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概要

　マイクロ波の生態や環境に与える影響の内，特に，マイクロ波による加熱効果について検討した．

本研究では，マイクロ波の生態による吸収率を定量的に評価するために，金属導波管中で生態に模し

たファントムや植物に照射し，散乱行列から生態のマイクロ波吸収量を電気回路的に求めた．また，

2．45GHz，2Wのマイクロ波を導波管内で照射し，加熱効果による表面温度上昇を測定した．さらに，

表面温度とマイクロ波吸収率の関係を熱伝達の理論を用いて解析的にも求め，実験結果との比較を

行った．

1．はじめに

　近年，マイクロ波をエネルギーの空間伝送手段として利用することが注目を集めている．例えば，

宇宙太陽発電システム（SSPS）ではマイクロ波を利用して，大電力を地上に送ることを想定している

が，このようなマイクロ波でエネルギーを空間伝送する際には，生態や環境への影響が心配される．

また，医療技術としての加熱効果の応用も考えられることから，生態や環境に対するマイクロ波の影

響を検討することは非常に重要である｛1］．

　従来の電磁波の生態への影響の検討においては，実際に電磁波を照射したのち，生態に対する生物

学的変化を検証する実験が中心である．しかし，実際には，「電磁波照射→生態内への高周波電磁界

の侵入→発熱あるいは非熱的変化→生物学的変化」という一連のプロセスによって電磁波照射の影響

が生じるが，自由空間で電磁波を生態に照射した場合，生態表面での反射や生態を透過する透過率の

同定が困難なため，生態の電磁波吸収量が把握できず，生態内での電磁波による発熱量を定量的に検

討することが困難である，

　そこで，生態のマイクロ波吸収量を正確に評価するために，本研究では，自由空間を伝搬する電磁

波ではなく，金属導波管中で電磁波を生態に模したファントム材料へ照射することにより，生態のマ

イクロ波吸収量とそれに伴う発熱量を検討した．また，表面温度上昇との関係を熱伝達の理論を用い

て解析的に求め，解析手法の有効性も確認した．

2．生態へのマイクロ波照射

2．1導波管内での生態へのマイクロ波照射

図1に示すように，ファントム材料あるいは鋤を中空導囎W㍑（寸法は109．22mmX　54．61mm）

内部に設置し，2．45GHzのマイクロ波を照射することを検討する．なお，ファントム材料とは，生態

に近い物性を有する材料で，生態への影響を評価する際に利用されるものである．
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金属導波管

図1　金属導波管を用いた電磁波照射装置の概念図

2．2生態のマイクロ波吸収と発熱の検討

　空気中で加熱された物体は，その表面温度が上昇し，表面から空気への熱エネルギーの移動が起こ

る．そして，平衡状態に達すると表面温度が一定になる．

　固体表面と空気（流体）との閲の伝熱は，流体と接している固体表面の面積（伝熱面積）をA［m2］，その

表面温度をTm［Kまたは℃」，流体の温度をT．［Kまたは℃】とすれば，固体表面から流体への対流によ

る放熱量g［W］は温度差T．－T．および表面積Aに比例するので，次の（1）式で表される．

　　　　2＝α（Tw－T．）A　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）
この式で定義される熱伝達率α正W／（m2’K）】の値を求めれば，放熱量2と表面温度T．の関係を知ること

ができる．図2に示すように，自然対流の場合での立方体の各面の熱伝達率は次のように求めること

ができる．噂

し…lllllπ」

図2　立方体における自然対流

熱伝達率αを求めるのに，流体のグラスホフ数G7とプラントル数Pアの積が必要である．　Prの値

は既知数だが，Grは（2）式で表される．ただし，　Lfm｝を立方体の辺の長さ，g［m∠s2】を重力加速度，　v［m2！s］

を流体の動粘性係数，λ［W1（血K）1を流体の熱伝導率，β［K1】を流体の体膨張係数（気体ではβ一1／T．，た

だしT．［K】は絶対温度）とする．

　　　　　　L396（T．－T．）
　　　　Gr＝　　　　　　　　　2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）
　　　　　　　　　γ
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Gr，　Pr，　L，λの値を用い，各面の熱伝達率を次のように求める．まず側面について，熱伝達率α

は（3）式で表される．

　　　　　　　　　卜騨剤

図2に示すように，上面の熱伝達率αは次の（4）～（5）式で表される．

a

　一　i［・・　825＋

i）

ii）

104＜Gr・Pr＜107の場合

a　・　・・54（Gr・Pr）’／4 壬

107＜Gr・Pr＜1011の場合

a　…15（Gr・Pr）’／3
会

（3）

（4）

（5）

また下面の熱伝達率αは次の（6）式で表される．

i）　IO5＜G・　’Pr＜10’°の場合

　　　　　α一α27鰍yμ壬　　　　　　　　　　（6）

求めた熱伝達率αを（1）式に代入する．今表面温度は面内で均一で，各面ですべて同じと仮定し，各

面の放熱量gを求め，6面の放熱量の合計が立方体全体の全放熱量となる［2】．

　これに基づき，放熱量gと固体表面温度％の関係を求めることができる．電磁エネルギーが立方

体に吸収されて熱エネルギーに転換され，温度が上昇していく．平衡状態では，立方体のマイクロ波

電力の吸収量が放熱量と一致する．

3ファントム材料の誘電率評価

　照射実験に先駆け，生態に模したファントム材料の複素誘電率を測定した．ファントム材料の成分

（重量比）は，濃rE　l．2％の食塩水が76．5％，粉末ポリエチレンが15．2％，　Super　Stuffが8．4％である．ファン

トム材料の複素誘電率を実測するために，図3に示すように，調合したファントム材料を標準長方形

導波管W田40に充填し，10GHz付近での反射係tw　Stiの大きさと位相角θを測定し，複素誘電率を

算出した，
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図3

㌘導波管WRj。10

噸・ファントム材料

　　　　　　　　　　　　　　　　　材料を充填されたWRJ－m導波管

　実験で得られた反射係数の値を用い，求めた比誘電率ε’とtanδの値をそれぞれ図4，図5に示す．

周波数が10GHzのとき，ファントム材料のε’は25．23，　tanδは1．01の値が得られた．

6°

㌔4° 1’”一”寸雪…†…†”…｛

x201嶋一†……r－…‡……「……i
　　　　｝　l　l　l　l　｛
　　　　；　　1　　｝　　｛　　｝　　｝
　　0｝＿＿＿4＿一＿1＿＿＿↓＿＿＿｛一一一擁

　　　8　　　　9　　　　10　　　　11　　　　12　　　　13

　　　　　　　　　　周波数fiGHz］

　　　　　　　　　　図4　εザ特性

1’8

「…「1…「1輩郵
　　1　｝　1　｝　｛　｝
　　｝＿＿＿．－4＿＿＿」．＿＿＿4＿＿＿＿↓＿一一＿一＿適

ガ｝嚇博賊恥病

：：1」コ三i二IIIIIII

　　8　　　　9　　　　10　　　　11　　　12　　　　13

　　　　　　　　　周波数fiGHz］

　　　　　　　　　図5　tanδ一f特性

4．ファントム材料へのマイクロ波照射実験

4．1マイクロ波吸収率の測定

　図6のように，立方体のファントム材料を中空導波管WRJ－2内部に設置し，ファントム材料への

マイクロ波照射実験を行った．実際に測定するときの装置は図7に示す．なお，測定用の立方体の

ファントム材料に関しては，透明なプラスチックを用いて立方体の箱を作り（図8（a）），その中にファン

トム材料を充填した（図8（b））．立方体の辺の長さはそれぞれ20mm，30mm，40㎜とする．立方体の

ファントム材料重量を測り，密度が0．932［g！cm3］であることがわかった．
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　　同軸導波管変換器

図6　照射実験の概念図

癬街
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図7　測定系と測定機器
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（a） （b）

図8　立方体のファントム材料

実験では，物体による吸収率を次のような方法で算出した．

図9において，導波管内にファントム材料を置かない状態での反射電力と透過電力の和は，

　　　　國2＋IS2112　・1－pwG　＝x　　　　　　　　　　　　　　　（7）

とする．ここで，PWGは，　IW入力時の導波管による電力損失である，ファントムを導波管内に設置

した状態での反射電力と透過電力の和は，

　　　　lS，　，12＋IS21r－1一馬G一ろH－x－y　　　　　　　　　　　　（8）

とする．ここで，PPHぽ，ファントム材料による電力損失である．

　空気or
ファントム材料

入力電力1

－

反射電力15n　12

透過電力15，，　12

－

　　導波管WR・」－2

図9　吸収率Aの算出

（7）式と（8）より，ファントム材料によるマイクロ波電力の吸収率Aの実験値を次式で算出できる．

　　　　オ＝レ畳＝ヱ　　　　　　　　　　　　　　　・　．　　、（9）
x　　x

　得た実験値を検討するため，HFSSで図6と同じ実験系を設計し，解析を行った．なお，比誘電率

ε’と誘電正接伽δを実測値25，1．0とした．実験と解析の結果を比較し，図10に示す．
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11三三繍落…「…T…「…コ
゜’8

