．1，θi　・45°）一20一15E＿10昌　　一5鉱20一20一15E＿10昌　　一一5（L20一15　　−10　　　−5　　　　0　　　　5　　　　10　　　　　　　Re同　　　　　　（a）TE−wave一20−15−10一5　　　　015　　　20　　−20　　−15　　−10一5　　　　0　　　　　5　　　　10　　　　15　　　　20　　Re同（b）TM−wave図5正弦波分布の：場合の相対値RDの等値線図（δ＝0．8，　A／λ・＝0．1，θi　・＝　45°）　　　　　　　　　　　　　　　　　−20一15　　−10　　　−5　　　　0　　　　5　　　　10　　　　15　　　　　　　Re同　　　　　　（a）TE−wave一15一10一5　020　　−20　　−15　　−10　　　−5　　　0　　　　5　　　　　　　　　　　　Rβ同　　　　　　　　　　　（b）TM−wave10　　15　　20図6正弦波分布の場合の相対値RDの等値線図（δ＝0．8，　A／λ＝O．05，　ei　＝＝　45°）　次に，RDが最も大きい正弦波の誘電率分布の変調型格子について，横軸にξの実部Re同，縦軸に虚部�q同をとったときのRDの等値線図を図4〜6に示ナ図4，5は，格子周期A／λ＝0．1であり，変調度はそれぞれ，δ＝0．2，0．8の場合である．図6はさらに格子周期が短いA／λ＝0．05であり，δ＝0．8の場合である．これらの図から，変調型格子の複素比誘電率の中間値Eによって，変調型格子の比誘電率に相当する値εg，TE（TM）が等価比誘電率εTE（TM）に対して，どの程度，異なっているかを知ることができる．　RDの等値線は，格子周期に関わらず，半円状になっており，9が大きくなるにつれて，等価比誘電率に対する違いが大きくなっている．TE波入射では，ほぼRe同＝�q同＝0を中心とする同心半円状になっている様子がわかる．図4から，δ＝0．2の場合には，A／λ＝0．1で，　RDが小さく，広範囲にわたって，1％以下で一様近似が成立することがわかる．δ＝0．8の場合には，格子周期A／λ＝0．1，0．05のとき，図5（b），6（b）から，例えば，RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北e＝（0．14−i4．44）2＝−1駄69−i1．24（銀に相当，λ＝688�o）付近で，8％，3％程度の違いが，それぞれ現れている様子がわかる．複素誘電率の実部が負になりうる光波領域における金属と考えられる屈折率変調型格子においても，格子周期が短いとき，一一St近似が有効である様子がわかる．　さらに，正弦波の誘電率分布をもつ屈折率変調型格子の規格化周期A！λに対する0次の振幅反射率V需の変化を図7に示す．格子の比誘電率の中間値を9＝5，厚さをd／λ　・2．e，領域mの比誘電率をε3＝％とした．格子周期が短くなると，変調度に関わらず，TE波では同じ振幅反射率に，　TM波では異なる振幅反射率に近づき，一様近似による手法が有効になる様子がわかる．図4，5から，A／λ＝0．1のとき，　e　・5におけるRDの値が小さいことがわかる．従って，厳密に計算した振幅反射率は，等価誘電率と伝送線理論を用いて近似的に計算した振幅反射率に，A／λ＝　0．1付近でほぼ一致している様子がわかる．格子周期が長くなるにつれて，TE波，　TM波共に高次のモードが発生するため，振幅反射率が変化している．　A／λ＝0．437，0．586付近で，−1次の透過，反射の回折波が発生することを確認している．　最後に，屈折率変調型格子の等価異方性を明らかにするために，正弦波，三角波，非対称台形波の誘電率分布の屈折率変調型格子について，偏光方向によって異なる等価誘電率から，変調度に対する常波と異常波に相当する屈折率の差（vEiE−vEiM）／VEifiを求めて，図8に示ず比較のため・レリーフ型としてもみなせる矩形波分布の場合を式（9）において，εa＝ξ（1＋δ），Eb　・＝　E（1一δ），∫＝0．5として計算した．同図より，異方性の度合が誘電率分布及び変調度によって大きく変化し，屈折率変調型格子が等価異方性を示すことがわかる．矩形波分布を除けば，正弦波分布の等価異方性の度合いが大きくなっていることがわかる．1．00．8　　0．6辱　　0．40．2　　　　　　　　0．0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　−1st　　　　　　　　　　　　　　　　　　Aハ図7正弦波分布の場合の0次振幅反射率（ε1＝1，ε3　・2．5，百＝5，d／λ＝＝2．0）＿　o　o　−　一　一　一　一一一一δ＝0．8　0δ＝0．2δ＝0．5ApprG血a志io臓1ATE脱　、＼欄・゜ム噂捌臨■鵬馳駈一＿＿＿一、ノ欄匹0010．010．11　　0．4里，．、遷　・．2曜　°・’v　O．0　　　　0　　　　　　0．2　　　　　　0．4　　　　　　0．6　　　　　　0．8　　　　　　　　　　　　　δ図8変調度に対する常波と異常波に相当する屈折率の差RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北3　平板格子における一様近似式3．1　平板格子の回折問題　本節で扱う構造を図9に示す．平面波が入射角θiで入射する散乱問題について考える．誘電体格子がレリーフ型と変調型に分類されるのと同様に，平板格子は，同じ大きさの金属素子を一定の間隔で周期的，平面的に配列したものと，表面抵抗が周期的に変化する金属平板に分類される．前者はよく知られ，平板格子と単に呼ばれることが多い．一方，後者はあまり知られていないようである．　図（a）に，z軸方向の周期間隔A，　y軸方向に一様な波長に比べて十分厚さの薄い2種類の平板格子が交互に配列された金属板列を示す．2種類の平板格子（以下，平板格子＃1，＃2とする）の表面インピーダンスをそれぞれ，Z81，　Zs2［St　U］とし，面積占有率をそれぞれ，∫，（1一ノ）とすれば，表面インピーダンスは次式のように与えられる．z・（z）一｛象瓢縄A／2）（28）　図（b）に，z軸方向の周期Aで表面インピーダンスが変化する金属平板を示引周期的に変化する表面インピーダンスは境界面に平行な位置zの関数Z．（z）で与えられるものとし，本論文では，正弦波，三角波，非対称三角波の表面インピーダンス分布を有する金属平板を考え，表面インピーダンスを変調度δを用いて，次式のように表す．Zs（z）一瓦｛・＋δc・・（争）｝Zs�A・・　Zs｛・＋δ（レ蓑レ1）｝4�A一乙（　　　21＋δ天z）（正弦波）（三角波）（非対称三角波）（29）（30）（31）但し，7．は格子の表面インピーダンスの最大と最小の中間値である．領域1，IIの比誘電率は，ε1，ε2で表し，無損失媒質とする．　　　　　　　　　　凄　　　　　　　　　　菱　　　　　　　　　　装　　　　　　　　　　矯’　　　　　　　　　　宕くErE　　　　　　　　　　噌　　　　　　　　　　ン　　　　　　　　　θ薦ErM　　　x講，轍1難黎　　で慾裳　　　81：　　　灘　　曜　　訂　　”　　、　　　・惑：慰　　　’し艦P・　　　嘉　　　．’∫≧　　　　5　　　℃　マ　　讐　　　，碑郡　　億1爆難馨噸Ω1舞　　毒：：構：・　　溜：蕪「　　　梶’灘　　　郎：：51ゴさ苫薦灘撫　　欝　　演�`　　強験　　讐難　　ξ．：鶏．　　謙レ難灘“ざ3誤L　kS↓≧ぎ：：潮難灘灘難難翻韻ε1z2A　　’（a）金属板列（b＞表面インピーダンスが変化する金属平板図9平板格子RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北3．2　等価インピーダンスを表す一様近似式による解析法　平面電磁波が平板格子に入射する場合，波長λに比べて周期間隔Aが十分小さければ，面積平均的な等価インピーダンスを考慮することができる．電界が格子に平行な場合（TE波〉，周期間隔が十分小さければ，電界のy成分Eyは連続となるため，平均電流7yは平均インピーダンスZTEを用いて次式で与えられる1．　　　　　　　　　　　　　　　ろ÷（去君lz。1だ）dz）Ey　　　（32）また，電界が格子に垂直な楊合（TM波），電流のz成分Jiは連続となるため，平均電界E。は平均インピーダンスZTMを用いて次式で与えられる1．　　　　　　　　　　　　　　　瓦一笏M《夫雌聯）J・　　　（33）従って，等価インピーダンスは，次式のように表され，本論文では，平板格子における汎用的な一様近似式と呼ぶことにする．　　　　　　　　　　　右一夫尤論…M一夫簾�Adz　　（鋤また，この平板格子の一様近似式は，誘電体格子の一：様近似式（8）から推測できる．一般に，電波領域では，金属の複素比誘電率は，虚数部が実数部に比べてかなり大きく，表面抵抗Rを用いて，次式のように表すことができる（18）（19λ　　　　　　　　　　　　・一♂鴫一・　一，一　i（　　1R／Zo）嗣一i（R／器）k。d表面抵抗が境界面に平行な位置zの関数で£8�Aのように変化する金属平板の複素誘電率は，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ε�Ax’　−i（．R）s�A／zの耀（35）（36）のように表すことができる．式（35）（36）を式（8）に代入し，リアクタンス分を考慮すれば，平板格子における一様近似式（34）が導出できることがわかる．まず，図9（a）の2種類の平板格子からなる金属板列を考える．式（28）を式（34）に代入すると，平均的な表面インピーダンスは　　　　　　　　　　　右一毒＋≒ノ・ZTM　＝f　Z．・＋（・一ノ）Zs・　　　（37）で与えられる．ここで，電波吸収体として一般に用いられる抵抗皮膜（20）の場合を考える．一方の平板格子＃2が無いとき，格子問隙（∫A／2＜lzl≦A／2）における導電率はσ2＝0であり，表面抵抗はR。2→ooである．従って，面積平均的な表面抵抗はそれぞれ，BTE＝」配81／∫、　RTM→◎Qで与えられ，　Z方向については，平板格子＃1が無い構造と等価であると考えることができる．また，平板格子＃2が完全導体のとき，E32＝0であり，平均的な表面抵抗は，RTE　＝0，　RTM　＝∫Rs1で与えられる．次に，、図9（b）の表面インピーダンスが周期的に変化する金属平板を考える．瑛（29）〜（31）を式（34）に代入すると，平均的な表面インピーダンスは　　　正弦波：ZTE＝7。〜nl：万，　ZTM・・7，（38）三角波・非対称三角波：ZTE−2そ準δ，ZTM−2s　　　lo9篇（39）1インピーダンスの単位を［St　D］，表面電流の単位を［A／mlとすれば．電界の単位は【v／m】となっている・RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北のように求められる．TE波入射の場合，変調度によって等価インピーダンスが変化し，　TM波入射の場合，表面インピーダンス分布に関わらず，等価インピーダンスは平均値となっている．また，三角波と非対称三角波の場合，等価インピーダンスが同じになっている。これらは，誘電体格子の一様近似式（8）と平板格子の一様近似式（34）の関係からも，推測できる．　以上のように，構造の方向性によって面内異方性を等価的に生る．従って，等価インピーダンス（ZTE，ZTM）を用いて，平面波に対する電力反射，透過係数を求めることができる．一様近似による等価的なインピーダンス平板の特性は，伝送線理論（4）により，あるいは，次節のガレルキン法において，空間高調波の打ち切り次数をM＝0と設定することにより，散乱特性を解析でき，両者の数値計算結果が全く一致することを確認している．3．3　周期性を考慮した厳密な解析法　周期性を考慮した平板格子の特性はスペクトル領域ガレルキン法よって厳密に解析できる（14）．平板格子の表面インピーダンスが境界面に平行な位置の関数として任意に表される場合を扱うために，本論文では，表面インピーダンスをZ，�Aと表し，電流展開関数の空間領域及びスペクトル領域展開を用いて，スペクトル領域ガレルキン法を適用する．　インピーダンス境界条件式は，境界面x：＝0における平板格子上の電界の接線成分Etan（x），表面インピーダンスZ，（z），面電流密度」（z）を用いて，　　　　　　　　　　　　　　　vi％E、an（z）‘・（1。（z）IZ，。）〜偏」（の＝0　　　　　　　　　（40）のように表される．Etan（z）は1次界と2次界の和で表され，2次界は十分大きな展開項数に対する空間高調波展開によって近似できるものとすれば，M　　　　属E捻。�A＝属｛瑠（z）＋E鑑d（z）｝＝e・exp（一綱＋Σ9m（0＞ゴ柵eゆ←i・m・）　（41）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝　−Mとなる．ここで，9m（x）はm次のスペクトノ噸域グリーン関数Soはz軸方向の入射波の規格化伝搬定数，Smはz軸方向の規格化伝搬定数である．ゴmは空間高調波の展開係数であり，M　　　　　　　　　　　　　　　　砺」（x）一Σ」mαの←i・m・）　　　　　　　　　（42）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝−Mによって表される．表面電流J（z），ゴ卿はK項の既知関数Φp�A，iPpmを用いて，空間，スペクトル領域において，K　　　　　　　　　　　　K　　　　　　　　　　　　　砺」�A一ΣちΦ，ω，　jm　＝　2）　Zp　ippm　　　　　　　（ng）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　P＝＝1　　　　　　　　　　　　　　　P＝1のようにそれぞれ，展開できるとすれば，スペクトル領域ガレルキン法により，空間及びペクトル領域における基底関数の表現式Φp（z），iPpmの混合形表現を用いて線形代数方程式が次式のように得られる．K　　　　　　　　　　　　　　　Σ　ZPt・ip＝Vp’　（〆＝1，2，…，K）　　　　　　　　（tl，tll，）　　　　　　　　　　　　　　　P＝＝1　　　　　ZPP・一真細・）iPpm一夫1壌Φ艶）墾¢）dz・V・・　一一　・・　ip）・（45）ここで，lpを求めることにより，表面電流が式（43）より，決定される．従って，　m次の反射及び透過回折効率が次式のように与えられる．　　　η搬」嚇｝llg臨許9売（°）6iml2・η親」嘲ll穐許囑（°）6°ml2（46）RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北表1電力反射係数の比較　　　（a＞TE−waveResistive　gratingRsiiZg　＝“．1Re�ttive　gra伽9XslSZQ　＝　“．、κ＝10κ＝100κ＝10K＝100Eq．（45）Eq．（48）0．502770660．505636100．502777160．503118570．490712260．493978590．493099780．49358052（b）TM−waveResistive　grathlgR。1μo＝0．1Reactive　gratingXsNSZ◎　＝◎．ryK＝10K＝100K＝101（＝100Eq．（45）Eq．（48）0．142412630．142503220．143741310．143742760．124187070．124313670．127374570．12737679（∫＝o．5，A／λ＝o．5，θi＝＝450）ここで，グリーン関数9m（x）は第2節の固有値を用いた誘電体格子の計算法により，数値的に求められる．κ鵬は固有値であり，一一ey．he．　＝±ξ．（TE波〉，　e。mん蘇＝±ξ鵬（TM波），硫＝Fξ拠のように規格化している．また，電力反射及び透過係数は，それぞれ次式のように与えられる．M　　　　　　　　　Mr。・・＝Σηth・f　tp：Σηhm　：−M　　　　　　　　πa＝−M（47）3．4　数値計算及び検討　インピーダンス平板格子において，一一一ew近似式（34）が成立する周期の限界を一様近似による計算結果とスペクトル領域ガレルキン法による平板格子の計算結果の比較により，調べる．また，平板格子のガレルキン法による数値計算では，式（45）において，Z．（z）が任意で表されることを前提としているため，電流展開に用いる基底関数としてステップ関数を用い，空間高調波の打ち切り次数と電流展開項数の関係をM＝＝3Kに設定した．簡単化のため，全ての数値計算において，インピーダンス格子を抵抗格子の場合とリアクタンス格子の場合に分けて検討する．TE波入射では，誘導リアクタンス（ix、）として，　TM波入射では，容量リアクタンス（−iXs＞として考える（21）．　まず，電流展開関数の空間及びスペクトル領域展開を利用した混合形によるガレルキン法の妥当性を検討する．図9（a）の金属板列において，平板格子＃2が無い場合，Zs（z）＝Zs1のように定数で表されるため，式（45）ほ展開関数のスペクトル領域表示のみを用いた単独形で　　　　　　　　　　　　　　　勾一真唾（・）一舞）dipm　　　（48）のように表すことも可能である．式（45）の展開関数の混合形表現による計算結果と式（48）の単独形表現による計算結果を比較し，抵抗格子，リアクタンス格子について表1に示す．但し，計算に用いたパラメータはA／λ＝0．5，∫　・＝　0．5，θF45？である．この表から，　TE波，　TM波入射いずれの場合も，両者の電力反射係数は展開項数Kの大きさに関わらず，十分一致していると見なすことができ，混合形表現のZpp’を用いて数値計算を行って良いことがわかる．従って，平板格子の厳密な解析法による計算では，展開関数の空問及びスペクトル領域展開を利用した混合形表現によるガレルキン法を用いる．計算機の処理能力と解の収束性の関係から，展開項数をK＝　leoに設定した．本節では，表面インピーダンスZs（x）が式（28）で表される図9（a）の2種類の平板格子からなる金属板列のみを扱う．金属板列は半無限誘電体上に配置されており，比透磁率をμ＝1，比誘電率をε1＝1，ε2＝2．5とする．RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北　TE波解析本節では，　TE波入射の場合について検討する．まず，2種類の平板格子の表面抵抗，または表面リアクタンスの値が大きく異なる場合を考え，電磁波の入射角度θi　・O，45，75°のときの規格化周期に対する電力反射係数の変化を図10に示引抵抗格子（R，1／Zo　＝・　O．01，∫＝0．5，　Rs2／Zo＝0．5）の場合を図（a）に，リアクタンス格子（X。1／Zo＝0．01，∫　＝＝　0．5，　X。2／Zo＝0．5）の場合を図（b）に示すこれらの図から，入射角度に関わらず，周期が小さくなるにつれて，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計算した結果に近づく様子がわかる．例えば，両者の電力反射係数の差が入射電力に対して1％以下を一様近似の適用限界の目安と考えると，これらの図から，A／λが0．0759以下であれば，一様近似が成立すると言える．　次に，2種類の格子について，表面抵抗値の違いが小さい場合（R．1／Zo　・＝　O．01，∫＝0．5，　R。2／Zo　＝　O．05）にっいて，図11に示す．周期が小さくなるにつれて，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計算した結果に近づく様子がわかる．また，2種類の格子の表面抵抗値が大きく異なる場合（図10（a））に比ぺて，広い周期範囲で両者の電力反射係数の差が小さいことがわかる．馨壱8u巳’9暇£おき幽1．00．90．80．70．60．50．OOI　　　　　　O．01　　　　　　　0．1NX　　　　（a）Resistive　gratingS1馨・§§．蔓慧需おき畠1．00．90．80．70．eOl　　　　　　O。01　　　　　　　0．1NX　　　　（b）Reactive　gratings図10周期に対する電力反射係数1碧・暮田8u5宕占霞bき傷t．00．9゜8。。tO．01　　　　　　0．1NX1図11抵抗格子の周期に対する電力反射係数　さらに，面積占有率の影響を調べるために，平板格子＃1の面積占有率をプ＝0．2，0．8として，抵抗格子の表面抵抗R，2／Zoに対する電力反射係数を図12に，リアクタンス格子の表面リアクタンスX，2／Zoに対する電力反射係数を図13に示ナなお，一方の格子について，抵抗格子の場合はRs1／Zo＝0．1，リアクタンス格子の：場合はXs1／Zo＝0．1とし，入射角度をθi　・O°とした．抵抗格子，リアクタンス格子の場合共に，面積占有率に関わらず，周期が小さいとき，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計算した結果に一致している．図12において，表面抵抗をRs1／Zo＝0．1，　Rs2／Zo＝5．0としたときの抵抗格子上の電界分布を図14に示す・RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北周期が小さくなるにつれて，厳密な電界分布は一様近似による電界分布に近づいている様子がわかり，式（34）が成立することが言える．∫＝0．2の揚合は，式（40）から，格子＃2上の電界量が大きいため，一様近似による電界分布に対して違いが大きいことがわかる．従って，．図12の電力反射係数の場合に，Rs2／Zo　＝5．0付近では，一一tw近似に対して違いが大きくなっている．豊・彗8Q琶署占2おき畠1．00．80。60．40．2α亀。20．tRdlZle1図12表面抵抗に対する電力反射係数10看・弩8Qぎ署ど醒おき山1．00．80．60．40．2α亀。10．雪X，tz。110図13表面リアクタン峯に対する電力反射係数ヨε3三．ヨoコ．9儀1．00．80．60．4　　α2　　　0，0　　−0．4　　　　　−0．2　　　　　　0　　　　　　0．2　　　　　0．4　　　　　　　　　dA　　　　　　　（a）∫＝02旨・8B嘉召慧琵1．00．8O．60．40．20．0翻0．4　　　−0．2　　　　0　　　　　　　z！A　　　　（b）∫＝0．8図14抵抗格子の電界分布0．20．4TM波解析本節では，　TM波入射の場合について検討する．電磁波の入射角度θi　＝＝o，45，75°のときの規格化周期に対する電力反射係数の変化を図15に示す一，抵抗格子（R、1／Zo＝（）．01，∫＝（）．5，　R。2／Zb　・＝O．5）の場合を図（a）に，リアクタンス格子（X。1／Zo　F　e．Ol，∫∬0ふX。2／Zo＝0．5）の場合を図（b）に示3−．これらの図から，入射角度に関わらず，周期が小さくなるにつれて，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計算した結果に近づく様子がわかる．例えば，両者の電力反射係数の差が入射電力に対して1％以下を一様近似の適用限界の目安とすると，A／λ溺0』316以下であれば，一様近似が成立すると言える．　次に，面積占有率の影響を調べるために，平板格子＃1の面積占有率を∫＝0．2，0．8とし，抵抗格子の表面抵抗Rs2／Zoに対する電力反射係数を図16に，リアクタンス格子の表面リアクタンスXs2／Zoに対する電力反射係数を図17に示す．なお，一方の格子について，抵抗格子の場合はR、1／Zo＝0．1，リ7クタンス格子の場合はXs1／Zo　・＝　e．1とし，入射角度をθi　＝・0°とした．これらの図から，面積占有率や表面抵抗，表面リアクタンスの値に関わらず，周期が小さいとき，厳密に計算した結果は一様近似を用いて計算した結果に一致している1図16において，表面抵抗をR。1／Zo＝　0．1，　R。2／Ze＝＝5．0としたときの抵抗格子上の電流分布を図18に示す周期が小さくなるにつれて，厳密な電流分布は一様近似による電流分布に近づいτいる様子がわかり，式（34）が成立することが言える．∫＝0．8の場合は，格子＃1に誘起される電流量が大きいため，一様近似にRSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北よる電流分布に対して違いが大きい．従って，図16の電力反射係数の場合に，Rs2／Zb＝5．0付近では，一様近似に対して違いが大きくなっている．　　　0．8　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1．0　’　の　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　の　もの　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　もの．E　　　　　　　　　　　　　　屋　　1α6　　　　　　1・8馨…　　　　　　　　馨…　臥2　　　　　　　　臥、　　ね　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　レく　＄　　　　　　　　　　　　　　　　　　＄　　　　む　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　くコ　山　　0．0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ρ1　　0．2　　　0．001　　　　　0．01　　　　　　0．1　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　0．OOI　　　　　O．Ot　　　　　　O．1　　　　　　　1NX　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　NN　　　　　　　（a）ResiStive　gratings　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）Read｝ive　gratings　　　　　　　　　　　　　　　　図15．周期に対する電力反射係数　　　1．0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1．0　ゆ　　　　　　　　　　　　　　ゆ誓　　　　　　慧　　　　｛30　　　　　　　　　　・8　　　　　　o　　　　　　　　　　　　　o　o　　　O．4　　　　　　　　0　　　0．4　　　　　　　　　　　　a　　　　　　　　娼　む　　　　　　　　　　む　tU　o．o　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　pa　o．d　　　°’°1　　°’1R，，fied　1　　1°　　°’°1　　°’1　X．／Z。1　　1°　　　図16表面抵抗に対する電力反射係蛋　　　　　　図17表面リアクタンスに対する電力反射係数　　2．5　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2．5　　　　　　　　　　．9　2・°Sg　・．・軽t。§，．，　0．0僑9麗：＝二：匙’v童75deg……Approxlmadon’　　1’ノー＼一一一一．一一TM−wave瓦1属＝α01R，，9Zs−．“．5プヒ0．5℃．4イ〕．2　　　　0　　　　0．2　　　zZA　（a）∫＝028・83’s器蓄彗u2．01．51．00．50．0　0．4　　　　　　　　　　　　　心．4図18抵抗格子の電流分布O．2　　　　0　　　　0．2　　　漁　（b）∫：＝0．80．4mSO7℃7周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北4　むすび　本論文では，電波，光波領域の周期構造媒質である誘電体格子，電波領域の周期構造媒質である平板格子において成立する汎用的な一様近似式を，それぞれ提案し，その有効性を示した．　まず，誘電体格子について，等価誘電率を表す汎用的な一様近似式を提案し，その有効性を示すと共に，周期が波長に比べて短い屈折率変調型格子の等価異方性を明らかにした．汎用的な一様近似式を用いて，正弦波，三角波，非対称三角波および非対称台形波の誘電率分布を有する屈折率変調型格子の等価比誘電率を求めた．TE波入射においては，誘電率分布に関わらず，等価誘電率が誘電率分布の平均値となり，　TM波入射においては，平均値にならず，変調度に応じて変化することを明らかにした．屈折率変調型格子の比誘電率に相当する値の等価比誘電率に対する違いは，格子の誘電率の中間値の実部と虚部に関して，半円状になっており，格子周期が短くなると，違いも小さく，等価誘電率が有効であることを明らかにした．格子周期A／λ　＝　0．1，変調度δ＝0．2の屈折率変調型格子では，複素比誘電率の中間値一20≦Re同≦20，−20≦hn同≦0の範囲において，1％以下で一様近似が成立することがわかった．また，等価誘電率と伝送線理論による解析結果と屈折率変調型格子の回折問題の厳密な解析結果を比較することにより，格子周期が波長に比べて短いとき，一様近似が有効であることを確認した．等価誘電率を用いて異方性の度合いを比較し，矩形波分布を除けば正弦波分布の場合が最も等価異方性が強いことがわかった．　次に，平板格子について，面積平均的な等価インピーダンスを表す汎用的な一様近似式を提案し，2種類の平板格子を交互に貼り合わせた金属板列，表面インピーダンスが正弦波，三角波，非対称三角波状に周期的変化する金属平板に適用し，等価インピーダンスを求めた．TE波入射の場合，変調度によって等価インピーダンスが変化し，TM波入射の場合，表面インピーダンス分布に関わらず，等価インピーダンスは平均値となることを明らかにした．金属板列にっいて，一様近似を用いて計算した結果と周期性を考慮した平板格子の厳密な計算結果の比較により，1／4波長よりも周期が十分小さいときに一様近似が成立することを示した．この一様近似式を用いることにより，電波吸収体用の所望する抵抗を有する抵抗皮膜の作製が期待される．また，問題の明確化のため．抵抗金属板列．リアクタンス金属板列に分けて検討したが．抵抗分とリアクタンス分を共に含むインピーダンス金属板列の場合も，一一ew近似が成立することを数値計算により，確認している．　今後の課題は，等価誘電率を表す一様近似式及び等価インピーダンスを表す一様近似式について，入射面が格子と直交しないコニカルマウントにおける3次元散乱問題を調べること，平板格子における一様近似式について，直接的な評価を検討すること，さらに，正弦波，三角波，非対称三角波の表面インピーダンス分布を有する金属平板について，一様近似式から導出した等価インピーダンスの有効性を示すために，数値計算を行うことである．参考文献（1）M．Bom　and　E　Wb1£Pr元nciples　of　optics，6th　edition，　Pergamon　press，　New　Ybrk，　pレ705−708，　　　1980．（2）応用物理学会・日本光学会・光設計研究グループ監修，増補改訂版回折光学素子入門，第4部，オプ　　　トロニクス社，2006．（3）　V．Halte，人Benabbles　and　J〆Y．　B1got，‘‘Optical　response　of　periodically　modulated　nanostructures　　near　the　interband　transition　threshold　of　nol）1e　meta1S”，　OpticaユExpress，　VbL　14，　No．7，　pp．2909−　　2920，　2006．（4）橋本修，電波吸収体入門，森北出版，1997．（5）山崎恒樹日向隆，細野俊夫，稲川譲二，“誘電率変調型グレーティングの伝搬特性”，電気学会研究会　　　資料，電磁界理論，EM�h87乙54，　pp．　137−146，1987．RSO7−07周期構造媒質における汎用的な一様近似式に関する検討　若林・山北（6）山北次郎，六島克，“屈折率変調型格子による等価異方性効果”，電子情報通信学会論文誌（C−1），Vol．　J73−　　　（》1，No．9，　pp．605−608，1990．（7）若林秀昭，山北次郎，小松実，稲井寛，‘‘誘電率変調型格子における等価異方性の解析”，電気学会研究　　　会資料，電磁界理論，EMT−04−93，　pp．　17−22，2004．（8）若林秀昭，山北次郎，稲井寛，‘‘誘電率変調型格子における等価誘電率を表す一様近似式に関する検討’，　　　電気学会研究会資料，電磁界理論，EMT−0592，　pp．53−58，2005．（9）菅野翔太，若林秀昭，稲井寛，“屈折率変調型格子の等価誘電率近似に関する検討”，電気学会論文誌，　　　基礎・材料・共通（A）部門誌，Vol．127，　No．8，2007（掲載予定）．（10）M．Komatsu，　H．　W拙abayashi　and　J．　Yamakita，“Computational　methodS　for　surface　relief　grat−　　　ings　using　eleCtric　and　mm　netic　fiux　eXpansions，，，　IEICE　Trans�ttions　on　El�ttronics，　Vol．　E88−C，　　　No．12，　pp．2192−2198，2005．（11）最新電磁波の吸収と遮蔽，PP．　9095，日経技術図書，1999．（12）若林秀昭，山北次郎，浅居正充，稲井寛，；c平板格子における等価抵抗膜に関する検討tt，電気学会研究　　　会資料，電磁界理論，EMT−02−46，　pp．1−6，2002．（13）住谷和美，若林秀昭，稲井寛，“帯状金属板列における等価インピーダンスを表す一一tw近似式の有効性1’，　　　電気学会論文誌，電子・情報・システム（C）部門誌，VbL　123，　No．　11，　pp．1930−1953，2003．（14）R．　C．　Hall，　R．　Mittra　and　K．　M．　Mitzer，“AnalysiS　of　mUltilayered　periodic　structures　using　gener−　　　a】tZ’　ed　scattering　matrix　theory．，皿∋EE　Tra�otions　on　Antennas　and　Propagation，　VoL　36，　No．4，　　　pp．511−517，　1988．（15）西原浩，春名正光，栖原敏明，光集積回路（改訂増補版），第7章，オーム社，1994．（16）山口詔二，細野敏夫，“不均質媒質中の電磁界解析法についで，電子通信学会論文誌（B），Vol．　J65。A，　　　No．5，　pp．614〒621，1982．（17）T．　Yamasaki，　K．190no　and　T．］ifinata，“AnalysiS　of　electromagnetic　fieldS　in　mhomogeneous　me（lia　　　by　Fourier　series　expansion　methodS−The　case　of　a　dielectric　constant】niXed　a　positive　and　negative　　　regions　一，，　IEICE　’I　ransactions　on　Electronics，　Vol．　E88−C，　No．12，　pp．2216刷2222，2005．（18）H．Wd�qbayashi，　M．　Komatsu，　J．　Yamakita　and　M．　Asai，“lmproved　convergence　in　the　analysiS　of　　　thin　metaMc　gratings　with　thickness　proMes’，，　American　Geophysical　Union，　Radio　Science，　Vol．　38，　　　No．6，　pp．＆1−8−10，2003．（19）H．　Wakabayashi，　J．　Yamakita，　M．　Asai　and　H．　ihai，“AvailabMty　of　resiStive　boundary　condition　f（）r　　　thin　metallic　gratingS　placed　in　conical　mountinぎ，，工EICE　Thransactions　on　Electronics，　Vol．　E87−C，　　　No．9，　pp．1560−1567，2004．（20）清水康敬，杉浦行，電磁妨害波の基本と対策，第5章，電子情報通信学会，1995．（21）Ben　A．　Munk，】llrequenqy　selective　surfaces　theory　and　design，　Chapter　1，　John　Wiley＆Sonc，　ihc．，　　　2000．輻射研究会資料　RSO7−08小型低温水素メーザの開発研究一マイクロ波共振器の低温化と周波数制御系　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　の改善Studies　on　Development　of　a　Small　Size　and　Low　Temperature　Hydregen　　Masers　−a　Cold　Microwave　Resonance　Cavity　and　Improvement　on　the　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Frequency　tuning　　　　　中桐紘治＊、蒙勇紳，岸、知慶＊　　　　　　　　　＊近畿大学，＊＊中国上海天文台　　　　　　　　K．　Nakagiri＊，　Y．　Cai＊＊，　Y．　Kishi＊＊Kinki　University，　＊＊Shanghai　Astronomical　Obseゴvatory2007年7月20白於いて　近畿大学要旨　我々は，従来より約1桁の周波数安定度改善と小型化による使い易さを目指して、小型低温水素メーザ周波数標準実験器の開発を行っている。この実験器では、従来より’寸法が約半分のTE111モードのマイクロ波共振器を採用して、これを液体窒素による低温化して水素ビームの速度を低速化してメーザ発振線幅を狭くし，共振器での熱雑音を抑制し、更に水素ビームの効率化による信号増大を図る構造にした。技術開発要素である低温化方法には，最内層シールドの外側のアルミ円筒状恒温槽を真空装置上部に配置したドーナツ状液体窒素タンクからの熱伝導で冷却する方式にした。マイクロ波共振器の周波数制御には，高速周波数同調法である搬送波抑圧位相連続矩形波周波数変調を採用して，水素メーザ発振線を汚さない方式で好結果を得ている。1．はじめに　水素メーザは、最も周波数安定度が優れている原子周波数標準器として、時間周波数標準器の基準、時計、同期に利用されるばかりでなく、他の種々の用途：超長基線電波干渉計、深宇宙通信その他精密計測に用いられている。これは、水素原子がマイクロ波標準に利用するのに都合の良いエネルギー構造，物性をもつことによる。水素原子をマイクロ波共振器の中にて約1秒間閉じ込めて、マイクロ波誘導発振を起こす際のマイクロ波との相互作吊時間を長くし、それから得られる発振スペクトル線幅を狭くできるのが大きな特長である。　水素原子では，陽子の自転による角運動量∫と電子の自転による角運動量ノが合わされ1つの角運動量Fとなり，1とノはこのFの周りを一緒に首振り回転運動をする。この回転周波数は約1420MHz（1秒間に1．42×109回の回転数》であり，これが水素メーザ時計の出力（遷移）周波数に関係する。　図1のように外部から磁場を原子に掛けない場合角運動量Fの大きさはF＝1，0の上下2っの状態であるが，磁場が掛かると上の状態は磁場方向の成分を表わすMF＝1，0，−1の3つの状態に分かれ，磁場を増やすと4つの状態は大きさを図のように連続的に変わる。4っの状態の中で外部の磁場の変化を受けることが他に比べて極端に少ないエネルギー状態が上下に1つずつあるので上の状態から下の状態にその差に相当するエネルギーを周波数1420　MHzの電波として取り出して原子時計を製作する。これを磁気の回転首振り運動のベクトルモデルで示すと図2のようになる。F＝1　0F＝0図1水素原子の静磁場でのエネルギー状態Z高Y図2回転首振り模型による水素原子のエネルギー状態の移り変わり図3水素メーザ原子時計の基本構成図3は，現用で最も精度の高い原子時計として利用されている水素メーザ原子時計の基本的な仕組みである。水素分子を原子に分離する放電管の先に取り付けた1mm位の穴から水素原子を1時間に3c．c．位をビームとして真空中に出して，中心軸での磁界ゼロで外側が強くなる磁界レンズを作っている磁石の中を通して中心軸に（後に説明する）エネルギー状態が高い水素涼子だけを集束させて水素蓄積球の中に導いている。水素蓄積球に入った原子は前に入った原子が出した電波の振動にあわせた電波を出します（誘導発振と呼ぶ）。これを持続させてマイクロ波共振器中の電波の一部（1から2割），10層13W位を取り出す。この電波の信号は微小であるが，雑音はこの信号の10万分の1位と小さいので，精度の高い原子時計の発信源となります。　原子時計として実用に供しているものには，セシウム原子，ルビジウム原子を利用したものがあります。原子の性質に応じて方式，作りかたが違い，結果としての周波数安定度等の利用が異なります。図4に周波数安定度の大体を示している。　原子時計は，時刻の維持・供給、通信ネットワークの同期、移動無線（携帯電話を含む）・ラジオ・テレビ・の時刻・周波数基準、GPS（世界測位システム）、レーダによる位置や時刻の決定、大陸間超長基線電波干渉計（VLBI），電波天文観測による宇宙の構造、仕組みの解明、計量標準（時間、周波数、長さ、電圧等）の標準値決定、深宇宙探査船の軌道決定などに利用されます。10’iO1　0”ii　10−12な　　　一13毅10轟餐10・141（）’15　　1　0−i6　　　　　　　1　10　102　103　10410s　IO6　　　　　　　　　　　　　　　　測定時間τ［s］L図4各種原子時計の安定度（水晶発振器安定度を比較のため含む）107　図4に示されているように，水素原子時計は水素メーザ（英語ではMaserでMicrowaveAmplification　by　Stimulated　Emission◎f　Radiationの頭文字をとったもの。　MicrowaveをLightで置き換えるとLaserになり，臼本語のレーザに対応する）とも呼ばれ，原子時計では一番安定度が高い。これは，水素蓄積器内壁のテフロン膜により周波数が僅かであるがシフトするので、周波数の絶対値はセシウム標準器に劣るが、水素蓄積器内でマイクロ波との相互作用時間を約1秒と長くとれるので発振周波数の鋭さ（発振周波数を発振周波数強度の半分の値の周波数幅で割ったものでQで表わす）がよく、100秒から1000秒で安定度が特に高い基準標準器として利用されます。時刻の維持，周波数基準，超長基線干渉計（VLBIとも呼ばれるがこれはVery　Long　Baseline　Interferometerの頭文字），深宇宙探査船の軌道決定などに利用されます。超長基線干渉計は，遠く離れた星からの電波を遠く離れた（例えば数千�q）2箇所以上で受信して取得されたデータを同時性を確保して相関をとり，高分解能（1m秒角以下）に天体を観測するもので，大陸間の移動特性も測定でき時刻同期（0．110’9秒とか），位置決定（1cmとか）もできる。　近年水素メーザを利用する関連分野で水素メーザの周波数安定度、使いやすさに対する要望が高まってきているωω。水素メーザに対する周波数安定度要求がもう1桁になると水素メーザの現在の最高安定度が6×10層16程度なので、これに応える技術革新、改良が必要になる。また、光周波数の通信、計測での利用技術が進み光周波数標準器の高精度化も間近となり、光とマイクロ波を結びつける技術も発展している。この点からも使い易く、高精度なマイクロ波標準としての水素メーザの改良、製作が一層望まれている。　我々は，水素メーザ時計の周波数安定度の限界を破り，約1桁の改善を目指してマイクロ波共振器部を液体窒素で冷やして水素原子とマイクロ波と相互作用時間を長くして，発振周波数幅を鋭くするとともに，マイクロ波共振器からの熱雑音を低くする技術を目指して「垂直型小形低温マイクロ波共振器水素メーザ実験器」の開発をしている。また，水素メーザ原子時計の長期安定度はマイクロ波共振器周波数と水素メーザ発振周波数のずれから生ずるのでこれの高速精密周波数制御法についても研究している。　　本文では、このマイクロ波共振器の低温化と周波数制御系の改善について述べる。2．マイクロ波共振器の低温化（1）試作中の小型化水素メーザの構造�B　我々は，共振器の円筒の径を半分に小さくでき、しかも水素原子を多く蓄えられるTE111モード共振器内に置く石英円筒を円筒軸に沿って2分割する水素蓄積円筒で低温化する方式を採用（3）・（eして、一層の安定化、小形化を図ることにした。この第1歩として、重さが347gと比較的軽く丈夫な水素蓄積石英円筒製作に成功している。図5に、この共振器部をソレノイドコイル部とともに示す。共振器の内直径は14．Ocm、円筒軸方向高さの調整範囲は12〜19cmとした。石英円筒の内面を銀ペースト，或いは真空中での銅蒸着による被覆で共振器のQを22000位を達成するつもりであるが，石英円筒の内面に厚さ0．1mmの銅箔ではQ7000位を得ている。水素蓄積円筒の共振器内への挿入によるQの劣化は少しであったので，円筒内面の被覆を上記の方法で試みる予定である。　図6に開発を進めている「垂直型小形低温マイクロ波共振器水素メーザ実験器」の真空容器と内部の構成品の断面図を示す。