「㎝「…τ…脚…γ…1簿讐

　　o　1．．一一＿一＿！一＿＿↓＿＿＿＿も＿＿議＿＿詞

　　　L7　　　　　　1．9　　　　　2．1　　　　　2．3　　　　　2。5　　　　　2．7

　　　　　　　　　　　周波数fiGHz】

　　　　　図10　吸収率の実験値と解析値の比較

また，周波数声245GHzの場合，吸収率の実験値と解析値との誤差を求め，表1に表される．誤差

がすべて10％以内に収まっている．

　　表1吸収率オ

条件：ノ≒2．45GHzの場合

辺の長さα

　［㎜］

反射131112　透過［5をli2　吸収率オ

の解析値　の解析値　の解析値

反射81112　透週＆1｛2　吸収率オ

の実験値　　の実験値　の実験値

解析値と

の誤差

0ρ85　　　　　0318　　　　　0．197

0241　　　　　0343　　　　　0416

0214　　　　　0．143　　　　　0．643

0．099　　　　　0石69　　　　　0．182

0218　　　　　　0366　　　　　　0378

0220　　　　　　0．118　　　　　　0．640

7．47％

9．09％

043％
Ψ

　図10と表1からわかるように，立方体の一辺の長さaの増加に応じて，吸収率護も増加すること

がわかる．実験では，同軸導波管変換器での整合特性が完全ではなかったために共振現象が起こり，

図のような周波数特性となったものと考えられる．これについては，同軸導波管変換器の特牲を改善

することで解決できると思われる．

4．2マイクロ波照射による表面温度上昇

2．2の原理に基づき，ファントム材料からの放熱量を求めた．なお，常圧（0．101MPa）の空気の物性値

として，空気の動粘性係数v［m2／s］，熱伝導率λ［W／（m’K）】，プラントル数Prの値は表2に表される．

空気の温凱を20℃とする．各値を（2）一（6）式に代入し，立方体全体（a＝20mm，　30mm，40㎜）の放熱

量を求め，表面温度T．との関係を図11に示す．ただし，実験では，立方体の下側に発泡スチロー

ルを設置してあるので，下側の発熱量を配慮せず，四つの側面と上側の発熱量の合計が全発熱量とす

る。
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表2　常圧（0．101MPa）の空気の物性値

表面温度為 動粘性係数y 熱伝導率λ プラントル数P7

［℃】 巨n213］ ［W／（m・K）】

×10°6 x1σ3

20 15．14 25！72 0！713

40 17．03 27．20 α710

60 19．01 28石5 Gコ08

80 21ρ6 30．06 OJO6

100 23．17 31．45 0，705

6一

　　　　一a＝＝30mm　；　　｝　　｛　／l　　l

　　　一調゜mmミ　｛　レ…　　｛

轟41…⊥酬rl二7「：y「1
鞭　l　　l　　｝　　諜　　識誘　｝　　｝

一一炉20m訂一了…～…γ…岬…丁…“…丁酬…曲コ

0 20 40　　　60　　　80

　表面温度T．【℃】

図11　2－T．特性

100 120

　図11からわかるように，同じT．ではaの増加に応じて2も増える．その増加の割合は先のAの

増加率にいかなり近い．

　発熱量gは，熱平衡状態においては入力電力Pと吸収率孟の積（｛1｝；PA）で表される．表1から各吸

収率（発熱量）を図11に代入し，立方体の表面温度T．を傘める．このような計算で得られた表面温度

T．と入力電力Pとの関係を図12（a），図13（a）に示す。また，上昇温度A1〈＝T．・－T．）と入力電力Pと

の関係を図12（b），図13（b）に示す．なお，図12は吸収率Aの解析値を用いて得られたグラフで，

図13は吸収率Aの実測値を用いて得られたグラフである．
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入力電力P［W］

　　（a）

　　　図12

一3°

　　3　　　　　0　　　　1　　　　2

　　　　　　　　　　　入力電力P［W】

　　　　　　　　　　　　　（b）

吸収率の解析値からの表面温度上昇推測

6°働

「…一一r…コ
　　　・　　　　！
　　　1　　　　　　　，
　　　さ　　　　　　　　　　く
　　　だ　　　　　　　　ま

30

　X2・
覇

　10

3

榔　　；

　　　　　　入力電力P［W】　　　　　　　　　　　　　　入力電力P［W］

　　　　　　　　（a）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）

　　　　　　　　　図13　吸収率の実験値からの表面温度上昇推測，

　図12，図13からわかるように，aの増加に従って，発熱量APと放熱量2が同じ割合で増加す

るので，結果的に同じ入力電力Pでは，aに関係なくほぼ同じ表面温度で平衡状態になることがわか

る．

推測値に基づき，図14に示す実騒置を用い，作った立方体のファントム材料（炉20mm，30㎜，

40mm）を中空導波管WRJ・2に設置し，照射実験を行った．測定系と測定機・器は図15に示す．
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導波管WRJ－2

マイクロ波発

振器245GH
　Ψ

圏構造体

Power　Meter ～
アツテ

ネータ
！、

！

　　　○

全　アイソ；レータ

アンプ

　　同軸導波管変換器

図14　温度測定用実験装置

幽

嵐

図15　測定系と測定機器

実験では，発振器のパワーレベルを22dBmに設定し，ファントム材料の温度が上がらなくなるま

で，2Wのパワーで照射し続けた．赤外線放射温度計を用い，10分おきにファントム材料を納めた立

方体ケースの6面の温度をそれぞれ測り，その平均値をファントム材料の表面温度とした．上昇温度

ATの特性を図16に示す．また，上昇温度ATの各推測値と実測値を表3にまとめた．図と表より，

立方体の体積に関係なく，上昇温度がほぼ同じであることがわかる．
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　　図16　ファントム材料の温度上昇

表3ファントム材料の温度上昇

立方体の 温度上昇の推測値1 温度上昇の推測値2 温度上昇の

辺の長さα （吸収率：解析値） （吸収率：実験値） 実測値

［㎜］ ［℃］ ［℃］ ［℃］

20 23！79 22．41 18．3

30 24．93 23．14 18．6

40 23！77 23．69 17．8

5．植物へのマイクロ波照射実験

　上述と同じように図14に示す実験装置を用い，ファントム材料の代わりに植物（乾燥した木材，

トマト，サボテン，じゃがいも，人参）をそれぞれ中空導波管WRJ塗に設置し，照射実験を行った．

なお，各植物の形はそれぞれ，木材は辺が30mmの立方体，トマトは直径30㎜の球体，サボテンは

直径30mmの球体，じやがいもは辺が30㎜の立方体，人参は辺20㎜，30㎜の立方体である・各

植物の種類と測定系は図17に示す．ファントム材料と同じように，植物の各面の温度も違うため，

図14に示す実験装置を用い，発振器のパワーレベルを2．2dBmに設定し，植物の温度が上がらなく

なるまで，2Wのパワーを放射し続けた．赤外線放射温度計を用いて10分おきに温度を測った．なお，

立方体の場合，6面の温度をそれぞれ測り，平均値を取り，球形の揚合，表面の6点の温度を測り，

平均値を取って植物の上昇温度とした．上昇温度ATの特性を図18に示す．　　　　　　　　・
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　　　　　　　　照丁側弓　　　　　　欝甕鷺瑠二’

　　　　　　　　　甲：

図17　植物の種類と測定系
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　　　　　　　　　　図18　各植物の温度上昇
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　ファントム材料は，主に動物の体を想定した電気的特性を有すると考えられ，水分含有率が高く，

誘電損も比較的大きい．それに対して植物の水分含有量は比較的小さいと思われるため，植物体の温

度上昇はすべてファントム材料より低く，また，同じ体積でも種類が異なると上昇温度も異なるもの

と思われる．そこで，各植物の吸収率Aを調べた．図6と同じ実験装置を用い，植物を中空導波管

WRJ－2内部に設置して測定した．得られたSパラメータを（7）～（9）式に代入し，吸収率を求めた値を図

19に示す．各植物の重量を測り，密度も求めた．ファントム材料も含め，上昇温度」鴛周波数2．45GHz

のときの各物体の吸収率A，密度をまとめ，表4に表す．

　o・6τ……丁……醐コ…㎝…マー一榊…一「’一“nv3

　　　｛

・播緒緊峯撫一｛
　　　｛　　；　　；　　；　　1　　｝
　　　≡　｛　｛　｛　｛　｛
　．α21＿＿」＿＿誌＿一∴一…」一一一重
　　　1．7　　　　L9　　　　2．1　　　　2．3　　　　25　　　　2．7