寸法の単位はcmである。共振器の外側は、径の違ったソレノイドコイル計2組、最内層磁気シールド、温度低温化恒温層、中層磁気シールド、外層磁気シールドの順になっている。　外層磁気シールドの上に液体窒素ドーナツ状容器が置かれ恒温層と4本のアルミ棒で連結されている。外層磁気シールドの下は、水素ビーム源真空槽への隔壁を隔ててエネルギー−pe択ビーム収束用電磁石、マヨラナ遷移利用不要エネルギー準位（F＝　1，　pm＝1）除去コイル磁石、エネルギ・−pe択6極永久磁石、原子ビーム発生放電管などを配置する。　TEm方式には、共振器内全域に水素蓄積円筒を置き発振動作を起こすため、径方向も含め全域にわたって静磁場が一様でなければならない。これを実現するため、長くて径の大きい、もう1つのソレノイドコイルを用意した。（2）共振器の低温化と温度制御方法　真空槽内の共振器上部の容器に液体窒素を蓄えて、これと接続されている恒温槽を冷却する。　温度制御については共振器両端に磁揚を発生しないホルマール線をバイファイラー巻きにしたリング状のヒータを製作した。これにより共振器を直接制御できるため温度安定化改善ができる。ドーナツ状液体窒素容器図5実験器のTEmモード共振器部構造　　図6垂直型小型低温水素メーザ実験器本体ノ（3）低温化とビーム効率向上による周波数安定度改善（3）液体窒素を使っての制御温度は、テフロンの第2ガラス転移温度・97℃の12度手前の温度一85℃をまず試みることにした。この温度でのマイクロ波雑音低下効果による周波数安定度は、実験室での共振器設定温度50℃に比べて，発振電力を現状の2倍に改善できるとして、短期安定度は0．54倍、中期安定度は0．31倍と改善が期待できる。これを図7に示した。図中には次の目標としての90Kの場合も示している。　図7での安定度は、2標本分散の平方根をσアとする式6，2−2π識｛1＋F（劉＋￥・右・÷（1）によって計算した（6）。ただし、kはボルツマン定数、　f，は受信回路系の帯域幅、　Tは共振器絶対温度、Poはメーザ発振電力、　Fは受信回路系のNF（雑音指数）、βは共振器結合係数、fmはメーザ発振周波数τは測定時間（平均化時間）、　e，は原子発振スペクトルの2値（メーザ発振周波数をスペクトルの半値全幅で割算したもの）。である。使用データは、Po＝10−13　W，β＝0．21，　f，＝1．　O　Hz，　F＝1．0，である。　1　．OE−・1　1　tOE−12ζ遡1　・OE−13翫1・OE−14撰1　・OE−1　5匝　1　．OE−16　1．OE・−17詰　拮　詰　諾　詰　詰　詰坐き杢善壽査ま　　　　　測定時間［s］図7低温化による周波数安定度の改善予測（4）低温化実験　図6に示されているドーナツ状の容器に空気中から液体窒素を供給して共振器の温度を一85℃に設定する実験をしている。予備実験では，15時間で最内層磁気シールドの温度が38℃下がり，共振器の周波数が22kHz下がり，冷却時間を充分長くすることにより目標の一85℃の実現性を示した。3．共振器周波数制御系の改善（1）矩形波周波数変調法　水素原子の固有共鳴周波数と共振器周波数との間に差があると、メーザ発振周波数はCaVity　Pullingの現象により次のように変化する。　　fm　−fo　＝（fc−fo）9、19，ここで、2cは共振器負荷Q値，　e，は原子共鳴スペクトルのQ値である。この式から・を2、を50000、2，を2×109として、周波数安定度を1×10−15とするためには、共振器の周波数響は…93Hz以内となる・このときの娠器の盤変化は84μK以下の安定度が要求され、温度制御だけで共振器周波数を一定に保つのは現実的でなく、共振器周波数を自動的に同調することが必要となる。　我々は，図8に示す矩形波周波数変調法を採用（5）・�Eした。この変調法において，変調周波ta　fMでf・＝　fc±fwの矩形波周波数変調を行ったときのn次のスペクトルの大きさは，変調指tam＝・　fw／　fMとして，Bn（m）−1吻，←1　　πm−n）2　sin（号圃となる。メーザ発振周波数でのこのnが0の変調スペクトル＆（m）は，変調指数mが偶数のとき零となり，メーザ発振を妨げない。このため，キャリアフリー共振器周波数矩形波変調周波数制御法ともよばれ高速な制御が可能となる。図8　マイクロ波共振器の矩形波周波数変調応答（2）共振器周波数制御実験　図9は，試作したキャリアフリー共振器周波数矩形波変調周波数制御系を示す。変調周波数7．5kHzで変調幅は±15　kHzにして位相連続で行っている。共振器へのこの変調電波の入力は，方向性結合器によって行い，その反射電波を方向性結合器へ出力している。共振器の周波数可変は，共振器内に置いているループアンテナに取り付けている可変容量ダイオードへの電圧供給によって行っている。このループアンテナの面積は，0．5cm2位で通常め受信アンテナ面積程度である。電圧10Vの変化でで約1kHzの特性が得られている。中間周波数20．405MHzで帯域幅約2k且zの水晶フィルターを2個使用して，中間周波数の後で行われている水晶発振器の位相制御を妨げないよう変調信号を取り除いている。Sq甑貿aマe題icrowave　〜3、臨cavity　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　7．5kHz　　　　　　　　　　　　　　　RS232c　　　　　　　　　　PCK冊竃…鮮�鰹Q欝熱繍撫　一一　　　伽・血　　⇒価・、、無・翫2伽・・撫輪伽・戯v。鎗。t，賦謬臨　　　　　　　　　　　　　　　　　　ZF擢2000　　　！．420．405　臨z　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1。3　dBb　　　　　　　　陽a】【30dB（1　dB　step）　　　　　　　　　1　dB　　　　　　　　　　　　　　　　〜20　dB　　　　　　　　　　　　　　　〜20　d3　　　　　　　　　　　　　　　　　へAヘへん　　　　　くき＝＝コ　　　　　くき＝コ、，鵬。蹴鴇一・・お　　　　　　、。鵡　　ωお　　　　　　　　　　　　〜1．5dB厘Var．　coax●　　　　　　　　　V：aractor　　　　　　　　　　　C：：：＝〉Variablephaseshifter轟icrostr　　　　脳�t舐。μBiasイ　　　　　　〜60dB　　　　　　　　　　　　　　　　〜20　d8　　　　　　　　　　　　　　　　〜40　dB　　　　　　　　　　　　　　　　40　dB　　　　　　　　　　　　　＜：き＝＝＝コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ぐ＝＝＝コ　　　　　　　　　3dB　coupler　　　　　　　　　　　　　　伊〜3馳　　　　　嵐i蹴　　　　　　60弗　　　　1ine　阿7kH2　　　　　　　　　　1FO口T　　　　Xtal　Filter　　　　　　　Xtal　Filter　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ぐ：＝：コ　　　　　　　　　　　　　　　For　co職parison　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Ψith＃2　maser　　　、β　　　　一・・祀　　　・お　　　一・・鵡　　　　2α結器　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　へAヘへ〜　　　　　　　　　　　　　3（Bc。upler糊　　　，　・　．・、　X5Ci�tuit　lrit翫α》5R2或alα≡Cpあalod【sy8t�p．鰭纒阻陥藍塾照＿．．．＿．；10Mz　Standard�o図9キャリアフリー共振器周波数矩形波変調周波数制御系　水素メーザ発振電力よりも10から100倍程度の制御に充分な変調電力（6）の共振器内への供給で，マイクロ波共振器へ供給する段階でマイクロ波の搬送波抑圧度は70dB以上が得られていて、図10に示すように，水素メーザ発振電波による水晶発振器制御用の中間周波数20．405MHzの段階では発振電力の約40　dBが得られている。水晶発振器位相制御状況を示す405．757kHのリサージュへの影響が出ていない。このことは，共振器周波数制御によって水素メーザ周波数標準器の長期周波数安定度を大きく改善できることを示している。薙1：1襲箏響轟艦纏謬�`gn、eF；　塑も1評鱒馨ご三図10　中間周波数20．405757MHzでの水素メーザ発振出力と共振器変調信号出力例結論　周波数安定度を1桁弱改善することを目標に低温水素メーザの実験装置を組立て，共振器低温化実験をして，目標の一85℃への予備実験を行いその可能性を示す実験結果を得た。　共振器周波数制御実豪では，中間周波数の水晶フィルタ後での変調スペクトル強度は，発振スペクトルよりも一40　dB程度の好結果が得られた。今後は，制御装置2組目を製作し，2台の水素メーザ周波数相互安定度の評価実験を行う。謝辞　本研究費用の殆どは文部科学省知的基盤整備振興調整プロジェクト「量子標準の高度化」経済産業省委託研究に支えられたことを付記し、関係の方々に感謝します。また、本研究に多大の技術協力をして頂いた通信総合研究所の関係の方々、近畿大学で実験に協力して頂いた諸氏、低温小型共振器系の製作に高度な技術で協力していただいたアリオスKKの方々に記して感謝します。参考文献（1）松本弘一（2003）（特集：進展する量子標準）“総括：量子標準の意義と発展”，光アライ　アンス，　9，Vo1．14，’No．9，pp．33−34．　．　　　　　　　　　　　　　　、（2）津田正宏，中桐紘治（2003）　（特集：進展する量子標準）水素メーザの開発，光アライ　アンス，9，Vol．14，No．9，pp．48−53．（3）中桐紘治，張　為群，「小型低温水素メーザ周波数標準実験器の構造と静磁場分布，ビー　ム軌道計算」，MenL　Schoo1．　B．　O．　S．　T．　’Kinki　University　No．14：63〜75（2004）・（4））Edward　M．　Mattison　et　a乙（1976）ASTUDY　OF　HYDROGEN　MASER　RESONArORS　AND　STORAGE　BULBS　FOR　USE　IN　GROUND　ANDAND　SArlELLITE　MASER”，　Proc．7th　Precise　Time　and　Time．Ihterval　Applications　and　Planning　Meeting，　pp．243−263．（5）工Vanier　and　Aμdoi1（1989）The　Quantum　Physics　of　Atomic　Frequency　Standards・PP・1121，　1130，Adam　HilgeちBristl　and　Philadelphia．（6）C．Audoin，‘‘Fast　cavity　auto−tUming　system　for　hydrogen　masers”，　Revue　Phys．　Appl，16（1981）　125・130．》4掬翻鍵麟蕪縫灘欝鍵譲纏議議鍵翻1講懸講鍵議綴鍵鐵大電カクライストロン電源spr｛ng8加速器用電磁石電源直流高圧発生装置’＜応用機器製品難難鍵羅麹騰難議灘灘tt麟難灘難繊難難羅SCSS：SPring−8　CompacセSASE　Sourceは、国家基幹技術として、大型放射光施設Spring−8の敷地内に全長約1kmの施設をつくり、次世代光源X線自由電子レーザー（XFEL）の実用化をする計画であり、産業界、研究界に多大な貢献が期待されている。建設期間：2006年〜2010年モジュレータ電源では当社の高電圧，高精度パルス技術が活かされており、従来比1／5の小型化が図れてお夙更に小型化、高信頼性の量産器の開発中。インバータ充電器も世界最高0．0196の超高精度（従来比10分の1）を達成。当社製モジュレータ電源、充電器■盤子雛だ　　　　　　　　　　　　s　　　　，　　　　　　　tS　　　　　　　　　　　x　　　N　　　蓼　魯徽一羅繍’　　、　、　　　　　　灘鑛鑛籔　襲�d懸叢鷺購蓑1議鶏懸灘　　　　　　　　装　ザ　　　ソノ　　　　　　ゑ　　　　　げミ華馨懇難議撚鐵y纏’9Si建醗　　1，。z＾滋　　　　　　z　v「�o醒β一一廿鰍脚炬勘　　霧　，　　　　　　　嘘　　　　　　　　5　　く　R　　ち　　　　　　セ　ミ　　　　　メ　　　　　　ハ　　ぜ鼎S．　　　　禦凌＿．，，、　　、，、懸1t”　　x　　　饗、　　　’灘灘　懸鍵　・＾　灘　’　　　　，　　購．、t錫　一嚢4く醗豊”灘鑛・・／．　　ma　　　難熾雇　il’，N　k。霧＾照、　’次　　　、　　　　騰yew：　　　蓉　　’　　　・聡蘂　　　　きバが　　セ　ノ　　　　嚢1懲　　・　　　　灘．　嚢　　襲　．　墾　　　　　　x灘難　　　　一灘　　鍵櫛賜櫨謙繍郵　　　且ソくヤ弘、職や僻v瓢　cΨAAti　t西聲♂、、糊冨代きき　　　　　　　　かカう　ゆうち　　　　　　　　　ゆごぢ礪　　ノ織聾・翻愚　　　　　　　　　　｛”・’Aジμ闘一菖i・’vgP　　引：幽｛｛｝，灘離鞭　・　　　　嚢欝　　　　》、，　　思臨伽　　、肺　♂融馨￥、ψ■一一一一一韓噛齢一一邑噛一一一一●●一一●■b−一騨一一一一口嚇口騨＿一一●●●●一■●一■験一一＿一一■●■巨員一■●■｝一一●90■9−■隔剛P一咽P嚇一麟〇一噛一一噛一一一一一一一一一一●●聰一一〇隅一鴨鱒騨騨一●9電一一一■■−o−069−一■●口ロー一騨馴P−一■●一一一一一＿＿鴨口o一一閥隔●9■●■●ロー髄o●o−一一一一＿一一＿一糠←〈三口o一噂r°輪一嚇一一願葡一〇一畠幽御一日一一一一櫨畠鯛幽o用一一一一一一一一r一一一〇一一昂二一’T’一一一〇躰喩一一喩一一〇一一〇”一一騨一一一昌一一r噸一鴨一？一一一一只一一一一鱒一昌ooo−一一藺一一一一一一一一一一一一4−一一葡一，一一●一一一一〇昂一一周＿一・庸・P鞠一一一燭一口喝鰯鞘一1．蟹劉1；．i“｛；・騨クライズ繍ンゐソード電圧，→350−kVll・△．：．・46．6V．．∫・�堰F−600置篇￥．．Ch肇−星bw言・．『・・7−47・o．V：・・∴．−1．、）i．Ckz．擁麟享∴∴葦93・Vこ・∵超高精度インバータ充電器：シミュレーション結果と実測値灘≡主充電器と補充電器をシームレスに切り替える事により、高速充電と高精度の相反する性能の両立を実現　　　　　　　　　　　　　　　　　50kV→pv解納一〇5m92SW　eirt　　　　　量譲13搬口040K　．＄，lil秘騰臓　、量｛・嶺2。aA1dblρ　　　　　　　100隅　　　　　　　　　　　　　　　　　　　3DO口1　　　　　　　400嗣　　　　　　　　　00悶　　　　　　　6　0珈　　　　　　　　　00mヤ：o齢oむ・短む　KRtV｝inv》　≡｛R3面v｝覗o：：：器：：畿：：：駕1°：駕：：：9：：駕淵08駄oo1　e．co畿へ00謡高出力主充電器　で高速充電2eAld餌’伽　e　11低出力補充電器・で高精度充電4コ0悶　　　　　　竃　　　　　　　　　　題6AO鵬　　　　　11PO殉セけひくレ　ぐ　　れげビれべい　セゾジげしヒぜ　さヘヤぐい　へをなへぜサぎシ寒測デ豫∫麹熱漁鴻％）漁奪財安サ量FB　　　　　圧　Vbettt2》．畿り｛v‘揚。1・暴群γき学b糞輪snv　　vs　‘　v主FB　御電圧（　antlTO悶　　　　∬�q　　　　OOO吊　　　110r疇　　　匙　　　　　路00rn　　　14P吊　　　1隔　　　霜ρ0団ン廿電圧彊整40PP1divイpPm（PPン　　　　婁T1暑竃po購4　m　　　　1o穐　　　　　　　　鷹循趣充黙　鋒聾カエネ　ギー11「　’T11　　　　　　　1一体密閉型モジュレータ電源9くン◎。誘導翻速シンク鐸卜醸ンの概念　　　　畢認選糠藩なノ”ノノ弩鋳籔f1、，セ島酉面al6寵d塗6dだfδゼ：2iξk〜護薗t経｛16瀞蔽δ6616蔵童論簿憲巌瀟＞DCP．S．V、　、、、8塊∴甥。、簡＿、誤．瀦ン冨．．w岱、．，喧繍鰍博瞭、9鎌y。∴こ鯛、、、　Sw託ching　P．S．　　　　　　　　　　　　　コ　　　　lTransmission　line　　　　　　Cel！一一陶馴゜−1Vo剛V2＝V3−Zlz《calibrated》ng　resista�uce》lz（alwaYs　monitored）…↑V3　　↓↑噛一鱒肇難灘鞍鯵鱒類護欝難鱒難鰯灘雛難灘磁1割1》割’Gate　pulse一里」旨2》dlldt＝0　　　　割旨Switch憲ng　arm　S3　　　　　　　　　　　　　　　°　　　　＿if（7M°9EEk：灘｝＿・灘購羅　　　　　　　め　　　し　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　り　　　　　　　　　　　　　　　ご　　　　　　　　　　　　鍵鍵灘繊　一“Fl　　　　　　　　　　　　　灘・　鑑譲馨・9櫨　　　　　　　　　　　　．　　　　1灘1伽§G　　lve　power欝難霧　懲灘灘蓼灘：；挙　　髄麗聾ハみ　　　　　　もべ弓　　〆MOSFET　board難織灘《rearslde）（rearside纏drive　ICMOSFET羅難難藝懸講讐1　　　　．、　　　　　　　　kS，LS＞tX”1一一闘臨　　灘　　　　簿　　　　　　　　　　　姻ξ茎83000�o100（｝難難灘灘鞭馨難醗翻縫　　　　　　　　．∴、鳶難灘鑑灘蓬for　MOSFET＆drive璽C一loo◎−2000h3000400　　　　　600　tittteinseo】8001000インタクションシンクロトロン電源出九波形例出力電圧±2．2kV出力電流±22Aパルス幅250ns（十）　　　　　　250ns（一）繰返し　　1MHz一　　゜糞嶺鰯哉鐡藁鱗顛顛鞠趨籏鰯騨爵謙筐1蓬馨発き鱒餓onぜひ露薮塁呈．辱暮ε¶．6　’celI　　蘇1　　　　　�`魏｛　α6註銑　藝麟獅董　奪　　　　　　嚢＿＿＿＿幽＿　妻　塾　　　　　茎一一一一一一一1騙　　　　緯沁虻一認“　　窒　♂簑遷翼審茎毫寮：　血7　窃箋脳　　　1一瞼譲董　a3　1茎　　　｛　　　　　雇懸d慶銑2｛　繍　　　細一B弩a田　甑】　倉　｛｝2≡璽ll4（8Gト115《5PMeV》S養妻尋毒遺1謬蟹茎　　こlll欝聴漕思・（凝　・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　time藝secl蠕織譲蟻蛍識謙悪驚難難幾難難難鰹鰹難灘噸藁繭叢蚕蟻凝嚢蜘灘鵜蓮藁繭遜顯藁藁無礒簸難嚢磁欝鱒鍵蒙　　　　　Glte　t「義ge「ct竃朧鵠ply　饗on　unch　　　　　　　羅嚢蓑　　・煽灘1・　　　　　　　≡≡　　　　　　　　．　　　　　　　　　　　　　　　轡　　　　　　哩Ω　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　亨　　　　　　　　　　　　　　懸灘　§鐘購鍵嚢響撚難鞍藻欝1Medical　handling　area　　　ゆHigh・・energyions　B・1蟹mplant’？彗Energy　dumperB・2Electro−excitation　●10三target蓼蒙講騰灘鑛欝嚢灘纒鐵灘1T＝1・10　eVHigh毛ne璽嘗レ籔懸鑛灘難鑛難灘鞍灘灘馨難懸難灘皿．C：international　Linear　C　olider　lま、超高エネルギーで電子と陽電子を衝突させ宇宙の始まり「ビッグバン」あ状態を再現できる実験装置です。ニチコンは加速エネルギー源であるクライストロン用パルス電源のR＆Dに参画しています1物磯鯵墜醜φ重晦撫雄黙購難轡璽馨毒；家側最六輿力職鶴149哉撚∴翼・大学共同利用機関法人高エネルギー加速器研究機構りニアコライダー−St画捻進室発行の『ILC通信」紀載の図およびE＄を元に再構成いたしました。オーストラリアシンクロトロンプロジエクトへの参画ASP：Australian　Synchrotron　Projectは、オーストラリア政府が進めている放射光施設建設計画で、加速用高周波源を東芝が受注し・その電源部を一一括でニチコンが受注した。このような大電力高電圧の加速器用電源を海外から受注したのは初めてです。仕様　　　　　　　　　　　　　　冒　　　　　　現地組立中の写真カソード電圧　　DC42kV　電流　ラA負荷短絡時はIGBT直列スイッチで高速遮断し、負荷を保護する。ヒータ電源，アノード電源，集束電源付帯乾式トランスを使用し、密閉構造により。高圧露出部のない安全設計台数　　　　4台納入　　　　2005年納入、稼動中Speed＆F霧exiわ龍睡y翫玉01誌�p電子線滅菌用電源現行：医療用具近未来：医薬品、生薬、食品　　　　輻射科学研究会平成19年10月23日　　（RSO7−10）DEV肌OPMENTS　OF　LONG−P肌SE　KLYSTRON　MOD肌ATOR　FOR　　　　　　　　　INTERNATIONAL　LINEAR　COLLll）ERHitoshi　Mori，　Katsnhiko　Furuyeg　N【CHICON（KUSATSU）CorporationAbstract　N［CHICON（KUSATSU）CORPORATION　and　KEKhave　developed　a　llovel　lollg哩）ulse　klystro且modulator　fbrboth　of　singl6’−beam　t口be（136kVp＊100A）a【1d　mult沁eamtube（120kVp＊140A）．　The　m滋n勉山res　are；−crowberless　system　widlopt圭miZed　IGBT　snUbber　circuiち一co坦pact　and　highlyreliable　Seif−Healing　Capacitors，−HV＆LV　tw辻ゆulsetransfbrmers　of　laln血ated　steel　core　fbr　reduced　tankv61ume．　　　　　　INTROI）UCTION　KEK　had　constructed丘rst　Long　Pulse　K【ys往onmodUlator　for］［LC　SC（super−conduc血g）RF　cavity，　andnow　RF　expe血ientS　are　pe�uformed［11　The　a耐hors　have。developed　the　second　modUlator，　neWly　designed，　ainingeconomical　efliciency　for　fi並ure　ma5s　production．　Figurelshows　the　sido　view，　and　figure　2　shows　typicalwavefb�oofprimaξy　vo1斡ge雛d　current・Figure　1：Side　View　of　the　modulator．il：窪uM♂y2097：2StO4Figure　2：1　ypica1　Output　Wavef｛）rm．CROWBEMESS　SYSTEM　BY　mG肌Y　　　　REHABLE　IGBT　SWn℃H　Tthe　modulator　main　switch　is　compQsed　of　IGBTswitch　units；those　are　stacked　ihto　one　row　of2qelementS　in　series　and　4　rows　in　para皿eL　S�q旺ar　IGBTswitch　System　has　experienced　long−term　performance　i1加clear　fusion　expe血neRtS血Japan乙Figure3　and　Figpre4show｛he　bo奮h　side　views　offhe　IGBT　switch　plate，　where2　IGBT　elementS　in　series　atre　installed．Figure　3：IGBT　element　side　View　of　IGBT　sWitch　plate．　Figure　4：s加bber　side　view　of　IGBT　switch　platαQp伽al　Snubbet　design　When　the　IGBTs　are　tmed　offi　a　spike　voltage　appearsacro5s｛he　c・Hecめr皿d血e　emi伽r　elegtr・des・if　the　spikevoltage　is丑ot　apPropria‡ely　treate｛均it　riseミ．　beyond　the｛9§窓蜘隅舳9嘩晦n虻ゆagest°血eThe　a曲o蔦selected　spec温c　vぬes　gfthe蓋mubberresiStance　and　capacitance　iロthe　fbHowing　manner，。At　firsちthe　mahl　current　is　commutated丘om　the　IGBTto　the　snubbeL　The　voltage蛤apProximately　the　p1℃ductofthe　current　and　the　snめber　resistance．　The　resiStancevalue　was　detemilled　so　that　the　spike　voltage　would　notrise　beyond　about　haif　of　the　maximum　rating　voltage　of仕Le　IGBT　eIements．−A丘er　the　c・�ou倣i・購・red　energy血re＄id伽血ducta茸ce　of　the　primary　circUit　is　abso1もed　hlto　the皿ubber　resistors　and　capacitors．　Therefbre　we　detem血edthe　capacitance　valu6　ushig　numerical　shn皿a廿on．　Here，the　leakage血ductance　of　outPut　pUlse　transformer　iS　shortcut　by　tai　clipPer　ch℃uit．　As　the　resu1ちthe　optimized　s加bber　design　allowsmoderate　valu60fresidual　inductance　iロthe　p】dmalydischarge　loop，　approximately　5　micro　H．IGBT　driver　power．　feedin9th・p・we血t・血e　IGBT曲・・．ele伽ni・曲卸丘6mthe　main　circr1iち　whi【e　the　IGBTs　ar60F道’the　power姐et麗轟監畿艦、藩麗翻締濫鶴響cg珊瞬Se叫d・ψZe　cb癬・Z傭繭：ult・de重ec伽、　The　IGBτd�uver　eledronicき】receiv6s　tw心optica1・・ゆ1噸臨t・位m・蝉・ff血・IGBT・1・m鴫’血紬・’瀦離灘齪謹奮認織and．．siゴ91e’powet　SiコPPly　and　ti血ing．　Control．，1轟盤畿｝編藩盤豊臨註綴鮮de毎ごts卿ure　if　one　of　the忘igr　als’tumed　Qf範it　indic諭s・1血ef，t癒血e　ofthe　IGBT　elemeht　or　the　ddve士e166tr6hi69．．’・¢OMPム（）T　AN］D耳IG耳LY　RE肌ABLE　∴’SE卑F一耳犀ALING　qAPACITORS　．N【C耳【CON．IsuPplies　various　typeS’　bf　custenized　　・鵬趨鵬盤謡霊舞器畿鑑監�i邸噂・価n聡t・f・曲・Kly・tr・n・血・d面・r・iS血・t、6seセ6，e，that’　Self−Hea珪ng　typ夢capacitoτs　maae　6f血etaユized・P1額c創曲卿P五c的1・，・With・smaU・τ．・iZe　・nd’highetenergy　density・The　spe面ca廿・n・iS．Sh・wn血励161ン．Table　1≡Spサci丘ca怠on　ofmahl　capac加peci霞雌onnita夏ue’apacitanCC：゜cro　F：44u卑ber　of　Capacitor　units　．一齢4dc　yo1佑ξeV．11n｛証gy　Storage26．eight914olume！100krA30．41eig血t偲5．3ifヒt�qeour9000MASS−PRODUCTION　ORIENTED　　TRtSNSFORM　ER　DESIGN　　　　輻射科学研究会平成19年10月23日　　　（RSO7−10）　in　order　to　minimize　the　tank　volumo，血e　step。uppulse−transform．er．is　divided血to　two　transfbrmers；one　iSfor　fUll　Withstanding　voltage　and血e　other　is　for　half．　Because　the　size　ofwound　magnetic　Stee1　core　iS　limitedby　w血｛�qg　mac】血e，　the　au血ors　has　prefbmed　lan血1atedc・re・虹励1e　t・mass−pr・duc廿・氏顕e幡pare孟・diag�ois　shown血Figロre5．．Figure　5：Tran鑓）arent　diagram　ofthe　pUlse　transformer．　　　　　　　　　S�oY　・　The　s6cona　klystron瓜odulator　fbr　SCRF　KEK　hasshown　its　economical　ef且cien6y．　They　has　started　theaghg　and　hiE典power　testS　of　mU　lti−beam　klystronS　underdevelopment．　　　　　　　　　REFERENCE　”　　．1．［11s・・Fulruda・t乱，“s鷹・frw　s6urce・血sup・r−　　Collducthlg　RF　Test　Faci随電y（STF）at　KEK，，，　Proc．】ン　　ngAC°6・獅゜網e・聯U箪Pp二←ヌ＄緬151：？・・6！輻射科学研究会資料　　RSO7−11　　　円形カバレッジのための同軸キヤビテイ装荷多モードホーンの　　　　　　　　広帯域化大森　康平　小林　貴志　出口博之　辻幹男　　　　（同志社大学　工学部）2007年12月12日1　はじめに　コルゲートホーン［1−31や複モードホー一ン【4−61は低交差偏波特性をもつホーンであり、特にコルゲートホーンはサイドローブ特性も優れたホーンであることは良く知られているが、主としてペンシルビームを形成するもので、反射鏡アンテナやアレーアンテナのようにビーム成形する目的では使用されていない。一方、筆者らが提案してきた曲線フレア構造を有する多モードホーンアンテナ［71では、フレア角を変化させた構造によって、低交差偏波な特性が得られ、しかも複モードホーンに比べて広範囲に高次モードを制御できることから、ペンシルビームのほかに、円形カバレッジ内での最低利得をできるだけ高くしたビーム成形も可能となる｛81。　円形カバレッジホーンにおいては、所定のサイドローブレベルを実現し、ある方向での利得を最大とするために、二次計画法によりホーン開口面の励振モード係数が決定できるIS］。ホーンのフレア角を変化させたテーパ構造に加えて、一部、軸対称な別の形の不連続を設けても高次モードの制御が行なえることから、先に同軸キャビティを装荷した構造でホーンの小型化［9］について検討してきた。しかし、モードの位相差によって狭帯域になる問題点があり、特性改善が望まれていた。　そこで本稿では、ビーム成形、ホーンの広帯域化および小型化を同時に実現する低交差偏波多モードホーンとして、喉元から開口面までの軸方向に役割の異なる複数の同軸キャビティを装荷した構造を検討している。すなわち、喉元側の同軸キャビティによって中心開口を所定の大きさまで広げながら、低交差偏波特性を有する回転対称なテーパ分布を合成し、開口面側での同軸キャビティでは、逆相励振によってsinc関数状の分布を実現しようとするものである。最適化設計においては、まず、喉元側の同軸キャビティの形状を広帯域な特性が得られるように決定していく。次に、開口面側の同軸キャビティを含む全体形状を所定の励振モード係数が得られるように最適化を行なう。その際、あらかじめ理想の励振モード係数を二次計画法によって求めることにする。そして、得られたホーンの形状を初期値として放射パターンを含む評価関数を定義して、広帯域なホーンの最終形状を決定すれば設計は完了する。本法によってKu帯で同軸キャビティを装荷した多モードホーンを設計し、放射特性の数値的評価および実験によって提案する方法の有効性を確認している。2　多モードホーンの動作原理2．1　従来の複モードホーン複モードホーンアンテナは、基本TE11モードと高次TM11モードとを適当な割合で合成することにより、低交差偏波特性を実現している。図1および図2に円筒導波管TE11モード、TM11モードを、各々単位電力で励振したときの放射パターンを示す。図2（a）より、TM11モードの主偏波パターンはH面およびボアサイトで零となり、　E面に放射電力を持っている。それゆえ、TE11モードと共にTM11モードを励振することにより、回転対称に近いパターンを得ることができる。また図1（b）と図2（b）に示す交差偏波特性を比較すると、ほぼ同じ角度にピークが現れており、主偏波だけでなく交差偏波成分の低減も可能となることが分かる。TEti　mode書鶏HSllg一40　　　　　　　　20　　（a）　Coゆpe1．書婁10dB　i　tervais　H一40　　　　　　　　犯　　（b）Cross。pol．図1TE11モードによる放射パターンの等高線図TM鎚modeもoH　　　血0鋤◆一如　　（a）C伊poLゆoH縫nO面φ’ua　（b）α・ss・pel．　10図2TM11モードによる放射パターンの等高線図2．2　従来の曲線テーパ多モードホーン従来の高次モード発生機構はホーンアンテナの一部分のみを使うものであり、原理的にもホーンアンテナの全長を短くすることは困難であった。これに対し、曲線テーパ形状は、フレア角が負になるという構造も可能であることから、従来の形状よりも自由度が高く、ホーンの構造全体を使って広範囲にわたって高次モードの制御が可能となり、モード数を限定せずに開口面における伝搬モードを全て使って所望の遠方界が実現できるという特長がある。開3（a）は、周波数帯域5％で、交差偏波のピーク値一30dB以下の多モードホーンの形状を示したものである［7］。この種のホーンでは、アンテナ軸方向の離散点における直径Di（i＝＝1，2，…　，N）を3次スプライン関数で内挿し準軸対称なテーパ形状からなり、直径Diを変えることでTEInモードおよびTM1。モードの発生および伝搬を制御している。一方、図3（b）は周波数帯域30％で、交差偏波レベルー30dB以下、　VSWR1・065以下となるように設計したホーンを示したものである［10］。図3（a）は小型であるが、狭帯域である問題点があり、一方、図3（b）においては、帯域30％と広帯域であるが、軸長が長いという問題があった。そこで、それぞれの問題点の改善が求められていた。50亘・一50050　　　　　100　　　　　150　　　　　200　　z　［mm］（a）小型低交差偏波ホーン50暮。冒一50050　　　　　100　　z【mm】（b）広帯域低交差偏波ホーン150図3　曲線テーパを用いた多モードホーン2002．3　従来の円形力バレッジビーム多モードホーン図3に示す多モードホーンアンテナのフレア形状をうまく選べば、所定のサービスエリア内における最低利得をできるだけ高くするといった円形カバレッジ（照射領域）ビームが実現できる。以前に設計された円形カバレッジ多モードホーン［8］の形状を図4に示す。図4は曲線フレア形状を用いたホーンである。しかし、ホーンの軸長が長くなる傾向やモード毎の位相差によって狭帯域となる問題があった。ホーンの軸長に対しては、モード発生機構として同軸キャビティを導入すると改善され、図5は3段の同軸キャビティを装荷したホーンの設計例を示している。しかしながら、図4に示したホーンと同様に、比帯域は狭いという問題点が残されている。なお、同軸キャビティの構造ならびに設計については、次章で詳しく述べる。0Ioo200300Lengh【mm】図4　曲線テーパ多モードホーン50寡薄゜・50　　20　40　60　Length【mrn】図5一同軸キャビティ装荷多モードホーン3　設計法および解析法3．1　設計法の概要　図6にホーンの設計パラメータを示す。構造としては導体のみからなる軸対称ホーンに同軸キャビティを多段に装荷している。溝深さdi、溝の幅Wi、円筒部の長さli、厚みち（i＝1，2，…，1V）を変化させることで、高次モードの発生および伝搬を制御していく。このような構造における不連続部の影響は、例えば最小二乗法的モード整合法（付録A参照）によって解析でき、ホーンの放射パターンは、散乱行列の縦続接続によって得られるホーン開口面における励振モード係灘から開口面法により求めることができる（付録B参照）。図7に円形導波管のTE11とTM11モードを合成して得られるモードの電気力線と、同軸導波管のモードを合成した結果を示す。これより、交差偏波成分の少ない分布が得られることがわかる。所望の放射特性を実現するホーンの設計においては、予め求めた励振モード係数を用いて非線形最適化によって同軸キャビティの径を決定すればよい。そして、放射パターンを含めた評価関数を定義して最適化することで最終的なホーン形状が決まり、設計が完了する。F6edφ”Apetture⇒図6多モー・ドホーンの構造および座標系の定義�S・礪》�J　IE踊　　　　　　　　¶M蝋　　　　　（a）�L囎・ll撒1　τE闘　　　　　　　　TM縄　　　　　�D図7モードの電気力線（a）円形導波管モード（b）同軸導波管モード3．2　設計のための評価関数前節で述べたようにアンテナの目標性能を実現できる各モードの励振モード係数が予め求まることから、これらの励振係数と一致するようにホーンの形状を最適化により決定する。このとき評価関数は、次の3つの物理量と各々の所望の値との差の二乗和をとり、対象となる周波数帯全域でそれらの総和をとることで定義している。　1．励振モード係数の振幅　【dB］　2．励振モード係数の位相　［degl　3．ホーンの喉元におけるリターンロス　【d珂　　　剃一写｛NΣWm，　em，（1）i：＝1）＋加（D）＋w・・evs（D）｝　　　（1）εm（P）−iACk　一一　Aq（D）12εφ（D）＝　lpdi−Pq（D）12Evs（D）−ISii，｛・］［・1（D）12（i＝1，2，…　，N）（i＝1，2，…，N）（2）ここで、Aq、　Pqはそれぞれホーンの励振係数の振幅および位相、　Adi、　Pdiはそれぞれ励振係数の振幅および位相の所望の値を表す。よって、εm、εφは理想の励振モード係数に近づけることを意味する。SIi，（1］［1］はTE11モードが入射したときのTEnモードの反射係数であり、εv，はSli，［1｝ll］を零に近づけようとするものである。しかし、二次計画法で理想のモード係数を求める際、モードの位相を同相と仮定しているが、周波数特性から見ると必ずしもそれが最適値であるとはいえない。そこで、対象となる周波数帯域において最適な値を得るために遠方界を評価関数に用いて最終形状を決定する。　遠方界を評価関数とした場合、評価関数は、　1．主ビームパターン　［dBl　2．交差偏波　［dB］　3．サイドローブ　［dB］　4．ホーンの喉元におけるリターンロス　［dB］を考慮して、次式で定義する。　　　E（D）一；｛讐一ψ）＋警・一＋舞w・1−ie・1−i＋一→　（3）ε。。−i（D）−iE．一θ、−E�t一θ、（D）12＋IEdん一θ、一恥一θ、（D）12（¢1，2，…，N．）εx。−i（D）一臥P−。，（D）12、ε。1．．i（1））→E。1＿θi（D）12ε。。（D）−i8・咽［・1（D）12（i＝＝1，2，…　，ハrxp）（i＝1，2，…　，Nsl）（4）ここで、E．＿ei（ECh−ei）、　Ede−ei（Edh一θi）はそれぞれθi方向でのE面（H面）の放射電力の設計値および所望の値を示す。よって、ε。。＿iは主偏波を所望の値に近づけることを意味する。Exp−ei、　E。1．．eiは、それぞれθi方向の交差偏波とサイドローブの電力を示し、εxPt、εv、はそれぞれの特性を低く抑えるというものである。3．3　提案する設計法先に開発した同軸キャビティ装荷多モードホーン（図5参照）では、同軸キャビティの形状を最適化手法によって決定しているが、帯域5％（9．75〜10．25GHz）という狭帯域なものである。図8にこのホーンの帯域内の放射パターンを示す。このように狭帯域になる原因を調べるため、ホーン喉元側の同軸キャビティニ段までの形状における開口面分布を求めたものが、図9である。同図より、交差偏波レベルの上昇などが見られる。また、図10は、ホーン全体の形状における開口面分布を求めたもので、帯域内であっても十分な特性が得られていないことが分かる。ロ量註一婁崖一一。50　　0　　50　　Angle［deg］　　（a）9．75GHz　0冨三P10おき噛一20嘉歪．30一40一50　　0　　50　　Angle【deg】　　（b）10．OGHz図8　全体形状での放射パターン0ロ電40冨≧£−20婁歪一30一40一50　　0　　50　　Angle［deg】　　（c）10．25GHz、　0専一10鼠2。室毒・30nt−40。20　　　0　　　20　Radius【�o】　（a）〜L75GHz180　閃　0　ユ9曝容IO　馬言0賂20　冨ge卵瞳30　　出一40480　　　　　−20　　0　　20　　　　　　　Radius【mm】　　　　　　（b）10．OGHz180　疑　090髄一10・璽勧　ユ　　ゆ一〜轟｛ゆ　　緩の40−180　　　　　−20　　0　　20　　　　　　　Radius【�o1　　　　　　　（c）10．25GHz180　罫90砦　馬o薯　匿一90480図9　二段での開口面分布　0竃．10奎£．20書．歪一30葡40一50　　　　0　　　　50　　Radius【mm］　　（a）9．75GHz180　ビ90器　s　旦ξ一90禽−180　　　　　　　　180　　　0　9°蕪1・　　蕊舞　゜器2°蠣量3°　　　。40　　　　　　　　・180・50　　　　0　　　　50　　　　　　−50　　Radi吋�o】　　（b）10．OGHz180go窪　蓄0？　豆．go註　　　　　　一180　0　　　　50Radius【�o】（c）10。25GH乞図10全体形状での開口面分布そこで本稿では、ビーム成形、ホーンの広帯域化および小型化を同時に実現する低交差偏波多モードホーンとして、喉元から開口面までの軸方向に役割の異なる複数の同軸キャビティを装荷した構造を検討している。すなわち、喉元側の同軸キャビティによって中心開口を所定の大きさまで広げながら、低交差偏波特性を有する回転対称なテーパ分布を合成し、開口面側での同軸キャビティでは、逆相励振によってsinc関数状の分布を実現しようとするものである。最適化設計においては、まず、喉元側の同軸キャビティの形状を広帯域な特性が得られるように決定していく。次に、開口面側の同軸キャビティを含む全体形状を所定の励振モード係数が得られるように最適化を行なう。その際、あらかじめ理想の励振モード係数を二次計画法によって求めることにする。そして、得られたホーンの形状を初期値として放射パターンを含む評価関数を定義して、広帯域なホーンの最終形状を決定すれば設計は完了する。この方法によって段毎で目的に合った特性を実現することができ、ノ」型で広帯域な特性をもつホーン形状を最適化により求めることができる。　di・1eed　　：　　：　　書　　ミR韮＋11　　ミ　　：　　；　　言　　蓄　　署RI　R2：　塁　：　2　葦R31　：　塁　：　：5　　　　　　　　●　　　　　　　　．←レ8ぐ→1112　　　1i（a）第一段階ゆ1舞oll図11　設計パラメータ（b）第二段階li　　li＋1↑警4　設計例アンテナから視直径約40°の円形領域（カバレッジ）を照射する場合を想定し、サービスエリア内の最低利得をできるだけ高くするような円形カバレッジビームホーンの設計を行う。表1二段目での理想のモード係数丁Ell　modeτMll　modeTE12　modeTM12　mode�qP［詑】一1．2一66一！53一398錦8籔ded0o00まず、ホーンを構成する同軸キャビティの段数を3段とする。次に、第一段階として以下のような目標性能が得られるよう最適化手法を用いて喉元側の同軸キャビティ形状段数2段の設計を行う。　・主ビームパターン理想値（N．＝10）　・交差偏波ピーク値く−20dB（Nxp　＝16）　・サイドローブレベル（N。i　＝　10）　・VSWR最小　・中心周波数14．5GHz、周波数帯域13．0−16．OGHz（20％）　・サンプル周波数31点また、設計条件を以下のように設定する。　・変数N＝9・喉元径Dω　＝＝　23．4mm（鯉1．13λ）　・ホーン軸長の最小化ホーンの長さが19．9mmのときに得られた形状を図12（a）に示す。また、図12（b）に、このホーンにより得られた中心周波数での放射パターンを、図13に中心周波数での開口面分布の振幅および位相分布を示す。また、図14に帯域内における放射パターンを、図15に開口面分布を、図16に交差偏波ピーク値とVSWRの周波数特性を示す。