　　　　　　　　　　周波数fiGHz】

　　　　　　　　　　　　　図19　各植物の吸収率A

表4　各植物とファントム材料の比較

名称 上昇温度」r 反射131112　透過i8をli2　吸収率孟 密度

［℃｝ 回c㎡】

フアントム（立方体炉20㎜） 18．3 0∬）85　　　　　　0．669　　　　　0．182 0，948

フアントム（立方体炉30㎜） 18石 0218　　　　　　0366　　　　　0378 α906

ファントム（立方体α＝40mm） 17．8 0220　　　　　　0．118　　　　　0」540 0933

木材（立方体炉30㎜） 4．4 0鯛13　　　　　　0．830　　　　　0X）103 α521

トマト（球体雄30㎜） 12．2 0斜37　　　　　0！785　　　　　0．117 0，687

サボテン（球体ナ30㎜） 13！7 0∬317　　　　　0石82　　　　　0239 0石45

じやがいも（立方体が30㎜） 10．5 α244　　　　　　0347　　　　　0．370 1．U7

人参（立方体減o㎜） 8．0 0．0683　　0％8　　0．109 1，071

人参（立方体炉30mm） 92 0280　　　　　　0333　　　　　0347 1，176
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　図18，図19，表4を合わせて考えると，木材の密度と吸収率が一’ts低く，水分の含有率が低い

と思われるため，マイクロ波がほとんど吸収されず透過し，温度上昇が小さかったと思われる．一辺

30㎜のじゃがいもと人参では，上昇温度，吸収率，密度がほぼ同じで，表3の同じ体積のファント

ム材料と比較すると，ファントム材料の吸収率とほぼ同じだが，密度はファントム材料より少し大き

く，上昇温度はファントム材料より低いことがわかった，これは表面からの水分の蒸発による影響が

考えられる，このような同じ形状の場合，発熱効果の比較検討に吸収率が非常に有効であると思われ

る．

6．むすび

　導波管内での2．45GHzのマイクロ波照射による材料の温度上昇を解析および実験により考察した．

　マイクロ波照射による生態への影響を考える場合，マイクロ波加熱効果によって，ある温度以上に

一定時間加熱されることが基準となると考えられる．本研究では，生態のマイクロ波に対する吸収率

を導波管内でのマイクロ波照射によって，定量的に評価した．今回の解析・実験ではマイクロ波吸収

による影響は被照射物の表面温度上昇を用いて評価したが，今後は，個々の材料の表面状態，比熱，

水分の蒸発などの影響を考慮すれば，さらに正確な評価が可能であると考えられる．また，マイクロ

波照射の影響をより精密に評価するためには，内部の温度分布を求めることが重要である．
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概要

負屈折率媒質における電磁波の位相速度，群速度，エネルギー速度について考察する．ま

ず，媒質の比誘電率や比透磁率が任意の複素数をとりうる場合にも適用できる位相速度，あ

るいは屈折率の計算法を導出する．次に，負屈折率条件は位相速度と群速度が逆向きになる

条件であるという誤解を解くために，ローレンツ分散媒質中における位相速度，群速度，エ

ネルギー速度を具体的に求める．さらに，この誤解の原因である群速度とエネルギー速度の

同一視の問題を解決するため，エネルギー保存則を用いて，群速度とエネルギー速度の差に

ついて調べる．

1　はじめに

Veselago　（11は誘電率と透磁率が同時に負になるような媒質が存在しうることを予言し，

そのような媒質中では電磁波の波数ベクトルとポインティングベクトルの向きが反平行に

なり屈折率が負になることを示した．自然界には誘電率と透磁率が同時に負になるような

物質が存在しなかったため，このアイデアは長年検証されずにいた．しかし，Shelbyら［2］

により，メタマテリアルを用いて誘電率と透磁率が同時に負になる媒質が実現され，その媒

質の屈折率は負になることが実験的に確かめられた．

　負屈折率媒質の作製に関する研究は数多く行われているが，屈折率の計算法については未だ

に確立していないと言える．屈折率πは，比誘電率εrと比透磁率thを用いて，通常n　＝・　vEI7ZF

のように表記されるが，この式にε，＝－1とμ，＝－1を代入するとn＝　（－1）×（－1）＝＝

VT＝1のようになり，正しい答えが得られない．一方，π＝V冨～侮のように書いた場合は

n＝V⊂：’ill×V⊂i＝i×i＝－1となり正しい答えが得られる．そのため，　n　・・　v／efviji；のよ

うに表記すれば良いように思えるが，その根拠は明らかではない．また，比誘電率や比透磁

率は一般に複素数であり，これらの値が任意の複素数をとる場合，すなわち，媒質の電磁応

答に損失や利得がある場合にも適用できるのかどうかは不明である．

　さらに，負屈折率媒質中における電磁波伝搬に関する誤解も見受けられる．上述のとお

り，負屈折率媒質は波数ベクトルとポインティングベクトルが逆向きになる媒質であるが，

位相速度と群速度が逆向きの媒質であると記述している文献も少なくない．この背景には

群速度とエネルギー流の向きは同じであるという仮定があるのだが，適当な条件下ではこ

れらの向きは逆方向になる場合がある，すなわち負の群速度が実現できることが知られて

いる【3－－61．したがって，負屈折率の判定に群速度を用いることは不適であることは明らか

である．

　本稿では，まず，比誘電率や比透磁率が任意の複素数をとりうる場合にも適用できる位相

速度（屈折率）の計算法を導出する．次に，ローレンツ分散媒質に対して位相速度，群速度お

よびエネルギー速度を具体的に求め，屈折率が負になる条件と位相速度と群速度が逆向き

になる条件は異なることを確認する．最後に，エネルギー保存則から群速度とエネルギー速

度の関係を導出し，群速度とエネルギー速度が一致する条件，一致しない条件について考察

する．
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2　位相速度

　角周波数ωにおける位相速度は
ω

　　　　　　　　　　　　　　　　　”P　＝　R6’（755　　　　　　　　（1）

で与えられるため，位相速度を計算するためには，波数κ，あるいは屈折率n　・・　h／ko（秘は

真空中の波数）を求める必要がある．まず，通常行われる波数の計算法について復習し，そ

の計算法における問題点について述べる．次に，その問題点を解決できるような波数の計算

法について述べる．

2．1　通常行われる計算法

　マクスウェル方程式：

　　　　　　　　　　　　　　　　　∂B　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂D
　　　　　　　　　　　　　r・tE－一蕊，　r・tH－br　　　　　　（2）

から出発する．時間（‘），空間（r）に対してexp　［－i（wt－k・r）玉のような依存性をもつ単色平

面波に対しては，式（2）は

k×E　＝ωB，k×H＝・一ωD
（3）

となる．等方性媒質に対する構成方程式

D＝εE，　H　＝＝　pa’一’B （4）

を式（3）に代入し，電磁波の伝搬方向がz方向，すなわちle　＝・　kez（e、はz方向の単位ベク

トル）であるとすると，

・［）・・］隆⊥欄・
（5）

のように書ける．ここで，εとμは複素数であることに注意する．この式は（Ex，　Hy）成分に

関する式と（EJ，，H．）成分に関する式に分解できる．それぞれの式において，電場か磁場の

どちらか一方を消去することにより，

k2＝ω2εμ （6）

が得られる．これを式（5）に代入すると，波動インピーダンスZが

　　　　　　　　　　　　Z2－（ExHy）2－（－k）2－f　　　（7）

のように求まる．

　式（6），（7）から波数や波動インピー一ダンスを求めるには，それぞれの右辺の平方根を計算

しなければならない．複素平方根関数は2価の関数であるので，その分枝を正しく選ぶ必要
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がある．正しい分枝は，通常，次のようにして決定されている．εとμが同符号の実数であ

る場合には，式（3），（4）を用いて波数の符号を決定し，異なる2つの媒質の境界面における

反射率が1を超えない条件からZ＞0としている．εとμが異符号の実数である場合には

電磁波は伝搬しないので，ここでは考えない．また，受動媒質Pm（ε）≧0かつIm（μ）≧0】

に対しては，電磁波が増幅されない条件からIm㈹≧0，反射率が1を超えない条件から

Re（Z）＞0になるように解が選ばれている．しかし，この計算方法は能動媒質［Im（ε）＜0

またはIm（μ）＜O］には適用できない不十分なものである．

2．2　エネルギー流を考慮した計算法　　　　　N

　前節で述べた通常行われる波数の計算法では，式（5）において電場か磁場のいずれか一方

を消去することにより式（6）を得ていたために，波数の2乗の項が現れ，複素平方根関数の

多価性に悩まされていた．この問題を解決するためには，電場や磁場を消去せずに式（5）を

対角化することにより波数を求めれば良い．

　式（5）を対角化するために，変換行列：

σ一

を用いる．この変換により，式（5）の右辺の係数行列は

てεZキpZ－i　　εZ一魑Z－1

　　　U－一・Mσ一￥1－一εZ＋μZ－LεZ一μZ－1

2i

一…

0

0

0

－
1

0

0

0

0

1

0

0

0

（8）

（9）

のようになる．ここで，εZ＝μZ－1（Z2　・・　ge／ε）を用いた，以上より，対角化されたマクス

ウェル方程式として次式が得られる：

一

（10）

（11）
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式（10），（11）の1，2列目（3，4列目）で表される固有モードはx偏光（y偏光）の電磁波に対

応する．波動インピーダンスとしてRe（Z）＞0であるような分枝を選んだとすると，ポイ

ンティングベクトルS＝E×Hの時間平均値を計算することにより，1，3列目（2，4列目）

の固有モードのエネルギー流の方向は正（負）の21方向となることがわかる．したがって，エ

ネルギー流の方向が正，負のz方向であるような固有モードの波数はそれぞれ

k＝ωεz＝ωμz－i

k＝：一一一ωεZ＝一ωμZ－1

（12）

（13）

と求まる．式（12）を式（1）に代入することにより，エネルギー流が正の方向の固有モードに

対する位相速度として，
　　　　　　　　　　　　　Vp－mb）－Re（1μ2卜1）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（14）

が得られる．もし，Re（Z）＜0のように分枝を選んだとしても，－Zを波動インピーダンス

であると見なすことにより，同様の結果が得られる．また，Re（Z）＝0となる場合はエネル

ギーが伝搬しないので，ここでは考える必要はない．これより，Re（Z）＞0と限定しても一

般性が失われないことがわかる．以下では，Zの分枝はRe（Z）＞0を満たすように選ぶこ

ととする．ここでの波数の計算方法は，双異方性媒質のような一pt9的な媒質に対しても拡張

できるものである．

　位相速度の計算結果を用いて屈折率を導出する．媒質の屈折率とは，エネルギー流の方向

が同じモードに対して，真空申の波数と媒質申の波数との比をとった値なので，式（12）より，

　　　　　　　　　　　　　　　　　ωεz　ωgeZ－1
　　　　　　　　　　　　　　　れニニ　　　　　ニIu一 ωεgZ◎　M ωP“Zsi

　　　　　　　　　　　　　　　　＝：εr、Zr　：P．r　Zl’1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）

のように求まる．　ここで，Z，＝　～t／iili；7ii：r／Erは規格化波動インピーダンスである．

Re（Z）Re（Zo）＞0かつZoは実数なので，　Re（Zr）＞0である．式（15）を用いれば，比

誘電率や比透磁率が任意の複素数をとりうる場合でも，屈折率を曖昧さなく計算すること

ができる．

　式（15）には規格化波動インピーダンスが含まれており，通常用いられる式n＝　pmと

は異なった形をしているように見える．そこで，n＝VEWEZFにおける計算にルールを設ける

ことにより，式（15）と同じ結果を得る方法について述べる．計算ルールは次のようなもの

である：

　1．複素数α＝lor　l　exp（iθα）の平方根の絶対値はV画（＞0），偏角はθ、／2であるとする．

　2．比誘電率の偏角θ．，比透磁率の偏角θμは1θμ一θ．i＜πを満たすようにとることとする．

ルール1は複素平方根関数を1価の関数にするためのものであり，ルー一ル2はRe（Zr）＞0

に限定するためのものである．これらのルールを用いると正しい屈折率が求まることを示

す．規格化波動インピーダンスは

各一

漂一愚（．θμ　一一　eε1　2）
（16）
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図1：複素平面上における比誘電率ε．，比透磁率μ，，屈折率n，規格化波動インピーダンス

Z，の関係（a）規格化波動インピーダンスの虚部が正（θz＞0）および（b）負（θz＜0）のと

き．それぞれの図において，3つの矢印により表される角はすべて等しい．

となり，当然Re（Z。）＞0を満たしている．式（16）を式（15）に代入することにより

　　　　　　　　　一面一広・＝＝1ε1煽exp（iθ2£！一；le2）

が得られる．一方，通常用いられる式n　・＝　vgiZiFからは

　　　　　　　　　　　n　・＝　viE；7T；－1ε・iljtL・1　exp（．θμ十θε1　2）

（17）

（18）

のように求まる．式（18）と式（17）は確かに一致しており，上記の計算ルールを定めること

により，n＝V駆から正しい屈折率が求まることがわかる．特に，媒質の応答に利得がな

い場合は，π＝V篤V冗と書いて0≦θ．，θμ≦πのようにとり，ルール1を適用すれば正し

く計算できることがわかる．

　比誘電率，比透磁率，屈折率，規格化波動インピーダンスが複素平面上でどのような位置

関係にあるのかを考えておぐと，実際計算する上で便利である．式（16），（17）より，屈折率

の偏角θnおよび規格化波動インピーダンスの偏角θzは

　　　　　　　　　　　　　e．　一　bye　，θz　＝°μ評　　　　　（・9）

である．これより，

　　　　　　　　　　　　　　θズθπ一θ．　一一θ。…ez　　　　　　　　（20）

が得られる．θzの絶対値は鋭角であるので，θバθnとθ．　一θ，の絶対値も鋭角である．これ

らのことから，屈折率の偏角を決定することができる．図1はε。，th，　n，　Z。の関係を複素平

面上に表したものであり，nはε，とμ，が成す角の劣角側に位置することがわかる．

3　群速度とエネルギー速度

　群速度は
　　　　　　　　　　　　　　　VG・一｛d［Re（k　　da）1ザ1

（21）
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で与えられる．特に，媒質の応答に利得がない場合の，エネルギー流が正の方向の固有モー

ドの群速度は，前節の結果を用いると

　　　　　　　　　制研号鷹＋剰　　（22）

のように書ける。ここで，速度の逆数，すなわちcc遅さ”（slowness）を用いて速度を表現して

いることに注意する．

　エネルギー速度は，ポインティングベクトルS＝Se。，エネルギー密度Wを用いて

　　　　　　　　　　　　　　　　　UE一嘉　　　　　　（23）

で与えられる．ここで，“一”は時間平均値を表す．単色平面波のポインティングベクトルの

時問平均値は
　　　　　　　　　　　　　　　S－IIEI2R・（17）　　　　（24）

である．一方，エネルギー密度は

　　　　　　　　　　　　　讐E・誓＋H・讐一PL　　　　（25）

のような時間変化をする量である．ここで，PLは分極や磁化の誘起に伴うエネルギーの散

逸や流入を表す．式（25）の両辺を時間で積分してWを計算する際には，入射波や媒質の応

答を具体的に考慮する必要がある。得られたWの時間平均をとることにより確が求まる．

4　ローレンツ媒質における群速度とエネルギー速度の比較

　ここでは，比誘電率と比透磁率がそれぞれロー一一一レンツ分散：

　　　　　　6r（ω）一・一ω2qE＋i7。ω，　par（ω）＝：・一ω2一ωf＋i7mω　（26）

で与えられるような媒質における群速度とエネルギー速度の比較を行う．α≧0，β≧0で

あるような媒質における，単色波に対するエネルギー速度はRuppin団により求められて

おり，

C－，nd／Zr）｛［・＋（岬剛］＋［・＋（w2　．一　tuk）2＋酬鐸

一

mb）［（E；＋2ω紛＋（μ1＋2ω調

］

⊥
｝

（27）

（28＞

のように書ける．ここで，’と”はそれぞれ実部と虚部を表す．この節においては，以後，

α≧0，β≧0であるとする．
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4．1　無損失媒質の場合

　媒質の応答に損失がない場合（7。＝O，7m　・0）の群速度とエネルギー速度を比較する．た

だし，ε。μ，＜0の場合は波は伝搬しないので，ε，μ。≧0として計算する．

　エネルギー一速度の逆数は

　　　　　　　　舞そ［・＋睾釧＋立［1＋睾鋼

　　　　　　　　　斗＋ω勃＋立（険ω謝　・

　　　　　　　　　－ve；Pt＋x（驚膿謝

となり，式（22＞より，群速度とエネルギー速度が等しくなることがわかる．ただし，

　　　　　　　　　　　（ω2十ωぎ）α　　　　2αω2　　　　dεr　　　2αω2
　　　　　　　ε・＝1＋（ω・一一　wg）i・”一（ω・一ω3）2・ω石＝（ω2一ω蜜）2・

および，μ，に関する同様の式を用いた。

（29）

（30）

（31）

（32）

4．2　損失のある媒質の場合

　7，≠0，　7m≠0である媒質における群速度は，一般の場合は式が複雑になって，群速度と

エネルギー速度の比較が困難なので，εr（ω）＝μ，（ω）という簡単な場合を考える・実際メタ

マテリアルにおいて負屈折率を実現する場合，電気的メタ原子と磁気的メタ原子の共振周
波数をほぼ一致させる（ω。～ω撒）ので，現実的な状況であると言って良い．群速度とエネル