図12（b）および図14を見ると、帯域内においてE面、H面の主ビーム形状が回転対称であり、交差偏波も低く抑えることができていることがわかる。図13、15の開口面分布を見ると、主偏波成分の振幅値は帯域内においてガウス分布に近い分布となっている。位相分布を見てみると、波面が球面になっているが、これはホーンが広帯域で動作するためだと考えられる。3020　　10ロ藝ロ鳥0§　−10一20一30　　　　01020Radius［mm】0奪一10誉£−209量爵“30一40。50　　0　　50　　　　　Ang豆e［deg］（a）ホーン形状　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）中心周波数での放射パターン　　　　　図12喉元側の同軸キャビティ形状および放射パターン　　　0奪言一10きも一20．≧義畿一30一40一20　　−10　　　0　　　10　　　　　　　Radius［mm］20罵8冒器記駐鎖180900該一90一18建20−100　10　　　　　　　　　　Radi囎圃20（a）振幅分布（b）位相分布．図13　中心周波数での開口面分布0　電一10言津畠一20．婁歪一30一40一50　　0　　50　　　　Angle［deg】（a）13．OGHz0ロ電一10冒≧£−20．＄歪一30一40一50　　0　　50　　　　Angle［deg］（b）14．OGHz0ロ電一10言≧8−20．雲歪一30一40一50　　0　　50　　　　AngIe［deg］（c）15．OGHz0ロ電一10冨§歪一30一40。50　　0　　50Angle［deg］（d）16．OGHz図14　帯域内における放射パターン　　0冨暑一10婁む慰一20占銀髭一30一40−20　−10　　0　　10　　20　　　　Radius【�o】　　　　　　（a）13。OG｝｛z180　　寄9°t60霧　　＃−g（界一180＿o　量1・1：：鞍　−40一20　　−10　　　0　　　10　　20　　　　Radius［mm］　　　　　　�D14．OGHz180　　窒go碁尋曝．90亜一180門0讐一1・き亀．26．≧義裁。30一40　　　　　　　　　　　10　　　　　　　　　　　　　　20−20　−10　　　　　　　ρ　　　　　Radlus【mm］　　　　　　（c）15．OGHz18090爵　　牙　　亀0冨　　器　　鶯　　お一90一一180　　0ロ電冒。10≡≡塵一2°三鑓一30一40一2°塘1駈＆S【温］2°　　　　　　（d）16．OGHz180　　寄91響一〇憂蓄．9σ一一180図15　帯域内における開口面分布門一20讐塁幽。4013　　　　14　　　　15　　　　16　　　Freqpency［GHz］（a）交差偏波ピーク値属1．06≧の＞1．04l　　　　　　　　　　　　ll　　　　　　　　　　　　l｛　・噸町�qd　l1．1．08．06．04．02l　　　　　　　　　　　　ll　　　　　　　　　　　　晋｝　　　　　　　l1　13　　　　14　　　　15　　　　16図16周波数特性Freqp�pcy［GHz］（b）VSWR表2全体形状での理想のモード係数τE鶴r駿odeTMll　modeτE噂2modeτM12　mode　　τE13　m◎deτM穆3modθA即血8】一58一41。5．4一12．4一300一33．7繭幽d00000180第二段階として、以下のような目標性能が得られるよう最適化手法を用いて同軸キャビティ全体での形状を設計する。　・照射領域視直径40°の円　・主ビームパターン理想値（N．　・10）　・交差偏波ピーク値く−20dB（Nxp＝16）　・サイドローブレベル（N。i＝10）　・VSWR最小　・中心周波数14．5GHz、周波数帯域13．0−16．OGHz（20％）　・サンプル周波数31点また、設計条件を以下のように設定する。　・変数1V＝11・喉元径Dw　・・　23．4�o（cy・1．13λ）　・開口径D＝66．6mm（rv　3．22λ）　・ホーン軸長の最小化ホーンの長さが25．3mmのときに得られた形状を図17（a）に、図17（b）に実際に試作したホーンの外観を示す。また、図18に試作したホーンにより得られた中心周波数での放射パターンの計算値と測定値を、図19に中心周波数での開口面分布の振幅および位相分布を示す。また、図20に帯域内における放射パターンの計算値と測定値を、図21に開口面分布を示す。図18および図20を見ると、帯域内において、E面、　H面において回転対称な放射パターンとなっており、交差偏波成分も低く抑えることできている。広角パターンに多少のずれがあるものの、主偏波成分、交差偏波成分ともに計算値と測定値はよく一致している。また、図19、図21を見ると、三段目の同軸キャビティにおいて位相反転がおこり、sinc関数に近い分布になっていることがわかる。さらに、図22に開口面におけるモー一ド係数（振幅・位相）の周波数特性を示す。図22を見ると、TE11、　TM　11、TE12、　TM12の四つのモードが広帯域において理想のモード係数に近い値を維持しており、それらのモードがほぼ同相であることも確認している。また、図23に交差偏波ピーク値とVSWRの周波数特性を、図24にビーム幅、利得およびサイドローブの周波数特性を示す。図23より、交差偏波ピーク値およびVSWRも十分に低いレベルに抑えることができている。図24（b）より、いずれの周波数においてもカバレッジ端の利得（EOC　gain）を基準にとると、この値から一30dBに近い低サイドu・一ブ特性が得られている。設計したホーンは、軸長25．3mmという非常に小型なものである。これらのことから、本法を用いれば、ホーンの小型化、広帯域化、ビーム成形をともに達成することが可能である。0　　10　20　30　　Length【mml（a）ホーンの形状蒙海多叢野灘　　　鵯＿瓠’耀縣犠螺羅顯鯛一一欝一9謄朗認’こ唱卿ツ轡聾’一■■■■■囲■置マ　儒＆一　　　　　　　　誠難蓼妻、羅麟藁1　鑑窺慧灘議蟹鷺羅繋嚢＿醗霧嚢襲嚢1鷹撫繍疑蔵呵　悪鶏鶴演び懲慧“羅馨1藷鶏馨蒙鍵灘一誉一ヂ劉轟一：；｛s’；一一一　一　一一（b）ホーンの外観図17　ホーンの設計例藁灘灘蒸嚢奨＿挿＿アう，．〜　タ　・r−一可　∴♪石湾0署一10蓼£−20婁鎖畠一30一40　　　一50　　0　　50　　　　　　　　Angle【deg】図18　中心周波数での放射パターン　　0奪言一10きts　−20≧三2−30一40一20　　0　　20　　　　Radius［mm】窃・9冒器揖8窟丁180900一90一180一20　　0　　20　　　Radius［�o】（a）振幅分布（b）位相分希図19　中心周波数での開口面分布0冨景一10蔑ill−20峯巌一30一40一50　　　0　　50Angle【deg］0署冒一10き角撃一20量ogx　−30一40一500Angle［deg】50（a）13．αGHzΦ）14．OGHz　磐冒一≡≡角9−量o蛋一一一50　　　0　　50Angle　［deg】0奪冒一10き�n一20量2−30一40f）ikl4鐸「’墓タノゾA　　　　　　6�d1＝篭膿lll　！vア1　　　　Y　　　　　’tN，Predicted　　　　毒馨　　　塞嚢　　　　　l　l響！耽“k＼Rを〜k署一50　　　0　　50Angle［deg］（c）15．OGH2（d）16．OGHZ図20設計したホーンの放射パターンの測定値と計算値との比較0ロ電．10冒婁£−20．婁糞．°−30一40一20　　0　　20　　Radius［�o］　　　（a）13．OGH乞180o擁二：　　　　　．婁　　馨一go竃蕃30一180。40一20　　0　　20　　Radius【�o1　　　Φ）14．αGH乞18090寄　　竃　　EO　醤　　§　　寄。90tr一1800ロ巴一10bきaj　−20．婁三彦一30一40一20　　0・　20　　Radius［mm】　　　、（c）15・OGHz　　　　　　　　　図21180090　te　9．　IO　　藝　冨一40　一180　　　　　　　　　　＿20　　　　0　　　　20　　　　　　　　　　　　　　Radius【�o】　　　　　　　　　　　　　　　（d）16．OGHz設計したホーンの開口面分布18090ぽ　　薯・o憂　　書一90一一180署冒註尋§響100言室母　060苺一IOO13　　　　14　　　　15　　　　16　　　　　　　13　　　　14　　　　15　　　　　Fpequency【GHz】　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Freqpercy［GHz］　　　（a）Magunitude．　　　　　　　　‘　　　　　　　　　　　　　　　　　　　『　　　　　　　（b）Phase．　　　　　　　　図22開口面におけるモード係数の周波数特性一20　巴25bき亀き慧一30βく．一35　　1314　　　15Frequerty［GHz］161．1　1．08毒1・06診　1．04　1．02　1　　　131614　　15Frequc鵬y正GI珂16（a）交差偏波ピーク値　　　　”　　　　　　　　　　　　　　　　（b）VSWR　　　図23交差偏頗ピーク値およびySWRの周波数特性　　　100‘　　80　　響　　暑60　　琴　　§40　　m20　　　　01314　　　15Frequency［GH　z］161314　　15Frequerny［GH乞］16（a）ビーム幅　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）利得およびサイドロ・一一ブ図24　ビーム幅、利得およびサイドローブの周波数特性5　むすび従来の多モードホーンアンテナで実現困難であった、ホーンの小型化、広帯域化、ビーム成形の特性全てを改善する方法について一つの提案を行なった。本法では、第一段階と第二段階に分けて設計を行うことで、それぞれの同軸キャビティにおいて所望の特性を用意に達成することができ得るものであり、同軸キャビティ装荷多モードホーンの特性向上に汎用的に応用できる方法である。設計した同軸キャビティ装荷多モードホーンアンテナの数値計算結果ならびに実験より、短い軸長において広帯域化を図り、なおかつ、所望の放射特性が実現できることを示した。なお、本研究の一部は、財団法人テレコムエンジニアリングセンターの研究助成（TELEC第1088号）にて行った。付録A最小二乗法的モード整合法　図1に示すような半径aの中空円形導波管、その周躍に半径b，cの同軸導波管そして半径cの中空円形導波管から構成される同軸キャビティにおいて、擦続面9＝0での不連続部分の取り扱いについて述べる。R・9i・nul暴襲勇鍵霧叢繕鵜R｛導o丘RRegion　S　l　　　｛ES　HS；　E”HR　　　lEUHU　l　　　I懸舞響諜攣嚢難綴織嬢鷺こ還擬遜饗護懇惑　　　　　　Z＝0　　図1　チョークにおける不連続面　それぞれの領域で、電磁界の断面分布は、円筒導波管のモード関数の和で表される。領域8の左側からTElkモードまたはTMlkモードが入射したとき、不連続部の両側における電磁界の断面成分．E　E，r、が、が、．H｛ii’、が、　HRは次のように表される。　　　　　　　　　ガ＝＝Σ〜広B翫ε霧　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A・1）　　　　　　場1　　．H｛ii・一Σ画B羅　　　　　　　　　　　　　　　（A・2）　　　　　　窺1　　．Ef；’一Σ画（δnk＋鴫）ε霧　　　　　　　　　　　　（A・3）　　　　　　れニユ　　Hsr−S〜原（6nk一鴫）砥　　　　　　　　　　’（八4）　　　　　　餐1Ei｛＝：£〜広B舗　　　　　　　　　　　　　　　（A・5）　　　　　　篤1　　．Hiiit一ΣπB蟹　　　　　　　　　　　　　　　（A・6）　　　　　　n＝1ここで、e9、　enS、　enR、曜、ん霧、　h＃は領域U，　S，　Rにおけるn次モード（周方向の次数は1）の電界および磁界のモード関数である。　z＝0の断面における境界条件は次のようになる。　　｛　　　ガ＝が，Hσ＝HR（b≦r≦c）　　　Eii＝　0　　　　　　　　　　（a＜r＜b）　　　　　　　　　　　　　　　　（A．7）　　　が一が，．HS，＝が（o≦r≦α）したがって、境界条件式（A．7）を電磁界の接線成分の式（A．1）〜（A．6）に適用することにより、各モードの反射係数および透過係数を求めることができ、散乱行列の要素が求まる。しかしながら、実際には計算機を用いて解くため、モードの展開項数を無限大にとることはできず、有限で打ち切る必要がある。そこで、有限の展開モード数N．で打ち切ったときの電磁界の断面成分EU、　ES、　E’R、亙σ、　H’s、　H’Rを用いて、次のような相対2乗平均誤差εrを定義し、これを最小2乗法的に満足させることを考える。　　　　er−1（OE　　OH−一十一Ce　　　　Ch）　　　　　　　　　　（A8）ただし、CE　＝Ce　　　＝＝OH　＝Ch　　　＝∫こへ∫g＼ES−ERN2　rdrキ∫1＼怠R価＋∫1＼EU　一一　ERX“　rdベφ�g1聯繭　　　　　　　　（八9）f。21∬匠3−H’Rl2　rdr＋∬lrtu−HtRl・］　dip寛∫こ＼曙丁醐（A．10）各モードの反射係数B羅および透過係数B暴、B霧は、相対2乗平均誤差εrがこれらのいずれの係数についても最小となるように決定すればよいから、∂εr∂B揉＊∂εr＝＝　0　　　（t＝1，2，…　，Nm）∂B需∂εr＝　0＝　0（r＝〒1，2，。・・，Nm）（t＝：1，2，…　，Nm）（A．11）（A．12）（A．13）となり、3Nm元連立一次方程式を解くことにより求めることができる。これらの係数を用いて、不連続部は、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。この散乱行列のK列目の要素は、反射係数B轟および透過係数B藻、B琵を用いて次のようになる。S12，〈。×k》＝B粟　（r＝1，2，…，Nm）S22，〈t＞（le》＝畷　（t＝1，2，…，Nm）S32，〈t》�戟％�　（t　・＝　1，2，…，Nm），（A．14）（A．15）（A．16）一方、領域σ、RよりTEIkまたはTMIkモードが入射したときも同様にして求めることにより、不連続部を表す散乱行列のすべての要素を決定することができる。（1〕一（1；剰（1）　　　（A・・7）　ただし、a、　bは散乱行列における各領域での進行波、後退波に対応している列ベクトルである。次にチョーク中の短絡した位置での境界条件より、列ベクトルασ、bσの要素をau、　buと置くと次のようになる。bu＝一ασeゴ2βu・・1（A．18）よって、列ベクトルau、　buの関係は、次のようになる。　　bu　＝　−SuaσSu−ただし、Suはダイアゴナル行列、1はチョークの深さ、βu，nは領域Uでのn次モードの位相定数であり、式（A．17）、（A．19）により長さZで短絡したチョークの不連続部の散乱行列Scが次のように求まる。　　　　　　　（bsbR）一（雛1）（畿）　　　（A・2・）S、、）c＝一εら、（SU＋S、、）−1S、2＋S225、2，。＝＝−S2、（SU＋S、、）−1S、3＋S23S＞i，。＝−S3、（SU＋S、、）−1S、2＋S32S22，。＝−S3、（SU＋S、、）−1S、3＋S33（A．21）（A．22）（A．23）（A．24）ただし、各要素は行列で表される。展開モード数については、定義した相対二乗平均誤差や複素電力の保存則に関わる関わる誤差を十分小さくなるように選んで解析を行なっている。付録Bモード係数　　ホーンを設計するにあたって、まず二次計画法を適用することによって所定のサイドローブレベルを実現し、ある方向の利得を最大にする励振モード係数を決定する。いま、ホーンの開口面分布を導波管モードで展開すると、開口径が十分大きい揚合、利得（主偏波成分）g1（u）は次のようになる。　　　　　　　4Tl．F，（u）12　　9、（u）＝＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（B．1）ここで、　　F・（u）〒Σ砺五ゴ（u）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（B．2）3ただし、f，，」（u）は円筒導波管モードゴによる遠方領域のユニバーサル放射パターン（主偏波成分）のルート電力、吻はモード粥）係数、Ptはトータル電力を示す。簡単のため、円偏波を考えると回転対称な放射パターンとなるので、放射パターンはuの関数として扱えばよい。そこで、円形カバレッジの範囲を0＜u＜u．とすると、このような範囲で最適な利得を得るためには、図1に示すようにFl（u）をカバレッジ端zz・＝u．で例えば1に固定して、カバレッジ内では1以上となるようにモード係数cゴを変化させ、利得g1が最も大きくなるように窃の最適値を求めればよい。そこで、制約等号式をFi（u。）＝1（B．3）制約不等号式をFl（u）≧1　（0＜u＜Ue）（B．4）で定義して、g1（u。）が最大となるよう最適化により砺を決定する。さらに、主ビーム特性だけでなく、与えられたサイドローブレベルR（＜0）を同時に達成するため、次のような制約不等号式を付け加えることにする。一R≦Fl（u）≦R　（Uoくu＜Us）（B．5）ただし、Uo（＞u。）、　u，は考慮するサイドローブ領域の上限と下限のuの値である。一方、交差偏波のユニバーサル放射パターンをゐ，ゴ（u）とおくと、モード合成した交差偏波成分は、次のようになる。F2（u）一Σ殖」（u）3（B．6）したがって、与えられた交差偏波レベルX（〉）も同時に実現するためには、次のような制約不等号式をさらに考えればよい。一X≦F2（％）≦X　　（Uo＜u＜Ux）（B．7）ただし、Uxは交差偏波成分を考慮するuの上限値を示す。さて、最大にする関数g1（u。）は、　　9・（殉一｛　、　　一　　．’　．　　（B・8）で表されるので、これはPtを最小にする最適化問題となる。このとき、モード係数（ヶを実数とすると、トータル電力Ptは次のようになる。　　Pt＝Σ（考　　　　　　　　　　　　　　．　　　　（B・9）3いま、図のような軸対称ホーンに基本TE11モードを喉元から入射した場合を考え、発生するモード数をMとおき、また主ビーム、サイドローブ、および交差偏波成分を求める放射パターンの各々サンプル点数をNc、　NsおよびNxとすると、次のような行列表示によって制約条件式を表すことができる。（Fe）T（c）＝1（B．10）一Fs−Fx（c）≦1R−RX−x（B．11）ただし、肩添字Tは転置、F．は成分」が∫1〆徊。）となるM行の列ベクトル、　F。は成分（i，ゴ）がん（駕lc））（i＝1，2，…，Nc）となるNc行M列の行列（0≦駕1のくu。）、　F。は成分・（i，のが五ゴ（駕15））（i＝1，2，…，Ns）となるNs行M列の行列（0≦％18）＜u。）、　Fxは成分（i，」）がん（鉱1¢））（i・1，2，…，Nx）となるN．行M列の彬唖（0≦鯉くUx）、　cはモードの係数cゴ（ゴ＝1，2，…，M）を要素とするM行の列ベクトル、1は全ての要素が1のNc行の列ベクトル、Rは全ての要素がRのNs行の列ベクトル、　Xは全ての要素がXの鑑行の列ベクトルである。このように制約条件となる等号および不等号式がいずれも線形かつ実数となり、最小にする評価関数P，が実数の二次形式で表されることから二次計画法が適用でき、数値計算によって一義的に解を決定できることになる。最終的に、多モードホーンを単位電力で励振したときのモード係数（7jは、　　q一舞（」−1・2，…・M）　　　　　　　　（B・12）によって得られる。図2（a）および（b）は二次計画法によって求めた円筒導波管のTElnおよびTMinモードの励振係数の振幅値をパラメータu。＝　？sipθ。を変化させてまとめたものである。同図中の細い線が主ビームの形状のみを制約条件とした場合、太い線がサイドローブレベルー30dB以下、交差偏波成分のピーク値一40dBの条件をさらに加えた場合を示している。（s）1．＿x0　　　　　2　　　　4　　　　　6　　　　　8　　　　　u＝2sinθ　　　　　　λ図1二次計画法のためのパラメータの定義0一5　・10笠塁一15量　一20一25・300ゆさ　　　　　　　　　　　しヨ　　・・一壽血・・〈a＞　TEmodes20一5　・10望塁一1・章　一20一25一300ゆさ　　　　　　　　　　　しヨ　　…？・血・・〈b＞　TMmOdes2図2多モードホーンの励振モード係数参　考　文　献［11P．　J．　B．　Clarricoats　and　A．　D．　Over，Omugαted　HoMs　Ser　Microwave　Anten，η，α5，　Peter　　Peregrinus，　London，1984．［21C．　G・anet，　T．　S．　Bird，　and　G．　L．　James，“C・mpact　multim・de　h・rn　with　sidel・bes　f・r　　91・bal・ea・th　c・ve・age，”IEEE駈a聡．　Antemas　P・・pagat・，　v・L48，　n・・7・PP・1125−1133・　　2000．［31A．　D．　Ove・，　P　J．　B．　Cla・ric・ats，　A・AKishk　and　L・Shafai，Microwαve　H，・rn8　and　　Fe（痂．　IEEE　Press，　New　Y6rk，ユg94．［41PD．　P・tteぺ・A　new　h6m　ante皿awithsupPressed　sidel・bes　and　equal　beam　widths・”　　Microwave　Journal，　vol．6，　no．6，　pp．71−78，1961［51S．　B．　C・hn，・・Flare　angle　changes　in　a　h・rn　as　a　ineans・fpattemc・nt・r・1・”Mic・・wave　　　Journaユ，　vol．13，　no．10，　PP・41−461970・｛6｝T．Kitsureg鋸a，　Advanced・’Techn吻吻5雌重eσ・一勲伽加�潟ｿ5，　A「tech　　　House，　L，olldon，1990．［7｝H．Deguchi，　M．・Tsuji，　and‘H．　S撤ge−，“C・mpact　l・w−cr・ss−P・1曲a毛i・nh・rn　anten−　　　nas　with　serpentine−shap（tl．　tape・，”IEE別｝ansa£ti・n・n　Antennas血d　Pr・pagati・n・　　　vol．52，−no．10，　PP．2510−2516，2004・［8】H．Deguchi，　H．　Watanabe，　M・璃i，“L・w−sidel6be　Multim・de　H・m蝕C・v舳g　a　　　CirculaエArea’，，，　IEEE　Antennas　Propagat．　Symp．　Digest，　pp。3165−3168，2006．［9］　H．Deguchi，　H．　Wat鋤abe，　M．　Tsu」i，“C・翻一Cavity　L・aded　Multim・de　H・rn　f・「　　　Circular　Coverage，，，　IEEE　Antemユas　Propagat．　Symp．　Dige串t，　pp．5676−5679，2007．［・OI　H．　Degu・hi，　T．　G・t・，　M・Tsuji，　H・　＄higesawa・・“N・vel糊C・nfigurati・n　F・r　Wide　　　Band　Multimod（田orn　Antenna　With　Low　Cross　Polarization，”Asia−Paci丘c　Mi−　　　crowave　Conference，　vol．01，　pp．25−28，2003．輻射科学研究会資料　　　RSO7−12多段型コプレーナフィルタの　スプリアス抑制について藤田　容孝　出口博之辻幹男　　（同志社大学　工学部）2007年12．月12日1　はじめに近年，移動体通信システムのデジタル化に伴い，端末内の平面回路線路で構成された帯域通過フィルタに対する仕様としては，不要波除去のため周波数選択性の向上が求められている。つまり，通過域特性の低損失化以外にも，高次モード共振による通過域が阻止域に現れる，いわゆるスプリアス応答の抑制が要求されている．その抑制方法には線路インピーダンスにステップ状の変化をもたせた共振器SteppedImpedance　Resonator（SIR）田，あるいはキャパシタを装荷した共振器［2］を用いることによってスプリアス共振周波数を広域側にシフトさせる方法，帯域通過フィルタに低域通過フィルタを従属接続させる方法［31，平面回路線路が有する漏洩現象による低域通過特性を利用する方法［4］，さらには共振器の高次モードと外部回路の結合量を小さくする方法｛5，6，　7］などがある．しかし，スプリアス共振周競数塗広域側にシフトさせる方法【1，　2］については，スプ9アス共振は必ず存在することから阻止域の広帯域化には限界があり，また，他の方法［3，4，5，6，7］も，回路構成を多段化する必要がある・筆者らが提案したヘァピンスロット共振器を互いにはめあわせた構造を用いる方法［5］は，高次共振モードの電磁界分布を共振器間で90。ずらせるような空間配置を適切に選ぶだけで，結合量を小さくしてスプリアスを抑制できるという特徴をもっことに加えて，遮蔽導体の無い開放型においてもコプレーナ共振器からの放射が抑制できるという利点がある．しかし，このフィルタを直接多段化するにはマイクロストリップ線路をフィルタ間に挿入する必要があり，これが放射抑制を劣化させるという欠点があった．　そこで，本稿ではマイクロストリップ線路を用いることなく多段化した回路構成を基に，放射抽制が可能で，なおかつ偶数次のスプリアス抑制が可能な共振器形状を提案する．本フィルタはこれらの特徴に加えて，筆者らが提案してきた共振器の空間配置による奇数次スプリアス抑制法を適用することが可能な構造を有していることから，6次の高次共振まで抑圧した広帯域な阻止特性をもつ3段帯域通過フィルタの設計を行い，そのフィルタの有用性を数値計算および測定により明らかにする．2　コプレーナフィルタの動作原理N本章では，マイクロストリップ線路の背面から給電したコプレーナ線路共振器による帯域通過フィルタについて述べた後，本稿の目的である放射損失の抑制を実現する共振器構造を用いた帯域通過フィルタの動作原理を説明する．2．1　従来の遮蔽型帯域通過フィルタコプレーナ線路共振器の基本形として図1に3つの例をあげる．同図（a）は両端開放型，（b）は両端短絡型の半波長共振器であり，（c）は片方開放，片方短絡の1／4波長共振器である．（b）の両端短絡に関しては，2本のスロットからなる2段の共振器とも見なせる．（a）Half−wavelength　（open　ends》（b）Half−wavelength　（short　ends）（c》Quarter−wavelength図1　コプレーナ線路ここで入出力線路にマイクロストリップ線路，共振器に図1（b）のコプレーナ線路を用いて帯域通過フィルタを構成した場合，図2（a）に示すような構造をとる．この構造は共振器の中央に入出力線路を配置したことで，スプリアスとなる偶数次の共振モードを抑制した帯域通過フィルタとなっているが，このフィルタでは共振器からの放射を抑制するために同図（b）に示すように遮蔽導体で全体を囲う必要がある．図3において遮蔽導体がある場合（破線）とない場合（実線）の伝送特性の比較を行う．なお，図の特性はFDTD法を用いて計算したもので，誘電体基板には比誘電率εr＝3．2，厚み孟＝1mmのものを用いており，各構造パラメータは図中に示すとおりである．w囹（a）Top　viewIs9、　ρ　　∂　　　　　　　　　　　　　　　　　　，　P　　　S舗pconduc象or　　　（a�qve　subs甘ate）CPW　resonator　　　　　　　　　　　　　　　　許（be夏ow　substrate）　　　　　　　　　　　　　　　師　　　　●1　　　　縛ご尋，醒5、7駒　ご歴　等　澱　　　　へ　、　噺　　　　　　　　　　　　　　7力　　　声　　　　b轟響こ爆閲ぼ薫勲毫窪ミ〉’・・粥玉・受ちレ　　　　　　　　　幽　ρ豚　　　　　　　・’く鴫round　plan6tA2Shielding　bo11（b》Over　view図2従来の遮蔽型帯域通過フィルタの構成0as　−10≧塁五一20　　　一3倦　　　4　　　5　　　6　　　　　　　　　FrequeRcy【GH乞】（D＝5．6，g＝2．0，　s＝1．0，　vv・・2．4，　hFh2＝10．0うh自24．0，12＝75．e，　t　・1．0，　unit：mm）図3　従来の遮蔽型帯域通過フィルタの伝送特性図から明らかなように遮蔽導体が存在する場合には，偶，奇両モードにより通過域が挿入損失なく構成されているが，遮蔽導体のない場合には奇モードによる放射損失の影響が大きく，通過が構成されているとは言い難い．それゆえ，この共振器形状を用いる限り遮蔽導体が必ず必要となる．一般にコプレーナ共振器には図4に示すようにスロット上の電界ベクトルが互いに逆向きとなる偶モードと同じ向きになる奇モードが存在し，・通常，奇モードはスロットからの放射電界が打ち消し合う偶モードと異なり，共振時に放射を伴うことになる．｛a》c◎planar　waveguide　　　electric《b）Even　mode（c）◎dd　mode図4　コプレーナ共振器上の電磁界分布このためコプレーナ共振器を用いてフィルタを構成する場合，奇モードによる放射を抑制し，通過域での挿入損失を小さくすることが重要となる．この抑制のために，従来よりエアブリッジを用いて奇モードが全く発生しないようにする方法181や，前述したようにフィルタ全体を遮蔽することにより奇モードによる放射を抑える方法［9，10】が取られてきた．前者の方法は遮蔽導体を用いない有利さはあるものの，本来存在する奇モードをフィルタ特性に利用しないことが欠点として挙げられ，高次のフィルタ特性を得るには共振器を多数必要とすることになる．また，遮蔽導体を用いる後者の方法は奇モードもフィルタ特性に利用はできるものの，フィルタ構造は遮蔽導体を使用することから大掛りとなる．2．2　従来の開放型帯域通過フィルタ前節のコプレーナ線路帯域通過フィルタの問題を解決する手法として，図5のように，コプレーナ共振器の2つスロット部分を（tコ”の字型に折り曲げたヘアピンスロット共振器を互いにはめ合わせた構造が報告されている．　この形状は，図1（c）に示す1／4波長コプレーナ共振器が鎖状に配置された形状とも見ることができるものである．共振器からの放射は，先に述べたように2つのスロット上の電界ベクトルがすべて同相になると大きくなるから，ここで提案する構造では奇モード偶モードにかかわらず，各スロット部の電界ベクトルは平行線路の部分において逆方向を向くように配置しており，放射の低減が期待できる．bs　w層訣　H（a》Tep　ViewDSt面p　co轟ductorhatrpin　sl（betOW　（betew　substrate》　　　（b）Ove「view図5従来の開放型帯域通過フィルタの構成0日一102、卑　ニー20s12．一3陛4　　　　　　5Frequency【GHz］6（D＝6．0，麟0，回qO，　s＝0．4，　w＝−r2．4，1i＝22．8，12＝75動甑t：�o）図6従来の開放型帯域通過フィルタの伝送特性前節同様，図6において開放形（実線）と遮蔽形（破線）の比較を行う．両者の通過域の特性はわずかな違いはあるものの，直線型共振器の場合とは異なり通過域で2共振が確認でき，遮蔽導体の影響は少ないことがわかる．これは，ヘアピン形状の場合には遮蔽導体のない開放型においても奇モードの放射が抑えられていることを示すものである．次に，開放時における放射損失を調べるために，直線形状およびヘアピン形状の開放時の放射損失の比較を行っているのが図7である．　　0。鑑st≧NO・止　：0．♀甲　　0．Frequency【GHz1図7　放射損失値の比較（1if“7亀、鉱鱗図8導体基板下5�oにおける黙分布　ここでの放射損失は入射電力から透過電力と反射電力の和を差し引くことから求めている．図から明らかなように，直線形状の場合，共振点で非常に大きな放射が生じているのに対し，ヘアピン形状の場合には低次共振点では放射がほとんど生じていないことがわかる．このことは電界の強度分布を示した図8からも確かめられる．図8は，FDTD法によって求めた通過帯域内の周波数である4．3GHzにおける導体基板下5mmにおける電界強度分布である．図中では，共振器の位置を白線で示している．直線形状の場合には放射による影響で共振器直下空間における電界強度が大きくなっているが，ヘアピン形状の場合には従来の構造に比べて放射が少ないため，電界は非常に弱くなっている．また，この共振器形状には適切な空間配置を選ぶことでスプリアスとなる高次の共振モードを抑制できるという特徴もある．図9（a）に分布定数線路で構成された両端短絡形共振器における基本共振，3次共振，5次共振の電圧定在波分布を示し，これを図2，図5の共振器にあてはめた場合の電圧定在波分布を（b）（c）に示すが，図9（c）のようにヘアピンスロット共振器を対向させて組み込むことで，高次共振モードの電界分布を共振器間で空間的に90°ずらすことが可能となる．これより高次共振の結合量を小さくして，奇数次のスプリアスも抑制が可能となる．＼・一殉嚇・一鴨＿＿＿一一＿＿一一＿．．の一…’／　醐＝3＝5（a》Distributed　c◎nstant一難ne　resonator　鎗ひ　Electn’o−Fieldn＝3n＝5（b）Straight　type　　　　　　　　n＝5：岬　　（c）Hairpin　type図9　共振器上の電圧定在波分布図5の形状においてL・＝1．4［�o1，Dをパラメータとしたとき，伝送特性の変イヒを図10に示すD＝5．8［�o1において3次，D＝7．1［mmlにおいて5次のスプリアスが抑圧されている．「冨E　INi辺0一20一40一60一8060一20冨ユ　．40、辺　　　一604　　　8　　　12　　　16　　20　　24　　　　　Frequency［GHzl　　（a）3rd−spurious　response28　　　　　　　　Frequency　［GHz］　　　　　（b》5th−spurioys　response図10共振器距離Dに対する伝送特性の変化282．3　開放型帯域通過フィルタの多段化図11（a）に示すように前節で述べた3次と5次のスプリアスを抑制する共振器を，マイクロストリップ線路を介して接続することで2次から6次までのスプリアスを抑制可能な帯域通過フィルタが構成される．vζ2，→llく一20巽葡ゴ．60’so8‡lg．　　　　　4郵鍵　　　　　　　　糞　　　　　　　　w｝1〃「垂ilロ　ぼ　　　　　　し　　じ　　　　　　　　　　　　　ヨ　ゐ　ゆのロく拶｛a》Configuration　of　5−pole佃ter4　　　8　　　12　　　16　　　20　　　24　　　28　　F「equency　IGH之1（b》Traqsmissi。肝esponse0．5　0．4�`δ0．3《60．2r　O4052　　　4　　　6　’　8　F霜eque撫贋G】珂　（c》Radia重lon　loss10（9＝3．0，gm＝2．4，　D←5．8，　Wl＝1．4，　D2＝6．8，　W2＝1．5，1＝16・0、　w＝2・4，　unit：mm｝図115段帯域通過フィルタ同図（b），（c）より，広帯域な阻止域が実現されているのがわかるが，共振器として用いるマイクロストリップ線路での放射が考慮されていないために，多段化前に比べて低次共振点における放射損朱が増大してしまっている．本稿では，共振器としてマイクロストリップ線路を使わないように，前節で述べた2段形状に新たな両端煙絡の半波長コプレーナ共振器を加えた3段形状（図12（a））を基に，図12（b）に示す入出力マイクロストリップ線路を分岐させたフィルタ形状を提案する．藁萎事灘難1灘懸1！〃7：D鑑疑諮・羅・“簿・P難灘鍵難ぼジ・　．　�`　　5　　　智糠鎌縣　　ひ言贋ξマ竜舶、1ξ．筍ρ　　鞠　　　・　喝　A　一stn’P　conducto「（above　substrate》CPW　resonatOr（below　subs勧はte）（a）　3。p　6e　f　霊　も　燗SL　自　む　se　p　a　亀d　）　　　　　（b）　3。p　6e　f　l　毛r　鰻S　separated）図123段帯域通過フィルタ0一20ロ電40≒五一60一80一10％5　　　10　　　15　　20　　Frequency　［GH　z］25（a謁鉱b＝1α0，s＝0．4，　Wi＝2．4，　sL＝23．6，　D＝4．0，　L＝1．8，　unlt：�o）図133段帯域通過フィルタ（基本形状）の伝送特性図12（a）のフィルタは対称構造となることから比較的放射損失は抑制されるが，図13に示すように偶数次のスプリアスが抑制されない．これは2段目の共振器を加えることでヘアピンスロット共振器と入出力マイクロストリップ線路が一体化してしまい，本来ヘアピンスロットが持つ偶数次非励振の共振器としての働きが薄れてしまったからであると考えられる．そこで偶数次共振におけるスロット上の電界分布がスロット中央に関して左右反対称であることに着目し，同振幅・同位相の電磁波が入射されるように入出力線を左右対称に分岐させ，偶数次のスプリアスの抑制を図る．3　偶数次非励振の多段型コプレーナフィルタの特性解析本章では図12（b）に示すコプレーナ線路帯域通過フィルタのスプリアスを抑圧した共振器形状の有用性をFDTD法による特性解析により示し，分岐線路を用いるとともに適切な共振器の空間配置を行うことで2次から6次までのスプリアスが抑制可能なことを明らかにする．3．1　線路分岐前後の比較本稿で提案する偶数次のスプリアスを抑制するための図12（b）のフィルタについて，その伝送特性をFDTD法により計算して図14に示す．分岐線路幅．Df・＝2．3［mm］に固定し，分岐線路長Wfを変化させている．図より分岐線路が並行スロット部と交差するまでは特性に変化はほとんど見られないが，交差する場合には偶数次のスプリアスが一20dB以下に抑制されている。また，分岐線路の有無による放射損失の比較を図15において行う．ただし，分岐後（実線）と分岐前（破線）の共振器の構造パラメータは同じものとする．図より線路を分岐したことによる放射損失の増大は無いと考えられる．以上のことから，本共振器形状は偶数次のスプリアスの抑制に有効であると言える．　。20冨℃ご40起辺　・−60一808　　　4ロ碧三一2N辺　一34　　10　　　　　　920　　　　　　　30　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　F・equ・n・y・［Gl珂　　　　　　　　　　Frequen・y　［GI珂　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　llf＝　2・km】VVf＝3・2［m　tl　剛α゜［�o】（a：：4．0，b＝10．0，　s＝0．4，　sし＝23．4，　D＝8．0，　L＝2．0，　Df＝2．3，　unit：mm》　　　　図143段帯域通過フィルタ（線路分岐形状）の伝送特性　　0．5　　0．4�_δ0．3．こ　の60．2’；“　　0．1　　　　　　　06　2　4　6　8　10　　　　　　　　　　　　　　　Frequency［GHzl｛a＝4．0，b＝10．0，　s＝0．4，　sL＝23．6，　D＝2．2，　L＝1亀g＝20，　Df＝2．4，　Wfi6，　unitmm）　　　　　　　　　　図15線路分岐前後の放射損失の比較3．2　奇数次のスプリアス抑制前章の2．2で述べた，高次共振モードの電磁界分布の位相を空間的に共振器間で90°ずらせることで，結合量を1」・さくするというスプリアス抑制法を図12（b）のフィルタに応用することで，偶数次以外の高次共振モードも抑制可能なことを明らかにする．そこで図12（b）の形状において五＝2．0［mm］，　Dをパラメータとしたとき，伝送特性の変化を図16（a），（b）に示すし　冨呈壷　　　　Frequency｛GH　z］（a）　Transmiss　i　6n　coefficient　（supPress　i　ng　3rd−spur　i　ous）　．（o）e董eGtrlc　fle韮d　distributien（3rd）　冨呈蚕　　　　　Fre（韮ue蹴cy【GH乞1（b）　丁ransmiss　i　on　coeff蓄c嚢ent　（supPress曇ng　5th−spur　i　ous）　　　　　　一（d）electric　fle藝d　distribution（5th）（Wf＝1　O．0，　Df＝（｝．6，し＝2．0，　sL＝23．4，　unit：mm）図163段帯域通過フィルタの奇数次スプリアス抑制共振器の共振周波数は4．4GHzとなっており，13．2G且z付近に3次，22．OGHz付近に5次のスプリアスが発生するが，D＝5．2［mm］において3次が抑圧され，　D＝7．0［mm】において5次が抑圧されている．ここでD＝5．2［mm］において周灘13．2GHz，　D＝7．0【mm】において22．OGHzの正弦波励振を行うと，それぞれ図16（c），（b）に示すような電界分布で共振器上に定在し，1段目と2段目および2段目と3段目の共振器間の電界分布の位相がちょうど90°ずれる位置に各々の共振器が配置されていることがわかる．このように，提案する共振器形状を用いれば共振器間の距離Dを調整することで奇数次のスプリアスモードを抑制することが可能となる．それゆえ，Dを一定に保ったままで基本モードに対する共振器間の結合係数が調整できれば有用なフィルタを構成できる．3．3　結合量の調整1段目と2段目の共振器間の距離D，および間隔Lに対する基本共振モードの結合係数の特性変化をFDTD法から求め，図17に示す．これより結合量は距離Dの変位よりも間隔Lの変位に大きく依存することがわかる．次にLをパラメータにとり，3次もしくは5次のスプリアスを抑制したまま結合量を変えたときの伝送特性を図18（a），（b）に示す．若干のDの補正が必要だが，D＝5．2［mm］，　D　＝＝　7．0［�o】付近でそれぞれ3次，5次のスプリアスを抑制しつつ，Lを変化させることで所望の結合係数を得ることが可能なことがわかる．　0．歪惹遷§α旦曾8D［mm】（a）　For　various　D　0．2慧遷§　o・8号8　　Lこmm】（b）　For　various　L図17結合係数の変化0　一20奪菊峯δ一。60一80010　　　　　　20　　　　　　30Frequency【GH乞］（a）　3rd−−spur　i　ous　奪署δ一図18　結合量の調整010　　　　　20Frequency【GHz1（b）　5th−spti　r　i　ous304　帯域通過フィルタの設計4．1　外部Q値，結合係数の導出　フィルタの等価回路は結合係数砿‘＋1（i・‘＝1，2，3）および外部Q値Q。。，Qabを用いて図19のように表すことができる．これらの値を満足する共振器形状を設計仕様に応じて決定すれば，所望の帯域通過フィルタが設計できることになる．　　　　　　　　　　ki2　　　k23　　　　　　　　　／へ＼　　／へ＼勘図19　3段帯域通過フィルタの等価回路まず，共振器問の結合係数を求める方法にっいて述べる．1段目と2段目および，2段目と3段目の共振器間の結合については，図20に示すように，外部回路を疎にした場合の偶奇モードの共振周波数から求めることができる．MSLo「SL1−．ρ図20　結合係数　k12の導出一般に，共振器が単独で存在しているときの共振周波数がfo1，　fo2となる2っの共振器が互いに近づくと，結合共振を起こす．その共振周波拳をf，1，f，2とすると，共振器間の結合係数は次式から求めることができる．　　k　＝＝　ii（fo2　fo1石＋冠）　　　　　　　（・）また，共振周波数fo1，　fe2が等しいときは式（1）より次式になる．　　　　瑞一瑞　　k＝：　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）tv　危＋∫睾tここで，4つの共振周波数はFDTD法を用いて求める．これより導出した結合係数と構造パラメータの関係が前章で示した図17である．外部Q値については図21に示すように，出力側の外部回路のみを大きく離して疎結合とした回路形状を用いる．分岐線路幅Dノを固定して分岐線路長％を変化させた場合の伝送特性を同歯（a）に示し，Wfを固定してDfを変化させた場合の伝送特性を同図（b）に示す．従来のフィルタ設計において外部Q値を求める際，マイクロストリップ線路とスロットとの交差量を変化させると共振器の電気長の変化により共振周波数のずれが生じていたが，図21よりDfを変化させることで外部Q値を保ったまま電気長を調整でき，Wfを変化させることで電気長を保ったまま外部Q値を調整できるということがわかる．今，共振周波数が4・4GHzとなるように1）Sニ0．8［mm］とし，　Wfをパラメータとして以下の式から外部Q値を求め，図22に示す．ただし，△！を3dBの帯域幅とする．軌一轟　　　　　　　　　　　　（3）これらより，構造パラメータと結合係数外部Q値の関係式を導出した結果を用いてフィルタ設計を行う．　　　　　　冨邑遭　Frequenc　Y【GHzl（a）F・r　variOUS　Mf　冨：ご遼　Frequenc　y【G】臼【乞1（b）F・r　vari・us」Df図21外部Q値の導出　40　30s2f舞＄20蓉　105　　　　10　　　　15　　　　Wf（mm】図22外部Q値の変化204．2　設計例図12（b）の3段帯域通過フィルタの設計を行う．1段目と2段目の共振器間で3次のスプリアスを抑制して結合させ，2段目と3段目の共振器で5次のスプリアスを抑制する．これより，2次から6次までのスプリアス応答を抑制する帯域通過フィルタを構成する．通過域：3段チェビシェフ特性中心周波数fo＝4．4【GHz］帯域幅fw＝400　［MHz1リップル率LAr＝0．1［dBl阻止域：2次〜6次のスプリアス抑制なお，基板には前章と同様に比雛率εr＝3．2，厚み伺．o［�o1の縄体を用いる．また，共振周波数をまず，構造パラメータの初期値について前節より求める．図12（b）は共振器3段の帯域通過フィルタなので，n＝3としたときの図1（a）に示す回路定数は，90＝g4　＝　　1．0000g1＝：g3　＝　　1．0315g2　＝　　1．1474（4）となる．また，式（A．10），式（A．12），式（A．14）より，外部Q値，結合係数kはそれぞれ，Q1＝（Q3＝た12＝紡3＝10．3020。0920（5）となる．ここで図17，図22より，設計に必要な外部Q値や共振器間の結合係数を導くと，それぞれ構造パラメータは，Dノ＝0．8［mm］，Wf＝7．2［mml，D1＝5．2【mm］，L＝2．6［mml，D2＝7．0［mm］となる．さらに，共振周波数を4．4GHzにするために，ヘアピンスロット共振器の構造パラメータをa＝4．0［mm】，b＝10．O［mm］，s＝0．4［�o】とし，2段目の半波長娠器長をsL　＝　23．4［�o］と決定した．また入出力線路のマイ如ストリップ鱗幅についてはWi　＝＝2．4【mm］とする．これらの設計データを用いてFDTD法により解析した伝送特性の結果（実線）を図23に示す．0　一10　零一20舅tr−3e：−409　。50一6望54　　　　4．5　　　　5　Frequency【GHz】（a）　Passband5．50一20冒如等δ一。60一80010　　　　　　20Frequency【GHz］（b）　Broadband30図23挿入損および反射損の周波数特性チェビシェフ等価回路から得られた理論値（破線）と比較すると全体的なフィルタ特性はおおよそ設計仕様を満たしているが，通過域に関しては3．OdBもの挿入損が見られ，反射損失も大きくなっている．今後，最適化を行うことで通過域特性の改善を行っていく予定である．しかし，阻止域に関しては30GHzまで一20dB以下となっていることが確認でき，本稿で提案するスプリアス抑制法の妥当性が確認できる．4．3　実験的検討提案形状の有用性を実験的に検証するために，エッチングによって試作したフィルタの写真を図24に示す．（a）　マOP　SU「faGe縫馨　箋騰鱒（b）　80宅t�p　surface図24試作したフィルタの写真その伝送特性を測定し，解析値と比較しているのが図25である．フィルタの製作誤差などにより中心周波数のわずかなずれや帯域幅の広がりが見られるが，両者ともに広帯域にわたってスプリアスがL−20dB以下に抑制されているのがわかる．よって実験的にも本稿で提案するスプリアス抑制法の有効性が確かめられた．0・10肖一20電二ご一30♂一隔40。50憩54　　　　4．5　　　　5　FrequeIlcy［GHz】（a）τhe　passband　charaster　i　st　i　cs　（t「ansmissien　ceefficient）5．5冨．10Eli重　　　　−20　　　　　　3．54　　　　4．5　　　　5　Frequency【GHz1（b）The　passband　charaster　i　st　i　Gs　（ref　l　ect　i　on　coeff　i　c　i　ent）550一20蟹一4e茉の一一60一80010　　　　　　20Frequency【GHz］（c）The　broadband　charaster　i　st　i　cs図25本フィルタの解析値と測定値の比較305　むすび偶数次のスプリアスを抑制するために，マイクロストリップ分岐線路を用いてコプレーナ共振器のスロット上に反対称な分布が定在しないようなフィルタ構造を提案した．本フィルタの有効性を確認するために，FDTD法を用いて伝送特性の計算を行ったところ，分岐線路の有無に関わらず放射損を抑え，偶数次のスプリアスが抑圧できていることを確認した．また，共振器の空間配置による奇数次スプリアス抑制法を適用することで広帯域な阻止特性を持つ3段帯域通過フィルタの設計を行い，そのフィルタ特性を数値計算により明らかにした．さらに，本フィルタ形状を実際に試作し，測定を行い解析値と同様の特性が得られたことからも，実験によりその有効性を検証できた．今後は最適化による特性の改善を試みる予定である．　一参考　文　献［i］和田光司，粟井郁雄，高山信輝，“インピーダンスステップを有するコプレーナ線路　共振器を用いた帯域通過フィルタ”，信学技法MW97−20，pp21−26，1997−5．［21K．Wada，1　Awai，and　Y．lwamoto，“CPW／Slotline　Bandpass　Filter　with　a　Low　Spu−　rious　Response”，26th　European　Microwave　Conference　Procedeeding，B5．3，pp422−　426，Sep．1996．［3】U．Karacaoglu　and　D．Sanchez−Hernandez，“Harmonic　Suppression　ln　Microstrip　Dual−　Mode　Ring−resnator　Bandpass　Filters”19961EEE　MTT−S　Intem，1　Micrewave　Symp．　Digest，pp．1635−1638．［4］土田和，辻幹男，繁沢宏，“低域通過特性を有するマイクロストリップ線路の一構成　法，”電気学会電磁界理論研究会資料，EMT97−113，1997．同村井亮，出口博之，辻幹男，“放射抑制とスプリアス抑制の特徴を併せ持っコプレー　ナ共振器の一検討，”電子情報通信学会総合大会C。2−71，Mar．2006．［6】M．Tsuji・　and　H．　Shigesawa，“Spurious　responses　supression　in　broadband　and　intr（N　duction　of　attenuation　poles　as　goard　bands　in　printed−circuit　filters，，，　in　Proc．　of　European　Mircrowave　Ce�u．，　voL3，　pp．44−47，0ct．2000．［71M．　Tsuji　and　H．　Shigesawa，“A　novel　filter　structure　for’　suppressing　spurious　re．　sponses　and　pro　ducing　attenuation　poles，”in　Proc．　of　Asia−Pacific　Mircrowave　Con£，　voL2，　pp．525−528，　Dec．2000．［8］和田光司，粟井郁雄，森吉健，c‘一一・端設置形コプレーナ線路共振器帯域通過フィルタ　の小型化，”信学技報MW98−112，　pp．7−−12，　Nov．1998．［91鈴木秀行，馬哲旺，小林禧夫，佐藤圭，楢橋祥一，野島俊雄“5GHz帯コプレーナ形　λ／4共振器を用いた帯域通過フィルタの設計，”信学技報MW2000−103，　pp．29−34，　Sep．2000．［101H．　Suzuki，　Z．　Ma，　Y．　Kobayashi，　K．　Sa尤oh，　and　T．　Nojima，“A　low−loss　5　GHz　　bandpass　filter　using　HTS　quarter−wavelength　coplanar　wavegUide　resonators，”IEICE　　Trans．　Electron．，　vol．E85−C，　no．3，　Mar．2002．付録A帯域通過フィルタの設計法　図1（a）に集中定数回路で構成された低域通過フィルタを示す．各素子の値9i（i＝o，1，…n）は電源の抵抗で規格化されており，周波数もカットオフ周波数が1であるように規格化されているものとする．図においてインダクタンスを直列共振器で，またキャパシタンスを並列共振回路で置き換えると帯域通過フィルタが構成できる．低域通過フィルタの各素子の値9iから帯域通過フィルタの各素子の値をもとめるには，次式で定義する周波数変換を用いる．　　Ω一論7（ω　　　ω0ω0　　　ω）　　　　　　’　　（A・・）　　　　　ω2一ω1FBW　＝（A2）ω0　　ωo　＝　V砺　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A・3）ここで，Ωは規格化された低域通過フィルタにおける角周波数，Ω。はカットオフ周波数，FBWは比帯域幅（lllractional　Band　Width）である．式（A．1）を用いて周波数変換をおこない，図1（b）に示すk番目の直列インダクタンスL。k，直列キャパシタンス0。k，また，並列インダクタンスLpk，並列キャパシタンスCpkを求めると，堀一F轟ω。・Rbgk　，磁一灘・意　　　　　（A・4）L・k一瓢・妥，c・k・＝Fi　l｝z。・k　　　　　（A・5）が得られる．次に，この集中定数回路を図1（c）に示す影像パラメータに基づくインピーダンス・インバータ回路と半波長回路の直列共振回路からなる等価回路に置き換える．中心周波数近傍では半波長線路はリアクタンスXで近似できることから，等価回路は図1（c）のように表すことができる．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Ki，i＋i（i＝0，1，…，n）は次式より決定できる・　　　　RoFBWxlKo，1　＝　　　　　Ωcgo91TI　　　　　f」b　W　　lコじiXi十1，　Ki，i＋1＝　　　　　　Ωc　　g　t＋117BW（A．6）Tr　　　　　　IF］BW　XnR““Kn，n＋1　・＝　　　　　　Stcgngn＋1（A．7）　　ω。dX，（ω）詔i＝7°deω＝ω0（A．8）　ここで，Xiはスロープパラメータである．また，図1（b），（c）の回路は図1（d）のようにD1，　D2，…Dnのn個の共振系が結合係ta　ki，i＋1（i＝1，…，n−1）を介して順次電磁結合した回路に変形することができる．図中のD1端子と入力端子，　Dn端子と出力端子もやはりD1の外部Q値であるQe1および，　Dnの外部Q値であるQ。nを介してやはり電磁結合している．　　．ll（｝＿＆＋、，ω。−1　　　　　　　　　　　　　　　　（A・9）として，式（A．6），式（A．8）より結合係数晦＋1（i＝1，…，n−1）は次式のように求められる．　　紘づ＋・一舞簑、一諜　　　　　　　　　　　　（A・1°）　また，図1（b）の回路における外部Q値であるQ。1およびQ。nは図1（d）の回路から次式のように求められる．　　Qe・一睾　　　　　　　　　　　　　　　　（A・11）　　　　＝　　91　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．12）　　　　　　jF’Bivv　　Q。n一ωCnRn＋1　　　　　　　　　　　　　　　　（A・13）　　　　　＝　　9n　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．14）　　　　　　FBI2v従って，フィルタ特性を設定すれば，設計に必要な結合係数および外部Q値が求まり，これらの値をもつフィルタ構成をすればよいことになる．　　　　　　　　　　9i　　　　　　93　　・　　　　　　　　　　．　　　　9n9°　　　　　　’　　　　9”“‘・J　　　　　　　　　　　　　　　（a）L◎wpass　pretotype癖lter　　　　　　　　　Lst　Csl　　　Ls2　Cs2．　　　　　　しsn　Csn　　　　Ro　　　　　　　Rn＋｛　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）嚥；filte，　　R°　　　　　　　　　　　　　　　　即｛　　　　　　（c）Generalezed　bandpass轍er　using”iminittance　inverters　　　　　　　　k12　　　　　　　　　　　　　　　　　　ki　i＋I　　　　　　　　　　　　　　　　　　kn．t録　　　　　　　　！へ　　　　　　　　　　　　！へ　　　　　　　　　　　　　1へ�dR・幸副コ回…一凹回・…国E鳥軸　　　　　　　　　（d）The　bandpass　filter　which　n　resonators　c◎mbined　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図1等価回路X書｛ω》為（ω》Ko1K12K23輻射科学研究会資料　　　RSO7−13重なり積分による共振器結合係数の計算　張　陽軍　　粟井　郁雄龍谷大学理工学部電子情報学科2007年12月12日於　同志社大学　あらまし　著者らが提案した結合係数の重なり積分法を用いた誘電体共振器、マイクロストリップ共振器の結合係数の計算結果を示した。マイクロストリップ共振器において、分離できた磁気成分と電気成分に基づいて、結合の物理的な意味を説明した。また、重なり積分方法による計算結果を著者の一人が提案した摂動法による磁気成分と電気成分の分離結果との比較を行った。　キーワード　結合モード理論，共振器，結合係数，重なり積分，摂動法1．まえがき　共振器間の結合係数はマイクロ波バンドパスフィルター（BPF）の設計において重要なパラメータである。従来、この結合係数は、共振器が結合することにより二つに分かれた共振周波数から求められている。従来の周波数法は簡明でかつどのような共振器にも使えるという利点があり、標準的方法としての地位を確立しているが物理的根拠が明確でないという問題点がある。　我々は近年、結合モード理論を用いることにより、新しい結合係数の表現として重なり積分法を導出した［1］［2］。重なり積分法は古くから用いられている結合モード理論を利用し、最終的に共振器の無摂動電磁界の重なり積分によって結合係数を表現するものであり、結合の物理的意味が把握しやすい。　本報告では重なり積分法を用いて誘電体共振器、各種のマイクロストリップ共振器の結合係数の計算結果を示す。マイクロストリップ共振器に対して、分離できた磁気成分と電気成分に基づいて、結合の物理的な意味を説明している。また、重なり積分方法による計算結果を著者の一人が提案した摂動法［3］による磁気成分と電気成分の分離結果との比較も行った。2．結合モード理論によるモード方程式の導出　2つの結合した共振器中の電磁界がもとの各々の共振器の固有モード電磁界の一次結合で表わされるという仮定から出発するのが結合モード理論である。　　　E＝Σa，Ei　　‘E一Σ嶋　　i（1．a）（1．b）これらの固有モードはマクスウェル方程式を満たしている。▽×1ヨr，＝jcz），，s　1Ei▽xE｝＝：−j丘ろ∫ら」日r，（2．a）（2．b）　ここでSi、漏は空間的に変化して良い。　E，、　E、は互いに直交しており、　H，、　H、も同様である。マクスウェル方程式の回転部分をこれらの固有関数で表すと　　　　　▽×E＝一Σj�S幽瓦▽・丑＝享」�活齡ﾚ媚〔‡　b・flj〕（3）なる表現が得られる［1］．ここに　　　ユ続＝幽2d・flj−　sn・（E；×Hj）ss（4）（5）である。次に結合系に対して　　　　∂E▽×」U−s−＝0∂t＿　＿　　∂HマxE＋μU蕩＝o（6．a）（6．b）なるマクスウェル方程式が成り立つものとすれば（1）、（3）を代入して　　　　　　　　　　　　　》購‡畷享帰・Σ傷耳一・　　　　（7・・）　　　　　　　　　　　　　Σ賭嘘μ沙＝・　　　　　　，　�求@ここで（7．a）、（7．　b）にEiまたはHiを乗じて積分することにより、係tw　ai，biに関する方程式を導出する　　　　　　　　　　．筆一意［｛tVl・（・・gn　一　Catgt2）・彦（価蝸）fifj，｝q　　　　　　（8a）　　　　　　　　　　　　・｛嘱…曝’…・9・2）92・fj2｝ち］矧｛噛一）・j⇒（ら・＆1一帖小・ト（・一一）÷j⇒色’一・921）州筈＝歯［の、（d，，ig、−d、、h、）eq＋の、（d、、尾、−4語、）α、］筈一街［噛一鵜＋畷4漏綱（8b）（9）ここに　　　　　　　　　　　　9n　＝　iv・IEII2d・・9・2＝fPt・Ef・E・d・　　　　　　　　　　　　924・El・E；d・，9、2＝　iy・IE・12dv　　　　　　　　　（1・）　　　　　　　　　　　　c、1　＝　fr・i　Pii2　dv・ct2　＝　1，・6・E；　・E・d・　　　　　　　　　　　　c21　＝　．［，　slEl・E；d・・c22　t　9ti・IE・12d・　　　　　　　　　　　　h、，＝　S．μIH、12　dv・h，・＝f．　P　H；・H・d・　　　　　　　　　　　　h、1　一　f．　PπH！・H；d…h22一レ1π・rd・　　　　　　　　　　　（11）　　　　　　　　　　　　4。＝レ」川2d・・414μ・H；・H・d・4、、＝レ1π，・π；d・・d・・　・　s．μ・IH・12　d・　　　　　　　　　　　　lg卜＆19ガ＆・9・・　　　　　　　　　　　　　　　（、2）　　　　　　　　　　　　固＝塙一鳩1なる置き換えを行った。なお以前に定義した9，は1／Cl1または11cヵに等しい。式（8）・（9＞は結合モード方程式である。磁性体を用いた共振器は極めて特殊な目的にしか用いられないのでここでは考えない事にすると、式（11）においてμ＝μ芦μ戸μbでありh，，　＝d，，（13）となって式（9）は極めて簡単化されdム且＿．−ii7’＝」‘tKa，筈＝幽（14）が得られる。　ここで電磁波共振器は図1、図2に示すようにエネルギーの閉じ込めを支配する主体が何であるかによって誘電体共振器と金属共振器に分類することができる．例えば誘電体ディスク共振器は金属シールドケースに収められるがそれがなくともエネルギー閉じ込めが可能なので誘電体共振器に分類される。図1のようにディスク状誘電体共振器を並べた場合や、ディスク状誘電体共振器のモードを小さな切り込みが与える摂動によって結合させる場合が該当する。マイクロストリップ共振器は誘電体基板を含んでいるが誘電体がなくともエネルギー閉じ込めが行われるため金属共振器に分類される．図2に示すようにあらゆるプレーナ導体共振器、同軸共振器、または縮退した導体共振器に切り欠きや凸起を設ける場合がこれに当たる。∈∋〔∋のの図1．誘電体共振器の結合マイクロストリップライン　　スロットライン同軸，薦！　　哉方形パッチ図2．導体共振器の結合・3．誘電体共振器　誘電体共振器は通常導体ケースに収納されているが、結合の前後でケースは変化しないものとすれば式（5）においてS，，　”0（15）となり、式（8）から筈＝歳［t・・Ciignb・　＋・di2（9・9・−Cn＆2）b2］釜＝誌［tDl（c21911　−ql921）b，＋…C・・9・b2］（16）なる関係が得られる。ここで2次以上の微小量は省略している。図1のように2つの共振器または共振モードの電磁界分布が同じであるならば　　　　　　　　　　　　の1＝の2＝の0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　9　　　　　　　　　　　　Cl　l＝　c22　＝　c・　c12＝　c21：＝c　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　「　　　　　　　　　　　　911＝922＝9・912＝921：＝9とする事ができるので式（14）を式（16）の時間微分したものに代入して　　　　　　　　　　　　皇静夢傷）a2−・　　　　　　　　　　　　皇蝋弩〕傷鯉＝・なる関係が得られる．結合係数は上式においてalとa2の係数の比で与えられ〔3〕，」　　　　」k＝三L童　　　　　　　　　　　　　　c　9となる。（17）（18）（19）ここで（19）式各項の意味を説明すると図3のようになるが、各積分で注意すべき点はεとSlの違いである．εは結合系の誘電率分布を表し，Slは非結合系のそれであることが図3に示されている．　　　　　　　　　　　　　　…圃・E、dv　　　g’一回・砂EiεrE2EiεrE1ε7c・　s・、E；dv9−　f．　di3d・　　　　　　　　　　　　　　　図3　式19の重なり積分の計算方法重なり積分法を用いて解析的に結合係数を求める。図4は導波管の中に入れた方形誘電体共振器を示している。共振器の距離を変えた場合に求めたTE1。δモード、　Mllδモードの結合係数の計算結果を図5に示し、従来法である周波数法の結果と比較している。6r＝＝16・4unit：mm　　　H．　　　≡　　　20　　s図4　導波管に挿入した方形誘電体共振器1M　　O．10．01　E焉eldロロロ　レH　fiefd0　　　　図54．導体共振器0．10tCO．010．00”一E飯eld−一一一レH行eid一二　醜曙淵．層゜’1隔＿’二凱庶＝＝驚二＝．．瓢＝：驚：：慌．：二，コ鴫h−　　¶　　隔　冒曹曜曽■一　　辱　　噸曜　　塾や戸喧＋frequency　me翫ω一一●−over胞p　integ『al　me謡1◎d二：二二7−o隔冒傅’，　，．　曽　6　，糟・　9一噸　噌一一唖　・　曾　一　幽　。　阜辱一一一一一・一一　胴響，　旧　圃　1　”嘗　鱒　卿　＿：’”：ここニニ：1こ二こ∵職：：：：こごこ器こ牒罵＿nt：：IZ’J＿T：＝r：：；一：・：．：：貰二＝二：＝1＝コ：：二：ご二闇一一　，■▼　一　　　唱w　　舳，　鮨　　　¶−　　F−一曹　一魑糟”一”割　　　　　　　鞠髄　隔陶　　一一舳　　　，慮一一　　門　　　　一國　　　　　　　　　　，　騨　　　＿　−h剛　一脾　1　w、一囑飼’　　　1　辱一隔一　，　辱　一　　　P−n一劉・・　　曽　曽一鞠亀噛脳一　　　　顧　一幽ρ一一一曽　曙一一一h闘略噛一φ，　”　　　”層　．響曹r−，響幽　　■「，　雫一　　一一　　　　　凹‘，、野　胃　需　嘘　　　h惰　　■　一　嘘慮　　噛h−、　一　屍騨ハ“　　　囲．−Fワ　　7門r嶋　　7　帥梱壇　　一　一　曹　胃　　曽　一9”…　，9，　　　　　　→胃　一　一7一　一雫咽「・5　　　　　10　　　　　15　　　　20　　　　25　　　　　　　　　　　　　　　0　　　　2　　　　4　　　　6　　　　8　　　　tO　　　12　　　　d正m呵　　　　（a）方形縄体娠器1こおける結合係数の計難果　　　　　d｛m呵　　　　　　（b）（a）TEiOδ、（b）TMnδモード共振器又は共振モードの結合に際して誘電体部分が変化しないとすればCij　＝91」とする事ができるので式（8）は釜一j（dil＋jg，f，，）b，・一・9、f、2b2薯＝一軸＋」＠＋jg、fn）b，（20）（21）と簡単化される。更に2つの共振器又は共振モードの電磁界分布が等しければ　　　　　　　　　　　　　tVl＝tZ）2＝mo，s気　＝　g2＝9　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（22）　　　　　　　　　　　　五置＝ん＝ゐん＝五1＝∫雪とする事ができるので式（14）を（21）の微分したものに代入し　　　　　　　　　　　　争＋tp。・（・V。＋j‘f）幅‘∫巧一・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（23）　　　　　　　　　　　　争＋j¢。gf　ai　＋toc（・，＋jgf）a、一・を得る．前節同様に結合係数を式（23）のa、と＆の係数の比で計算すると　　　　　　　　　　　　　　jgf’　　　　　　　　　　　　k＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（24）　　　　　　　　　　　　　　tZ）e＋ノcfを得る。ここでf，ftは普通純虚数であるためkは実数と姦る。縮退モードの結合ではなく2つの導体共振器の結合については式（24）に求められた結合係数に対してもう少し考察を進めることができる。∫，f’を式（5）の定義に従って表面積分で表現すると∫＝f．＝fsn・（E；・H，）dS∫’＝f，・＝工”・（耳・H・）dS（25）となるがベクトル関係式∀・（A×B）＝B・∀×A−A・▽×B及びマクスウェルの方程式▽×」E；　：＝」ごDiLli」日rf「，▽×17’，＝jωε｝1≡：，（26）によってSn・（E；・H，）as−Sv・（E；・瓦）dV−t（H，二▽・E；−Er・▽・Hl）dV−ニjω［卿rd・手紳・］＝・Sn・（E；×H、）as＝Sv・（E；・H・）dγ一S（H・・▽・E；−E；・▽・H・）dV＝・−jω［sμIH：　・　4dv−Ss・E；・E・dv］＝jの（h’・−9’）（27）なる関係が得られる。角、elは導体共振器の結合に際しては変わらないのでそれぞれ、μ、εと書き直して良い。その結果と式（4）（24＞を用いて　　　　　　　　　　　　　k．．E−＆’＝レ咄d・一£ε咄d・　　　　　　�梶@　　　　　　　　　　　　　　h9　　工εIEI2　d・・　　一となる。ここに得られた結合係数の表現は磁界及び電界の重なり積分の差に比例するというかねてより探し求められてきた式となっている。図6には（28）式の計算方法を示している。Resonator＃1　　　　　　Resonator＃2図6　式（28）の重なり積分の計算方法　図7（a）に示した横方向に並べたマイクロストリップ共振器の結合係数を計算した。電界と磁界の寄与は図7（b）に示したように磁界の成分が電界に比べて大きくなり、共振器の距離が近づくにつれ電界による結合の比例が増加すうことが分かる。0．7主下，　　10　　．．一，’毎・＝3二27unit：0．180．150．12O．09・kC　O．060．030。00一〇．03。o．0601　　　2　　　3　　　4　　　5　　　6　　　　d　［mml（a）（b）図7横方向に並べたマイクロストリップ共振器　両端開放ヱ／2波長共振器を図8（a）のように平行移動してvtくと重なり部分の変化に従って磁気／電気結合の割合が変化し、図9のように全結合係数が複雑に変動する。個々の磁気、．電気結合の変化を見ると、重なり部分sが小さい問は、2つの共振器の端が近いので電気結合の寄与が大きい。重なり部分sが大きくにつれ磁界による結合が増加することが分かる。次に図8（b）のようなインターディジタル配置の1／4波長共振器について考えると，その電磁界分布は図8（a）の1／2波長共振器と同じである。そうであれば重なり積分もほぼ同じであるがその内部エネルギLは半分である。この時式（28）を用いれば結合係数は1／：2波長共振器の2倍となる事が予想され，図9のシミュレーション結果もそれを支持している。（a）（b），，←凸≡　　　量一，三　　s≡基板厚さ0．　7mm，比誘電率3．27よ　　0．4τ図8両端開放1／2波長共振器とそれに対応するインターディジタル1／4波長共振器起0．300．250．20o．15O．10O．05e．oo一〇．05。0．10。0．15一2　　　02　　　4　　　6　　　8　　　10　　　　　　　　s　ltmg図9　共振器重なりに対する結合係数の変化オープンリング共振器はブロードサイド結合によつて極めて大きな結合係数が得られる［4］。そのため・この構造を超広帯域フィルタに利用しようという提案がなされている［5］。ここではブロードサイド結合した共振器をお互いに回転させる事によって結合係数が大幅に変化する様子を示そう。　図10にギャップ位置がお互いになす角の関数としてブロードサイド結合円形オープンリング共振器の結合係数を示す、磁気および電気結合の変化、とりわけ電気結合の大きな変化によって全結合係数が数倍にわたって変化する様子が見られる。この共振器は本質的に半波長共振器であり両端で電流は0となるが途中でその向きが変わる事はない。そのために磁気結合の大きさは2つの共振器の相互回転によってあまり変わらない事になる。それに反して電界は両端で符号が逆で中央においてその符号が反転するため、回転角によって電気結合は大きさ符号ともに大きく変化する。　　＋1一寒穆　＋；一雲箏潔�艶ｨ　　一　十N0．80．60．40．20．0塵0．2一〇．4イ0．6045　　　　　　90　　　　　　135　　　　　慣80　angl∋　（degreel　　　　　　　図le回転したオープンリング共振器の結合係数供振器長8＝28．2mm、幅＝1�o、ギャップ司．1�o、共振器は真空中に置かれている）5．摂動法との比較著者の一人は重なり積分法のほか、結合係数の磁界成分と電界成分を分離できる摂動法を提案した［3］。電気壁・磁気壁を導入して摂動を与えることによって、結合係数はk＝£μ帥・一飾rd・鉢rd・（29）表すことができる。この式より結合係数は二つの領域の電磁界のエネルギーから求めることができることがわかる。（29）式の計算方法は図11に示している。ここでV2は共振器2の領域であり、El、　Hlは粟振器1のエバネセント電磁界である。図11式（29）の計算方法ここで、図12（a）に示したようにスパイラル共振器の結合係数を、重なり積分法および摂動法を用いて計算した。その結果を図12の（b）、（c）に示し、結合係数瓦結合の磁気成分尾、結合の電気成分keの値が近い値となっていることが分かる。≡　　6　　≡d≡unit　mm0．1さく　O．01O．001鯛脚　　餉岬一一一　椿一・一一一一＿．剛鴫＿＿＿＿二三ヨ　ーow−’＿　　＋per加了ba石on　met為od岬網　、　「旧’耀　駈一　　　屍璽．　　　　　　　　　一一，曹−，冒一曹需匿　　　　　　　　　　　・卿鴫辱一←　　　一曾　　　　　　　　　鱒　一　　　　　　　　　　　　　訥　　　　　　輌　　　　層曹一……　　：比’…：謂識＿．畿一＝：∴…＿＿蝋1灘驚1噌聯＝一．＿＿＿．．＿＿＿二：コ＿’噌、　　’”’悼一’一…一一　　一＿一．、＿馳．＿一向卿ρ　　　　P　　　脚　開　髄　　噂　　F−　一　　　　　　　　　　一P　　謄　　曹一　　，　＿脚一…�o　　句“一一一一　鴨…一＿噌＿　．＿＿0　　　1　　　2　　　3　　　　d匝帽4to．1tC　　O．01◎．oo1　　O．OOOl5　　　　　01　　　　2　　　　3　　　　4　　　d　｛mml5（a）（b）（c）’図12　スパイラル共振器の結合係数の計算および電気及び磁気的成分への分離　くa）スパイラル共振器の配置図　（b）重なり積分法および摂動法による結合係数の計算結果　（c）重なり積分法および摂動法による電気及び磁気的成分への分離　次に図13（a）のようなオープンリングのギャップ部分を上に向けた配置について、共振器間隔dの変化に対して、重なり積分法および摂動法を用いて結合係数の計算を行った。その結果を図13（b）、（c）に示す。図13の結果から、重なり積分法と摂動法による結合係数瓦結合の磁気成分4、結合の電気成分keの値はほぼ一致した。またd＝1．0�oのとき電気結合、磁気結合が同じで打ち消しあい全結合係数kはほぼ0の値になっている。≡山癖0．Ot20．010　　un！t：mm　　　　　　　　　　　　　　O．002（a＞O．00001　　　　2　　　3　　d【�q哩（b）410．1O．OiO．OOI0．0！．0　　　　　　2．0　　　　　　3．O　　　d【tm9（c＞4．0図13オーブンリング共振器の結合係数の計算および電気及び磁気的成分への分離　（a）オーブンリング共振器の配置図　　　　　一　（b）重なり積分法および摂動法による結合係数の計算結果　（c）重なり積分法および摂動法による電気及び磁気的成分への分離　以上の結果から、重なり積分法による電気成分と磁気成分の分離結果、摂動法とのほぼ一致していることが分かった。全く異なった原理に基づく2っの結果が一致するのは当然ともいえるが不思議でもある。6．あとがき　本報告では重なり積分法を用いて誘電体共振器、各種のマイクロストリップ共振器の結合係数の計算結果を示した。マイクロストリップ共振器に対して、分離できた磁気成分と電気成分に基づいて、結合の物理的な意味を説明した．また、重なり積分方法による計算結果を摂動法による磁気成分と電気成分の分離結果との比較も行い、ほぼ一致する結果を得た。参考文献1．2．3。4．5．1．　Awai，　　‘‘New　Expressions　for　Coupling　Coefficient　between　Resonators”　，　IEICE　Trans．Electron．，　E88C，　No．12，　PP．2295−2301，　Dec．　2005．　　　　　　　　　　　　　　’1．　Awai，　Y．　Zhang，　　‘‘New　Expression　of　Coupling　Coefficient　between　Resonators　Based　onOverlap　Integral　of　EM　Field”　，2005　Asia−Pacific　Microwave　Conference，　PP．2184−2187，　Dec．2005．粟井郁雄、岩村慎太郎、久保洋、真田篤志、“共振器結合係数の電気及び磁気的成分への分離”、信学論誌C，Vo1．　J88−C，　No．12，　pp．1033−1039，2005年12月．山本卓史、粟井郁雄、真田篤志、久保洋、”プリント基板両面に作製された二重共振器とその応用“、信学論誌C，Vo1．　J87。C，　No．12，　PPIO45−1052，2004年。1．　Awai　and　A．　K．　Sahai　　‘‘Open　Ring　Resonators　ApPlicable　to　Wide−band　BPF”　，唾輻射科学研究会資料　　　　RSO7−14ラマンライダーによる温度・水蒸気量のリモートセンシングRemote・・se】msing　o　f　temp　eratUre　and　water　vapor　　　　using　Raman　lidar　tec�qique＼　　　中村卓司京都大学・生存圏研究所　　T．NakamuraRISH，　Kyoto　University2007年12月12日於　同志社大学　　　　　　　　　　　　　　　　　1。はじめに　　レーザー光を上空に送信し、大気からの散乱信号を望遠鏡で受信して散乱体である大気の物理情報を得るアクティブ・リモrトセンシングである。散乱体は大気分子やエアロゾル、雲粒子などで、ミー散乱、レイリー散乱、ラマン散乱などが受信される。往復のレーザー光伝搬中の大気微量成分による吸収量を計測して大気微量成分の密度を計測する差分吸収ライダー（DIAL：D遡erence　Ab　sorption　Lidar）もある。京都大学・生存圏研究所（旧：超高層電波研究センター、2000年より旧：宙空電波科学研究センター）は、1984年より滋賀県甲賀市信楽町（元：滋賀県甲賀郡信楽町）の信楽MU観測所で、全国共同利用施設MUレーダー（中層・超高層大気観測用大型レーダー）による高度2kmから500・700kmまでの大気の主に運動の観測を行なってきた。2000年には新たに大型のレイリー・ラマン・ライダーを導入して高度90kmまでの温度観測と高度10kmまでの対流圏の水蒸気量の観測を行なってきた。本論文では、同ライダーに導入した回転ラマン散乱による温度プロファイル計測と、その後開発した小型可搬の水蒸気ラマンライダーについて述べる。これらは、高層気象観測で観測される気象力学的物理量、温度、風速および水蒸気量のうちに、温度と水蒸気の観測を行なう装置である。2．大気からの散乱信号　　　図1に532nmのレーザーを送信したときの大気からの散乱信号を示す。ここで、水蒸気混合比は1％としている。送信波と同一波長の弾性散乱すなわち、レイリー散乱とミー散乱の信号に対し、10騨3以下の強度のラマン散乱信号が種々の波長で見られる。これは、大気分子からの散乱で散乱前後で振動準位、および回転準位が異なる振動回転ラマン散乱によるものである。532nmの弾性散乱の周辺約10�oには、回転準位だけがことなる純回転ラマン散乱信号が見られる。振動・回転ラマン散乱は、分子により振動準位が大きくことなることから、波長毎に異なる大気組成からの散乱を受信することができる。たとえば、窒素分子（N2）からは607�o，酸素分子（02）からは580�o．，水蒸気からは660�oの散乱が得られる。純回転ラマン散乱信号の拡がりは温度依存性を示すため、散乱強度スペクトル゜分布を計測することで大気温度の計測が可能である。また、振動ラマン散乱を受信することで、たとえば、水蒸気ラマン散乱信号と窒素ラマン散乱信号の比を取ることによって、窒素と水蒸気の組成比から、大気中の水蒸気混合比、すなわち湿度がわかる。ただ．L、純回転ラマン散乱は、近接波長にある弾性散乱光の抑圧を確保することが難しく注意が必要であり、また振動ラマン散乱による微量成分の計測は、たとえば水蒸気であれば弾性散乱信号と波長は離れているものの、信号強度比が10’6〜10−9と非常に弱いため、弾性散乱信号の迷光やブロッキングに注意が必要である。2．レイリーライダーによる温度観測　　信楽MU観測所の大型レイリー・ラマンライダーの構成図を図2に示す。レーザーは、QQスイッチパルスNd：YAGレーザーの2倍高調波532．11nm出力を用い、出力は600mJ　x50Hz（30W）である。ピームは鉛直上方に送信される。受信は、82cm，焦点距離8mのカセグレン式望遠鏡で、ダイクロイックミラーと干渉フィルターにより分光され、532nm（低感度、’高感度》、53Llnm、528．8　nm、660�oの5つのチャンネルの信号に分けられる。それらの信号は、光電子増倍管（PMT）により光子計数される。光子計数の距離分解能は、最矢9mである。通常、72m分解能、1分積算でデータを取得するが、　MUレーダーの周波数領域イメージング観測など高分解能観測との同時観測のときには高度時間分解能を最大9m、15秒まで上げてデータを取得している。4．大気温度の計測　　弾性散乱信号にエアロゾルのミー散乱信号が含まれず、大気分子からのレイリー散乱のみとみなせる高度30km以上では、大気の主成分の組成（窒素と酸素の組成比）は一定であり、平均分子量は一定とみなせるので、受信信号強度が大気の密度に比例して高度（距離）の2乗に反比例することになる。したがって、ライダーの信号強度プロファイルから゜直接大気密度プロファイルを求めることができる。一方、密度プロファイルが分かれば、静水圧平衡（大気の圧力の高度変化が大気にかかる重力による状態）と気体の状態方程式を用いて、ある高度の大気温度が、その高度以上の密度プロファイルと上方の一点の温度（通常大気モデルを用いる）とを用いて求めることができる。基準となった上方の点でのモデルの誤差が問題となるが、この基準点の誤差の影響は、誤差伝搬により下方の高度ほど小さくなるため、10−20km程度より下方になると良好な温度プロファイルを与える。このやり方を「レイリー積分温度（Rayleigh　lntegral　Temerature）」といい、レイリーライダー観測で70年代より用いられてきた（Hauchecome　and　Cha皿il1，1981）。・とくにライダー自体にキャリブレーションも必要ないことから、「較正不要J・な温度観測として大気温度のトレンドなどの観測にも用いられる重要な観測である。　　ところで、高度30km以下のエアロゾルからの散乱が無視できな恥高度ではレイリー積分温度は求められない。このような高度の温度を求める方法としては、「窒素や酸素分子の振動ラマン散乱」がエアロゾルからの散乱の影響を受けないで密度を求める方法として利用されることもある。ラマン散乱強度が大気密度に比例するとみなして、レイリー積分温度と同様に温度プロファイルを求めることができる。なお、振動ラマン散乱はレイリー散乱に比べて3桁ほど散乱係数すなわち信号強度が小さいが、高度301rm以下の大気密度の大きな高度では可能である。ところが、このようなラマン散乱による「積分温度」も高度10−−15km以下の対流圏では、今度はエアロゾルによる光の散乱でおこる光の「消散」が無視できなくなるため、すなわち大気の透過率（正確には地面から当該高度までの光学的厚さ）が一定とみなせなくなり、信号強度から大気密度を求められなくなる。　　そこで注目されるのが、信号強度プロファイル以外の温度計測法である、回転ラマン散乱を用いた温度計測である（Cooney　and　Pina，1976）。回転ラマン散乱光のスペクトルが温度依存性を持つことを利用し、弾性散乱信号からわずかに離れた2波長を中心とする帯域通過フィルターの信号強度の比を取ることで、大気の温度を計測することができる。この方法の優れたところは、エアロゾルだけでなく少々の雲があるところでも受信信号のSNRがある程度あれば温度が求まるところであり、雲の内部や生成消滅過程などを捉えることもできる。　　信楽観測所の大型レイリー・ラマンライダーは、当初のシステム構成は弾性散乱と窒素と水蒸気のラマン散乱を受信する仕様であり、大気温度はレイリー散乱によるレイリー積分温度と窒素振動ラマン散乱による積分温度を求めていた。高度範囲は、高度10−−15kmから90kmとなっていた。2001年以降、ドイツGKSS研究所の協力もあり、純回転ラマン散乱を受信するための特殊な干渉フィルター1式をライダーに導入した（Behrendt　et　al．，2002＞。このフィルターは、干渉フィルター4枚を光軸上で数度傾けることにより反射と透過の特性を利用して、弾性散乱信号と2帯域の純回転ラマン信号を切り分けるようになっている。同ライダーで求めた回転ラマン散乱による温度とレイリー積分法による温度のラジオゾンデおよびモデル大気との比較を図3に示した。信楽のレイリーラマンライダーシステムでは、高度1　一一　2　kmから30−40kmまでの温度が回転ラマン散乱で、30−90kmの温度がレイリー一散乱で観測できるが、このような高高度範囲の観測ができるライダーサイトは世界的にも限られている。5．水蒸気量の観測　　気体の水である水蒸気は，降雨などの気象現象に関わるだけでなく，潜熱輸送により大気の熱エネルギー収支に深く関わる重要な成分である．その大部分は対流圏内でも地表近くの境界層内にあるが時間空間変化が激しいため詳細な時空間分布の観測は限られてきた。近年は温室効果ガスとしての役割も注目されており、そのリモートセンシングは極めて重要である。　　我々は、信楽MU観測所のレイリー・ラマンライダーで水蒸気の振動ラマン散乱を受信し、窒素分子の振動ラマン散乱（あるいは大部分が窒素と酸素の散乱である回転ラマン散乱）を比べることで水蒸気混合比の高度分布を計測してきた（e．g．　lmura　et　al．，2007）。しかしながら対流圏内の水蒸気量は中層大気などにくらべてはるかに地域的な変化、すなわち空間変化が激しいため、移動式のラマンライダーの要求が高まってきた。また、大気レーダー（ウィンドプロファイラー）の音波電波併用レーダー（RASS）による温度プロファイルの機能にさらにレーダー散乱電波強度の解析から湿度のプロファイルを求める方法が開発され（Tsuda　et滋，2001）てきたが、この方法ではレーダーで観測可能ないずれかの高度の水蒸気量を境界条件とするために、一定高度の水蒸気量のモニターが必要となる。これらの要求に応えるために、高度範囲は限定されるものの小型で可搬型のラマンライダーを開発してきた。　　開発した観測装置は、図4に示すような構成である。波長532�o，30mJ，20Hz出力　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　iのQスイッチパルスNd：YAGレーザーを送信に用い、532nm（弾性散乱），607nm（N2振動ラマン散乱），および660nm　（H20振動ラマン散乱）の3波長を35．5cm径のシュミットカセグレンを用いて受信する構成になつている。このシステムでは絞りを絞って0．25・0．5mradの視野とすることで昼夜の連続観測が可能になり、30分積分で昼間においても高度400−−500m付近までの水蒸気の観測が可能である（Nakamura　et　aL，2006）。また夜間に限定して絞りを開くと、高度4−一一5kmまでの水蒸気が観測可能になる。システムは信楽MU観測所の観測棟内に設置して試験観測を行なったあと、後述の火山観測や水蒸気の水平分布観測などの実験を行なった。2006年4月から独立行政法人情報通信研究機構（NICT）沖縄亜熱帯計測技術センターで夜間観：測モードで試験観測を開始し（仰角60度で射出），2006年9月に400M王｛zのウィンドプロラァイラーレーダーなどのある同センターの大宜味大気観測施設に移設し観測を行っている（仰角45度で射出）。自動観測はPC制御で行なわれており、ネットワークを経由してデータが転送されている。30分の積分時間で高度4km程度まで水蒸気のプロファイルが取得できる他，後方散乱比も観測している。その観測結果は、http：〃ww．rtsh．kyoto−u．ac．jplgeoss／lidar／okinawaに掲載している。　　これまでの観測で夏季に水蒸気が多く，冬季に少ない季節変化（図5）や夜間の水蒸気変動，日々変化などが後方散乱比による雲・エァロゾルの消長とともに観測されている．GPS衛星による掩蔽観測データとの比較は，高度6km以下で衛星観測のフットプリントとライダー観測点の距離が100km以下の例が，2006年9月以降2007年6月まで11例観測されている．この例ごとに，那覇で行なわれている気象庁のラジオゾンデ観測とも比較してその差異を検証している．