ギー速度の逆数はそれぞれ

である。差をとると，

器一ε；＋ω器器一ε1＋嵯

Co
（1　　1妙E　　VG）－2÷ω幕一誰纂罐奏P≧・

（33）

（34）

となり，

　　　　　　　　　　　　　　　　　冤1≧vd　　　　　　　　　　　（35）

が得られる．VEとVGの差は共振周波数で最大になり，共振周波数から離れるにつれて小さ

くなる．つまり，伝搬に伴う損失が小さい領域ではtVEとVGはほぼ等しいが，損失が大きく

なるにつれてVEとVGの差は大きくなり，ngとVGは同一視できなくなる．群速度は包絡線

の伝搬速度で，伝搬に伴う損失を考慮していないのに対し，エネルギー速度は損失の影響を

考慮しているため，このような結果になる．
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　　　　　　　　△／γe
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図2：共振周波数付近での位相速度Vp，群速度VG，エネルギー速度z7Eの変化の例．それぞ

れの速度の逆数をプロットしていることに注意する．ただし，△＝ω一ω，である．α》耀

であれば，一”or。／2く△＜7。／2程度の範囲でVG＜0となる．また，α＞27。ω。（》7ぎ）の場合，

［α一　α2－（27eωc）2］／（4ωe）＜△＜［α＋　α2－（27eωe）2］／（4ω。）でvp＜0となる．

4．3　負位相速度，負群速度

　速度の符号について考察する．再び，ε，（ω）＝μ，（ω），脆≠0を仮定する．位相速度，群速

度，エネルギー速度はそれぞれ

　　　　　　　　　　：－1－（　　α（ω2一ωぎ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（36ω2　・一　wぎ）2＋（7。ω）2）

　　　　　　　　　　ft　・＝・＋α（ω2＋ω書）［（ω2一ωぎ）2－（ッ。ω）21　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（37　　【（ω2一ωぎ）2＋（7。ω）2］2）

　　　　　　　　　　ll　＝・＋（　　　α（ω2＋ωぎ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（38ω2一ωぎ）2＋（7。ω）2）

のように書ける．これらの速度をグラフに表したものを図2に示す．αが十分大きければ，

共振周波数より大きなある周波数範囲において，Vpは負になる．つまり，屈折率は負になる

ことがわかる。VGとVEは共振周波数から離れたところではほぼ等しい．しかし，共振周波

数近傍では，VEが減少し続け，正の値に留まるのに対して，　VGは増加し始めCoを上回り，無

限大を経由して負の値をとるようになる．

　この例から，群速度とエネルギー速度は常に同じ方向を向くわけではないことが確認で

きる．したがって，位相速度と群速度が逆向き，すなわちVp・VG＜0が負屈折率を特徴づけ

るのではないことは明らかである．実際フィッシュネット構造のメタマテリアルにおいて，

位相速度と群速度が同時に負になる状況すら実現されている［8］．
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5　エネルギー保存則を用いた群速度とエネルギー速度の関係

　　の考察

　ローレンツ分散媒質に対する計算では，吸収が大きい周波数領域で群速度とエネルギー

速度の違いが大きくなり，エネルギー速度と群速度が逆向きになる場合があるということ

が確認できた．ここでは，具体的な媒質の応答を仮定せずに，電磁場に対するエネルギー保

存則を用いて群速度とエネルギー速度の関係について考察する，

5．1　電磁波の吸収，増幅がない場合

　エネルギー流が＋，2方向である，振幅の等しい2つの異なる角周波数ω1，ω2（ω1．CY　W2）の

電磁波の重ね合わせを考える．z　＝0における電磁場が

　　　　E（・）－Ec・s（w・t）＋E　c・s　（w2t＞－2E…（ω1去ω2うc・s（唾iω2う　（39）

　　　　H（・）－Sc・s（ωlt）＋多c・s（ω2t）一誓c・s（ω1吉ω2うc・s（ω1iω2う（4・）

のように表されるとする．ただし，簡単のため，ω1，ω2における波動インピーダンスは等し

いとした．co81（ω1　一　w2＞t／2｝の変化が無視できる範囲でポインティングベクトルの時問平均

をとると
　　　　　　　　　　　　　S（・）一写c・s・（嫡iω2う　　　　（4・）

となる．（以後，時間平均の操作はcos［（ω1一ω2）t／2］の変化が無視できる範囲で行うことと

する．）一方，z　＝＝　d　（dは正の微小距離）における電場は

E（の一Ec・S（ω、オー為・の＋Ec・S（ω2t・一・k2の

一2Ec・s
（ω・＋ω・t－k・＋igd　　2　　　　　2）c・s［妨≡娩（確）1

（42）

である．ここで，ω1鯉ω2なので娠1＝（k1－k2）／（ω一ω2）とした．また，　X＝dにおける磁

場とポインティングベクトルの時間平均値は

　　　　　H（の一穿c・s　（Etli・：＋｝E±2t　＿　811；12ad）c・s［嫡看吻（t　一一　v6’d）1　（43）

　　　　　　S（の与・s2［唾iω2（t　一　v6・d）］　　　　　（44）

のように書ける．

　エネルギー保存則

　　　　　　　　　　　　　　　　▽・s－一響　　　　　　（45）

をポインティングベクトル，エネルギー密度の時間平均値に対して適用し，区間［0，，i］で空

間積分すると

　　　　　　　　　　　　　　S（d）　－S（・）一一∂聖　　　　　　（46）
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となる．ここで，兇【呵は区間［O，司のエネルギー面密度の時間平均値を表す．式（41），（44）

より
　　　　　S（d）　－S（・）一謬｛c・s［（ω・一ω2）（オー㊨δ・の1－c・sl（ω、一一　w2）tl｝　（47）

である．これを式（46）に代入して，時間で積分することにより

％司一ガ罫・s［（Cti・・一・w2）（畔）］士・｝（VG＞〈・）
（48）

が得られる．ただし，積分定数はmin（M［0，d｝）＝0と仮定して決めた．また，（ω1一ω2）”δ1d《1

を用いた．以上より，

　　　　　　　W一鶴！讐警1｛c・s［（ω…一・w2）tl　±・｝（VG＞〈・）

　　　　　　　＿　　　　　　E2
　　　　　　　S－S（0）＝＝7｛c・s［（ω・一ω2）tl＋1｝

であるので，式（23）より

　　　　　　　　　　　　　cos［（ω、一ω2）t］＋1
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（VG　〉〈　0）　　　　　　　　　　VE＝VG　　　　　　　　　　　　　cos　［（ω、一ω2）t］　±1

　　　　　　　　　　　＝＝｛㌦1主≡1≡隠≡ll　l；lll

（49）

（50）

（51）

（52）

と求まる．式（49），（50）からわかるように，VG＞0のときはSの時間変化が正（負）のとき

に葎の時間変化も正（負）となるが，VG＜0のときは5の時間変化が正（負）のときに宙の

時間変化は負（正）となるために，　VGの符号によってVEの式が異なる。

　dk／dω＞0であるときは，エネルギー速度は波束cos［（ω一ω2）（t　一一　v．－1d）／2］の見かけ上

の伝搬速度，すなわち群速度VGと一致する．一方，　dk／dω＜0であるときは，エネルギー速

度は群速度と逆向きになるだけでなく，大きさが時間的に変化する．したがって，たとえ電

磁波が媒質に吸収や増幅されない場合でも，恥吻G＜0だから屈折率は負であるとするの

は良くないことがわかる．

　式（52）において，VG＜0のときには，エネルギー速度が時間的に変化したり，無限大に発

散したりするので，前節で求めたエネルギー速度とは一致しないように見える．しかし，前

節のように正弦波定常状態を考える，すなわちω1＝ω2とすればエネルギー速度の時間変

化はなくなる．また，媒質の応答を具体的に考慮してエネルギー密度の積分定数を適切に決

めれば，エネルギー速度は発散せず，前節の結果と一致すると考える．
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5．2　電磁波の吸収，増幅がある場合　　　　　　　　　　　　　　一

　吸収や増幅の影響により，z　＝dにおける電場が

E（の・＝Eexp（－kl’d）　cos（ωlt　一一kl　d）十Eexp（－k5’d）　cos（ω2t－kS　d）　　　　　　　　　　　（53）

　　　－E【exp（一聯xp←k6’d）］c・s（ω1吉ω2舌一畢d）c・s［ω1iω2（孟剃

　　　一　E［exp（一砲）・一一　exp　（一一kS’d）｝sin（ω1吉ω2孟一畢d）sin［ω1iω2（卜”δ1の1

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（54）

のように表される場合を考える．ここで，勿δ1＝（履一穐〉／（ω1一ω2）である．このときの磁

場とポインティングベクトルの時間平均値は

H（d）　＝iZlexp（－k・1’d）＋exp（－K・i’d）】　c・s（ω1吉吻孟一畢

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　×C・S［ω1iω2

　　　　　－一　iZ　｛exp　（－kl’d）　一一　exp　（一一k6’d）］　sin（ω1吉ω2看一畢

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　d一φ）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（孟一”δ・d）］

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　d－一φ）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　×sin［ω1iω2（t　一’　VG－・の］

S（の一
姦［exp←kl・d）＋exp（－kS’d）］2　c・s（φ）c・s・［ω1iω2（トηδ1の］

　　　　　　　＋指瞬望の一exp（一k餐d）12c・s（φ）sin2［ω1i吻（t　一一　VG－・d）］

のように書ける．ただし，il　・arg（Z）である．

　媒質に損失や利得がある場合，有限区間でのエネルギー保存則［式（46）1は

　　　　　　　　　　　　s（の一s（o）一∂聖一細

（55）

（56）

（57）

のようになる．ここで，ρL［呵は区間［0，ci］における単位面積あたりのエネルギーの散逸や流

入を表す．1矧ψ，閥dl《1として式（57）の左辺を計算すると

　　　S（の一3（o）一昌c・s（φ）｛c・・［（ω・一ω・）（t・一　v6id）｝－c・s［（ω・一一一・b・2）t｝｝

　　　　　　　　　　　一昌隅）醐4・］C・S（φ）C・S｛（ω・－W2）（t　一一　VG”d）］

　　　　　　　　　　　詣2隅剛2＋k6・2）d21c・s（φ）　　（58）

となる．右辺第2，　3項はCdl　・ω2としたとき，すなわち正弦波定常状態において0にならな

い．つまり，これらは電磁エネルギーの増減に寄与しない項である．したがって

　　　　　一∂聖一昌c・s（φ）｛c・＄［（ω・一ω・）（t－vd’d）］一一c・s［〈ω・一ω・）t｝｝（59＞
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となり，min（Wio，dj）＝0と仮定することにより，

　　　　頭鯛一響c・s（φ）｛c・s［（c・71　一一　W2）（畔）］±・｝（VG＞〈・）

が得られる．一方，z　・d／2におけるポインティングベクトルの時間平均値は

（60）

s（1）一伽［一（撃）d1…（φ）｛c・s　［（w・－w2）（孟」引）］＋1｝

　　　　　　　　＋銑P（醍d2）－exp（一響）r…（φ）　（61）

である．右辺第2項は規≠kS’による包絡線の波形の歪みを表している．　k”＝鰐＝樗であ

るとすると，エネルギー速度は

tvE　＝：　｛1（d／2）－vG、exp（一．k〃d）c・s｛（ω・一ω2）【t　・一（vδ1d／2）］｝＋1

　W［・，d］／d　　　　　c・s｛（ω一ω2）［孟一（曜d／2）】｝土1
（VG　〉〈　0） （62）

（63）

のように求まる．

　媒質に損失や利得がある場合は，dk’／dωが正（負）のときに，エネルギー速度と群速度は

同方向（逆方向）になる．また，VEは無損失時に比べて，　k”＞0（吸収性媒質）のときは小さ

くなり，k”＜0（増幅性媒質）のときは大きくなる．ただし，この議論では，無損失時のVEと

吸収，増幅があるときのVEの大きさの大小関係はわかっても，その差は具体的にはわから

ない．

6　まとめ

　媒質中における電磁波の位相速度群速度，エネルギー速度について考察した。まず，比

誘電率と比透磁率が任意の複素数をとりうる場合にも適用できるような位相速度，あるい

は波数（屈折率）の計算法を導出した．マクスウェル方程式を対角化し，各固有モードのエネ

ルギー流の方向に着目すれば，曖昧さなく波数が計算できることを示した．また，複素平面

上での比誘電率比透磁率，屈折率，波動インピーダンスの位置関係について調べることに

より，屈折率を視覚的に求める方法を考案した。次に，比誘電率と比透磁率が同じローレン

ツ関数で表されるような媒質中における位相速度群速度，エネルギー速度を具体的に計算

し，負屈折率条件と位相速度と群速度が逆向きになる条件は異なることを示した．損失が小

さい場合は群速度とエネルギー速度はほぼ同一視できるため，位相速度と群速度が逆向き

になる条件が負屈折率条件だとしても結果的には問題ない．しかし，損失が大きい場合には

群速度とエネルギー速度の差は大きくなり，これらの速度が逆向きになる条件が存在する

ため，位相速度と群速度が逆向きになる条件は負屈折率条件と一致しないことを確認した．

最後に，エネルギー保存則を用いて，群速度とエネルギー速度の関係について調べた．電磁

波が媒質に吸収や増幅されない場合で，波数の実部の周波数微分が正になる場合に限って
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群速度とエネルギー速度は一致する．また，吸収や増幅がない場合でも，波数の実部の周波

数微分が負になる場合は群速度とエネルギー速度1ま逆向きになる．さらに，吸収（増輻）の

影響により，エネルギー速度は吸収，増幅がない場合に比べて小さく（大きく）なることを示

した．
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　概要　近年の電子機器の小型化および動作の高速化に伴い，内部の電気回路において高周波の信号が引き起こす電磁結合を