基本的にはライダー観測とGPS掩蔽観測デ三タはよい一致を示しているが，ライダー観測で時間変化が顕著に観測されるときほど掩蔽観測とライダー観測の差が見られるように思われる．そこで，ライダー観測と那覇のラジオゾンデ観測から水蒸気の時間変化と空間変化の相関をみることにした。図6をみると，時間変化と空間変化には正の相関が見られることがわかる．掩蔽観測とライダー観測のデータを比較する場合，その日の水蒸気の変化の度合いを考慮する必要があることがわかる．6・さらに可搬性を高めた水蒸気ラマンライダーと火山噴気・森林大気の観測　　前述の小型ライダーは移動観測可能なものの総重量は150kg程度でワンボックスのワゴンでの移動がやっとであった。移動にも3−4人の人員が必要であった。それでも、移動観測により、阿蘇山中岳の火榎での噴気の観測、また信楽MU観測所での水蒸気水平分布と変動の観測など新たな観測対象を開発してきた。　”　　　火山から放出される噴気ガスの90％以上は水蒸気であるCiこの水蒸気による潜熱輸送は・火山から放出される熱エネルギーのほとんどを占める。とりわげ、非噴火時にはほぼ定常的な熱輸送の媒体として重要である。そのため、火山噴気中の水蒸気濃度やそのフラックスを知ることは極めて意義が大きい。また、HOの含有量はマグマの爆発性を決定　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ユづける簸な蘇である・噴気中の全H、・を測定することは・マグマ起源のHP量を骸よく推定するためにも欠かせない。しかし，これまで噴気中のHOをリモートセンシング　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ユで測定することは困難であった。すなわち、これまでは噴気の組成のリモートセンシングには主にDOAS（差分吸収分光）やFTIR（フーリエ変換型赤外分光計）などの受動的な光学観測が用いられてきたが、水蒸気は大気中にも多量に存在するため，噴気中のHOだけ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ユを区別することが困難だったからである．ライダーは，アクティブなリモートセンシングで、視線方向の濃度分布が測定できるため、火山噴気内外の水蒸気分布を精密に測定するこ．とが期待できる。　　また森林大気も近年急速にクロeズアップされてきた観測対象である。とりわけ、森林内や上部におけるCO2のフラックスの計測は、グローバルな炭素循環や森林のCO2固定能力の評価などと直接絡む重要な観測で各地でタワーによるCO2の観測が行われてきた。しかしながら、その結果の評価には水平一様な森林を仮定したモデル計算が使われるなど不確定な部分があり、森林内や森林上空の大気構造やその時空間変化を測定することは極めて重要である。本研究で開発したライダーは、CO2などの炭素循環関係の微量成分は感度が充分でなく計測困難であるが、100倍程度混合比の大きい水蒸気の分布やその変動は充分観測が可能である。よって、森林などアクセスが容易でないサイトでの運用も可能な移動式ラマンライダーの開発が課題となってきた。　　　これらの背景を受けて、さらに小型のラマンライダーを開発した。レーザーは同じく532�o，0．6WのパルスNd：YAGレーザーを用いて、可動性を高めるために高感度のPMT（GaAsP）検出器とさらに小型の望遠鏡（直径20．3cm）を組み合わせることで、感度を損なうことなくシステムを小型に改良した（図7）。ただし、昼間の観測はあきらめて夜間の観測に限定される。システムは肇置を三脚に載せることが可能になり大幅に可搬性が向上した。2007年6月4日には阿蘇山中岳において日没後に火口南縁から水平2方向にビームを交互送出して（図8）水蒸気分布と後方散乱比を計測した。計測は約10分の測定を噴気方向は3回、噴気なし方向は2回繰り替えて行なった。その結果、距離400m付近の噴気中央の水蒸気混合比（比湿）が、周囲の大気に比べ691kg程度大きいことが観測された。噴気の上昇速度（2．2mls）とライダー観測による直径（150m）を考慮すると23kgls程度の水蒸気フラックスを有することが見積もられた。この値は、plume−rise法と呼ばれる種々の仮定のもとに噴気の形状変化から見積もられる数値等と矛盾のない値となった。このようなライダー観測の火山噴気水蒸気計測への応用はこれまで例を見ないものである。システムは現在軽量化と完全バッテリー駆動化の改良中で今後種々の火山やその他のフィールドでの応用観測を予定している。7．まとめ　　以上、本論文では、大気力学の重要な物理量である大気温度と水蒸気量のリモートセンシングにラマンライダーを応用したシステムとその応用例を紹介した。ラマンライダーそのものの歴史は長いが近年は性能のよい干渉フィルターが入手容易になったため実用的噛な回転ラマンライダー、水蒸気ラマンライダーの開発が可能になり応用範囲が広がった。このようなライダーシステムを用いて、レーダーとの複合観測や種々のフィールド観測を現在展開中である。引用文献Behrendt，　A．，　T．　Nakamura，　M．　Onishi，　R．　Baumgart，　and　T．　Tsuda，　Combined　Raman　　lidaヱfb就he　mea合ulemellt　of　atmosphehc　temperature，　water　vapor，　particle　　　　’　　extinction　coefEiciept　and　parit　icle　b　ackscat七er　coefficient，　Applied　Optics，41，　7657−7666，2002．Behrendt，　A．，　T．　Nakamura，　T．　Tsuda，，　C6mbine　d　Ra　rnan　lidar　for　the　measurement　of　　atmospheric　temperature，　water　vapor，　particle　e血c七i◎n　eoe£ficient，　a亘d　parUcle．backscatter　coe飾cient：System　upgrades，　Appl．　Optics，43（14．），2930−2939，2004．Cboney，」．　and　Pina，　M．，　Laser　rada　t　measurements　of　atmospheric’temperatue’　　profiles　by　use　of　Raman　rotati◎na1　b　ackscat七er，　Appl．　Opt．，15，602−603，1976．Hauchecorne，　A。，　and　M．−L．　Channin，　Density　and　Tempera�qe　pro丘1es　obtaine　d　with　　lidar　between　30　and　70　km，　Gbophys．’Re　s．　Lett．，7，565−568，1981．1Σnura，　S”」．　Furuエnoもo，　T．　Tsuda　and　T．　Nakamura，　Estirnatidn　of　hurnidity　profiles　by　　comb�qg　co−10ca七ed　VHF　and　UH亙wind・pro丘1ing　radaヱ　obserワation，」．　M6teor．　S　oc．　　Japan，85，301−319，2007．　　　　　　　　　　　　　tt　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　PNakamura，　T．，　N．　SugimotO，　T．　Tsuda．　M．　Abo，　T．　Hashimeto，　A；’　Terada，　Observation　ofwater　vap・r’with・a・P・rtable・Ra：man・lidar　−Lc・nimu・us　mb】血面ng　and丘eldこ　　experiments　over　the　fforest　a　nd　at　the　volcano。。，　Procee　dings　of　23rd　1nternational　　工aser　Radar　Confbrence，24−28　July　2006，　Nara，　Japa皿，2006．Tsuda，　T・，　M・Miyamoto，　and　J．　Furumo七〇，　Esima七io耳　of　a　humidity　pro丘le　using　　turbulenee　echo　6haractehstics，」．　Atmos．　Oceanic．　Tech．，18，1214−122212001．’s　き遷・藷暑歪　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Waveleng＿th，�o図1　532�oのレーザー光に対する大気（温度300K）の散乱信号のスペクトル。振動回転ス彗クトルの中央のQブランチの下の横線はQブランチ以外の成分の総和。（Be�qhdt　et註，2002＞．…　　　　　　　，1、図2　信楽MU観測所のレイリー一・ラマンライダーの構成　（Behrendt　et　al．，2004）　90　80　70§・・茎，。§§4°§・・歪20　1035gl°薯子5　ユロ蒼書15至・｝／1二ζ云ヤ：寺．・影憂aRca“s4　e−−29fs　e鵬st蔀ピ。　10εo踏盤勘．一一・350旗嘱富蟹一？？mmIv　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　00　2　4　6　8　10　竃2　　　　　　Temperatu・e�戟@　　　　　　　　’　　了・咋蘭佃に�戟@　　　S臨艶副・醐・守�倹}3肇のレイリー・ラマンライダーによる温度観測の例．（左＞CIRAモデル大気（●）およびラジオゾンデ（○）との比較。（右）回転ラヤン温度と温度誤差標準偏差。観測は2002年8月9−10日23：15−00：27JST。（Behrendt　et　al．，　2004）。＄　　　　　　＿ltXNAC一5VDC器　　　　　　　　　冨＝昌劇伽　　　　　　　　　　　　Iogvムc図4　小型水蒸気ラマンライダーの構成灘ξ・1，66轟‘　　500bock　scptt巳ring　rロti◎20◎6！04／24−2007／08／31o100200　　　　　　300　伽。正d切400餐鴛12罵蕊器口．D9ノ�s濃ξim轟£　　500waier　v◎por　rni翼ing　rot；o韮斐羅lil　　　　　　　　　　　O　　　　　　　lOO　　　　　　　200　　　　’　　300　　　　　　　mo　　　　　　　　　　　　　　　　　　tine　idwl図5　小型水蒸気ラマンライダーによる沖縄での水蒸気混合比（下）および後方散乱比（上）の夜間平均値の季節変化。日数は2006年4月24日を基準にしている。2007年8月3ユ日までの観測。2006年9月2日までは恩納村、それ以降は大宜味村での観測。゜停‘：8・Ott・t：切c？’5：亀e：・a　ε慧゜r苧’璽、o・¢rぐeロ1轟t：‘・σげ轟Fぴ一・‘飼β’e：’c些彗17o○re，　隔」■い星撃マ聞ぜ　　鶴時●臨噂撃：「♂暫書■璽　。4，■　，？岡ξ�h6・o馬　「｝零　7‘，　　　　　　　　　　　　　c　　　　　　　　　　　　，　　　　　　　　　　　　己　　　　　　　　　　　　［　　　　　　　　　　　　t　　　　　　　　　　　　　　　8蟹5　et‘F戦馬�tbじr　Or　e”；�ny鍍く謁，’℃：　2♂0壱！C§”ζ’5　・30さ・7’鴇！こ響図6水蒸気量の水平空間差（横軸）時間変動の大きさ（縦軸）との相関図。横軸は那覇のラジオゾンデ観測と大宜味待機観測所でのライダー観測の水蒸気量の差。12時’U7Tの値。縦軸はライダーによる夜間の水蒸気量の時間変化の大きさ。高度2・3krmでの値。図7フィールド観測用水蒸気ラマンライダーの構成。右は阿蘇山での観測の様子。　　　　　　　　…欝難難灘麟灘灘疑鰹水藝気混合此（比湿）Wa匙er　vapor　rn奮Xtng　rat；o◎轍．回後方飯乱比（エアロゾルノ雲》Baokseatte「「at；o図8　阿蘇山中岳で観測した水蒸気の水平分布。（左）観測方向。左が噴気あり、右が咳気なし方向。距離の目盛りは100m。（中）水蒸気混合比。（右）後方散乱比。噴気ありの方向は10分の観測3回の平均。噴気無し方向は10分の観測2回の平均。2007年6月4日。輻射科学研究会資料　　　RSO745メタマテリアルによる波動伝搬制御　　　　　一回路的アプローチ　　　　中西俊博京都大学大学院工学研究科，CREST　平成20年3月27日於京都大学桂キャンパス1　はじめに　電磁波の波長が構造体のサイズや間隔に比べて十分大きい場合，その集合体は電磁的な連続媒質と見なすことができる．近年，金属や誘電体による構造体を周期的あるいはランダムに配置したメタマテリアルに関する研究が盛んに行われている．メタマテリアルは従来の電磁媒質では実現不可能な波動伝搬を可能にする．典型的な例は，負屈折率を実現するメタマテリアルで，この媒質内で電磁波はエネルギーの流れと逆方向に位相が流れる．このように，メタマテリアルを用いることで，波動伝搬の性質を大きく変えることができる．　このメタマテリアルの概念を低周波の領域に適用すると，簡単な電子回路で様々な波動伝搬のシミュレーションができるようになる．電子回路による波動伝搬のシミュレーションは，実現が比較的容易であることに加え，波動伝搬の物理的本質を掴むのによいモデルとなっている［1−5】．それは単純な電子回路を用いていても，波動伝搬現象とその回路モデルの間に深いレベルでのアナロジーが成立しているからである．本論文では，電子回路を用いた，シュレディンガー方程式のシミュレーションと光の群速度制御のシミュレーションの2点にっいて紹介する．2電子回路によるシュレディンガー方程式のシミュレーション　シュレディンガー方程式は，波動関数と呼ばれる複素関数ψ（x，t）に関する偏微分方程式である．このψ（x，t）や確率密度関数1ψ（x，t）12などは抽象的でわかりにくく，シュレディンガー方程式自体が量子的なものであると間違って理解されることがある．しかし，シュレディンガー方程式自体は単なる波動方程式で特に量子的なところはない．したがって，電子回路のような古典系においてもシミュレートすることは可能である［6］．2．1結合共振回路　ここでは，図1に示すようなインダクタKで結合された並列LO共振回路がシュレディンガー方程式を表現していることを示す．n番目の共振器の電圧をVn，　Lに流れる電流をinとおく．このとき，キルヒホッフの法則により以下のような式が成り立っ　　　　　　　五讐一妬　　　　　　　・讐一一＋表1（Vn−…一・Vn）dt＋表／（Vn＋・　一一　Vn）dt　　（1）●●●KK　　Vn　　KK●●●0図1：結合共振回路ここで，Kが十分大きいと仮定し1，1／Kを含む項をいったん無視する．また，回路内のエネルギーも，インダクタKにはほとんど蓄えられていないと仮定し，全エネルギーが　　　　　　　　　　　　　　u・一去Σ（Ovz　＋　Lia）であり一定であるとする．ここで，次のような複素の変数　　　　　　　　　　　　　　dl、　・　・．’vll＄vn＋i〜係を導入する．この変数を用いることで式（1）の解は次のようになる．　　　　　　　　　　　　　　　z・n（t）　＝　ttn（0）e−iω゜tしたがって，電圧Vn，電流�`は　　　　　　　　Vn　＝：〜Vliii（Un（t）＋u；（t））−Viii（eq（・）ビ鄭＋c・c・）　　　　　　　　�`一i〜傷（Un（t）　一一　uE（t））＝・i〜傷（Un（・）e−…一）のように表される．結合項を再び考慮に入れると，Unの方程式は，　　　　　　　　　　讐一一iω・Un＋thlt（¢一・一・2in＋in＋・）（2）（3）（4）（5）（6）となる．ただし，∫vn　dt〜Linを利用した．結合項を考慮に入れるときには，　Un（0）はもはや定数ではなくなり，（共振による回eq　e−in・tより）ゆっくり変化する時間関数となる．式（6）の一右辺の結合項を共鳴の外力と考えると，Un（t）に関する項は共鳴するが？　u轟（t）に関する項は共鳴しないので無視して，　　　　　　　　　　箒一i騨塾妥（Un−・一一　2Un　＋　Un†・）　　　（7）と近似できる．　次に，回路を分割することで，分布定数回路のように扱うことを目指す．共振器の電圧Vnは分割によっても変わらないが，電流は半分in　12になる．そして，結合コイルの電圧は半分になる．したがって，長さ△xを回路要素で置き換えるとき，C＝・N△Ut，　L＝＝＞t　l　AXx、　K＝K△LX　　　　　　　　　　　　　　　〈9＞　　　　　　　　　　　　vn＝＝vn，　in＝ゴπ△x，　un＝ψη〜癌　　　一　　　　　　　　　（9）とスケールさせるべきであることがわかる．これを，式（7）に代入することにより，　　　　　　　　　讐一一聯響κ（λ△x）2（thn＋・一一・2thn＋ψn−・）　　（1・）1結合が十分小さいことを意味するをえる．ここで，△x→0の極限を考えることで，　　　　　　　　　　　　穿Liω・ψ（x）＋￥会∂繁）　　　（11）となる．これに，inをかけることで，次式のようなシュレディンガー方程式の形に変形できる．　　　　　　　　　　　　i苑讐L蓋肇）＋yψ（x）　　　（12）ただし，一κ　蔦K　　　　　　　　　　　m＝＝nasx＝（△i57di5Z，　V＝　ha・　　　　　　（13）とおいた．　このように，ポテンシャルVは共振周波数ωoに対応し，質量mは結合のためのインダクタンスKに比例していることがわかる2．回路とシュレディンガー方程式の対応の一覧を表1に与える．表のように，シュレディンガー方程式の物理量が明確な回路パラメータに置き換えられていることがわかる．表1：シュレディンガー方程式と回路の対応シュレディンガー方程式回路表現Re（ψ）波動関数の実部ηπコンデンサの電圧Im（ψ）波動関数の虚部2ηインダクタの電流iψ12確率分布0η莞／2＋砥／2共振器の蓄積エネルギー質量ft　　K共振器間の結合m一　一（△の2ωoLvポテンシャルエネルギーω0共振周波数2．2分散関係のアナロジー：基本行列からのアプローチ　図2（a）のような四端子回路があるとき基本行列Mは次のように定義される．　　　　　　　　　　　儲）一�泣ﾖ一Mω相反定理が成り立ちdet（M）＝1であるとする．この固有方程式は　　　　　　　　　　　　　　　λ2−’（A＋D）λ＋1＝＝0となり，その解は　　　　　　　　　　　　　　λ＝　COSθ±isin　e　＝e土iθ　　　　　　　　　　　　　　　C・Sθ≡（A十D　2）　211Kが結合の大きさを与えていることからしても理にかなっている．（14）（15）（16）（17）ユ”π↑（ABcD）竺1↑�宴ﾎ（a）（b）図2：（a）基本行列．（b）回路網の例である．ただし，θは実数とは限らず，一般に複素数である．　図2Φ）のような回路の場合，基本行列は　　　　　　　　　　　　M−（　1y（ω）、＋編）　　　（18）となり，図1のような回路の場合は，Z（ω）＝・iωK，Y（ω）＝＝　iω0＋1／iωLである・これを，式（17）に代入することによって，　　　　　　　　　　　　　　c・sθ一・＋£（　　　ω21一　　　ωぎ）　　　　（19）をえる．ω〜ωoと仮定すると，　　　　　　　　　　　　　　c。sθ一、＋互ω・一ω　　　　　　　（20）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　L　　ωoと変形できる．θはω〉ωoの場合に実数解をもっ．このとき，固有値eiθに対応した固有ベクトル（vn，　in）が入射されると，位相eiθが回路一段ごとに付加される．回路1段あたり△xの長さの伝送線路に対応させると，　　　　　　　　　　　　　　　　　θ、＝k△x　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（21）で決まる伝搬定数kで波動が伝搬していることになる．ちなみに，θが複素数になるωくωoの条件下では，伝搬波が存在しないカットオフの領域となる．　回路一段あたりの位相回転θが十分小さいとして，cosθ　・＝1一θ2／2を用いると，式（20）より，　　　　　　　　　　　　　　　w　・　・・…＋霊θ2　　　　　　（22）をえる。シュレディンガー方程式を平面波解eikx“・icvtを仮定して，式（12）から分散関係を導くと，　　　　　　　　　　　　　　　　ha　＝＝　v＋坐　　　　　　　　　（23）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2mとなるが，シュレディンガー方程式と回路定数の関係式（13）と伝搬定数kに関する関係式（21）を当てはめると，式（22）と式（23）は一致していることがわかる・回路のθとωの関係を32．5喜21．510　　　0．5　　　　りる　　　　θ←k△¢）2．53図3：L／K＝0．4のときの回路のθ一ω関係．実線がシュレディンガー方程球から導かれるもの．点線が回路から近似なしで導いたもの．図3に示す．実線が式（22）から導いたもので，シュレディンガー方程式の分散関係と完全に対応する．点線が近似を用いない式（19）から導いたものである．θ＜1程度までは，回路がシュレディンガー方程式をよく近似していることがわかる．　このように，シュレディンガー方程式の分散関係を回路の嗣有値から導く方法は，他の一般の波動方程球に応用可能である．回路からθが求まると，θw関係がわかるが，それが伝搬の分散関係（kω）と対応する．実際に，負の屈折媒質をシミュレートする回路モデルはこのような考えを用いて設計されている［8】．2．3　回路シミュレーションの方法　シミュレーションはどのようなものを用いてもよいが，本研究では汎用の回路シミュレーションソフト　LTSpiceを用いた．この回路シミュレータは，スクリプトベースの回路シミューレータSpiceにGUIのインターフェー・スを追加したものである．CADの機能も有するので，マウスを用いて回路を描くこともできる．しかし今回のような，線り返し要素が多い回路を手で描くのは大変なので，Per1スクリプトを用いて自動生成することにした．　次節から；様々なポテンシャルにおけるシュレディンガー方程式のシミュレーションを示す．シミュレーション結果は断りのない限り，共振器に蓄えられたエネルギーUnに関するグラフになっている．また，縦軸の絶対値には大きな意味はないので目盛り及び単位は省略している．岡2t0200（a）n　　1　0．9　0．8　0．7　0．6ね蒙o．5−0．4　0．3　0．2　0．1　　0　　　　20　　40　　60　　80（b）100　　t20　　140　　160　　180　200図4：（a）自由伝搬のシミュレーション．（b）解析解との比較．実線がシミュレーション，点線が解析解．左からそれぞれt＝　19ms，38　ms，56　msのときの結果．2．4雷伝搬現象のシミュレーション2．4．1　自由伝搬のシミュレーション　自由伝搬現象をシミュレートする売めに，定ポテンシャルに相当する，定共振周波数の結合共振回路を解析する．回路パラメータは，K＝25　mH，　L・・10　mH，0＝1μFとし回路の総数Nは200とした．伝搬させる波束は解析が容易なガウス波形とした．伝搬波の生成には2つの方法が考えられる．1っは，結合共振回路の端に電圧源をっなぐ方法である．もう1つは，コンデンサ0の両端に初期電圧v£o），インダクタLに初期電流瑠）を与えておく方法である．ここでは，後者の方法を用いた例を示す．与えるべき初期状態は以下のようになる．vE・）一�戟o僻ア｝噺）琶碧）一御｛一僻ア｝醐（24）（25）ただし，0略＝瑞が成り立つ必要がある．noが波束の中心，△nが波束の輻，そしてOoがLO回路1段あたりの位相の回転量であり，シュレディンガー方程式における波数の初期値に対応する．　no　＝　50，η〇三1V，△n＝20，　eo　＝　O．3として，シミュレーションを行った結果を図4（a）に示す．波束が広がりながら伝搬していることがわかる．これは，シュレディンガー方程式が分散性の方程式であるために群速度分散の影響を受けているからである．ガウス波束の自由伝搬は厳密に解くことができるので，解析解と比較することができる．君＝19ms，38　ms，56msの3つの時間でのシミュレーション結果と解析解の比較を図4（b）に示す．　t＝19　msのときは，解析解とよく一一一致しているが，t＝・38・ms，56　msのときには，波形の歪みとともに，波形が後ろに伸びていることがわかる．これは，シュレディンガー方程式を空間について離散化したことの影響といえる．波束の中心の運動や，外形だけに注目する限りにおいてはよlUnl2t／s400　　　　　　　．　wall　domain　．／VN／；X−一一一一一一．一　50　　100　　　　　　　n　　　　　（a）図5：（a）トンネル効果のシミュレーション．（b）トンネル効果の回路での説明．（b）いシミュレーションになっているといえる．波形の歪みは，回路数を多くすることで改善できる．また，初期電流inの位相を反転させると逆方向に伝搬する．2．4．2　トンネル効果のシミュレーション　トンネル効果のシミュレーションでは，各共振器でパラメータを変化させる必要がある．全回路数1Vは400とし，ポテンシャル障壁をn＝　201からn　・205の領域に設けるとする．全領域で結合インダクタKは同じでありK＝　25　mHとする．ポテンシャル障壁以外の部分の共振器のキャパシタCo，インダクタLo，共振周波数ωo＝1！V嘱は前節と同じK＝　25　mH，　Lo　＝：　10　mH，（70　＝1μF，　dio　＝10　Mzとする．ポテンシャル障壁に相当する共振回路のキャパシタとインダクタの値をそれぞれCw，　Lwとし，共振周波数をωw　・・　i！vfnc　Fとする．壁の部分のポテンシャル周波数をωw　＝　1．06ωoに設定する．それに応じて（�j，Lwの値も変化させる必要があるが，（ん，Lwも同じ比率で変化させることで，質量mに相当する結合係数には変化がなくなる“’以上をまとめると，以下のようにパラメータを定めた．κ＝25．O　mH　fbr　allη　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（26）｛　Lo＝10．O　mH，　q）＝1つ0μF（ωo＝・10．O　kHz）　　1≦π≦200，206≦n≦400　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（27）．Lw＝9．43　mH，（7w＝0．943μF（ωw＝10．6　kHz）　201≦π≦205そして，今回は，結合共振器網の端に電圧源をつなぎ，そこから搬送波の周波数がω＝1．05ωoのガウス波形（スペクトル帯域△w　＝　O．ooSCVo）を入力した．入力信号の周波数ω＝1．05ωoがポテンシャル障壁ωw＝1．06ωoより小さいので，古典的には通り抜けできない条件になっている．　シミュレーション結果は図5（a）の通りである．波形はやや波打っているが，信号の入力端で反射が起こっているものと考えられる．ポテンシャル障壁に波束が入射したとき，反射が起こり干渉が起こっていることがわかる．そして，一部op波束がポテンシャル障壁を透過していることがわかる．シミュレーション結果から読み取ると透過率は24％であった．粒子のエネルギーがE，ポテンシャル障壁の高さがVo，厚さがαのときの透過率は，T−｛1＋4誇灘）｝−1←’2鵬（ik　SV））で与えられるので［91，回路パラメータに置き換えると，T−｛　（ωザω。）2sin2（舩n1十　　4（ω一ωo）（ω一ωw））ジ（び一誓ω5許）（28）（29）となる3．ただし，△nはポテンセヤル障壁に相当する回路の段数この式より，透過率を求めると23％であり，シミュレーション値24％とほぼ一致する．　このトンネル効果は，回路モデルで考えると理解しやすい．励振信号の周波数ωは，ポテンシャル障壁以外の部分のポテンシャルωoより大きく，そのような領域では並列共振器はキャパシタンス成分が支配的になる．一方，ポテンシャル障壁の領域ではω＜ωwであるので，インダクタンス成分が支配的になる．この様子を模式的に表したものが，図5（b）である．左から入尉してきた波はLO伝送線路を伝搬してくるが，ポテンシャル障壁の部分ですべての要素がインダクタンスになり，そのインダクタによって分圧された信号だけが右側に伝わるのである．2．43　ラムザウアー・タウンゼ？ト効果Potentia1ωω1ω0図6：矩形ポテンシャル．　ポテンシャルが変化すると反射が起こるのが一般的であるが，干渉の結果反射が打ち消されて，すべて透過することがある．例えば，ポテンシャルに図6のような矩形の溝があるとき，このポテンシャルの溝に定在波が立つときに左からの波の反射がなくなること知られている【le］．これは，ラムザウアー・タウンゼント効果の一番簡単な説明としてよく用いられる．　全回路数をNとし，全領域で結合インダクタはK＝25mHとする．ポテンシャルの溝の部分では，共振栂波数をω。＝10kHz（L＝＝10　mH）0＝1ptF）とし，それ以外の部分ではω1＝11kHz（L＝9．09　mH，0＝・O．909μF）とする．励振信号の与え方は前節と同じく回路端　3｛γの定義蹴式（22）と矛盾しないことと，純虚数になる点に注意する．lO．15／sIZi　　　　　　　　　　　　　　350　400　　　　　　　n　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　n　　　　　　（a）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）図7：ラムザウアー・タウンゼント効果．（a）△n＝8のとき．（b）△η＝10のとき．0．15／sから与えることし，その周波数ωは11．23　kHZのガウス波束（帯域は5Hz）とする．このようなパラメータにおいて，ポテンシャルの溝の部分での回路1段あたりの位相回転量は式（22）より，　　　　　　　　　　　　θ一箏ω許α784−f　　　　（3・）であるので，mは正の整数としたとき，ポテンシャルの溝に相当する回路の段数が△n＝4mのときに，θ△π＝mπとなり定在波条件を満たす．　図7（a）に△n・＝8の場合，図7（a）に△π＝10の場合示した．△n＝8の場合に完全ではないが反射波が低減していることがわかる．伝送線路において，インピーダンスが異なる要素を配線したときに，定在波が立つ条件で反射がなくなることはよく知られており，インピーダンスマッチングの方法として利用されている。2．5束縛状態のシミュレーション2．5．1井戸型ポテンシャル　井戸型ポテンシャルの固有状態も回路として簡単に表現できる．回路の総数はN＝21とし，すべての回路で結合インダクタはK＝5mHとした．　n＝1段目とn＝21段目に壁として，非常に小さな0とLの共振器を配置した．このとき井戸の幅△nは20であり，井戸の中のポテンシャルに相当する回路のパラメータはL＝　10　mH，0＝1μF（ωo＝10　kHz）とした．初期状態として，共振器のキャパシタ0の問に次のような初期電圧を与えた．Vn　＝｛欝｛輩1繍ただし，n1！2＝＝△n／2＋1＝11とする．mは固有状態の次数を表している．（31）VntVnt0nVnt／（a）Vntl◎））　0　　　　　5　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0　　　　　5　　　　　　　　n　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　n　　　　　　　　（c）　　t　　　　　　　　　　　　　　　　　（d）図8：井戸型ポテンシャルにおける固有振動．（a）m＝1，（b）m＝・2，（c）m＝3，（d）m＝4　シミュレーションの結果を図8に示す．ただし，ここでは振動の様子がわかるようにコンデンサの両端の電圧Vnをグラフにしている．振動の次数が上がるにつれて振動が速くなっていることがわかる．井戸型ポテンシャルの固有振動数ωmをこの回路のパラメータで表現すると勉＝1＋ω0π2m2　L2（△n）2K（32）となる．シミュレーション結果を高速フーリエ変換して求めた固有振動数と，上式から導かれる理論値とを比較した表を表2に示す．次数が大きくなるほどやや誤差が大きくなるが』それでも10％程度の誤差であり，十分よくシミュレーションされているといえる．表2：井戸型ポテンシャルの固有振動数のシミュレーションと理論の比較次数mシミュレーション理論値110．2kHz1α2kHz210．8kHz11．O　kHz31Lg　kHz12．2kHz4132kHz13．9kHzlZtnl20．080．t／slUni21000．12tls　　　　　　　　　　　　　　　　　　0　　　　　20　　　　　n　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　n　　　（a）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）図9：調和ポテンシャル内の運動．（a）第1固有状態（b）調和振動．1002．5．2調和ポテンシャル　調和ポテンシャルv（の＝mω�`2／2（ω’は調和振動の振動周波数）も回路で表現できる．回路の中心をn＝　n1／2として，n段目の回路の共振周波数ωnを　　　　　　　　　　　　　tl　一・＋（n−　n1！2　　　　2）k2i　　　　・3）とすればよい．ただし，n＝　nl！2のときに，ωn＝ωo（キャパシタ0＝（70，インダクタL　＝＝　Lo）とする．この共振周波数Wnをmを変えずに実現するため，　n段目の回路の0およびLをそれぞれCo，　LoのV砿倍する．そして固有関数はエルミート関数Hm（ξ）で与えられる．ただし，　　　　ωKξ（n）＝　　　iZi：万・n（34）である．　シミュレーションは，100段の回路，n112＝50，　K＝20　mH，ωo＝10　kHz（Lo＝10　mH，Co　・：　1μF），そして調和振動の振動数はω’＝0．01ωo　＝　100　Hzとして行った．コンデンサに第1次の固有関数であるガウス関数を初期状態として与えた場合のシミュレーション結果を図9（a）に示す．固有状態であるので時間発展していない．次に，同じガウス関数を10段分團20．08tls020　　　circUit100図10：Quantum　reviv滋現象変位させたものを初期値として与えた結果を図9（b）に示す．ポテンシャル内をおよそ97Hzの周期で調和振動する様子が観察された．設定振動数がω’＝100Hzであるので，十分近い値が得られた．　最後に，固有モードより幅の狭いガウス関数を初期値として与えた結果を図10に示す．この関数は，奇数次の固有関数の重ね合わせで成り立っているので，時間が経過すると互いに弱めあって，小さい振幅になってしまうが，固有振動数の間隔，この場合2ω’＝200Hz，の逆数時間31msごとに，再び強め合いが起こり波形が復活する．これは，量子光学でQuantUmRevivalと呼ばれる現象と物理的に同じ現象である．3光の群速度制御を電子回路でシミュレートする　近年，量子光学的な技術によって群速度を制御して，光パルスを媒質中で真空中より速く伝搬させたり【14，15】，真空中より何桁も減速し，さらにその遅いパルスを媒質内で完全に静止させることができるようになってきた．前者は群速度が光速cを越えることはないという根拠のない主張を実験によって退けるものである．一方，電磁誘導透明化（Electromagneticallyinduced　TranSparency，　EIT）［16】を用いて，光の群速度を10−7c程度まで遅くしたり［17】，光を完全に停止（正確には断熱過程で光の状態を原子の集団スピンの状態に転写）させる方法が考案され［18，19］，実験が行われている【20，21】．光パルスの包絡線だけでなく，量子状態をも媒質中のスピン状態として保存することができる上，必要なときに再度光として取り出せる［22，23］．このような技術は光メモリーや量子メモリーへの応用が期待されている．　このような，光の異常伝搬は電子回路で考えると本質がわかりやすい．以下では，電子回路を用いた光の群速度制御のシミュレーションについて方法と実験結果を解説する．R1RlCR（b）工α2　（c）図11：波動の群速度制御のシミュレーションのための基本回路；（a）ローパスフィルタHL（ω），（b）負遅延回路HN（ω），（c）オールパスフィルタHA（ω）．3．1基本回路　ここでは，次のような波動の包絡線に関する1次の偏微分方程式を考える．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂v　　　　　　　　　　　　　　　　∂v　　　　　　　　　　　　　　　　蕊＋”9蕊＝0　　　　　　　　（35）Vgが群速度をあたえる4．　Vgが定数の場合，式（35）の解が∫α一吋�曳）であることは容易に確かめることができる．これは，包絡線が形を変えずに速度Vgで伝搬していることを表す．＿　この方程式を，空間方向（x方向）に離散化し，回路で置き換えることを考える．離散化幅を△xとしたとき，回路一段あたり△x／Vgだけの時間の遅延を実現する回路が必要となる．理想的な遅延系の入力Vir．（t）と出力u。ut（t）の関係はv。。t（t）＝（んD＊Vi。）（孟）＝”血（オーtd），（36）と表すことができる［3】．hD（t）＝δ（t−td）は系のインパルス応答でデルタ関数を遅延時間tdだけずらしたものである．“＊”は畳込み積分を表す．関係（36）をフー一リエ変換するとV。ut（ω）・．　HD（ω）Vm（ω），が得られる．ここで　　　　　　　　　　f・D（ω）≡二dεんD（t）e−jωt　＝　exp（・一・　jtdtU）・　　　（37）は系の周波数応答関数である．虚数単位j＝−iを導入した．これによって，回路理論のejwtと波動論のe−i（wt−kx）が時間的に同じように振舞うことになる．　正の遅延td＞0に対してインパルス応答んDのは因果的，すなわちt＜0に対してゼロである．正の遅延は適当な長さの空間（L＝cεd）があれば容易に実現することができる．しか4式（35）の方程式は媒質中の波動方程式に包絡線近似を用いることで得られる【4】．し，負の遅延のインパルス応答は非因果的であり，任意の信号にたいして負の遅延をあたえる系をつくることはできない．　正の遅延は分布定数系（五≠0）では容易に実現できるが，集中定数系（L＝0）で完全に実現することはできない．負の遅延はどちらの系においても不可能である．しかし，入力の波形に一定の制約を課すことを許せば，集中定数系において近似的な（正あるいは負の）遅延を実現することが可能となる．　理想遅延の周波数応答（37）はIHD（ω）1＝1，　arg　HD（ω）＝−tdωを満たし，振幅特性が周波数によらず一定，位相特性が周波数に比例している．この比例係数tdが遅延量を与える．　この特徴を近似的に満たすものとして，llg−一一の極（zp　・＝　j／T）をもっ応答関数　　　　　　　　　　HL（ω）一、＋1ωT一ト（ω募）2］　exp（−jφ）　　（38）を考えると，ゼロ周波数付近lwl＜1／ITiで理想特性（37）を近似していることが分かる．ここで，φニta：n−i　wT〜Tωである．したがって，スペクトル帯域が制限された信号に対して遅延td　＝：Tを与えることができる．　線形系が安定であるためには，応答関数のすべての極が上半面（」の係数が正）に含まれる必要がある。したがって，この系が安定であるためにはT＞0でなければならない．すなわち，この方法では正の遅延しか実現することができない．この応答関数を実現する回路例を図H（a）に示す（T＝OR）．これは通常ローパスフィルタと呼ばれているものである［24】．　応答関数の別の候補Lとして　　　　　　　　　　HN（ω）一・＋jωT−［・＋（ω釜＞2］eXP（jφ）　　（39）を考えよう．ζれは零点を1つもつ関数（eq＝」／T）であり，やはり原点付近で遅延を近似している．零点の位置すなわちTの符号に関しては制約がないので，正負どちらの遅延も実現できる．T＞0の回路例を函11（b）にしめす．これは負遅延君d＝4（＜0）’を（近似的に）実現する最も簡単な回路である．有効な帯域は回〈1／Tである．この回路の問題点は帯域外で利得（回＞11T）が大きくなることである・　もう1つの興味深い応答関数は　　　　　　　　　　　　　　　　1−jωT／2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　〜e巡）（一・jφ），　　　　　　　　　　　　　　　　　　（40）　　　　　　　　　　　　HA（ω）＝　　　　　　　　　　　　　　　　1＋，jωT／2である．1つの極と1つの零点を持っている．これを回路で実現した例を図11（c）に示す。この回路はオールパス（al1−pass）フィルタと呼ばれているものである［24］．位相特性は低域フィルタのそれと同じであるが，振幅特性は一定であり理想遅延のものと同じである．安定条件はT＞0なので，正の遅延のみに使える．この回路は3．3節において遅い光のシミュレーションに用いられる．　丑L（ω），HA（ω）とHN（ω）におけるiT’の符号に関する制約の差違を考えると，集中定数系で遅延を近似する場合においても，正と負の遅延は対等でないことが分かる．パルス発生部ス図12：負遅延の実験回路スイッチを押すと，出力のLEDが入力のLEDより先に点灯する．3．2負遅延回路速い光のシミュレーション3．2．1入カパルスの整形　集中定数回路を用いて，近似的な遅延（正または負）が実現できることが分かった．ここではまず図ll（b）を利用して，超光速伝搬に対応する負遅延回路を作り，その出力波形が入力波形より時間的に先行することを実証する【2，3】．　先にのべたように，HN（ω）＝1＋jωTが負遅延回路として動作するにはら入力波形のスペクトルが制限されて回く1／Tの範囲に収まつていることが必要である・電子回路では矩形パルスを作るのが最も容易であるが，そのスペクトルは高周波に長い裾〜1／回を持っているため，ローパスフィルタを通すことで高周波数成分を抑制する必要がある．フィルタのカットオフ周波数1／TLは1／Tより低くなければならない・フィルタ1段では十分ではなく，多段（m）接続する必要がある．ここではより性能のよいローパスフィルタとしてペッセルフィルタ［241を用いた．3．2．2　負遅延の実験　図12に実験回路のブロック図を示す．具体的な回路図は［2］を参照されたい．パルス生成部は矩形パルス発生回路と2次のローパスフィルタH£2）（ω）2段（m＝4）で構成されている．スイッチを押すと，パルス発生器が幅1．5sの矩形パルスを発生する．ローパスフィルタのカットオフ周波数は0．35／Tである．先行量を大きくするため，負遅延回路HN（ω）を2段用いている（n＝2）．パルスを視覚で確認できるように，入力端子と出力端子にはそれぞれ発光ダイオード（LED）が接続されている．LEDは電圧が約1．1Vを超えると点灯する．　実験結果を図13に示す．入力と出力をデジタルオシロスコープで記録したものである．．時間の原点（t＝O）は矩形パルスの立上り，すなわちスイッチを押した瞬間である．出力パルスが入力パルスに比べて0．45s程度（パルス幅の20％程度）先行している．これは設計値2T　＝　2CR　＝0．44　sとよく一一致している，出力波形はやや歪んでいるが，これは理想的な遅延特性（37）からのずれのためである．2〉＼　　1鯉0一1　　0　　　1　　2　　　3　　4　　5　　6　　7　　　　　　　t／s図13：負遅延の実験結果．入力と出力の波形をオシロスコープで記録した．入力が出力より0．45s先行している．tニ0はスイッチを押した時劾である。3．3遅い光と止まった光のシミュレーション3．3．1群速度の制御　遅い光や止まった光を考える場合にはVgを空間的，時閥的に変化させる必要がある．真空から媒質にパルスが入射するときのように，群速度が場所の関数Vg（x）である場合の解は，ある地点Xoでの電場の時間変化v（¢o，t）≡ip（‘）を境界条件として　　　　　　　　　　　　v（x，t）一φ（オか（x’）一’dx’）　・　　　�撃ﾌように与えることができる．解の形から，どの地点においてもパルスの時間波形が保存されながら伝搬することが分かる．一方，ある時刻でのパルスの空間波形はVg（x）の空間分布の影響をうける．Vg（x）が小さい区間においてはパルスの空間分布は圧縮され，　Vg（x）が大きい区問においてはパルスの空間分布は伸張される．媒質の特性を時間的に変化させて群速度を時間の関数Vg（のとした場合の解はある時刻toのパルスの空間分布v（x，　to）三ψ（x）の関数として，綱一ψ←一か（e）dり・（42）のように表される．この場合は，パルスの空間分布が保存されたまま伝搬することが分かる．一方iある地点に着目して包絡線の時間変化をとらえたときには，Vg（t）が小さい時間帯では包絡線の時間変化は緩やかになり，Vg（t）が大きい時間帯では速くなる．パルスの周波数スペクトルもそれに応じて変化することに注意する．3．3．2正の群遅延を実現する回路前述の通り，図11（a）のようなローパスフィルタや図11（c）のようなオールパスフィルタを用いて．正の群遅延を実現することができる．いずれの場合も，入力する信号の周波数ス．．LED図14：群速度制御シミュレーションの実験装置．ペクトル帯域δωがδω／Vd＝（δω）T《1（Ud≡1／T）（43）の関係を満たすように帯域制限されている必要があり，そのとき出力にはT＝RCの遅延をもって同じ波形が出力される．