考慮した回路解析の重要性が高まってきている．また，メタマテリアルをはじめとする，明示的な帰路線やグラウンドがない構

造の解析はモデル化が難しく，新たな解析手法を考案する必要がある．現在，回路解析においては，集中定数回路モデル，分

布定数回路モデル，FDTD法などの電磁界解析などがよく知られているが，それぞれ一長一短があり，より速く正確な回路解

析を行える回路モデルが望まれている．こういった背景から，我々は単導体線路における電流伝搬を基にした回路モデルの研

究を行っている。本報告書では，解析対象とする導体線路を単導体素子を用いてモデル化し，電流と電荷を変数とし電界の境

界条件と電荷保存則を用いることで，電流伝搬の解析が行えることを示す．また，電流伝搬のメカニズムは，遅延方程式によ

り記述でき時間領域において解析できることを示す．

キーワード電流伝搬、回路モデル、集中定数、分布定数、単導体、電磁界解析

1　はじめに

　半導体技術の目覚ましい発展に伴い，電子機器の小型化お

よび動作の高速化が進んでいる．しかし，その一方で回路動

作が電磁ノイズの影響を受けることが増えてきており，電磁

結合を考慮した回路解析の重要性が高まってきている．また，

メタマテリアルの回路モデルをはじめとする，帰路線やグラ

ウンドを明示的に定義することのできない複雑な構造を持つ

回路では、大域的に定義される電圧を用いた理論で解析を行

うのは困難である．そこで，Maxwell方程式に立ち返り，局

所的に定義できる電流と電荷を変数とし，電磁気学を基とし

た新たな回路モデルの構築が必要となってきている．

　ここで，既存のモデルの比較をし，今回提案する新たな回

路解析手法の特徴を述べておく．電気回路の解析手法として

最も一般的なものとして用いられるのが集中定数回路モデル

である。しかし，集中定数回路素子を定義する上で，素子の

長さが信号の波長に比べて充分短い必要があり，今回主な解

析対象とする高速で動作する電気回路では素子数が増え解析

が困難になる．また，集中定数を定義できない高周波の信号

を解析する方法として分布定数回路モデルがある．この方法

では線路に一様に素子が分布していると近似し，信号の伝搬

や反射および透過といった現象を解析することができる．し

かし，このモデルは主に，伝送線路の解析を対象としており，

帰路線を持ち電圧と電流が同時に定義できる必要があった．さ

らに，一次元のモデルには有効であるものの，二次元，三次

元などの複雑な構造を持つモデルには向いていない．一方で，

回路を空問申に置かれた導体として，Maxwell方程式を直接

解くFDTD法や有限要素法などといった電磁界解析が行われ

ることもある．この方法では，どのような構造に対しても解

析を行うことができるが，計算コストが大きく解析に長い時

間がかかってしまう．また，この方法では回路解析というよ

り電磁気学的な見方をするため，現象のメカニズムを把握す

るのは困難である．そこで．今回提案するモデルでは，単な

る電磁界解析ではなく動作メカニズムを意識した上で高速か

つ正確に電気回路解析を行うことを目的とする．特に，単導

体線路における電流伝搬を基本とし，婦路線が明示できず電

圧を定義できない場合においても，電流と電荷を変数に取る

ことで伝送線路と同じような取り扱いを行えるモデルを提案

し，その組み合わせによって複雑な回路にも適応できること

を目指したい．

本報告書では，解析対象とする導体線路を単導体素子を用

いてモデル化する方法を提案する．まず，各単導体素子を流

れる電流と電荷を定義し，それらが生成する電界を導幽する．

次に，各単導体素子の表面において，電界の境界条件および

電荷保存則を用いることで素子を伝搬する電流が導かれるこ

とを示す．また，解析手順を整理すれば，電流伝搬は遅延方

程式により記述できることを示し時間領域における解析を行

う【8】．

2　単導体素子の定義および生成電界の算

　　出

　本節では，線路を伝搬する電流および電荷がその周りに生

成する電界を，Maxwell方程式を用いて定式化する．また，本

概究において基本的な前提としている無限長単導体線路につ

いて，電流および電荷が満たす波動方程式を示し，伝搬特性

について述べる．その後に，提案手法の基本素子とする円柱

の完全導体により構成される単導体素子の定義をする．

2．1　電流及び電荷が生成する電界の導出

　電界をE，電束密度をD，磁界をH，磁束密度をBとし，

電流密度をJ，電荷密度をρとするMaxwell方程式は以下の

ように表現できる．

　　　　∂β
▽xE＝一一
　　　　∂t
　　　　∂1》
▽×」H＝一一＋3
　　　　∂t

▽・B＝0

▽・1》＝ρ

（1）

（2）

（3）

（4）

ここで，ベクトルポテンシャルAとスカラーポテンシャルφ

を考え，これらがローレンツ条件

▽・A＋μoεo霧一〇
（5）
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を満たしているとすると，式（1）から式（4）より，ダランベー　2．2無限長単導体の電流伝搬

ル演算子，

を用いて，

晦聯一v2

口2A　＝μo　」

口2φ＝丑

　　　ε0

と表現することができる．この時，電界は

　　　　　∂！望
E＝一▽φ一 看

　　　　本研究の基本となるx軸方向にのびる無限長完全単導体線

（6）　路について考える．単導体線路において電流Ioおよび線電荷

　　　密度λoがx軸正方向に伝搬することを考えると，電流Ioお

　　　よび線電荷密度λoが生成する電界のκ方向成分は，式（10）よ

　　　り次のように表現できる．　　　・
（7）

（8） ・2＆＝一講一μ・讐 （17）

　　　今，完全導体について考えているため，その表面においては電

　　　界の境界条件が成り立っている．今，境界条件のうちE、＝O

（9）　を考え，式（17）の右辺が常に0になるとすると，

を満たすので，両辺に口2をかけて式（7）（8）を代入すると，

・2E＝一毒▽ρ一曙 （10）

となり，電界は電流密度および電荷密度を波源としていること

がわかる［1］．また，式（7）（8）を解くことにより，真空中の座

標〆◎M，ノ，〆）を波源とする電流密度」及び電荷密度Pによっ

て任意の観測点r（x，ア，z）に生成されるAとφは，

姻嵩叢∫∫∫警1岬er

φ（うり＝毒∫∫∫紹曜醐

（11）

（12）

と求まる．ただし，真空申であるので電磁波の伝搬速度は光

速度c（＝3．Ox　I　O8　mlli）と等しく，

　　　　　　　　　　　　　i〆－ri
t’踏‡　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）

　　　　　　　　　　　　　　c
である．これは，観測点ア（x，y，z）におけるスカラーポテンシャ

ルφ（r，t）及びベクトルポテンシャルA（r，t）が時刻〆に存在し

ていた電流密度」と電荷密度ρからの電磁波の遅延を含んで

いることを示している．

　ここで，電流密度」と電荷密度ρがx軸上のみに存在し，

電流密度」はx方向成分Jxのみ持つとすると，ベクトルポ

テンシャルAもx方向成分Axのみを持つことになる．した
がって，x軸上の電流と線電荷密度を∫，（st　，ぜ），λ（ゴ，〆）と置く

と，式（11）及び（12）は，

姻＝釜∫

φ（…t）＝嵐∫

Ix（St　，ぜ）

lr　一　r’1

λ（x’，t’）

dr’

レー〆1
dr’

と表現でき，

　　　　　　　　　　　　　　∂A
　　　　　　　　　　E＝一▽φ一b7

に代入することで電界を求めることができる．

（14）

（15）

（16）

1∂λo

εO∂X

　∂lo
－
Pto　’

b7
（18）

が成り立つ．また同時に，線路上の各点において電荷保存則

を満たすので，

　　　　　　　　　　箒＝一讐　　　（19）

が成立する．この二式より，この前提のもとでは電流および

線電荷密度は波動方程式

　　　　　　　　　∂2λe　　　　　　　　　　　　∂2λo
　　　　　　　ε・μ・tw「一　SSS　－O

　　　　　　　　　　∂21b　　　　　　　　　　　　　∂210
　　　　　　　　ε・掬π一簾＝o

を満たすこととなる［3］［4】．この波動方程式を解くと，

Io（x，∫）　＝　fi（x－ct）÷f2（x＋ct）

　　　　　1
あ（x，t）＝　一伍（x一α）一ゐ（x＋α）｝

C

（20）

（21）

（22）

（23）

が得られ，無限長完全単導体では電流および線電荷密度は光

速cで波形を変えることなく伝搬し，前進波は

を，後進波は

1＝　cλ

1＝　一一cA

（24）

（25）

の関係を満たすことを表わす．

　以上のことから，本論文では有限長単導体線路における伝

搬を考えた場合にも，単導体中で境界条件および電荷保存則

を満たす電流と線電荷密度は光速cでその波形を変えること

なく伝搬すると仮定し，そのような伝搬特性を持つ単導体素

子を用いてモデル化を行うことにより単導体線路の電流伝搬

解析を行う．

　また，単導体線路についてまとめると，表1のように伝送

線路のモデルと比較することができる．この比較より，分布

定数回路でモデル化する伝送線路と同じように，単導体線路

においてもモデル化を行える可能性があることが言える．モ
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表1：単導体線路と伝送線路の比較

単導体線路　　　伝送線路

変数 電荷，電流 電圧，電流

伝搬速度 v価髭c
llorc

変数の比 e 椰
方程式 電荷保存則，境界条件 KVL，　KCL

端の影響 解析的に表現 あまり意識せず

デル化する上での問題点として．分布定数線路における特性

インピーダンスに相当するパラメータが構造に依存せず，反

射透過電流についてのモデル化をするためには何らかの他の

影響を引き出さなければいけないことが言える．また，端の

影響が出るため，解析対象が置かれる周辺すべての点からの

影響を条件に入れなければいけない．

2．3　単導体素子の定義

le

ε、

一

lt｝（∋

図1：単導体素子の定義

　提案モデルの基本単位として，図1のような単導体素子を

導入する．単導体素子は，半径r，長さ1の円柱完全導体とし

て定義する．また，片方からステップ電流Ioを注入すζと，

光me　cでその波形を変えずに伝搬した後，他方から一leとし

て抜き出されるものとする．ただし，電流は中心を流れるも

のと仮定して代表させる．

　このときステップ電流Io（x，　t）は，

　1。（x，t）i・i・L。H｛t－（x－・Xn）1c｝｛H（x－Xn）一∬（x－Xn＋1）｝（26）

と表現できる．また，同時に大きさがλo≡為ノcを満たす線電

荷密度も電流と共に伝搬し，

　λo（．r，　t）≡≡ZeH｛t　2－（x－Xn）1c｝｛H（x－Xn）－H（x－Xn＋1＞｝　　（27）

と表現できる．式（14）（15）（16）より，これらの電流および線電

荷密度が電界を生成することがわかる［5】［61［71．

　ここで，t＝0においてx　＝xnに出現し，　x．”．x。＋1まで伝搬

する電流及び線電荷密度が，時刻tにおいて観測点P（x，r）に

生成する電界を導出する．このとき，t＝0においてx＝　Xnに

出現した電流及び線電荷密度が生成した電界が観測点Pに到

達する時刻を∫1，x＝　Xn＋1で抜き出された電流及び線電荷密

度が生成した電界が到達する時刻をt＝・t2とすると，生成電

界は次のようになる［2］．

Ex岡竺一告鳳臨皇≒ア

　　　　　　　　＄￥tk）kア｝
（28）

E・（x・・～t）＝
調｛1＋離≒），｝H・一夜）

　　　　　　　一｛構蒜｝H（t・一・　t2）1（29）

　同様にt＝oにおいてx．＝．Xn，　iで発生し，　x＝x。まで伝搬

する電流及び線電荷密度を考える．このとき，t＝0において．

x＝κ。＋1に出現した電流及び線電荷密度が生成した電界が観

測点に到達する時刻をtl，　x忌κnで抜き出された電流及び線

電荷密度がが生成した電界が観測点に到達する時刻をt＝　t2

とすると，

E・（x・・r・・t）　＝一缶鳳謙≡論）2

　　　　　　一砦識ア｝

脚）一器繍｛1－

　　　　　　一｛レ

（3G｝
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　　　　　　　　　　　（x－Xn）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（31）
　　　　　　　　　　r2＋（x　・一　Xn）2