したがって，△xの長さの媒質をT＝△翻”gの正遅延回路［図11（a）か図11（c）1に置き換えることで，波動伝搬をシミュレートできる．このときUd　E　1／Tが元々の波動方程式（35）の群速ge　Vgに対応するパラメータになっている．Udの次元は時問の逆数で，通常の速度の次元とは異なるが，時間あたりにパルスが通過する回路の数に相当するので，便宜的に“速度”と呼ぶことにする。3．33　低群速度の実験　図14に示すように，遅延回路（オールパスフィルタ）40段を縦続接続した．回路のパラメータは図中の小囲みの中に示している．すべての出力端子には発光ダイオード（LED）が接続されていて，パルスの伝搬が電光掲示板のような光の流れとして目視できる．各段の速度殉＝1／ROは抵抗につながっている2つのアナログスイッチ（DG441）SW1，　SW2を利用して，v1　＝　13　s−1，y2　＝＝　6．7s−i，v3　・＝0．62s−1の3段階（約1：1／2：1／20）に電子的に変化できるようになっている．入力信号は振幅1V，パルス幅丁＝1．Osの滑らかな波形を用いた．入力パルスのスペクトル幅はδω〜4／δ7＝4．OHzと見積もられる．各段の出力電圧をデジタルオシロスコープで記録した．　まずUdが場所nに依存する場合を調べるために，40段の回路を2つの領域：n＜25（領域1）とn≧25（領域ii）に分けて，それぞれの領域での速度をv1　＝13　s−1，　v2＝6．7s髄1（〜レ1／2）16tl＼TVn（t）／V0〜κn1401．210．80．60．40．20K）．2図15：パルスの減速とパルス圧縮．速度〃1＝13／s（n＜25）がn≧25で速Pt　v2　＝＝　6．7s齢1に減速している．Vn（t）／v107t／タで．訣Vn（t）／V・5Xs“　“401．210．80．60．40．20−0．2図16：速度を時間的に変えた場合．パルスは君＝4sで速度〃1　＝　13／sからn・＝6．7／sに減速する．と設定した．図15は波形を出力の位置（回路の段数）nと時間tの関数として3次元で表現したものである．領域1を真空，領域HをEITによる低群速度領域を考えれば，この設定は遅い光の実験を回路でシミュレートするものといえる．領域iでは，ガウス形のパルスが1秒あたり13段の速さで形を変えずに回路を通過していることが分かる。この場合，δω／v1〜0．31なのでスペクトル条件（43）を満たしているので，パルス波形の変形は見られない．領域の境界n　＝・　25でパルスの伝搬速度が約芋分になっていることが分かる．24段目と25段目の回路の境界でパルスは時間的に連続的につながっていなければならないので，パルス幅（時間幅）δアはどちらの領域でも変わらない．スペクトル条件を両領域で計算すると，δω／〃1　・o．31＜1，δω／〃2＝060＜1となり，領域Hでも条件（43）を満たしており，波形が崩れることはない．パルス幅δnは領域1でδn1　＝＝　v1δア〜13段，領域llでδn2＝u2δア〜6．7段のようになっており，領域IIでパルス幅が空間的に1／2に圧縮されている．　っぎにYdが時間に依存する場合を調べるために，伝搬の途中で，速度Ydを変えてみる．時刻t・＝＝　4sで速度をv1　＝　13s−iから〃2＝6．7s−1に変えたときの実験結果は図16のようになった．時刻t・・＝　4sにパルス全体の速度が112に減速されている．その結果，パルス長（空間Vn（t）／VVn（t109t／401．210．80．60．40．20−0．20　5図17：パルスの凍結．時刻t　＝＝　4sからt＝7sまでの間パルスは凍結しており，その後伝搬を再開している．的）δnは変わらないが，パルス幅（時間的）δTは倍になっている．速度Vdが1／2になっても，それに伴って，パルスのスペクトル幅δωも1／2になるので，δω／Vdは一定であり，スペクトル条件（43）は満たされ続ける．このような状況は，光の群速度制御の実験では，EIT媒質中にパルス全体が入ってから群速度を変えることに相当する．　このように，時間的に速度Vdを変えることで，スペクトル条件を保持し続けることが可能となる．したがって，さらに遅い伝搬，そしてパルスを止めることさえ可能となる．実験条件を少し変え，ui　・13　s−iだった速度を時刻t・・＝　4　sでv3　＝0．62　s輪1に変え，時刻t＝　7　sで再び〃1＝13s噛1のように戻した結果を図17に示す．速度が極端に遅くなるt＝4sからt＝7sの問でパルスがほぼ止まっていることが分かる．止まっていたパルスは再びt＝　7sで伝搬を再開する．前述の通り，どの時刻でもδω1Viは一定であるのでスペクトル条件は保たれている．それゆえ，このような時変系においてパルスの形を保ったまま，パルスの凍結および再生が可能となる．　EITにおけるパルス凍結では，光そのものが静止しているのではなく，媒質の状態（準位間コヒーレンス）として蓄えられていることに注意する．電子回路においては，パルスはコンデンサの電荷の形で凍結されており，よい対応が成り立っている．4　まとめ　本稿では，電子回路によって波動伝搬をシミュレーションする方法を紹介した．1っは，結合共振器列を用いてシュレディンガー方程式をシミュレーションする方法であった．この方法は，シミュレーションを精度よく行うには回路の段数が非常に多くなるという困難はあるものの，回路における物理量と量子力学における物理量の対亦が明瞭で，抽象的な概念を理解するのに大いに役に立つモデルである．もう1つは，回路のもつ位相特性をうまく利用することで，負の遅延や正の遅延を実現し，超光速光伝搬や，超低速光伝搬並びに光凍結をシミュレートするものであった．これは，群速度制御の本質を正確に抽出したモデルで，実験的実現も容易である．　このように，電子回路を用いることで波動伝搬の本質を理解することができることがわかった．また，電子回路の側から，特異な波動伝搬現象の発見なども期待できると考えている、参考文献［1］M．W．　Mitchell　and　R．Y　Chiao：Am．」．　Phys．66（1998）14．［2】T、　Nakanishi，　K．　Sugiyama，　and　M．　Kitano：Am．」．　Phys．70（2002）117．【3】M・Kitano，　T・Na�qshi，　a血d　K．　Sugiyama：IEEE　Jeuma1　of　Selected　Topics　in　Quantum　Electronics，　9（2003）43．［41T．　Nakanishi，　K．　Sugiyameq　and　M．　Kitano：Am．　J．　Phys．73（2005）323．［5】北野正雄，中西俊博：応用物理72（2003）556．［6】G．Kron：Phys．　Rev．，15（1945）39．［7】」．・」．・SakUrai，「現代の量子力学（上）」（吉岡書店，1989）【8］A．Lai，　C．　Caloz，　and　T．　ltoh：‘℃omposite擁ghガ1efトhanded　tmnsmission�qe　metamatedals，’，肥EE　Microwave　Magazhle，　Sqptember，（2004）34．［9｝原康夫，「量子力学j（岩波書店，1994）｛10】R．w．　Robinetr，”Quanmm　Mechanics，”（oxfbrq　2006）［11】L．　Brillouin：Mave　Propagation　and　Group　yelocity（Acadcmic　P罫ess，1960）．｛12】J．A．　Stratton：Electromagnetic　．71heoi　y（McGraw・・Hill，　1941）．［13］S．C塞u　and　S．　Weng：Phys．　Rev．　Lett．　48（1982）738．【14】L．工Wang，　A．　Kuzmic駕and　A．　Dogariu：Nature　406（2000）277．［15］MD．　Stemaer，　D．J．　Gauthie，　and　M．A．　Neifeld：Nature　425（2003）695．口6］　S．Harris：Physics　Tbday　50（1997）36．　　　　　　　　　　　　　　　¶　　　　　　　　　　　　　．［171L．　Hau，　S．　Hards，　Z．　Dutton　and　C．　BehrooZi：Natuτe　397（1999）594．口8】M．Fleischhauer　and　M．　Lukin：Phys．　Rev．　Lett．　84（2000）5094．［19］M．　FleiSchhauer　and　M．　LUI血：Phys．　Rev．　A　65，（2002）022314．［20］D．Phi瞳ps，　A．　FleiSchhauer，　A．　Mair，　and　R．　W；1swo曲：Phys．　Rev．　Lett　86（2001）783．［21］C．Liu，　Z．　DuttOn，　C．　Be�qoozi，　and　L．　Hau：Nature　409（2001）490．［22】MD．　Eisaman，　A．　Andr6，　E　Massou，　M．　Fleischhauer，　A．　S．　Zibrov　and　M．　D．　L曲：Natule　438　（2005）837．［23】T．　Chaneliere，　D．　N．　Mζtsukevic瓦S．　D．　Jenkins，　S．　Y．　Lan，　T．　A．　B．　Kennedy　and　A．　Kuzmich：一咽at血e　438（2005）833．［24］U．TietZe　and　Ch．　SChenk，　Electronic（：ircuits，　Design　and　ApplicatiokS（Sp血geFVerla＆1991）．［251http：／／www−1ab15．kuee。kyoto−u．ac．jp！wave／｝輻射科学研究会資料　　　RSO7−16容量負荷形VIP（縦形平面回路）を用いた　　　　　　　　　　　方向性結合器　Difectional　Coupler　・　using　．　VIP（Ver七ically’1玖stalled　Planar　Circui�n　　　．with　Loaded　CapaCitors）■エ学博士．小西良弘（株）ケイラボラトリー、Ybshihirb　Konishi　Dr．KLaboratory　Cα，耳rD　〒228TO802神奈郷県相模原市上鶴間1−29二4．、1−29π4K餌tsロ隅5ag曲晦s殖，　K聯騨a，　JAP寡N’於、京都大学　　　　　　　　　容量負荷形Vip（縦形平面回路）を用いた　　　　　　　　　　　　　　　　　　　方向性結合器　　　　　　　　　　　　　　　　　　工学博士小西良弘　　　　　　　　　　　　　　　　　　（株）ケイラボラトリ’−　　　　　　　　　　　　　　1〒セ28−9302相模原献鶴間1−29・4・概要WP向路を用いえ結合線路は底面の誘電体基板上に，両面にマイクロストリップ線路を持つ他の誘電峰板を配し輝ので・雛合方向醗合器を儒ご乏がで甑本謙ではこのWWの両端に発撃るエバネセントなE波に基く並列容量を考慮して，方向性結合器を実現するためには，少なくとも1ヶの容量を線路の中央に付加する必要があることを述べ，更にこれ‘どより，底面基板の比誘電率を両端の容量がない時に設計したものより小さな値にしなければならない事を恥やる．これらを考慮し瀦果挿入損知．2dB以下でアイソレーション及び入力S1エが25dB以下のβ（珍方向性結合器の試作結果を得ている．．　　　　　　　’キーワード：方向性結合器，結合線路，縦型平面回路喝1　はしがき　　　　　　　　　　　　　　ゆ　　　　　　　　　’分綻数回路を用い樒船方離齢器｝こは・対噸齢（B・・ad・ide・c・upled）ストリップ継形さらに結合線路を両面プリント基板上に作成し，偶モード位相速度を遅くするために誘電体装荷したもめ，誘電体め代わりにストリッtW路熔量性窓膿凱たものなどが鞘によ幌案されてい司付鋼臥これらは何れも上下対称であるため遮蔽箱に取り付けられた同軸端子を開孔とする．一方マイクロストリップ線賂を開孔とする場合には・騨体基板上につくら糠平行結合マイ如ストリップ線路の上にさら壱こ薄い調薩板4をおいて横モードの船を強くするための他の導体輝するオーバーレ備造や［2］・逆馳の導体を下に配するリエントラント瑚3】と呼ばれるものがMV・ら雛が剛41；tkら繭れも両塞枷厚みが数酷異なるという点禦作が困難である・そこ箪れらを鰍するため鷹者などにより考案されたのがv・P，　E，用続方向性結合器である｛5］　｛61　｛7］　［8］．またこれら嫁製作容易なため筆者らはプリγト基板上にほかの回路め一部．　丸’として月産ユ0000台以上の多量生産をした経験がある。これらの設計は単なる無限の均一線路の場合の偶及び奇モードの速離びにインピーダンスを方向性結合器の必要とす多ものになるように2次元問題と，して求めたものであり【8］・共振聯間のアイソレーションや入力’si・囮が一25んr3・圃以下砿帯域になるように保つには，�@結台線路に発生するE波に基づく専価容量の影響をも考慮して設計しなけれ1まならない。そこ・で本論文では、この等価容量を測定しそれらの影響を広帯域にわたってなくす方法を提案し、試作結果を鞍告’するものである・更題常は形状シミュレーションで謝を行わ鱒な5ないものを騨にするため，�A擁的な概念から簡単な公式を誘導し，更ド精度を上げるために形状シミュレーションと一致させるための補正係数を誘導した。以上の2点が本論文の目的である軌2　有限長VIp線路の等価回路とその定数測定　VIPを用いて中心周波数foの方向性結台器を試作した場合，索に2プbの周波数で共輻端子間のアイソレーションと入力照合がSパラメーターで一20dB付近以下に抑える事が困難な事を筆者は経験した．一般の分布定数線路においスゐでπ／2線路であれぱ，2feでは�u線路となり完全整合する筈である．そこでもし端子に等価的な集中定数素子があれぱfeで整合が劣化し，2f6ではそれらによる反射が打ち消す筈である．このよう、な思考過程で図2のような等価回路が考えられる．　　　　　　．　さて，有限長線路の両端で給電線（マイダロストリップ線路）に接続ずる所ぼ，図1（a）のような構造になるので，同図（a）及び（b）のように電界のVIP線路方向に向うE波が発生し，これはエバネセント波であるため・電界エネルギ7破配的な舗容量を発生す5　［91・しかもこ9容量を通して流れる変蝿流は　　　　　　　　　　　　　　　　接地に向うので，線路両端に並列に挿入されることにな多．従って，有限　　　　　　　　　　　　　　　　長VIP線路の等価画路は図2のように線路め両端にσの等価容量が挿1”　　甚哲　　．SbtX　　　　　　　　　　　　　　　　入されること忙なり，図2の等価線路になる．このσの測定には，種々　　　　　　　　　　　　　　　　の方法が考えられるが，以上の理由から整合周波数に関連して測定する＿一｝稗・押茸端子に接続き泌ゾ　　　マイクロストリップ線路（給電線）（h）　vn？から旧電線｝g移り変る所の　　　　　電界の分布（b）線路の端の電界分布（上から見　　　　　　た図）図1VIP線路を給電線のスト　　リップ線路に接続する場所．　　　　　の電界分布C寮与c　　　　　　　　　　！（a）線路の端の電界分布（上から見　　　　　　た図）図2有限長VIP線路の等価回路　　　　　　　　繍　　（a）線路め端p電界分布（上から見，’　　　　　　　た図）．　　図3結合線路あ偶モ“ドイン　　　　ピーダンスを測定する時の　　　　　　結合線路の構造・ことたする．もし0＝Oであるならば，2foほ線路の共振周波数に等しい筈である．いま偶モードの場合，2本の結合線路を図3の如く並列にしてガ1本の特性インピーダンスZ。＝＝　Zev／2を持つ分布定数線路として図2の右端子に整合負荷馬を接続したとき，左端子が整合する周波数f2を求め，次に図2の共振周波数ヂ1を求める．そしてf2！方＝nとすると，　・π十tan712nA。z乙。n＝．n2A。2Z。”2−1士穿　　　　π十tan顧ノlo＝2πノ110RoZE・一金≧2・、2A。Z。62一ゴA。2Z‘。2−1�@が得ら紅る．従って，Zev（偶モードインピーダンス）’と」鞠（開孔インピーダンス）とが与えれられ，nが測定できると（1）式からσが求まる’一（1）式をグラフから乗め多ために，その関係をZe．の値をパラメーターにして図4忙示した二　そこで，Zevを測定する鱒要があり，こ尊は図3の如く結合線路の途中をスルーホ“ルなどで短絡し，測定時に奇モ憎ド成分の発生を防ぐ状態にして，片側の両線路を闘放にし，ほかの端を並列接続した状態での入力インピーダンスを測定す峯いま，そのインピーダンスが零付近の周波数鱗鯛瀬を△f変化させ�kきのリアクタンス郵△xを測定し，（2）式でZebを求めることが出来る［註1】．婦響・f・一［frは周磁化した時の真ん中9醐（2）以上の方法で3種類のY甲1につ蓼測定し燐果厳・1こ示t’、．　覧　　　：馬　4へ　　・，t’’　　　．　　　　　　　　　　　　　図4〈1）式の一Stとn’との関係Zevi4（）0Ω鱈灘i−ノー釦d［mm］．0．80．80．8α［mml2．43．34．5形状表10の測定界タle．1＝ξ．乳＝鱒，　n　＝1．5�o1矩形、テーパー”矩形’テーニパー・彫テーパーf12．402．652≧382．54”2．382．51，2・91・2．893．i663．1023．303．0841．215．1．09．1．33．1．22L391．23A0．23、O．130．2950．2150．32’−p0．21・efP珂0．140．07、0．20‘0．14O．320．15z。v｛St］220190．173備考し勉t｝1勉ξds矩形テーパー［註11容量負荷分布定数線蹄の特性インピーダンスの測定法いま図N1−1（a）の右側の0は本註の図N1−1（b）の如く特性インピーダンス’Zσで電気角θ’の分布定数線路に置き換えうる．ここでθ’は（3）式の値をもつ．．　　　　　　　　　　　ωα＝Yc　tan　e’窟喫饒冴t�p欄1つ　　　　（3）Q・9　i＋△1　＝1’とすると・（2π／λ）1’＝＝π／2では鱗の左端より右を恥リアクタン冬x螺となる・従って図6の左端から右を見たインピーダンスは1／ωσ》Xの範囲では啄とんどXの値にCの影響はtsい．．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　いま（3）式右のt■−1Aは　　　　　　　　　　　’［一（t：r．）　一　7dra；s‘一一一一一is・図N1−1ぴ負荷線路を先端開放．（π路）に　　　　　　揖き換えた画　　　　　　tad−・　A・　．．　A，二亙＋亙∴．　　　　　　　　　　　　　　3　　5　・・に展開できるから（4）式よりAρ／3《1の時には　　　　・　　　　　　tdh−｝　A’ts／At（4）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　≒な多・後述の表3（a）の実際例でわかるように・VIP線路の両端部分にテーパーをつけた場合にはA’≦0．15であるので　　　　　　　　　　　　　　’　　　　　　　　　　　　　　　tian−1　A’　＝七a　n−｝0．15＝＝0．0075’＜＜0．3．となる・従ってt．　，　・一・　　’A，　　　　・・　一　1n　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　△z＝愉．’　　　．　，．．�D．の長髄加えたz’斗△1の線路の右端を開放したものに置き換えられ，これを示したの細M（b）である，鴫zσ喋は片側開孔を開灘長さ9’2λ／4麟の他の開聯脚アクタンスを測定し・そ．の付近での周波数変化△∫に対するリァクタンス変化△Xから，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・zσ一壽鋒・fr。．　　t．’（6）に功測定す6ことができる・ここ鶴1燗灘変化したときの真ん中の周瀬である【9］．　’．3下基板砒誘解ε．・’が必要な実効比誘解ε緒を得るた�I禽、よりも小さな　　時VIでの樗直基板に容量（フ砿を負荷セて調整できる．．朧輪の媒質で灘禰性インV一ダ鶴の長さε国嘩の鵠偏∫∫鵬　　　　　　　・　’”嚇」癖回・v・・光速　一・t　　t（7）である・従っt’．同鞭醗で4癬の媒質で激され襯麟量C4、，．f∫は，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　！　　　　　　　　　　　　　　　　　嚇一義癬a．　pal°　　’（8）となる，故に　　　　　　　　　　　砧轟∫∫一偽ガーz癖（　e畜，，ヂf1〒　εr，eff）pa］r　　（9）となる．Cad　？線路に分融するには，両端の容量を両端以外の1／2忙することが広帯域特舞をうる¢」に必要である・これは線路をc−−IL．cT　＠路の縦織続暉き鰍うる近似ができることから容易に囎猟款シミェレーションでも確認できる．従って，分散数が3の場合には，・両端にはCOd／4，真ん中には（7ad／2の容量を装荷すれぼよV・・後述のVIP方向性結合器の設計でわかるようei；C　一　r3〔dB］　Q方寧性を伽で構成するには詞端に入る容量0を考え榊・時・つまり0−0の時には下基板め高さh　＝1・5［m嘩用いた時その比誘解ε71＝4．5で縫板には比魏率εr，2t2．17で厚さ0．37［�o】のもの縞さα＝3。675【mm］が必要となる［5］．この時，ε。，6∫∫＝2．17となる．いま下基板にer，ユ＝2．1デを用いると後述あ（22）式から’・桑，。ff，。v　・1・4s（〈e・，・f・−2・17）となるので・v，・9　1　＝＝　o：65圓のものを考えると，（9）式より・∫　　　　　　　　　　　C・d　IPF］　＝＝、2。Wwr、。8（　　1．451−　　2．17）x…2【P珂・　、　　　　　　　　　　　　　　　　＝0．674　［pF］となる・故に醐の鯖雑・はC・d／4墨α18画で真碑の鯖容量は・2・一・e・337［PF］となる．いま表1からわかるように，両端の容量0有限長VIP線路の入出力にもともとE波に基づいて存在ナるもの参流用でき，微細調整は同表からわかるように入出力のテーパーで｛L14〜0．32　｛pFlの間を調肇できる．従？て，両端に吏に負荷する容量は不必要で；真ん中の負荷容量のみを水平基板の中央に接続すればよvS．こ6構造図を図10．に，また写真を写真1（a＞及び（b）に示す．・4　VIP方向性結合器の設計に必要な定数g近似値　本論文では物理的な意味から導似式を作り，更に形状叱ミュレーションで求めた結果と比較し，補正するための公式を誘導した。これはシミュレーションのみに頼ると設計時間を要するので，．物理的意味を考えながら’できるだけ近い値を求め，それを初期値としてシミgレーションをするために行ったものである．　　．（a）・隅モードインピーダンスZevと奇モLドインピーダンスZ。d　　　　　∫　　　：　　’　　偲5に示したVIP齢繍の断面図において・と・4−…一・昂郊あ姻6（a）に駐・そしそこの　　　偶モードインピーダンスをZ島とする．これを求めるには，偶モードの場台〜両結合綜路間に電鼻が存t　　　在しないかち・図6（b）の如くなり，これ繭図（・）の如く円形の棒に近似的譲換できる｛・OHl1H1勾．　　　次に接地に対するイメージを取つて洞隅（d）のようなレッペル線に変鰯る・その雛イシピーダン　　　スZdより，　Z勘＝Z。の関係で’2島輝得られる［13］．．従って，（10）（11）式め蘭係参得られる。結合ストリップ線路＿lnl二騨二〒h図5VIP結合線路の　　　　断面図　　　（a）　．　　　（b）　　　　　（。）∫’　　（d）　　　　　　　　図6　er1　・　er2＝1のVIP結合線路の等価変換砺弓｛・＋k（・＋�q篭α）｝’砥一・2・…hr121h　：g（10）（11）い．S？1（11）式において，b／α薦えられる’と，z編（殆の近似値2垢とd！αを与えると，（12）式となる．）騨醐と嚥して求まる・　　　　　　　　　　　　α　　　　　　　　゜．4　　　　　　　　　　　　　　　　　　　−　　　　’　万隅｛・＋．．k（・＋血4釜α）｝舳釜一2　　（11）一方，図5め構造めZ勘を形状シミュレーション’Z1求めた値を表2及び，図7に示す。表2のZ，“．と（11）式で得た近似値Z，a’；とを比較した結果ふら次めヒ≒が分っ売・．・．　　　　　　　　”　　　　　　　　　．表2図5の構造を形状シミュレーションで求めた値3d／ゐ＝0．1d1ん＝o．3idlh＝Q・5゜dlh＝＝｝・oα／んZ9‘　e”α／d●z＆α1dZ跳α／dZ銑ald0．1414．271360．860．33333．370．2297．630．10．5314．105282．27i．67・260．981．0228．39α51．0266．27．10244．433．33、228．602．0201．521．02．0・221．2420207．066．67196．004．0175．832．03．0197．6530186．3410．00177．426．0160．923．04．0181．6940172．2113．33164．658．0　、150．404．05．0169．7150161．4516．67i54．80’10．0142．045．0・610160．0560152．6920．00146．7412．σ135．246．0・7．0151．9670145．2423．33139．8414．0129．307．08．0144．8286138．7026．67133．01　覧16．0123．998．0（ilZ＆煽は，α／dに融とんど騨されない．�戟f卿2誰ま，ん／αにより影響さ締力考小ざくなると，亀くZlgb’と蝿これは由柱砂へ瀬t磯合でも瀦体の鞭こ騎蝶まる力鴇柱になると跳に近嘲のエッジ暉荷旗酵る　　嫡難との近鋤果による容量が増し・，インピーダンスが低くなるヒとを鰍する．これを考一　　慮してセミュレーションとのフィッテ辱シグの結果，．　　　　　、　・糞繊＋・．…6（hα）．2｝　　（・3）　　をうる・従って・（・2）・式嘱の代醐こ〜婦ξ寧入れて�M式をうる・1−　　’1　　　　　　　　　　　＃’｛　　　　　　　　　　　　　　　　4・＋誕＋in￥）｝…fGilPtl　　（14）　　（14）式のα／dは・両ス｝リップ線路商のキャパシティに関連する章で，（15）式で求まる［註2】．　　　　　　　2一南響（1　　1’Zod　　Zev）一±｛h2坤（・＋・・th髪）｝（・5）●駐21　　　　　　　　　　　　奇モードでは図N2−1の構造になるから，　　　　　　　　　　　　　　1　　　1’　　1　　　1　　1ep　　　　　　　勾＝蘇土蘇＋環＋孤『C¢m　　ここで妬b4〒・8＆5÷・響　　　　　　　　　　　　　　　　　377π　　　　　・、　z∫3．董曲偏簾備　　　Zdf・・−2轟th告）・孚　　　　　　　　　　　　（16）（17）（18）（19）式をraV・て（15）式力蝿ら絡，（16）（i7）（18）（19）　　　さて瀦鍍嚇儲平行する線醗章は平行板明ンジ効果で空気蝉ぶことによる容量　　　より大きい上，偶モードの実効比誘電率もεr，effに設計する理由で，．　　　　　　　　　　　　　　　・er，2α　Cr，eff　（実際はεF，cf∫ほer，2より微小〉　　　　　　　　　　（20）　　　で軽そe・’（・・この条件を（・5）式に慨すると・（・4）（・5）’式92ケ賦か5・9。，。SSを与え猟2ヶ　　　妹徽ψ嫌（または�汲�§求まる冷d熊�梶^（α／h））このこと滴以下の手順で謝．　　　できる．　　　［手1馳蒲与え5と（15）式の第1項（第2項脚耀購小は零ξお〈）がら・　　　亡手卿コZ・・と鞭・で求まっt・　d／gを（i2）式に代入しそのを求める．　　　［獺3コ’以堺まったαμ廊α／ん粥び（・5）録ぜ（i姻こ代入してフリンジの羅殆めた　　　　　値を勅る・これを・−2回劇返せ属手騨でα／ゐ・　d／ゐが灘る．，し汎瀦・回の勧返し　　　　　でよい．また（14＞（15）式の2ケの連立方程式を解ける計算楼で鯵けば，直接に解ける．（b）　実効比誘電率　　　偶モードの＄k・適当な騰解・・i講っ基盤を選んで，奇モードの実効鷹騨（・T、よりわず刺・　　　さいが近い値）に等しくしなければなちない・そこでまず，偶モ←拝の実勲比誘電率を求めてみる．　　　偶ラード噸に姻6（b）1こ施て接地と等価矩形概の間に・・1の魏体力痴入されることζな　　　るからジ図8の断面構造となる．いまα／h《1の場合にはマイクロストリップ線路となり，また4《h　　　の場合に　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ei・Vt・が一‘’1美1−，”。　．（2・）　　　となる・そこで図8の離を隙シミュレーションで求め嫉効鷹解，ち。v，。ff及びそれを画式　　　のd・，・ffで除し樺を示ずと表3�C及び（b）の如転る．・’　4　　　？こn：’・表3（a）（b）の値を得るtgめのラィ甥ティシグ式鋤瀦果　　　゜’、　　　　　　　　　　　　　　励∫＝穿1薦卜2諒1バ］1・’（22）　　　を得た・．従っ娩述の獺・・2でα／hの値th・“求まり，その時恥嵐。ff（・・．e，2）を（22）式‘ご用い　　　ると・所望のε・1が逆に求まり・これは計算機で求めることができる．さて駐2iの図N2．1よりわかz8↑300250260150100500’5もLO一、1．4●L802283●　噌，a侮＝3。64．04．．06．667．0．o，・δ鞠0．1110・　　　　　100・1→a！d　　　　c・図7形状シミユレーションたより求φたz島（9！d・a！h）の確．　　　　　　．d．　　　　　　：　：　　　　　コへ　　　　　　　ロ　　　　　ロ　　＿dL掴…↓a　　　　　　　　鱒”「”“−e−tεr1図8偶モードの等価断面図　　るように洞図の螂のエッジ容MCf・9み空気物値と雑一方纐・−3で求めt・・S・のは全て　　er，eff’　＝　er2としているため，こうして求めた構造の実劫比誘軍率は・εrゴよりわナか小さくなる．三例　　を示すと・文酬5】1こ示されているように’9r・−2鞭肌て0一鎚廊二1．鎚を使ったとき，　　それぞれEr，ef　il　＝　1．92及びユ．9Sとわずかに減少している．そこでこれをよb計算で精度を高くするに豊器繍熱塑下�S軌テ碑代入して得たtse　Ptv，　・…ifとしセ手順　　　　　　　　　　　　　　　　　　er・S＋苧＋￥Pt（・＋…h2）　　　　　　　　　　　　　．勉∫∫＝魯＋｝｛・＋in（・＋・・もh暮）｝　　　（23）　　上記ほ擁的嬉味に基づいて這似的轟こ設計を行う手法を述べ期的ζは問題のなレ壁を述べ蝋．．　基本的には（14）（15）（23）式及び（22）病零り以下の如・く数値計算や零φるF≧である．即ち（14）（15）　　及び（23）式の3つの連立方程式にZ・”・Z。d・Er・及びer2を与えたとき・3つの未知数α／h？d！ん及び、表3偶モー一：Eの鋤聯率・而鰍シミユ9一ゆによる甑び・・，6ff／・’　；，。ffの値（a）偶モ÷ドの実効比誘電率免c∫∫の値　　　　　　αズん：6r1・α1ユ2．34・・5　　口6782．171，5751，4461，3951，3631，3391，3201，304、129012272．601，7761，5911，5201，470　　　鴨1，4451，4201璽4001，3801，3633．00陣1．9601豊7221，6321，5781，5391，5P71．481’1，4591，4584．502，1882，028　　”　触1，934L868　　　　●1，8161，773i．7361，7036．003，3022，634玄4042，2722，1802，1072．047；1，9971，96010．005，053召，786．3，3693，135’2．9742，8502，7482，6632，586こ、、1�DEr，effle，，。fftの値　　　　　　α！んξrl0．11　　2亀　3、4567’8°2．170，9940，9120，8800，8600，8450，8230，8230，8100，8002．600，9870，8830，8400，8200，8000，7900，7800，7700ヱ60’　3．000，980α86D0，8200，7900，7700，7500・7490．7300，7204．500，9600，80q0，7400，7000，6800，6600，650〇三6300，6206．000，9400，75b0，6900，650，0，6200，6000．580・0，5700，56Q10．000，920♂0，6900，6100，5600，5406，5200，500鞠0，4800，470e・，・ff←’ε嘱。ff）を求め，こうして求めたa／んを（22）式に代入して縁・＿∫∫蠣を（9）式のe；，ef’fに代入して負荷容量Cadを求めることである．しかしながら本稿のように容量負荷形の場合には，その容量を僅か調整することにより，偶モードの実効誘電率を調整して奇モードのそれと併せることが容易にできる．5　設計例と製作　　　　　　陰　　t　　�j＿．　’　　　．　．セクシヨ渥で述べた手順をフ・＿チャートで図geこ示’9…また製作したものを写真・（a）及紋b）に示し，写真1（q）の特性を図11に示す．図9で（カッコ）内は設計数値を示す6　　　　　　　　　　　　　　　　　　→d（0・78・mm）実測値（0・762・mm）　　　　　　　1（　　　　　　　　　→a（3万75血）実測値（a67�o）　　　　　　　　，・＊V．クシ蛎照　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　↓に変更すると＊　　v画畑力の　　　　　　　　　　　　　　　　　　Qr1（2．17）→C1　・0．18（pF）e；一等価容量で　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　C2・・0．674（P珂　置き換える二　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　1−一・・一一プリント基板で　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　作成　　　　　　　　　　　　　　　　　　　図9フローチャrドこ．うし球め燗梅望・庸とuて求めた力鴨らtztc値を醸（22）式に代入して’・，，。ffを就甦一度ヒ記フ・一チャートで御返ぜばより精度が得られる．しかし実際に畷初の7u？チャートでの設計で十分に間に合う．次lt　…をe…砂り小さ噸当な値鉢鴨板に置き換えT（9）式に4りσ・dを決め・次に・（拙力のE波に基づく等価容量）を測定したのち（7ad“（0／4）の負荷容量を入出力に，またσ、d／2の容量を入出力の中間にマイ夘ス・F・VップなどでtSA’5’6’・なIP’　C，・・7ρ／4〒・晦るようec，・ti　’　y・・e一等で0を醗すれば入出力の負荷容量は不要である．EilZ＝Z17中にrmした鶴図10容量付加型VIP方向性結合器　　　　　　　の構成図（a）遮蔽箱なし　　　　　　　　　　　　　　　　（b）遮蔽箱あり　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ニ写真1VIP結合線路を用いた3dB方向性結合器．！匿．eeo置S2f一40’1♪s31S2f＝−3．15　dB　　　　　　　　　　　　　噸S3、＝己3・12（B1’璽朝覗一40f。目1沿5聞z轟19毛05　　　　¶．0　　　　電．5　　　　2ρ　　ICHiZl（a）S21とS31冨　　iGH司（b）S41と3∫1図箕写真1の周波数特性　6．あとがき’有臓V・助飴騨の．3次元シミュレシゴン等に溺鶴を朗ることが好まい≦．．巖に，シミュ　　レーションにはアンソフト社のQ3D　EXTRACTORを用い，またこれを用いてデーターの出力にご協力頂い　た大阪大学基礎手学部塩見英久氏及び防衛大学電気電子工学蒋の道下尚文氏に謝意を表する。Y参考文献　　　　　　　’　　　　＝　　　　　　　　　　　．　　”　　1’　　tt　’　　　　　　　　　　　キ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　へ叩小西・“実用マイクロ波回蹄騨マニユ7．ノゼ・・：CQ出版・2008年，’PR13＆−190．　・　…［2］　K・C・WQIters，　etlal・”・　，Ahaly・枷d　Exp晦・蜘E曲就i・n・f　DiSt・i6ut，40v，，1町t，舳es血M鮎　　・・gViaye’integratgd　Cir・Uit・”　・．・96＆G−M・T．・nt・mati・n・・Mic−e　S餌P・・ium．・PP．・23−・3・．1［3i聯S・M・ngia・L”甲・fMi…wave　C・upl・d・Lin・Cir・Uit・”，dn・dh　H6u・e，・999，玲4・5−445’一【41栖・塙牒・マイク・波フィノレターと廟眺’〔・’．ケイラボ臨2・・7年・［5］”J’西ぐ鞭イクin波技癬座第5巻”・ケく糊版2・・2k・P耳22−26・［6］　Yi・K°噸唄・IK・K・t“・・嘩t噴燃ρ；・一一．t，’・，　一．，、　　　　　　　　’［71　Y・K°崩岬健球・w’yP…p・・醐細鱒鋼p禦垂ゆ噸dA幽i・曲EE曝弼・　　°nB「a°dゆ琴・吻・h・　1987・．　1・一　’1：1．，1　一’；，．ii　　　・181　Y・K・蝉癖哩肋・�s孤可MN蜘ら細嫡i・nal　（IPup！…fa臨ic・Uy舳曲・d　　恥ゆρ磁t晦叫脇E恥二・n晦・wav6由he・ry・T・Ch；，・Jun・，・988鋤65宅・・63．｛9］小西・廷実用ぐ身クロ波技術講座第1巻”，ケイラボ出版，2Qoi年，・P．2S9260及びP．34；’［1q　T・S・Saad，”Mi・r・Wave　Engineer’・H・ndb。・k　V・1．i”　，hrt・・h　H。use，・in。．・PP．119．［・・］Y・T・恥・．”AN・te・n・th・．CYIind・i・al・Ant・nna・f　N・n・ir・u1・・C…s・�tti・n・，」．ApPl．　phy．，　v。1；24；　　1953，PP．1338−1339．　　　．［121E．Crystal，　ProcLIEEE，　Oct，1964．’”　　　　．　　　　．．　　　　　　　　　　　　　　　　　ノ．｛13］4》西，“実用マイクロ準技術講座第1巻”，ケイラボ出版，2001年∫PP．18．，’．．で‘　“国丁・聖S即Chen・”Dete・minati・n・£・the・CaPacitanee，　indtictdnce；’　arid’　qharacte，iSti，・mp画，e　　・f聯卸叫圃圃’恥・°・n’・Micr。wave・Th・・貯踊・，　s・p証96・s・PP．5・05・9．・‘1し付録1（1）対面結合方向性結合器　1　，→EW≡←．門f…　b識…　↓，°……S…↑　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　の　　　←　　a　−一瞬図A1断面が矩形の遮蔽箱中の対面結合　　　ストリリプ線路方向性結合器（2）誘電体装荷形対面結合方向性結合器空壕2気εr1気o亀下ゑ、bW窄6．空・ε也　　　口♂　●　　　　8　　額　　　　●　　．　　　ロ　　　　　コ　　　　　　　　ロ　　　　コ　　　　　　　ロ　　　　　コ　　　ロ　　　　　ロ　　　　　　　　ロ　　　　ロ　　　　　　　ロ　　　　　ロ　　　�`t「�`劉v：d1．　図A2誘電体装荷型対向面結合ストリップ　　　　線路方向性結合器の構造（3）容量性窓装荷形対面結合方向性結合器をt（a）立体図写真AIb！α＝裏．Oの製作例．毒“欄　VNsu　　　　　　　　　　　　　　蹴i6冒0．5αb＝：aう＝0．50δ嵩α6＝0．5αδ＝oW乃嵩0．幽3，3ノゐ＝0，098W／6胃0．364，8ノゐ＝0．080W／b鐸0．608，5ノゐ寓a229W／6冒02494，5ノゐ嵩0．179卿5＝0．626，Slb　＝　“3！Ss、四！6謬0．540，3／b＝0306εr1dtb馬・1d’b‘71dib‘r1d／bε．14／6‘．1dib40，35440，38640，28840，3384022140，28060，3246・・0。36260262603156020060259100，305100，3441002451q0298100，185100，243　　表A1左図の装荷誘電体の比誘電率と誘電体の幅dの関係i）c器一3dB　　　　　　　　　　　　．競）c冒一6dB　　　　　　　　　　　　五i）c：＝−10dB　　　゜　　容　　　　　甚　　　　　窓’　　　　　　空　　　　　気嚢簸甕　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ε【1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）上から見た図pa　A3　ny容量性窓を付加したストリップ線路方向性結合器の構造・（4）オーバーレイ形及びリエントラント形（アンダー’一’レイ）マイクロストリップ方向性結合器　　偶励振の場合図A4（a）オーバーレイ形にし紛布締合型　　　　　方向性結合器．　．丁聖繋一図A4（b）’半導体籟醗で作つ輝造で（a），と　　・．上下逆になっている輻射科学研究会資料資料番号　RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　　　表朝子1常明　中山純一2（京都工芸繊維大学工芸学部電子情報工学科）　　　　　　1asa＿omote＠yahoo．co・jp　　　　　　2　nakayama＠kit．ac・jp2008年3月27日（木）　　　　　輻射科学研究会（於京都大学桂キャンパスA1棟001講義室）RSO7−17パッシブソナー一による音源位置の推定表et・al京工繊大1　はじめに　現在普及しっっあるビデオ会議では，異なる場所に位置する複数の参加者の中から発言者を見つけだし，その発言者にビデオカメラの焦点を合わせる必要溺ある．その作業には，カメラを操作する人間が少なくとも一人以上必要であり，大変手間がかかる．操作する人を必要としない，もしくは人数を大幅に減らすために，過去の研究ではパッシブソナーを用いて音源位置の方向と距離を推定するシステムが検討された国．そこで本研究では文献田の方法を用いて，実際に音源位置推定の実験をおこない，システムの実証，評価，問題点の分析をおこなう．・　本研究では音源位置を推定する方法の中から，時間遅れを用いた音源位置推定法を使用した．時間遅れを用いた音源位置推定法は大きく二つの段階に分けることができる．第一段階では，音源から発生する信号が，基準となるマイクロフォンに到達するまでの時間とその他のマイクロフォンに到達するまでの時間との差を測定する．音源の位置を推定するうえで最も重要なことは，この時間遅れの差をできるだけ正確に測定することである．しかし実際の環境では反響の閤題があり，これを解決する測定方法を適用することが大切である．そこで相互相関関数を用いた方法｛2］及び，それぞれのマイクロフォンが受信した信号の位相差を用いた方法［3］，二っの信号のインパルス応答を推定するadap七ive　eigenvalue　decomposition　algorithm（AEDA法）［1］を用いた方法の三つの方法を試みた．第二段階では，その測定した時間遅れの差とマイクロフォンの位置情報を用いて音源の位置を推定する．音源位置の推定には，最小二乗法を用いたspherical　interpolation　locater（SI法）とone　stepleast　squares　locater（OSLS法）の二つの方法【1］を用いて推定をおこなった．　文献［11では6個のマイクロフォンを3次元に配置して実験をおこなっているが，本実験では8個のマイクロフォンを4×2の2次元のアレー状に配置して，約7【m］×8．2［m］×2．7［m］の広さの部屋で，音源位置の距離と高さを変化させて音源位置を推定した．音源はスピーカーから発生させることとし，落語と女性ボーカルによる楽曲の二種類で推定をおこなった．落語には「桂文珍地獄八景亡者の戯れ』を，女性ボーカルによる楽曲には「The　carpenters　THE　CARPENTERS」を用いた．　これらの実験結果の評価・分析をおこなったところ，本研究で検討したシステムはマイクロフォンアレーの正面方向にある音源の位置推定は得意とするが，正面からの角度が大きくなるほど推定が難しくなることが分かった．その原因を考察するとともに，新たな改善方法を提案する、2　理論2．1　時間遅れ測定法本研究では様々な音源位置を推定する方法の中から，マイクロフォンアレーによる音声信号到達の時問遅れを用いた音源位置推定法を使用した．時間遅れを用いた音源位置推定法は大きく二つの段階に分けることが出来る．第一段階では，音源から発生する信号が，基準となるマイクロフォンに到達するまでの時間とその他のマイクロフォンに到達するまでの時間差を測定する．第二段階では，その測定した時間遅れの差とそれぞれのマイクロフォンの位置情報を用いてSI法とOSLS法で音源位置の方向や距離を推定する．ここでは第一段階の時間遅れの差を測定する方法について記述する．　時間遅れを用いた音源位置推定法は複数のマイクロフォンが必要である．音源の位置を推定するうえでは，音源からそれぞれのマイクロフォンに到達するまでの時間遅れの差をできるだけ正確に測定することが重要となる．しかし実際の環境では反響や雑音の問題が存在する．　反響が起こるような壁などの障害物が全くない理想的な空間があると仮定する．その空間に音源と2つのマイクロフォンがある状態を図1（a）に示す．音源から発生する信号をs（n）とおいたときの6番目（i＝1，2）のマイクロフォンが受信する信号Xi（n）は式（1）で表される．Xi（n）＝α‘8（n−n，、）＋bi（n）（1）RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大Sound　Source（a）反響がない理想的な環境n）（b）反響のある環境図1　時間遅れを用いた音源位置推定法のモデル図（2chの場合）．　Xl（n），x2（n）：1番目と2番目のマイクロフォンが受信した信号，s（n）：音源から発生した信号，　b1（n），b2（n）：1番目と2番目のマイクmフォンが受信したノイズαiは減衰定数，nは信号Xiの系列の番号，biは受信したノイズ，　nTiは音源からi番目のマイクロフォンに到達するまでにかかる伝搬時間に相当するXiの系列番号である．音源から疹番目のマイクロフォンに到達するまでにかかる伝搬時間をηと定義したときの1番目と2番目のマイクロフォンに到達するまでの時間遅れの差を次のように表す．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　T12＝’Tl　一　T2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）　式（1）の8（n），bi（n）はゼロ平均，無相関であり，さらに振幅値がある一定の範囲に含まれる確率は時間的に不変であるガウス分布になっていると考えられる．そのため，このような反響が起こらない理想的な空間では，明確なT12を測定することが出来る国．　しかしながら，実際に利用される環境では，壁や机などの障害物によって反響が起こるため，図1（b）のようになる．このように反響が起こる空間で，音源から発生する信号をs（n）とおいたときの¢番目（i＝1，2）のマイクロフォンが受信する信号は式（3）となる｛11．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Xi（n）＝9i・・（n）＋bi（n）＝Σ　9・，・S（n　一　k）＋bi（n）一　　　　　　（3）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　k＝0ここで，”＊”はたたみ込みを表す．9iは音源から発生した信号s（n）を入力にしたときのi番目のマイクロフォンが受信した信号偲i（n）のインパルス応答である．つまりi番目のマイクロフォンが受信した信号畷η）は，音源から発生した信号＄（n）とインパルス応答g‘のたたみ込みと，受信したノイズbi（n）の和である．受信したノイズbi（n）が存在しない場合を考えると，i番目のマイクロフォンが受信した信号Xi（n）の特性はインパルス応答gεによって記述できるといえる［4］．　理想的な空間と違い，実際の環境で時間遅れの差を測定するためには，反響に影響されない測定方法を適用することが重要な課題となる．本研究では時間遅れの差を測定するために，相互相関関数を用いた方法［2｝及び，それぞれのマイクロフォンが受信した信号の位相差を用いた方法，二っの信号のインパルス応答を推定するadaptive　eigenvalue　decomposition　algerithm（AEDA法）を用いた方法の3つの方法を試みた．次小節にAEDA法について記述する．RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大2．1．1　Adaptive　Eigenvalue　Decomposition　Algorithm（AEDA法）　相互相関関数を用いて時間遅れを測定する方法と位相差を用いて時間遅れを測定する方法は，どちらも反響が起こらない理想的な環境では有効な測定方法であるといえるが，反響の起こる環境では測定が非常に困難になる．そこでここでは，反響が起こる環境でも測定が可能であるAEDA（Adaptive　Eigenvalue　DecompositionAlgorithm）法について述べる．　図1（b）に示した反響のある空間を考える．雑音が存在しないと仮定すると【4］，式（3）から次のように表すことができる．　　　　　　　　　　　　　　　　　x1＊92＝：8＊91＊92＝x2＊91　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（4）受信信号X1（n），X2（n）からそれぞれの信号のインパルス応答91，g2の値を求めることができれば，時間遅れの差を測定することができる．推定したインパルス応答を血，血とすると，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　9“2＊x1一擁＊5ゴ2＝e　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）ここでeは誤差を表す．図2に示すように血＝g1，血＝g2となるとき，eの値が0となる．しかし血＝函＝0のときでもe＝0となるためgfi　＝　th　＝0にならないように調節する必要がある．　i番目（i＝1，2）opマイクロフォンが受信した信号をベクトルni（n），そのインパルス応答をベクトル9iで表す．　　　　　　　　　　　　　Xi（n）＝＝［¢‘ω，コ窪‘（n−−1），…，Xi（n−M＋1）IT　　　　　　　　　　　　　　　9、＝［9‘，。，9i，、，…，9‘，M−・1TここでMはインパルス応答の要素の数である．そこで誤差e（n）を次のように定義する．　　　　　　　　　　　　　　・（n）一幽編丁の・（n）一金1辮）　　　（6）　　　　　　　　　　x（n）＝｛¢T（n），鍔くn）】T　＝　｛x6（n），…，娠（n），…，xSM＿1（n）｝T　　　　　　　　　　　　愈　＝　［諾，−gl’1T　　　　　　　　　　　　　　　　　ルゴのユ　　　　ルじ　ユ　　　　　　　　　ll・・a（n）II＝　Σρ茎，、＋Σ轟　　　　　　　　　　　　　　　　　トむ　　　　　　ごニ　ここで，x（n）とu腰素数が2Mの列ベクトルである焼丁の1ω一ゴ、Tr・（n）・・＝・のときee（n）は・となる・しかし，gfi　＝　th　＝0の時もe（n）は0となる．そこで，式（6）ではgft　＝＝　g2　＝oとならないようにll�P（n）IIで割って，誤差e（n）を定義している．　次にe2（n）が最小となるように�Pの要素を以下に示す適応アルゴリズムで決定する．式（6）をaの要素毎（k＝0，…，2M−1）で微分すると，次のようになる．　　　　　　　　　　　　　　　響一il孟）fi　［xk（n）一一e（n）1鵠｝1］　　　　　　一（7）　　　　　　　　　　　　　　　∂誰）−2・（n）讐　　　　　　　　（8）これを用いて，e2（n）の勾配を次のように定義する．▽e2（n）＝∂e2（n）∂愈o∂e2（n）∂愈1∂e2（n）∂｛≧k（9）RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大s）図2　AEDAの原理．　s（n）：音源から発生した信号，Xl（n），x2（n）：1番冒と2番目のマイクロフォンが受信した信号，g1，g2：ω1（n），x2（n）のインパルス応答，g1，g2：推定したインパルス応答，e（n）：誤差信号▽・・（n）・嬰を要素とする列ベクト・レ，μ・重み係数誤差e2　（n）が小さくなるように，a（n＋1）を調整すれば良いので，次の弐で係数を逐次的に書き換える．．　　　　　　　　　　　　　　　　　｛i（n十1）＝＝｛≧（n）一μ▽e2（n）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（10）ここでμは重み係数である．これにより得られたインパルス応答によって，時間遅れの差Tl，2を求めることが出来る．まず推定したインパルス応答9iとg2の要素が最大値となる要素番号をM1，max，M2，m。x　｝サンプリング周波数をfsと定義すると時間遅れの差T1，2は次式のようになる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　T…−m鵬云m襯　　　　　　　　（・・）また本実験では，インパルス応答g1（n），g2（n），（n・・0，…，M−1）の初期値と重みμを，　　　　　　　　　　　　　　∂1（n）＝　0，　（0≦n≦M−1）　　　　　　　　　　　　　　92（n）一｛1：鏡；￥；　　　　　（・2）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0．08　　　　　　　　　　　　　　　　μ　＝　　M＿1　　　　　　　　M＿1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Σxl（n−」）＋Σx3（η一ゴ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ゴ＝O　　　　　　　　　ゴ＝0とおいて測定した［1］［5］．2．2　音源位置推定法；球形方程式音源から基準となるマイクロフォンとその他のマイクロフォンに到達するまでの時間遅れの差が求まれば，音源位置を推定することが出来る．以下に手順を説明する．　N＋1個のマイクロフォンを使うとし，原点からi番目（i・0，・ルriと定義する．音源位置推定法のベクトル図を，図3に示す．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ri・＝（Xi，、yi，li）Tまた，原点から音源の位置までのベクトルを　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　rs＝（x。，Ys，z。）T・・，N）のマイクロフォンの位置までをベクト　　　　’　　　　　　　　　　　（13）　　　　　　　　　　　　　　　　　（14）RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表e亡αZ京工繊大Z8ch°’ξD董Sound　Sourcl　i竃覧、　　亀00過rs、、、、Djy＼ぎ1X、、＼　　hj　　、　　、　　　、　　　、　　　　、・4蓋j＝Di−Dj　　●図3　音源位置推定法のベクトル図＼Sound　Source＼＼　苅一「・r’r。　2−「・、、＼　＼、　＼　　’＼、隔隔庵亀鴨　　　　　　　，’　　　　　　’　　　　　　’　　　　　　’chq／！銭ch　1／＼＼　、＿dlo／／ノch　2図4　原点をchOのマイクロフォンの位置と定義したときのベクトル図とおくと，原点からそれぞれの位置までの距離瓦，R。は，　　　　　　　　　　　　　　　　疏　＝　llrili＝　x？÷諺＋堵　　　　　　　　　　　　　　　　R＄　＝　llrsN＝　魂十露十2蜜となる．また，音源の位置とi番目のマイクロフォンまでの位置の距離をDiとすると，　　　　　　　Di　＝　llri−r。ll＝　（Xi・−x。）2＋（Ψi一紗。）2＋（Zi　一一・z。）2，（iニ1，2，…，N）　　　　　　　Do＝llrsH＝Rsの位置までの距離の差を次のように定義する．これは音速cと時問遅れ勾の積に等しい．dij＝Di−Dj＝（：．・T：ij，（i，5＝0，…，N）（15）（16）（17）（18）である．音源の位置からi番目のマイクロフォンの位置までの距離と音源の位置から」番目のマイクロフォン（19）図4に示すように，0番目のマイクロフォンの位置を原点とおくと，Do＝R。となので，次式が成り立つ．　　　　　　　　　　　　　　　　　　Di＝R，十diO　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（20）RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大また，ピタゴラスの定理により，式（21）のように書ける．D蓼＝llT、　一　r。ll2＝R？　一　2rTr。＋瑠（21）式（20）と式（21）より，式（22）が求まる・・rTrs＋帳一碑≠（22）式（22）を具体的に書くと，球形方程式XI　YI　ZlX2　Y2　Z2XN　YN　ZN図＋Xl　Yl　zlX2　Y2　之2XN　YN　ZNdiod20dvodiOd20dvoRs一去！2躍一d？，。瑚一d？，。砥一峨。躍一峻。瑚一峻。砥一峨。＝b（23）（24＞となる．ここでは，r、＝（x。，、Y。，、Zs）とR、を独立した量として取り扱っている，記述を簡単にするため，式（23）と式（24）を次のように置き換える．　　　　　　Sr．十dRs　＝　b咽5同田一b（25）（26）ただし，s＝¢1　YI　ZlX2　Y2　Z2ac　N　YN　ZN，d　＝dlod20dNO，θ倒Sはマイクロフォンアレーの位置だけで決まる行列，dは時間遅れだけで決まるベクトル，bはマイクロフォンアシーの位置と時間遅れによって決まるベクトルである．　式（26）よりθを求めれば，音源位置を推定することが出来る．しかし未知数が¢。，g。，z。，R。の4つに対し，方程式は0番目を除いたマイクロフォンの数のN個存在するため，このままでは求めることが出来ない．次小節から最小二乗法を用いて音源位置の推定をするSI法とOSLS法について述べる．22．1　Spherical　Interp　olation　Locator（SI法）式（26）と最小二乗法にホって，原点から音源までの位置の距ee　R。とベクトルrsを求める．式（25）より，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Srs＝b−Rsd　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（27）を得る．まず，r、を求めるために最小二乗法を用いる．両辺にSの転置行列sTを掛けると，未知数と方程式の数が等しくなり，（28）を導くことが出来る．T。＝St（b　一一　R。d＞　　　　　　　　　　　　　（28＞RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大ここで，　　　　　　、　　　　　　　　　　．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　sv＝（sTs）−1sT　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（29）式（28）は未知tw　Rsを含むrsの式である．これを式（27）に代入し，Tsを消去すると，式（30）を得る．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Rsp、d＝P，6　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（30）ここで，　　　　　　　　　　　　　　　　　　P。・＝1−S（sTs）一1sT　　　　　　　　　　　　（31）1は1V　x　IVの単位行列である．式（30）をR．についての式に整理すると，原点から音源までの距ge　R。，SIを得る．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　恥・一舞　　　　　　　（32）式（32）を式（28）に代入すると，原点から音源までのベクトルrs，s∬を得る．　　　　　　　　　　　　　　　　ヘ…（5T5唖一調b　　　（33）2。2．2　0皿eStep　Least　Squares　Locator（OSLS法）SI法では，式（26）を用いて，原点から音源位置までの距ge　Rs，s1とベクトルrs，SIを求めたが，距離R。，Slは式（16）からも求めることが出来る．そこでこのOSLS法は距ee　Rsを求めず，行列のサイズを小さくすることにより計算の複雑性を下げ，効率を良くすることを目的としている［11．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　d冠T　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Pd　＝∬二盃と定義する．Pdを式（27）の両辺に掛けるとeRsの項を消すことができる・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　PdSrs　＝　P8bこの式（35）に最小二乗法を用いて源点から音源位置までのベクトルr…s・sを求噸sT　P　dSr，二　sT　p，br。ρ、。S二ぽP・S、−N　sT　P．b式（36）ではR。の項を計算していないため，式（33）に比べて式（36）の行列の計算量は少なくなる．（34）（35）（36）　後の実験では，平面アレーを用いるため，マイクロフォンの位置のz成分は全て同じである．つまり，Zl　＝　Z2　＝…＝ZN＝0である．そのため式（23）は次式のようになる．XlX2XNYlY2YN［；11＋．diOd20dVOR．一圭壇一峻。瑚一d2，。砥一峨。（37）　sTsは2×2行列となるため，式（33）からはz．が決まらない．また式（36）も同様であるので，本実験ではz。を式（16）から求めること．8する．RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大表1　音源の種類A落語桂文珍9地獄八景亡者の戯れ　Sony　Music　Japan　hlternationaユInc．B女性ボーカルによる楽曲The　caτpenters　THE　CARPENTERS　AMCOS8ユ丘剛．・O5441nmy】1：：11：ch　O　　　　　ch　1　　　　　　　　2　　　　　　　ch　3　1門l　l副1昆1　■門lo置篶1轟　　　署鋸ε1；：ch　5：1micmphoneX図5　実験装置mα1囮10凶】　　　1【μ珂十噂1000ζΩ】100凶】q玉岡＋10｛V】’OUT？ur・10［V］図6　0Pアンプを用いたマイクロフォンの信号増幅回路3　実験方法　この実験では第2節で述べた理論に基づいて，図5のように配置したchOからch7の8個のマイクロフォンが受信した信号から，時間遅れ，及び音源の位置を推定した．Ch　Oを原点として，向かって右側をx軸の＋方向，上側をy軸の＋方向と議し，ch　1，Ch　2，Ch　3をそれぞれ原点からx軸の方向に272［mmL麟mml，1圃�o］の位置に配置した．また，Ch　4，Ch　5，ch　6，d17はch　O，¢h　1，（ih　2，ch　3をy軸の方向に一240mmシフトさせた位置に配置した．OPアンプを用いたマイクロフォセの信号め増幅回路を図6に示すL一　信号の増幅に用いた電源にはMetr6niXのDUAL　DC　POWER　SUPPLY　6455Aを用いた．音源はスピーカーから発生させるこどとし，音源の種類は表1の2種類を用いた．スピーカーはONKYOのGX−D90を用いた．ウーファーの半径は41［mm］である．舗の信号を甦させるcDプレーヤーに1まTechnicsのsIL。PG480Aを用いた．AlD変換器はDATEL社のPcl416を用いた．プログラムの作成には，Microsoftのvisual　Basic　6・oとfortranのコンパイルには富士通株式会社のFortran＆C　Academic　Package　V．30LlOを用いた．またAMDRSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大Athlon（tm）64　Processor　3000＋2．0【GHz］のコンピュータで計算をおこなった．　O　SはMicrosoftのWindowsXP　Professional　Version　2002である．本実験での各種設定を次に示す．●サンプリング周波数：fs・サンプリング周駄＝圭●サンプル数：ndαta●チャンネル数：n。h・インパルス応答のデータ数：M●入力位置次元数：dim●音速：c20［kHZ］0．5×10−4［s］409681282340【m／s］上記の条件でex＝−O．7，0．0，0．7，1．5，2．4［m］，y＝O．0，−O．78［m］，z　＝　O．0，0．6，1．5，2．3［m】の各点に，向きをx軸に垂直となるように固定した音源となるスピーカーを置き，音源AとBをそれぞれ10回ずつ測定した．次節に実験結果を示す．　3500　30002500　2000§N　1500　tOOO　500　　0　　1　0．8　0．6壽　o．4　0．2　　0　0．20　　　　500　　　1000　　1500　　2000　　2500　　3000　　3500　　4000　　　　　　　　　0　　　　　　20　　　　　40　　　　　60　　　　　80　　　　　100　　　　120　　　　140　　　　　　　　　　n　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　k　　　　　（a）誤差e2（n）　　　　　　　　　　　　　　　　（b）インパルス応答∂i，g2　　　　　　　　図7　AEDA法（音源B，x＝0．7，　y　＝O．0，　z＝1．5【mD　　　　　　　　　　、400　　　　　　　　　　−600　　　　　　　　　　。800　　　　　　　　　　。1　OOO　　　　　　　　　＾　。1200　　　　　　　　　s　　　　　　　　　　−1400　　　　　　　　　　・1600　　　　　　　　　　−1800　　　　　　　　　　−2000　　　　　　　　　　・2200　　　　　　　　　　　　0　500100015002�o2500300035004�o　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　n　　　　　　　　図8　音源をパルス波形にしたときの受信信号Xo（n）RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大4　実験結果4．1　AEDA法によって求めたインパルス応答　AEDA法によって求めた誤差e2（n）とXl，x2のインパルス応答g1，加を図7に示す．これは音源Bをx＝O．O，　y＝0．0，　z＝O．6［m】に置いて，x1を（in1，x2をchOのマイクロフォンの受信信号としたものである．　g1，g2の初期値が，式（12）になっていることから，g2の最大値はデータ数の中心に表れている．それが基準となり，g1が相対的に表れるために，ChOのマイクロフォンで受信した信号とch1のマイクロフォンで受信した信号の送れ時間の差は，系列｛9i｝，｛∂2｝の最大値となる系列番号kの差であることが分かる．また最大値以外の部分は，反響を示している．　図8に音源をパルス波形，サンプリング周波数を50［kHz】としたときのchOの受信信号Xo（n）を示す．音源がパルス波形であるので，受信信号Xo（n）はその部屋の反響を示す．4．2　測定した時間遅れの評価　相互相関とAEDA法によって求めたそれぞれのマイクロフォンが受信した信号の時間遅れの差に対しての評価方法と結果を次に述べる．4．2．1　評価方法音源位置からそれぞれのマイクロフォンまでの位置の距離と音速から，実際の時間差を求める。ここではそれを理論値とする．誤差率20［％1を許容範囲とし，理論値の80［％1から120［％】までに含まれる測定値が，測定回数10回中何回存在するかによって評価した．但し，サンプリング周期はt、であるので，推定値はt、の倍数で表現される．理論値が0．8t、であるような時間遅れが0に近い場合，正しく測定されても精度の限界から測定値はt、となり，許容範囲（0．6覗、〜0．96t、）に含まれることが出来ず，正しく測定されたのにも関わらず成功回数にカウントされない．このことを防ぐために，この評価では，理論値もt、の倍数で表現してから，その値での許容範囲に測定値が含まれるかどうかを調べた．許容範囲に含まれることを成功と定義する．4．2．2　成功回数の傾向　音源を各座標点ごとにおいて測定した基準であるChOとCh1〜《lh7間の時間遅れの成功回数を濃淡で表した．（a）にはAEDA法を用いて測定した時間差の成功回数を，（b）には相互相関関数を用いて測定した時間差の成功回数を示している．原点はchOのマイクロフォンの位置であり，図9は音源には落語を用いた音源位置がg　＝・　O．OmのときのchOとch　1のマイクロフォンによる評価結果である．色の濃淡ぶ薄いほど成功回数が多い．時間遅れの評価では・AEDA法を用いた時間遅れ測定の成功回数は，距離よりも角度による影響が強い●相互相関関数を用いた時間遅れ測定の成功回数は，ばらっきがあり不安定で，角度だけでなく距離も影響　している・基準となるchOとch1のマイクロフォンが受信した信号の時間遅れ測定が，最も成功回数が多く安定して　いた．という結果を得られた．これらの原因の考察は，第5節でおこなう．RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大z［m】2．41．50．6�`：触跳鍔〜笠愚蕊繰、き艦蝋tく　　、　’罵“’￥艦て、・、、写、り・v＾’、幾灘讐灘難憲騨鐡嚢礎黛辮灘鍵欝z［m］2．41．50．6麟溶　　　　　　　　　写簿靹黛穣属・懲騨餅v掛‡　愈覧ミ瀞驚灘欝灘欝灘講懸懇難灘鞍縫　　　　灘難　　　　籍懇轍羅諺漁蕪蕪蕪蜷謙こ畷灘織鷲縫鵜藁磁きき糠蕪黛：ぐ灘護球冨ミ灘犠　　てご轡寳ττYどきイ　サリ’鍍ry噌‡鯉属榔芦郷ン弊’”’＼罫働ぢ鷹伊’轡　叩　　　　　　　　、唾’，▼棚μ噂鳥遍博一一〜榊腕ヒ　〃　　許、、　　　く澹こ嘆，く二、蟻で　　、歌気ゲ∴斗触∫’・訊，ご譲一・バ‘　砧　昏劇、、評3鵜骸ミ6『講瓢’　　も、hΨ7’「�kヤ媛，劉義再贈鼎偲騨憂嘱二隙潔玉鮎…くぜ励認、感濃・、・串洗謄　　　7’　い�_叩2脅群》二艶こ5雫電　　ρwΨ航、，塙　、煙講灘灘騰．灘謙夢灘海蚕翻灘ぐ凸脇〃凱ヤ馳考馳織譲蜜瓢・”・憎一四筑撒籐轡マ「鵠鱈瀞罐鷲婁灘婁鰹餐蹄騰蜘ユ0502．3　1．5　0．7　0．0　−0．7　　　　　2．3　1．5　0．7　0．0　−0．7　　　　　　x［m］　　　　　　　　　　　　　　　　x｛m｝　　　　　（a）AEDA法　　　　　　　　　　　　　　（b）相互相関関数　　図9　chOとCh1の測定した時間遅れの成功回数（音源A，y　＝・　e．0【mD4．3　推定した音源位置の評価　本実験ではAEDA法で求めた時間差を用いて，音源の位置を推定した．　SI法，OSLS法をそれぞれ用いて音源の位置を推定したが，2っの推定値の問には10−5［ml程度の誤差しかないので，ここではSI法で求めた結果を使い，評価をおこなった．　音源位置を推定した結果を図10に示す．音源A，Bで（a）は音源位置が¢＝0．7，yニ0．0，z＝1．5［m］のとき，（b）は音源位置がx＝0．7，yニー0．78，z＝0．6［m】のときの推定結果である．図中の直線の交点は，実際の音源位置である．次にこの音源位置の推定値の評価方法と結果を述べる．y［02　0・O．2℃．40。60．8−1−1．2（0．7，0．0，1．5》−＋　緊3y【0．2　0−0．2−0．4−0．6−0．8・1−1．2（07，−0．78，0．6｝−　や　緊3（a）音源位置：¢＝0．7，y＝o．0，z＝1・5［m］（b）音源位置：x＝0．7，y＝−0．78，z＝0．6［m］図10　音源位置推定結果RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et・al京工繊大t4．3．1　評価方法　本実験はマイクロフォンの配置の関係から，音源位置のz成分を直接推定することができないため，三平方の定理から音源位置のz成分を求めた．そのため，原点から音源位置までの推定距離R。と音源推定位置の照成分x、，y成分y、が，　R2≧罎＋露を満たさない揚合）z、は虚数となるため，エラーが発生し推定した値を得ることができない．音源Aのときのそれぞれの座標点でのエラーの発生回数を表2に示す．音源Bのときのそれぞれの座標点でのエラーの発生回数を表3に示す．　実際の音源位置を真値とする．時間遅れの推定値の評価方法と同様に，許容誤差の範囲を真値の±30［％1としたとき，推定回数10回中何回が許容範囲に含まれたかを調べた．許容範囲に含まれることを成功，許容範囲に含まれた回数を成功回数と定義する．このとき，エラーが発生した推定では明らかに真値とは異なる値になるため，成功回数には含めないこととする．また真値の成分が0．0［mlのときは全てが0となるため，0・6【m］と同じ許容誤差で評価をおこなった．表2　エラーの発生回数（音源A）　　　　　　　　　　　　x［m】y［m］　z［m1　　　　　　　−0．7　　0．0　　0．7　　1．5　　2．30．6300780．01．5200282．4441350．699077。0．781．5626362．410154表3　エラーの発生回数（音源B）　　　　　　　　　　　　x［m］雪国　4ml　　　　　　　−0．7　　0．0　　0．7　　15　　2．30．6400350．01．5100472．4541780．691097一〇．781．5721582．4510244．3．2　成功回数の傾向　上記の評価方法で，推定した音源位置のx成分，y成分，z成分のすべての成分が同時に許容範囲に含まれた回数を座標点ごとに表したものを図11に示す．音源位置がそのx，z座標で，10回中何回が音源位置の推定を成功したかを濃淡で示している．音源Aで（a）は音源位置がy＝　o．o（m］のときの推定結果を，（b）は音源であるスピーカーを床に置いたy＝−O．78［m］のときの推定結果を示す．音源位置推定値の評価では，　●AEDA法によって求めた時間遅れの成功回数に比べ，音源位置推定の成功回数は非常に悪いRSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大・x成分だけでなくy成分もマイクロフォンアレーの正面方向に音源の位置がないと推定が難しい・音源位置は音源Aよりも音源Bの方が推定しやすいという結果が得られた．z【m］2。41．50．62．3　1．5　0．7　0．0　−−0．7　　　　　　x［m］　　　　　（a）y＝0．0回z［m］2．41．50。62．3　1．5　0．7　0．0　−・0．7　　　　　　x国　　　（b）y＝−0．78国1050図11　音源位置推定の成功回数（音源A）5　考察　本実験では8個のマイクロフォンを4×2のアレー上に配置し，AEDA法を用いて受信した信号から時間遅れを測定し，SI法とOSLS法を用いて音源の位置を推定することができた．またマイクロフォンアレーの正面方向にある音源の位置は安定して推定することができたが，正面方向にない音源の位置の推定は不宋定であることがわかった．本節では本研究で検討したシステムの問題点の原因を考察するとともに，それに基づいた改善方法を述べる．5．1　問題点の分析　第4節で毎られた本研究で検討したシステムの主な問題点として次に示す2点があげられる．　1．AEDA法を用いて測定した時間遅れの成功回数に比べて音源位置推定の成功回数が非常に悪い　2．AEDA法を用いた時間遅れの測定及び音源位置の推定は，距離よりもマイクロフォンアレーの正面方向か　　らの音源の位置の角度に影響し，角度が大きくなるほど時商遅れの測定と音源倖置の推定は難しくなる　1つ目の問題に関しては，7個ある時間遅れの測定値の中でいくつかの誤って測定された時間遅れの影響が，音源位置の推定値に響いているからであると考えられる．これを改善するためには最小二乗法を用いて位置を推定する前に，誤った時間遅れを取り除く必要がある．　2つ目の問題で考えられる原因として反響による影響，あるいは音源であるスピーカーの指向性による影響がまず考えられる．AEDA法を用いて測定された時間遅れの成功回数と相互相関関数を用いて測定された時間遅れの成功回数を比較して分かるように，反響による影響はAEDA法によって大幅に改善されているため，あまRSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et・al京工繊大り影響がないといえる．後者の音源であるスピーカーの指向性による影響がどれくらいあるのかを調べるために，実験結果ではx軸方向に垂直に固定していたスピーカーの向きをマイクロフォンアレマの方向に向けて，マイクロフォンアレーの正面方向からの角度が大きい音源位置での実験を再度おこなった．スピーカー向きをx軸方向に垂直に固定して得た音源位置の推定の成功回数を表4に，スピーカーの向きをマイクロフォンアレーの方向に向けた再実験での音源位置の推定の成功回数を表5に示す．表4と表5を比較したところ，スピーカーの向きをマイクロフォンアレーの方向に向けた揚合の音源位置推定の成功回数は，スピーカーの向きをマイクロフォンアレーの方向に向けない場合よりも少し多い傾向があることが分かる．このことからスピーカーの指向性によって，いくつかのマイクロフォンが音源の信号を拾いきれていない可能性があり，そのことによりマイクロフォンアレーの正面方向にない音源位置の推定の成功回数が低かったのではないかといえる．しかし表4からも分かるように，スピーカーの指向性の影響だけでマイクロフォンアレーの正面方向から角度が大きい音源位置の推定の成功回数が低いとはいえず，その他にも原因があると考えられる．表4　スピーカーの向きをx軸方向に垂直に固定したときの音源位置推定の成功回数日m｝回　　回誤　・士30　。±20％誤　・土10。x　　　y　　　zののの表5　スピーカーの向きをマイクロフォンアレーの方向に向けたときの音源位置推定の成功回頚日mロ　　回誤rp土30。誤　　±20。竿土10％x　　　g　　　zののの　スピーカ“の指向性による原因とは他にマイクロフォンアレーの正面方向からの角度が大きい音源位置の推定の成功回数が低い原因を追及するために，成功回数に含まれなかった音源位置の推定値を調べてみると，マイクロフォンアレーの正面方向からの角度が大きくなるほど，測定した時間遅れの誤差が音源位置を推定する際に大きく影響することが分かった．例として，セイクロフォンアレーの方向にスピーカーの向きを向けて推定したx＝2．3，y＝0．0，　z　・＝　0．6［mlの音源位置の推定値を示すと，エラーが発生しなかった8回の推定値のうち，x＝0．997，y’＝　O．065，z＝0．204｛m｝と推定されたのが7回で，　x＝1・72，y＝0・010，z＝0・528［m】と推定されたのが1回であった．AEDA法を用いて測定した基準となるchOのマイクpフォンとその他のマイクロフォンの時間遅れの差を調べると，音源位置がx＝0．997，　y＝0。065，z＝0．204［m］と推定されたときは表6の（a）のように，音源位置がx・＝．1．72，y　・・　O．010，　z・＝0．528［m］と推定されたときは表6　op（b）のように剰定されていた．表6から分かるように，劣＝％沼＝α0，z＝0，6｛m］の音源位置をx・＝0．997，y＝0，065，z　・0・2e4［m］と推定されたときとx＝1．72，y　・’O．OlO，　z＝0．528｛m］と推定されたとき�A時間遅れの測定値の違いは，（畑のマイクロRSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大フォンの時間遅れの測定値以外は全く同じであり，ch2のマイクロフォンの時間遅れの測定値でも（a）と（b）の差は0．00005［s］だけであった．サンプリング周波数∫、が20000［Hz］のため測定できる時間遅れの最小値はサンプリング周期t．の0．OOOO5【s】である．そのため時間遅れの誤差が0．OOOO5［s｝というのは非常に微小な値であり，少なくともマイクロフォンアレーの正面方向の音源の位置を推定する場合には0．00005［s］のような微小な誤差では，音源位置の推定値にこれほどの大きな違いは出なかった．つまりマイクロフォンアレーの正面方向にある音源位置の推定ではあまり影響が表れない時間遅れの微小な誤差も，マイクロフォンアレーの正面方向からの角度が大きい方向にある音源位置の推定では大きな誤差となる．表6　AEDA法で求めた時間遅れch時間遅れ同（a）　　　（b）1一〇．00075一〇．000752一〇．00145一〇．001503一〇．00220一〇．0022040．000050．000055一〇．00070一〇．000706一〇．00145一〇．001457一〇．00215一〇．00215X【m】0．00005c【m］（b≧‘．Z【m】　　　　　　　／　　　　　／　　　／／（a）／／Ω盆　旨／llll1；｛1　●似三2．32．3・△Zbebo■0．6ll，laアll言亀α6−△Za2．3　2．3−△Xa0．60．6−△x（0，0）chOmicrophone図12　角度の影響による誤差　実際にどれくらいの誤差があるかを調べてみた．図12に示すように，例としてx−1平面での角度によるx成分の誤差の違いをChOのマイクロフォンをモデルにして考えてみる．このx−z平面での原点をChOのマイクロフォンと定義する．chOのマイクロフォンの正面方向から角度が大きい音源位置としてx＝2．3，　z＝0．6［m］RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　at京工繊木を地点（a）とおく．chOのマイクロフォンの正面方向からの角度が小さい音源位置として地点（a）のx成分とz成分を入れ替えたx＝0．6，z＝2．3［m］を地点（b）とおく．　chOのマイクロフォンの位置からの地点（a）までの距離と地点（b）までの距離は等しい．ChOのマイクロフォンの正面方向を0°とすると，地点（a）と地点（b）のchOのマイクロフォンの正面方向からの角度θaとθbは，θα　　：＝　　75．38°θb　　＝　　14．620となる．本実験で検討したシステムの時間遅れの最小誤差は0．OOOO5［s］であるので，音速を340［m／slとするときの距離の誤差はO．017【m］となる．この誤差にょる地点（a）と地点（b）でのx成分の変化分を△Xaと△Xb，　z成分の変化分を△Zaと△lbとおくと，それぞれの値は，△Xa　　＝＝　　0．e165［m］，　　△Za＝0．0043【m！△Xb　　＝・　0．0043［m］，　　　△Zb：＝0．0165｛m］となる．本研究で検討したシステムでは音源位置のx成分とy成分を求めてから，その値と距離を用いてz成分を求める．そのためz成分も誤差によるx成分の変化分△x、と△Xbに依存する．このことから△x。と△Xbだけを比較すると，地点（a）での同じ時間遅れの誤差による音源位置のx成分の誤差は地点（b）の約4倍となる．例として図12のようなモデルを考えたが，実際はこの誤差は図4に示されるような遅れ時間の差に相当する距ee　dloに直接影響するため，約4倍の誤差は非常に大きいといえる．スピーカーの指向性による原因とこのマイクロフォンの正面方向からの角度が大きくなることによって発生するx成分の誤差の増大が，角度が大きくなるほど音源位置の推定が難しくなった原因であると考えられる．　次にマイクロフォンの指向性による影響を図ユ3のようなマイクロフォンアレ・一で考える．仮定として3．0×2．4［m2｝の空間で，正面方向からの角度が50°までの範囲が角度による誤差が小さく，時間遅れの測定値を安定して得られるとする．各マイクロフォン間の長さを本実験で使用した実験装置と同じ0．272｛m］とすると，dh1とch2のマイクロフォンがカバーできる面積の割合は63．88［％1で，chOとch3のマイクロフォンがカバーできる面積の割合は54．77［％1であるので，約10【％1の違いがある．このことからマイクロフォン間の距離が長いほど角度による誤差の影響が大きくなることが分かる．しかしマイクロフォン間の距離が短くなりすぎると時間遅れの値が0となり，正面からの角度の誤差よりも距離の長さによる誤差が大きくなってしまう．時間遅れの測定結果から分かるように，最も時問遅れの測定の成功回数が多く安定していたのが原点から0272［m】離れていたch1のマイクロフォンであり，音源位置が非常に遠い場合を除き，実験でおこなった音源位置の距離程度であればchOとch1の間隔でカバーできると考えられる．　　　マイクロフォンの間隔による推定値が安定する空間　（ch1とch2でカバー図13できる空間：直線aと♂で囲まれる部分，Choとch3でカバーできる空間：面線bとb’で囲まれる部分）RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大5．2　改善方法　以上のことをふまえて，本研究で検討したシステムの改善策について述べる．本研究での目的でもあるビデオ会議で実際にこの本研究で検討したシステムを導入し，実用化するためには，リアルタイムでの音源位置の推定が必須であり，システム全体の計算速度をできるだけ早くおこなう必要がある．最も計算時間がかかったAEDA法を用いた時間遅れの測定の計算時間を減らすためには，インパルス応答の要素の数を出来るだけ最小限にすることが良い方法だと考えられる．インパルス応答の要素数を減らすためには，比較する2つのマイクロフォンの距離をできるだけ短くすれば良い．　以上のことから基準となる原点の位置にあるマイクロフォンを中心にして，x＝0．272，y＝0．0，z＝0．0［m］の位置ρ＝−0．272，y　＝　O．O，z＝0．0［m】の位置，x＝O．O，y＝O．272，z＝＝O．0国の位置，　x＝0．0，y＝−0．272，z＝0．0［lh1の位置，ω＝0．0，　y＝O．0，　z＝0．272［m］の位置，x＝0．0，　y＝0．0，　z＝　一一〇．272［m］の位置に一つずつマイクロフォンを配置した図14のような各軸に3つずつマイクロフォンが存在する実験装置が良いと考えた．この実験装置にはマイクロフォンの位置にz成分の情報が含まれるため，直接音源位置のz成分を推定することが可能である．そのため音源がx軸上の水平方向に近い位置にある場合はy軸z軸上に存在するマイクロフォンで推定をおこなえば，第5。1節で述べたマイクロフォンの正面方向からの角度が大きい音源位置での時間遅れの誤差が大きくなる問題点を解決することが出来る．また他の軸にも同様のことがいえる．ych3（0ρ・写2　　”　，”　　　！顎；�_�_　、、　　　馬、、　、、　　　　、、ノ　　！、、　　　　　　、、　　　　！　　’　　ch2　’�C2η・0・0）lchO’c磁1（0・0へα272）l　　　ch　1醐ノ（q孟≧72，0，0●）　　ノ　　！　　　　　’　ノ　　　　　，’i　　’　”∠〆’ch4（0，−0．272，0）X図14　新たに提案したマイクロフォンの配置6　むすび　本研究では，パッシブソナーを用いて音源位置の方向と距離を推定するというシステムを検討した．8個のマイクロフォンを4×2のアレー上に配置し，AEDA法を用いて受信した信号から時間遅れを測定し，SI法とOSLS法を用いて音源の位置を推定を行った．相互相関関数から時間遅れを測定するのではなく，AEDA法を用いて時RSO7−17パッシブソナーによる音源位置の推定　表et　al京工繊大問遅れを測定することによって反響の影響の問題が改善され，マイクロフォンアレーの正面方向にある音源の位置は安定して推定することができた．しかし正面方向にない音源の位置の推定は不安定であることがわかった．実験結果の評価で得られた本実験で検討したシステムの問題点を考察したところ，マイクロフォンアレーの正面方向にある音源位置の推定ではあまり影響が表れない時間遅れの微小な誤差も，マイクロフォンアレーの正面方向からの角度が大きい方向にある音源位置の推定では大きな誤差になることが分かった．スピーカーの指向性による原因と上記の原因によって，本研究で検討したシステムはマイクロフォンアレーの正面方向からの角度が大きくなるほど音源位置の推定が難しくなったと考えられる．以上を踏まえてこれらの問題点を改善する新たな実験装置を提案した．　今後の課題は　．今回の実験結果の評価・考察をもとに新たに提案した音源位置推定システムの実装・実験をおこない，新　　　たな問題点の改善案を考える　●音源となる対象物が動く場合でも音源位置を正確に推定する音源位置推定システムの構築　．音源が2つ以上ある場合でも2つ以上の音源位置を正確に推定する音源位置推定システムの構築の3つがあげられる．参考文献［11Yit・ng（A・d・n）Hu・ng，Jac・b　B・n・・ty，G・ry　W．Elk・・”MICROPHONE　ARRAYS　FOR　VIDEO　CAM−　ERA　STEERING”，　ACOUSTIC　SIGNAL　PRO　CESSING　FOR　TELECOMMUNICATION，pp．239−　259，2000｛21江原義郎：”ユーザーズディジタル信号処理”，pp．46−47，東京電気大学出版局，第一版，1991｛3］表朝子：”「パッシブソナーによる音源位置推定法」”，卒業セミナー報告書，京都工芸繊維大学　電子情報　　工学科　pp．5−6，2008．｛4j　J．B・n・・ty，F．Amand，A．Gill・i・e，and　Y・Greni…”Adaptiv・mt・・ing・alg・舳m・f・r　st・・e・ph・ni・a・・ustic　　e（ho　canceUation，，　in　Proc．　IEEE　ICASSP，　pp。3099−3102，1995【5］中山純一：”京都工芸繊維大学講義資料「信号処理ノート1，’，pp．（4−74）一（4−76），2006輻射科学研究会資料　　　　RSO7−18宇宙空間におけるプラズマ波動観測Pl裂sm紐wave　observations　in　sp3ce　　　小嶋浩嗣京都大学生存圏研究所　2008年3月27日　　於京都大学Abstract．本稿では，科学衛星を用いた宇宙空間でのプラズマ波動観測の手法，通常の電波観測との相違点などについて述べた後，具体的な観測例として，我が国の科学衛星GEOTAILによって，地球磁気圏尾部で発見された「静電孤立波」の観測結果についてまとめる．宇宙空間を満たしているプラズマは無衝突状態にあり，そこでの運動論的エネルギーはプラズマ波動を介して伝達されていく．従って，そこで発生している物理プロセスを知るための重要な手掛かりをプラズマ波動観測はあたえてくれる．分散性の媒質であるプラズマ中では，プラズマ波動のモードが多数存在する．それを衛星に搭載した電界，磁界センサーでとらえ観測するが，その時，電界センサーのインピーダンスは，プラズマの分散性の影響を受け非常に複雑となり，正確な観測を行うためには，その理解が必要である．一方，観測例としてあげる静電孤立波については，その観測結果，および発生モデルにっいて述べた後，磁気圏内の空間分布を示し，その発生がマクロな地球磁気圏活動と関係があることを示す．1．宇宙空間プラズマ中におけるプラズマ波動1．1宇宙空間プラズマ　本稿でとりあげる宇宙空間とは，人類が人工飛翔体によって探査できる範囲，即ち，主として太陽系空間内を指すこととする．この太陽系空間は，宇宙プラズマによって満たされているが，その起源は大きく二つに分けられる．一つは，惑星大気上層部が太陽光によって電離してできた惑星起源のもの（地球では電離層プラズマ），もう一つは，太陽大気が宇宙空間に流出している太陽風プラズマである．これらのプラズマは，太陽のダイナミックな活動に大きく影響されている他，惑星の固有磁場や大気との相互作用により空間的にも非一様となっている．一例として，地球近傍での太陽風プラズマの典型的なパラメータを表1に示す．　太陽風と地球磁場は，その相互作用によって一一Ptのcavity空閲である地球磁気圏を形成する．実際は単なるcavityではなく図1に示すように異なる密度，温度のプラズマで満たされ，いくつか境界層で区切られた複雑な空間的構造をもっている．　宇宙プラズマは，無衝突プラズマと呼ばれ，その平均自由行程は場所によっては，1AU伏陽一地球間距表1：太陽風プラズマの典型的なパラメータ　　　　　（thUにおける）．磁場強度7nN電子数密度5x10費m−3流速600kmls電子温度105Kイオン温度105K電子プラズマ　周波数20kHz電子サイクロトロン周波数200Hz離：1．5x108�q）に相当する程である．この無衝突プラズ図1：地球磁気圏の模式図．太陽は図面左側にあり，太陽風が紙面右に向かって流れ，地球の固有磁場との相互作用の結果，このような空間が形成されるzaUi，1987より｝．（a）　　　　　嶋O　　　　l　　　　2　　　　3　　　　410　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2．0遷841．6（b）　　　　　蝿　0　　　1　　　2　　　3　　　410　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2．012緊60．8　　　80．4　　　　　　　　　　00　　　　5　　　　10　　　　15　　　20　　　　　ゆたゆき（c）　　岨　O　　　I　　　2　　　3　　　410　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2．08　6遣8　421．61．6　　り　零0．80．4　0　　　　5　　　10　　　15　　　20　　　　　cktΩe（d）　　岨　0　　　　量　　　2　　　3　　　　4監0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2．012e　o　∈還0、88　80．41．6エ　り　砦0．80．4　　　　　　　　　　00　　5　10　15　200　　　0　　5　10　15　20　　　　　　　　　　　　　　　dkaCEe　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　clOfΩe図2：磁化C61d電子プラズマ中におけるプラズマ波動モードの外部磁場に対する伝搬角依存性．（ゆ伝搬角θ＝o°から90°までの重ね合わせ，（b）θ・＝0°，（c）　e　＝30°，（d）θ＝＝9tf　RM［atsumotO　et　a］．，1999より】．マ中において，粒子どうしの運動エネルギー交換過程を媒介しているのがプラズマ波動である．プラズマ波動は，様々な条件下で不安定となり励起される．更にそのプラズマ波動が，粒子を加速・加熱することによってエネルギーを伝達させていく．宇宙空間でプラズマ波動を観測することの意義の一っは，このエネルギーの伝達過程をそこで励起されているプラズマ波動の様相によって特定するところにある．1．2プラズマ波動　プラズマは分散性媒質である．そこに存在するプラズマ波動のモードは，真空中とは大ぎく異なる．特に，宇宙プラズマのような磁化プラズマ中においては，その波動の外部磁場に対する伝搬角によって更にモードは変化する．図2は，十分に温度が低い磁化cold電子プラズマ中における波動の線形分散特性曲線を外部磁場に対する伝搬角別1こ示したものである．各グラフの横軸は波数（k），縦軸は波動の角周波数（ω）であり，それぞれ，光速C，電子サイクロトロン角周波魏2。，及び，電子の角プラズマ周波数∬。で規格化されている．また，（a）では，伝搬角が変化していく時のモード変化を網掛けの部分で表現している．各モードの名称は，矢印とともに示している．真空中では，電波としてtO＝kcという光速のモードだけが存在するわけであるが，それに比して，プラズマ中には非常に多くの波動モードが存在することがわかる（プラズマの温度（分布）を考慮した計算では，更にモードが増え複雑になる．また，非線形波動に対してはこれらの分散も変化してくる）．それらの多くは，真空中と同様電場成分と磁場成分を伴う電磁波のモードであるが，プラズマの粗密波（縦波）として存在するILangmUir波のように磁場を伴わない波動（静電波動）も存在する．また，右旋，左旋偏波の違いも電磁波の各モードを特徴づける．’このプラズマ波動はそのモー。ドによってエネルギー伝達過程に関与する条件が異なり，また，励起さ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れるプラズマ波動の波数や周波数も変　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　化する．例えば，上述の静電波｛／鰍ン矧1　　　　　　、5漁幾し　　　　　　　　電界セ張嘉＿図3：日欧水星探査衛星BepiC磁o�uboにおけるプラズマ波動観測器用センサー醍置．Langmuir波は，電子ビームとの相互作用によりビーム速度よりやや低い位相速度をもつ波動として励起される．電磁波ではWhistlerモードが，やはり高エネルギーの電子ビームで励起される他，電子速度分布の異方性（磁場に垂直方向の温度と平行方向の温度の違い）の緩和過程によっても励起される．こゐような知見より，励起されているプラズマ波動のモードや周波数を特定することによって，逆にそこで発生している物理プロセスを推定することができる�eプラズマ波動の励起モードと物理素過程には密接なっながりがあるため，宇宙空間におけるプラズマ波動観測は科学衛星観測において非常に重要な役割を担っている．2．衛星搭載プラズマ波動観測器●・●●・o●●・●oo●■o●●●●●●●■　●■●■●●●●●●●●●●o●●●o●・・●●．oo．●●璽●●・．・●●22，　　　　　1σMH2　　　　　　3唖　　　　　　1」PF　　　　　　　　S但DDCAlo●●o●●o●●・．・●囎●●騨・・●●oo・●o●9・o●●・　●榊o・●°●・．°　●°°°　騨゜°°r…籏面…磁灘………°’……門■FIPGA−A1　　　�蒲ﾕWFC10FA�B1　　　　　　　　蓼　　　　　　　　：　　　　　　　　≡一IIRF20孤00田陵　LPF2α10曲1？F翼ExEyEz　　　　　　　　　　　　認●　　　　　　　　　　6α30GkKz　　　　　　　　　　　　�o§●o●o●●●�`．・●oo●，ロ層●o●●・o…　．o　o●畠●o　　●o●●●●●●●■■，　　o…　　●●DPU（CPU＋DSP＋RAM＋DataVF）■，・・・・・…脚・・・・・・・・…。・°・°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°°：≡DH30蓬｛21』PF　　　　　2�o⊃　1糞333　　　　　堺●qgo　ooo●瞬●o　o●●　　　　　o●●●　．．●o・一■●●●o●●−o●・■・●●oo−・●o■・・FPGA温β濯ByB、f・●°　・．・°°　…　°・鱒゜・．・・　°°°　　　　　LPF　　　　　　　S但1　　　1〔甑　　　3�p曲≡　　　狸F　　　認≡　　・唖　　30田・3　　　　　ぬPF　　　　　　S肛　　　　　　　　　　　徹…徹δ・F嚇1　　　　　　　　　　　3翼加　卿1　　　　　　　　　　　≡　　　　　　　　　　　§　　　　　　　　　　　霊≡　　1鳴乞。・　●●●。・．・　　●・　・鯛・　●●．。．・●．●●　・●・。。・o・餌。　3図4：現在設計中の地球磁気圏編隊飛行観測衛星SCOPE搭載プラズマ波動観測器のプロッーク図�@DC：Digital　DovvnConverber；膿恥鞠囎呵�q油・r；WFC・Wav・’Fam・Captmr・；・FA（・伽肛d恥・qug町A爵蹴；EFEI）：Elec面c　F猛eld　Detec伽・；DPU：Digital　1｝rooessing　Unit；DHU：Data　Handling　Uhiti》），60ε　80美華．100巴診一120§葦一140是岩一り60署岳一180・200髪　　　重　　　馨　　　　　　　　　　　　；　　1　曇�q騨πか欄螂1　　｛　　隣　｛N鰍、口　　　　敏l　　　　　l　　　　　　　　　　　　垂｛1蝦」＿｝冒一マ…vτ“’轟轟　　1　　｛｛騨・口｛警響度l　　l｛目1口1　10　100　1k　10k−100kIM　10M　　　　F給quency田と1図5：電界センサー感度と観測対象自然波動のレベ’ノレ（BEN：Broadband　EleCtmostadc　Noise；ECH：Mectron　Cydo�q血　Harmonie　waves；AKR：Aumral　Kilo皿ehic　Radiation）．60ぎ40主毫20旦　o書一2。奎4。量60も蕃　。80＆窪゜100一1201　　　　　10　　　　100　　　　1k　　　　10k　　　IOOk　　　　Frequency江Hz】図6：磁界センサー感度レベルと観測対象自然波動レベル（MNB：Mm　netic　Noise　Burst）．科学衛星に搭載されるプラズマ波動観測器（受信器部とセンサー）とは，前項で述べたプラズマ波動がもつ属性，即ち，強度，周波数，偏波，伝搬方向を捉えることのできる仕様をもつ高感度電波観測器である（波数の測定については，複数編隊衛星で行う必要があり，単独観測では難しい）．．ここでは，日欧共同水星磁気圏探査衛星BepiColombo　MercuryMagnetOspheric　Orbiter（MMO）（2013年打ち上げ予定），および，地球磁気圏編隊飛行観測衛星SCOPE（計画中）用に，現在我々が開発を行っているプラズマ波動観測器の設計を基にその典型的な機能・性能にっいて述べる．図3は，現在設計を進めているBepiColembo　MMOの外観と電界，磁界センサーの配置を示している．また典型的なプラズマ波動観測器のブロック図として，現在設計中のSCOPE衛星搭載予定のものを図4に示す．2．1電界センサー　電界センサーは，プラズマ波動観測器が観測する数翫から10MHz程度の周波数帯，及び，宇宙空間に存在するグローバルな直流（DC）電場まで観測できるように設計される．図3に示すように，スピン型衛星の場合はそのスピン面内に数10m程度の細いワイヤを伸展する（MMOの場合は，32m　tip−tO−tip）．図3では，A・1とA−2，および，　B−1とB・2がそれぞれ1組のダイポールアンテナとなりプラズマ波動を観測する．DC電場を精度よく観測するために，先端部には導体球をつけ，線部の表面には絶縁コーティングを行う．衛星のスピン軸方向に伸展物を串すことは衛星の姿勢安定上の理由もあり困難が伴うため，我が国では従来の衛星では使われてこなかったが，SCOPE衛星で初めて搭載される予定である．　図5に示すセンサー感度を実現するために，電界アンテナ用プリアンプは，十分低い入力換算ノイズレベルとなるように設計される．現在，我々が用いているプリアンプでは，100kHzにおいて数nVIHz∬2という低雑音レベルを実現している．2．2磁界センサー　プラズマ波動の磁界成分をピックアップするセンサーとしては，通常3軸のサーチコイル，あるいは3軸のループアンテナが用いられる．一般的には，数10kHz以下の低周波帯にはサーチコイルが，高周波帯ではループアンテナが用いられることが多い．図3に示すMMOの例では，サーチコイルが用いられており，それは衛星本体から4．5m伸展されたマストの先端にマウントされている．これは，衛星本体内部から放射される磁場ノイズ（電子回路に電流が流れれば磁場が発生する）の影響を少なくするためである．図6にSCOPE衛星用に設計されたサーチコイルのセンサー感度レベルと観測対象となる自然プラズマ波動の強度レベルを示している．　一2．3受信器部　各センサーとプリアンプでピックアップされた信号は，受信器部へとわたされる．受信器の種類としては，「周波数スペクトル」を観測するものと，「波形」を観測するものに大別される．以前は，地上にデータを伝送するテレメータの容量が小さかったため，多チャンネルのフィルタを並べたり，ヘテロダイン型の受信器で発振器の周波数を掃引させたりするスペクトル観測の受信器が主流であったが，我が国の衛星GEOTAILによる∫波形」観測の成功以来，波形観測をベースに置き，周波数スペクトルは波形を衛星機上でFFT計算して求め地上に伝送するタイプの受信器が多くなってきた・図4に示したブロック図は，100kHz以下の周波数帯では波形観測をべ一スとしたものである．一方，10MHz帯では，近年でも波形観測は難しく，図4ではデジタルでDown　conversionをかけることのできるDDCチップを用いることにより，　down　conversionする周波数領域を時間とともに変化させながら出力する波形をFFTすることによってスペクトル観測が行えるようになっている．3．プラズマ波動観測　ここでは，実際にプラズマ波動観測を行うにあたって大切な電界アンテナのインピーダンスについての取り扱い，及び，観測例としてGEOTAE，衛星で発見された静電孤立波について述べる．3．1電界アンテナのアンテナインピーダンス先にも述べたように，プラズマは分散性媒質であり，図1でもわかるように，同じ周波数に対して，複数の波長をもつ波動モードが存在する．プラズマ中における電界アンテナのインピーダンスは，この分散性のため周波数，波数に依存する複雑な形態となる．例えば，静電波動の分散のみを考慮した非磁化電子プラズマ中におかれたダイポールアンテナのアンテナインピーダンスZAは，理想的には，以下（1）式で与えられる【MeyerVernet　and　Perche，1989］．ZA一冗蓋，。∫rF鍵dkF（k）＝Fl（k畷18（ka）】凡ω＝［Siω一準一2・in4G）ノκレ（1）（2）（3）Siω一鐙s1書t　dt／o：　O次のBessel関数α：アンテナ線径L：片側アンテナエレメント長（4）Za−aea／2Cil　Tciea12recelver　図7：アンテナおよびプリアンプ部も含めた等価回路（C1：同軸ケーブル容量，C2：アンテナシールド容量，　C3：　プリアンプ入力容量，Cc：直流電場遮断コンデンサ容量，　R1：放電防止抵抗，　R2：入力インピーダンス），　k’a：　　アンテナインピーダンス，ea：アンテナに誘起される電圧）．ここで，プラズマの分散が，以下の（5）式の縦波成分の誘電率εLとして含まれている．・・竃・＋畿【・＋ξz（のゴ（5）Z（ξ）≡毒瓜毒・XP←・・2）du・ξ一読（6）　　　　　　　　　　　　　ωp，：電子プラズマ角周波数Vte：電子熱速度　アンテナインピーダンスが，このように周波数に大きく依存する形になるため，インピーダンスマッチングをとった形でのプリアンプとの接続ができない状態となる．従って，プラズマ波動の観測では，そのプリアンプ入力インピーダンスは，想定されるアンテナインピーダンスよりも十分に大きな値を用いることになる．例えば，我々の観測装置を搭載しているGEOTAIL　as星では，プリアンプの入力インピー一ダンスとして220MΩを用いている．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　電界アンテナのインピーダンス　　　　　　を精度良く求めることは，計測した　　　　　　データを正確にcalibrationする意　　門　　　味においても重要である．それは，　　α　　　　　　receiverから出力される信号を実　　＿　　o　　　　　　の等価回路の例を示す．等価回路で　　　　　　は，プリアンプの入力容量や同軸ケ　　　　　　ーブルの容量など分布定数も含め　図8：衛星により実測されたアンテナインピーダンスの周囲密度依存性　たものとなっているが・これらの量　［TtSutsui　et　al・，1997より1・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　は衛星の打ち上げ前に地上で測定書�_G濯篭ノSFA竃9950228��13lPt　f　1　fpe　2xlO°図9：GEO肌衛星で観測した電子温度雑音佐：EimnTheτ皿al　noise，毒：電子プラズマ周波魏．2ip　emisslonは，地球磁気圏全面に形成される衝撃波面で発生している電磁波しておく．　一方，実際のアンテナインピーダンスは更に複雑である．それは，衛星本体から放出される光電子電流および，周囲から衛星に流れ込むプラズマの電流の関係により衛星のポテンシャルがプラズマのポテンシャルと異なる状態になっているからである．それにより衛星周辺にプラズマのシースが形成され，その形状や厚みもアンテナインピーダンスに影響を与える．そのため，近年の科学衛星では，オンボードでアンテナのインピーダンスを計測するシステムをもち，フライトにおいて実測するシステムを搭載している．GEOTAIL衛星による我々の計測例を図8に示す．ここでは，抵抗成分と容量成分に変換して示しているが，プラズマの密度（Ne）が低い領域程，真空中でのアンテナ容量αの理論値に近づき，また，抵抗成分は無限大に近づいているのがわかる．プラズマ波動の波長は，一般的に非常に長く数10m長に展開したダイポールアンテナでも，微少ダイポールとして扱うことができるほどであり，従って，そのインピーダンスは，真空中では容量性となる．プラズマ中では上述の分散の効果が加わる上に，周囲のプラズマのアンテナへの流入や光電子による電流があり，この効果がアンテナインピーダンスに抵抗成分として現れてくると考えられる．　アンテナインピーダンスは，周囲のプラズマ環境の影響を大きく受けるため，より現実的な計算を解析的にすることは，難しいが，近年，計算機シミュレーション技術の進歩により，より現実的なモデルで光電子の影響なども考慮しながらアンテナインピーダンスを3次元空間にて計算できるようになってきたPMiyake　et　aL，2008】．　　　　　　　　　　　　　・3．2電子熱雑音　3．1節で示した式でわかるように，電界アンテナのインピーダンスは，電子温度の関数でもある．プラズマはこのインピーダンスに従って熱雑音を発生している．この熱雑音電圧は，次の式で与えられる．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　VT＝4k、T。R・�梶@　　　　　　　　（7）ここで，kBは，ボルツマン定数Teは電子温度である．　アンテナインピーダンスは，周波数にも依存するため，この熱雑音電圧は，周波数依存性をもつことになる（図9）．そのため，その熱雑音の周波数スペクトル形状から衛星周辺での電子温度を導出することができる．この手法は，光電子によるcontaminationや衛星ポテンシャルの影響によって粒子計測器では計測できない低エネルギー粒子も含めた電子の温度を求めることができるというadvantageをもっている．3．3静電孤立波（a）（b｝§雪缶89Evs9　　　　ここでは，宇宙空間におけるプラズマ波動の観測例　　として，静電孤立波（ESW：Electrostatic　Solitary　　Waves）について述べる．既述の様に，我が国の衛星　　GEOTA皿、以前では，スペクトル観測が主流であり，　　波形による観測は注目されていなかった．GEOTA［IL　　では，初めてデジタル型の波形観測装置を搭載し，　　従来，その実態が不明とされていた「広帯域静電ノ　　イズ（BEN：Broadband　Electrostatic　Noise）」の波形　　観測に成功し，それが静電孤立波から構成されてい　　ることを示した．’1’ime　｛UtS　ec｝図10：GEO’ZAIL衛星で観測されたBEN（上）とその波形ESW（下）正K頭ma　et　aL，1999aより］．3．3．1広帯域静電ノイズ　米国による地球磁気圏観測の初期の頃，Scarf　et　al．［1974｝，Gurnett　et　al．　［1976］は，地球の磁気圏夜側（尾部側）の低緯度付近で，非常に強くまた広い周波数範囲に広がる静電波のスペクトルが頻繁に観測されることを報告した．数Hzから数kHzまで広がるこのスペクトルが「広帯域」というのは，その絶対的な周波数範囲もさることながら，いわゆるプラズマを特徴づける周波数をまたがってスペクトルが連続していることに由来している．それは，イオンのプラズマ周波数，電子のサイクロトロン周波数，電子のプラズマ周波数などである．図10（a）はGEOTAIL衛星で観測されたBENのスペクトルである．図10（a）は，横軸がuniversal　timeで表された観測時間，縦軸が周波数で，周波数スペクトル強度の時間変化を示している．一番低い周波数から数kHzまで伸びるスペクトルが，断続的に観測されているが，これがBENである．これは，電界センサーで観測したスペクトルであるが，磁界センサーの方には現れない（ここでは示していない）ので，静電波動である．ここでもイオンのプラズマ周波数（約50Hz），電子のサイク　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロトロン周波数（約200Hz），電子のプラズマ周波数（約2姐z）茎菱図11：ESWを説明する孤立静電ポテンシャルフローのモデルiK切ima　et　aL，1997より】．という特性周波数を一つのスペクトルが横断して存在している．このような広帯域性から，インコヒーレントな様々な波動の重なり合わせと考えられて「ノイズ」という名前が付された．スペクトルの形状をそのように説明する一方で，その発生メカニズムとなると，非常に多くの理論や計算機シミュレーションが発表されたが，どれもBENの発生をうまく説明することはできなかった．それは，やはり前述のようにいくつもの特性周波数にまたがっての波動励起を説明することが非常に困難だからであった．3．3．2　ESWの観測Geo重a龍obse「vations　　PWE　WFC　　　lao6｛｛珂蕪王ヨ　　　換0　　5　　10　　15　　　　　　τ1嗣虜｛〔騨｝Co卿縫ter卿er董me鶴ts　　　つむ　　　　　　じ　　　婁1嶺♂”’、　　　・も5　　　　0．o　　　ユ2君　　　256　　　　　　　X藁鱒、拳遡，　　融（蹴｝　　　　　　伽E（圃簿亀蓼難顯．　　　　x　　　　　　　　　　　　x図12：GE�p凱Lで観測されたESW（上段》と計算機シミュレーションで再現された電界波形（中段），および，位相空間における電子分布（下稜）tMatsumoto　et　al．，1994bより］．　GEOTAIL衛星は初めてデジタル型の波形観測装置（WFC：Wave−Form　Capture）を搭載した［Matsumoto　et　a1．，1994a］．オンボードにメモリをもち，高速サンプリングした波形を一旦メモリに格納した後，ゆっくりとテレメータで伝送するという手法で，断続的にはなるが，すべてのセンサーの波形を直接取得することができる．このWFCによって，我々は，BENが静電的なパルス波形列で：構成されることを発見し，BENは「ノイズではない」ことを示した［Matsumoto　et　al，1994b；Koj血a　et　al．，　1994］．図10（b）は，図10（a）の時間帯のBENに相当する波形のスナップショットである．Eu，　Ev，というのは，直交2成分の電界アンテナによる観測データであることを示している．ここで観測されている位相のそろったバイポーラ波形をBENの波形として，我々は，静電孤立波（ESW）と名付けた．この波形は外部磁場に平行方向の電界成分しかもたず，その後の解析により，「孤立した正のポテンシャルが，高速で衛星を通過していく際に観測される波形」であることがおカiっている［Koji　a　et　al．，1997］．この意味では，ESWはいわゆる「波動3ではない．電界の急激な時間変動を波形として捉えている，というのが本質である．しかし，この孤立ポテンシャルは，波動から形成されることが明らかになっている．　Matsu皿oto　et　a1．【1994b］および，　Omura　et　a1．［1994］は，計算機シミュレーションによって，電子ビーム不安定性の非線形発展が，ESWの孤立静電ポテンシャルの形成にっながることを示すことに成功した（図12）．　計算機シミュレーションによると，電子ビーム不安定性により，図2で示すところのLangmuir　waveがまず励起される．これは静電波動であるため，電子の粗密に従って連続的なポテンシャル構造が形成される．その非線形発展の段階で，となり同士のポテンシャルに捕捉されている電子の位相が混じり始め，次第にポテンシャルが合体し始める．’この合体を繰り返すことにより孤立したポテンシャルが形成されていく．ESWが観測される領域は，電子ビームが観測されることが多く，この計算機シミュレーションが示すモデルは，現象をうまく説明できるものとして広く受け入れられている．計算機シミュレーションによれば，孤立ポテンシャルはエネルギーの元となる電子ビームの速度とほぼ同じ速度で流れていくことになり，これは実際の磁気圏尾部では，数万kmlsというスピードとなる．3．3：3　磁気圏尾部におけるESW発生領域　GEOTAIL衛星による磁気圏尾部におけるESWの解析と計算機シミュレーションの計算によって，ESWに相当する静電孤立ポテンシャル流は次ぎのような特徴をもつことが明かになった．　　　　1．　静電孤立ポテンシャルは，電子ビーム不安定性の非線形発展の結果として形成される．2．　ポテンシャルのpolarityは正である（electron　hole）．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　3．隔だ←一�`　　　　　　　　　　だ←悔　Time　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Trlme　図13：ESWポテンシャル伝搬方向の特定．　　　　　　　　ポテンシャルの速度は，エネルギーソースとなる電子ビームの速度と同程度である．　　　　4．　　ポテンシャルの進む向きは，外部磁場に平行であり，電子ビームと同じ向きである．　この特徴とGEOT肌衛星の電界アンテナの極性を組み合わせることによって，ESWの進んでいる方向を特定することができる．一般に静電波の伝搬方向を単独の衛星で特性することは難しい（電磁波の場合は，単色波であれば，磁場の偏波面法線ベクトルを用いて方向が決まり，電界ベクトルと磁界ベクトルの位相差から向きを決めることができる．単色波でない場合でも，伝搬ベクトルを求める手法は，従来から，いくつも提案・利用されてきている）．しかし，ESWの場合　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　は，その孤立している波であるこ　　　　　　　　　　　　Geotail　distant　ta鵜er・bitsB。vv．sh。ck《m。deO　（September　18，　1992　to　ectober　31．1994）　　　　　　とを利用して，　Bi−polarとなって尊議欄覗朝憩覗08080〜艘84亀頷凋駄M婦go30　0騙30一葛01階■健o掴25◎　80唱愚XGS翼・【簑曾】Magnetopause（飢。deDτ塁年3−・・　輔き　　　つ　ヨリ　ヨゆコねてののぞユロ　　　XCSt｛・〔Ro1τ器号き・　−60　　　　　　　　　　　　　　　　　　ぜりむり　る　お　　るゆ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　YasM・【Re】図14：GEOTAIL衛星のDistnnt　tail軌道（1992年〜1994年）．単位はth（地球の半径：約6，3701mi）．　x方向が太陽方向，　y方向を地球の磁軸とxのなす面に垂直にとっているので，地球の自転に従って，軌道がゆれているようにみえる．　　　　　　　　　　　Geotail　near　tail　erbits　　　　　　　　　（November　1．1994　to　May　31，1997）咽　一30冨Y。誘　3e60oE］　e°霧゜8−oo50冨3°塞゜ぽ一加ね　　　　ゆ　　　む　　　　　む　Xcsu・【Re］60　　　30　　　0　　●30　　・60　　　“O　　“O　　　O　　　30　　　60　　　Xds｝t・　［R・］　　　　　　　　YGSM・　［Re】図15：GEOT飢L衛星のNear　tail軌道（1994年’）いる波形の位相（正の振幅が先か，負が先か）と電界アンテナの極性から，静電的な現象であるにもかかわらず，伝搬方向を特定することができる（図13）［Kojima　et　al．，1999b】．　ESWは電子ビームの有無を知る上で良い手がかりになるばかりでなく，ESWが進む向きを特定することによって，その場所における電子ビームの向きを知ることができる．ESWの地球磁気圏尾部での発生領域も含め，その観測頻度を向きも含めて統計的に解析することの意義は大きい．　我々は，膨大な量のGEOTAI［LデータからESWのイベントを抜き出し，その発生場所伝搬方向等について解析を行った．　図14，15にGEOTAILの軌道を示す．x軸の正方向が太陽方向となる座標軸である．単位は地球の半径約6，370�qを1Reとしてスケールしてある．　GEOT肌の軌道は，地球から最も遠い点（Apogee）で200Re程度となるDistant　tai1軌道に1994年終わりまであったが，その後は，　Apogeeを30Reとす（o）　EorthwordεSW冨ご蕊o一50司501530　一30冨一壌51；’。§筆5　　3◎20　　　　1e　　　　O　　　　・一　10　　　−20　　　−30　　　−40　　−50　　　−60　　　　　　　　　GS継量X【Re】（b）Ta；茎脚ごfd　ESW20　　　10　　　0　　　−10　　−20　　−30　　−40　　−50　　一εO　　　　　　　　　GSM‘X韮Reユ1ee80604020　e％図16：GEOTAILの軌道にマッピングした（の地球方向ESWおよび，（b）反地球方向ESWの比率．統計は，衛星が地球磁気圏の夜側ixく0）のイベントに限っている他，地球の磁気圏の外側を観測しているデータは除いている．るNear　tai1軌道をとっている．このGEOTAILの軌道に沿って，　E　SWの観測とその伝搬方向を解析することで，磁気圏においてどのようなESWが分布をしているかを解析できる．　図16は．その統計解析の結果を，地球方向（earthward）へ流れるESWと反地球方向（tailward）へ流れるESWに分けて矛γ面内にその割合を示したものである．ここでXは正が太陽方向になり，　Yは正が地球の夕方側を向いている．なお，今，データは，地球の夜側の領域に絞ることにしてX〈Oの領域だけに限っている．また，磁気圏の外（マグネトシース）のデータをなるべく避けるために，IM＜20Reの範囲としている．また，統計上の精度を上げる目的で，WFCの一回の観測時間8．7秒の中で30個以上のESWが観測されているイベントについてのみ統計磐理を行っている，期間は，1993年3月18日〜1998年12月31日までのデータを対象としている．　まず明らかに図16からわかるのは，地球に近い部分では，EarthwardのESWがdo曲antであり，遠い部分では，Tailwardがdominantになっている点である（Earthwardのデータの中で，（X，　Y）＝（・32Re，＋17Re）付近にdominantなデータがみられるが，これについては個別のイベントを調べた結果，マグネトシースのデータを観測していたことがibかっており，磁気圏内部での分布を議論しようとしている時，このデータは考慮する必要がない）．　Earthward，　Tailwardともに観測確率が極端に現象する領域があり，　Earthwardで一30Re，　Tailwardで・20Reである．この間の領域一30ReくX＜−20］Ri（i）の間では，　Earthward，　Tailwardどちらも同等の確率で観測されている．ta）》繍w融o冷iliiiil（1Cc）tm　　　　　N　　　　　　　　　蜘噸レ嗣駒騨一一＿＿帰申一一＿騨脚騨＿噸＿＿噂図17：磁気再結合と地球磁気圏．Bi叫2007より】　先に述べたように，ESWの伝搬方向は，そのエネルギー源となっている電子ビームの進行方向と一致する．従って，上述のESWに関する伝搬方向の統計解析結果は，電子ビームの向きに関する統計解析結果そのものであると考えてよい．つまり，この電子ビームの向きが，−30ReくXく一20Re付近で切り替わる傾向にあると考えてよい．　このX〜・20Re付近というのは，地球磁気圏物理学上の非常に重要な領域である．それは，地球磁気圏の尾部領域における磁気再結合がこの距離で頻繁に発生すると考えられているからである．　GE　OTA正L衛星などでも確認されているが，太陽風の磁場（IMF：Interplanetary　Magne七ic　Field）が，南向きになると地球磁気圏前面で地球磁場と太陽風磁場の磁気再結合が発生，その結果として，前面の磁力線が磁気圏尾部へと運ばれ，磁気圏尾部にエネルギーが蓄積されていくことになる．この尾部エネルギーの蓄積が，尾部領域で発生するもう一っの磁気再結合によって開放されるのである（図17）．この尾部領域での磁気再結合ポイントが，地球からの距離20Re程度になると観測的にも，計算機シミュレーションからも明らかになってきている．そして，この磁気再結合ポイントでは強い電界が発生してその結果電子を加速して電子ビームを形成することが知られている．GEOTAILにおいても磁気再結合に起因する電子ビームが観測されている．　図16でESWの伝搬方向の場所依存性については，この磁気圏尾部における磁気再結合にともなう電子ビームの発生に関係していると現在考えている．磁気再結合にともなう電子ビームは，再結合ポイントよりも地球側には，地球方向の，反地球側には，反地球方向の高エネルギー電子ビームを発生させていることがGEOTAII．，の観測からも明らかになっているiNagai　et　al．，1998］．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　実際に尾部で磁気再結合が発生するきっかけとな1．0O．8O．6O．40．20．0一・90　　　　　　0　　　　　　　90　　　　　　180　　　　DelGy　Time［minutes］図18：IMFが南転してからESWが観測されるまでの時間差．る，南向きIMFとESWとの関係について，図18に統計解析の結果を示す．これは，地球よりも太陽側の太陽風中にいて，太陽風パラメータを観測していたWIND衛星のデータを用い，　IMFが南向きに変わった時刻から太陽風速度によりその磁場が地球に到達するまでの時間を補正した後，ESWが観測される頻度を時間差別にプロットしたものが，図18である．わずかに南転前から観測されているESWもあるが，大多数は，南転後，しかも60分程度の時間差でピークとなっている．地球の磁気圏の南転後のレスポンス時間差がだいたいこのオーダーであることを考えると，やはりESWの発生には，地球磁気圏の活動が関係しているようにみえる．磁気再結合というマクロな現象とESWというミクロな現象が，しっかり結びついた形でモデル化できると大変面白いところであるが，結論を出すにはもう少し多くのデータと慎重なデータ解析が必要である．もっとも，IMFの南転からの時間差といっても南転前の履歴も重要であり，すでに北転南転を短い時間で繰り返している時とそうでない時では，また，様相が異なってくることも考えられ，南転時間からのタイミングだけでは，なかなか決定凶なことはいえない．我々は，地球磁気圏の活動度と密接に関係するオーロラキロメーター波（AKR）の強度とESWの観測確率とも比較を行っているが，こちらでも，やはり，AKRの強度がある程度大きくならないとESWは観測されない，という結論を得ている．4．まとめ　本稿では，宇宙空間におけるプラズマ波動観測の意義，手法を簡単にまず述べた．無衝突プラズマ中においてプラズマ波動が担う役割は非常に重要である．そこで発生している物理プロセスをプラズマ波動から知る手掛かりは，プラズマカミ分散性であり多数のモードが存在するということで，多様性に富んだ現象としてみえてくる．どのモードのどの周波数が不安定になっているかを解析することで，物理プロセスの理解はかなり進む．このような解析を行うに値する観測器を我々はこれまで開発してきた．中でも，GEOT肌衛星に搭載したWave・Form　Captureは，　GEOTAIL以後の世界各国のプラズマ波動観測器の方向性に大きな影響を与えた．波形を観測するということは・従来周波数空間でしh）現象をみていなかったも�Qを，時空間で見られるようにした，ということである．一方で，この波形を観測するためには滝界アンテナのインピーダンスを正確に知る重要性が更に増した・それ｝ま・アンテナインピーダンスでの位相回転を補正しないと，観測波形を物理波形に較正する際に，ひずんでしまうからである．そのため1こ，オンボードでアンテナインピーダンスを計測する回路をつけたり，計算機シミュレーションによるモデル解析を行ったりする試みが，続けられている．　波形観測の重要性を如実1と示したのが，GEOTAII．　WFCによる静電孤立波の発見である．長年実態がつかめなかったBENに対して，波形で捉えるという試みがこの研究のブレイクスルーとなった．そして，計算機シミュレーションとの共同研究により発生モデルやエネルギー源としての電子ビームの関与も明らかになった．そして，本稿では，そのESWがグローバルな地球磁気圏活動と関わりをもつことの可能性を示した．統計解析によるESW伝搬方向の20Re付近で切り替わりは，まさに磁気再結合との関係を示唆しているものと考えられ，今後の詳細な解析を進める予定である．ReferenoesBi叫，　E舳・・m・gn・t・・ph・・e，　R…nn・・伽・f・magn・ti・廻鷹・漉彪4以β伽泌p鳳（「amb「idg・・UntVe「sity　Press，8−15，2007．Gum、鶴r瓦A．，　L八F伽k，　and・R・P．・L・pPing，　Plおm・wav・・inth・di甑ntm・鯛・飢訊G岬加R・鼠・81・6059−6071・　ドあ　K鵠i器と麗・餐膿燕翻誰藷論。謡紬趨齢濫錨馬。襯含趨盤　boundary　layer：GEOTAIL　Observations，　Geopkys・　Res・1診鉱，21・2919−2922・1994。、K。j鵬E，　H．　M・tSum・t・，　S．　ChikUb・，・S．　H・dy鵬M舳・ur−Abdall…nd・R・・R・・Ande…n・GEOT肌Wavef°「m　Observations　of　Broadband1Narrowband　Electrostatic　Noise　’in　the　Distant　Tail，　J　Geop］tys．　Res．，1q2，14439−14455，　ドのサK。jima、H．，　R撚�o・t・，鋤dYOm鵬E藍e�梶E惚ti…1i町w・ves・b・erved・in・th・g・・m・9n・ti・t・il　and・由er・e蜘s・　ノ4識Space　R｛ls．，23，1689−1697，1999atK・j鵬H．，K．　OhtSUka，　H．．　M・舳・t・，　Y　Om�o，　R　R・Anders・n・Y｛i；・it・・T・・MUk・i・＆K・�qb�o・�pd　T伽am°t°・　Plasma　waves　in　the　slew　mOde　shockS　observed　by　Geotail　spaUt　Adi？．」ha　Spaee　Res．，2451−54，1999b．Lui，　T、　Y，　Road　map　to　magnetotail　domains，　Magnetotrガ1　p伽蜘edited　tッA．　T．　Lui，刀le　Johns　Hopkt’ns　Universめ’Press，　Bαltinzere　and　London，　3−9，　1997．MatSumoto，　H．，1．　Nagano，　R．　R　Anderson，　H．　Koj　i鵬K．　H紬imoto，　M．　TsutSui，　T．　Okad亀1．1弧mu1？g　Y．　Omura，｛md　M．　　Okada，　Plasma　Wave　Observations　With　GEOTAIL　Spacecraft，　J．　Gθo脚o轡Gωθ180鵡4659−95，1994a．Ma蜘moto，　H．，　H．　K（）jimeg　T．　Miyatake，　Y　Om鵬M．　Okada，　L　Nagano，　and　M．　TsutSui，　Electrostatic　Solitary　Waves（ESW）血血・M・9n・t・副・BEN輪v・f・・m・・b・erv・dby　GEOT肌・G仰加・R・鼠蝋21・2915−2918・1？94b・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　「’NewMatSumoto，　H．，　H．　Koj甑YOm鵬�pd　I．　Nagano，　Plasma　waves　in（詑ospace：GEOT肌、Obs�p飢10n，P。脚ec函・・σ・η翻蜘・・Magn・t・fα琵”・d．8y　N．　N1・hid窩D・N・8鵜αηd珊・C�p馨暢G・・吻・i・α賄η・騨h　　妙訪θ加θ伽πG仰姻6α1伽・n，・105，・259・319・1998・M・yer−Vern・t・nd　C．　P・r・h・，　T・・1・kit・f・・ant叫ae・and・th・�o・l　n・i・e　nea曲・pl・・m・丘・qu・n・y・・J・・G・・pltys・Res・・94・　　2405−2415，1989．　　　　　，Y，旺U，ui，　H．　K・ji鵬YOmu・a，　・nd・H．　M翻m・t・，　Elec伽・m・9n・ti・p・蛇i・le−In一�tll・�qu1・d・n・紬・Miyakeimp・伽ce・fadip・1・�p伽na・u∬・�od・d　by　an　i・n・h戯h，　A・�tpt・d飴曲・publi・就i・n　in　Radi・　S・i・〃・¢2008・N。gai，　T，　M．珂�q・t・，　Y　S・it・，　S．　M・・hid娯抽・鵬R・Nak・m・m・TY�o・m・t・・T・　Muk・i・A・Ni面d・・�pd　S・K。�qbu馬S鵬ur。�pd�K�oi…fm・gn・ti・・ec・mec行・n　f・・sub・t・�o・n・etS舳G・・副・b・e・v・ti・n・・」G吻加　　Rθ乱，103，4419−4440，1998．Omura，、Y．，　E期�q聯侃M翻m・t・，　C・m脚t・・s�q咽・n・fE1・・紅・・傭・S・li鰐鞭ve・・An・nlinear　mOd・1°f　　broadband　el�ttrostatic鍛oise，　Gα〃那．　Rε3．　Lett．，21，2923・2926，1994．Sca域EL．，　L　A．　F鷹K．　L　Ad・ers。脚d・R．・P．・L・PPing，　Pl・・m・w・v・傭bu韮・n甑di・瞭…ssing・・紬・plasma　　sheet　boundaries　and　the　neutra茎sheeち（Yeop］tys．　Rε5．．Lett．，1，189−192，1974。T，nt、ui，　M．，1、　N。g鋤・，　H．　K・ji鵬K．・H・・him伽，　H．轍・�o。t・，　S・Ya蜘董・磁dTOk幽M幟・em・鑓働伽・1ysis　　of　antenna�qpedan◎e　aboa罫d血e　GEOTAIL　spacecraft，　Radi（｝＆ienc｛ち32・UOl−1126・1997・」発行連絡先事務局財団法人輻射科学研究会佐藤く亨京都大学大学院情報学研究科通信情報システム専攻〒606−8501京都市左京区吉田本町