と表現できる．このように，単導体素子上を伝搬するステッ

プ電流が観測点に生成する電界は，それぞれの電流の波源と

観測点の位置関係から計算することができ，単導体素子の端

点からのみの影響で生成されることがわかる．

　本節ではステップ波形の電流についてのみ議論したが，この

計算は時間変化する電流1（t）についても適用することができ

る．正の方向に伝搬する場合，

E・（x，　r，　t）＝一毒緻諜農）2

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（32）

Er（JC，　r，　t）　＝ 藷｛1＋

轟諜≒ア｝H。一の

｝鞭）1

r2　＋　（x　’一　xn＋1）2｝

　　　　　　（．r－Xn）

r2＋（x－Xn）2

｝・（∫一の

一

｛1触一．。。＋1）2｝・（・・一・　t2）1
（33）



と表現でき，負方向への伝搬の場合も同様に，

Ex（x，　r，　t）　＝

E，（x，　r，　t）

縞｛謡森ア

ー
y窪識ア｝　　　（34）

＝
鏡鳳1憐農讃｝珀一の

一

｛　　　（x一κn）1一　　ア2＋（．v－Xn）2｝∬岡　（35）

と表現される．

界条件と電荷保存則を与えることにより電流伝搬を解析する．

v

．v

　　　　　　／ぐ＼

　　　　／ぐ

／《ン繍
　／

3　解析手法の提案

本節では，前節で定義した単導体素子を用いて提案手法に

よる解析方法を説明する．

3．1　解析対象の単導体素子によるモデル化

図2：解析対象の例

／》

　／　／

／／
／

　解析対象として，図2のような半径aの円柱によって構成

されるx－y平面上の線構造を考える．ここで，2．3節で導入

した単導体素子によるモデル化を考える．この時，単導体素

子中で電流は無損失かつ光速cで形を変えずに伝搬すると仮

定するため，直線線路など伝搬が滞りなく起こるような構造

を解析する場合には，一つの長い単導体素子でモデル化する

ことができる．一方，図2のような構造を解析する場合には，

屈曲部近傍において生成する電界が伝搬に影響を与えるため，

その影響を表わすために屈曲部付近では充分短い単導体素子

を使ってモデル化する必要がある．そこで，今回は長さ1の単

導体素子を用いて図3のようにモデル化を行う．さらに，単

導体素子の接続点ごとに，前進電流∫叢⑦と後進電流塩（t）を定

義する．ただし，各要素の電流は，中心を流れるものとして代

表させることとする．このようにモデル化した解析対象につ

いて，それぞれの素子電流が生成する電界を求め，電界の境

図3：モデル化の例

3．2電流伝搬メカニズム

　接続点nを始点とする電流’蓋（t），塩（t）および，その抜き出

し電流が観測点P（x，y，z）に生成する電界を求める．前節の結

果より．堵（t）の方向をx軸として考えると次のように導出さ

れる．

Ex（．r，y，　z）

iR（t　一一＆　　　c）

4（t－－tt）4（t一竿）

）

＋

Rn－
R。．1｝

R凪　　　　　Rn＋1

1詮（　　　Rn＿｝＋lt一e）

（36）

E・（x，y，z）　＝毒橿［｛1＋㌣｝ili（！一響）

　　　　　　一｛1＋κ譜｝iS（’－tb’）i

　　　　　　一轟傭［｛　x剛Xn1－　．Rn｝rg（∫一響）

　　　　　　一｛　．）c鱒Xn．－11－　　Rn＿1｝噌（t・一一　11！1　2＋1）1（37）

ただし，R、＝　（x－Xn）2＋　y2＋z2，　r＝V57　F　7である．

　ここで，伝搬電流を求めたい素子の表面を表わす点（Xm，Y，n，　a）（以

下，マッチングポイントと呼ぶ．）において式（36）（37）を用い

て電界を求めその電流伝搬方向成分をEmnとすると，電界の

境界条件を適応することにより，

冠

ΣEmn＝o
炉1

（38）

が成り立つこととなる．また，マッチングポイントを置く素子

を流れる電流を別項として取り出し，電流源からの影響E瞬n
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を加えて整理すると，各素子において，

　　轟娠煽＝論傭琶ω一塩（∫一

　　　　　　　　　　　＋塩（の一塩．1（’一一f）｝　（39）

が成り立つ［8】．さらに，単導体素子の長さによる影響を補正

するために，マッチングポイントにおいて求めた電界Emnを

前後112の長さで線積分を行う．この操作により，単導体素子

として長いものを用いた場合にも，その間の影響を含んで解

析を行うことができる．このとき，式（39）は次のように拡張

される．

x｛塩ω一・s－i（t－1）

＋塩ω一塩1（∫一　　㈹

t

ミ⇒

O

晦E晶5へdl一

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　｝

ただし，積分において，時間tについては積分経路の申心で

代表させるものとする．

　次にマッチングポイントにおける電荷保存則を考える．線

要素に電荷が蓄積すると仮定したとき，その電荷の大きさは，

以下のように計算される．

佐ω＝
f。｛・s－i（〆－1）＋ag（〆）

　　　　　－iA（〆）－ig＋i（〆－1）｝dt’

’

丁丁了了 一

漏7珊一
：ヒ比←： 　‘　醒r「、圏’

’τ響丁一
跨「1’i二

‡∈‘

魏 ㌔ 麦

一

縢
曳　　、5　　11
、1を㌧

妻

「　1　／ 、幽旨語
　・〆1ど

曜

：一 ’

6

一

垂糊　｝

鱒’
1　　K

董

更　・1

1　　・ ‘；

‘　・　　，
賛　婁

B　『　　’　1

1ト

図4：光円錐の1次元断面図

（41）

今，電荷の蓄積が起こらないと仮定すると，

　　　　4．1（！一∠）÷・！m｝（・）－1［．f（t）一・X．、（t－L）・・　㈹

　　　　　　　C　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　C

が成り立つ．

　式（40）（42）を解くことにより，各素子ごとを流れる電流を

求めることができる．ここでは，時間領域によって電流伝搬

を求める方法を提案する．2式を連立して解き，整理すると，

IA（t）＝’il，一，　（t→＋嶋糠勲｛

塩（轍一去）＋嬬懸轄
（43）

4　無限長単導体の解析

　提案手法を用いて，直線単導体線路についての電流伝搬解

析を行う．特に，2．2節で述べたように，無限長単導体線路で

は電流が無損失かつ光速cで波形を変えることなく伝搬する

ことを確認する．

4．1解析対象のモデル化

註乏二三総iiiiユD
　　　　　　Xe　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．YN

図5：無限畏単導体線路の解析モデル

．￥

という遅延方程式が導かれる［8】．この式を実際に書き下すと，

壕（t）および1島①は図4のような光円錐上の電流と，遅延を

伴って到達する前後の素子での抜き出し電流から計算される

ことがわかる．

　また，実際に伝搬する電流は

Im（t）ニIlil〈t）＋J島。1（t－1！c） （44）

　解析対象として，半径r，全長Lの円柱単導体線路を考え，

長さ1の単導体素子を用いてモデル化を行う．ここで，始端

Xoに接続する電流源について考える．電流源のモデルとして

図5のように長さL、。。，ce離れた位置から電流を注入するもの

を考え，L、。u，c，を伝搬した後に解析導体に注入されるものと

する．今，このがm番目のマッチングポイントに生成するx

軸方向の電界を求めると，

E叫in＝一
　　　　1
　　　　　　　　　1血（t－Tm，in＞　（45）
（L、。u，ce＋Xm・一一　XO）2＋r2

となる．ただし，τm，inは，電流源の始端からマッチングポイ

ントまでの遅延時間とする。無限長単導体線路を解析対象と

する場合には，この電流源長L、。urc，を無限長に設定する．こ

の設定たより，式（45）はゼロとなり，設定した入力電流が波

形を崩さずに単導体の端点から入力される［7】．

として求められる．
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4．2　解析結果

　解析パラメータを表2に示す．また，入力電流は以下の式

で表わされる準ステップ電流とした．

i・（t）一
｛±｛1響鴛｝（°謝）

（46）

無限長単導体線路と有限長単導体線路の伝搬特性を比較するた

表2：直線単導体線路の解析パラメータ

全長L

30mm

半径r

1．Omm

素子長1

2．0㎜

離散魏v
15

1．2

1

0．　8

釜o．6

0．4

0．2

0

9四ll°’°’’’”Ψじ’’’’”旧゜°” E’’”°’°‘’’”一一ttJ”°’飼’’’’””’t°’帥’°°°”°陣
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ギ恥購謁襟凝躯
、1、、1、1＼穿
啓…蹴…紫……題…蜜…：E

　　　lk’＼ヘミい熱

騒一’i”・・……

曳≡　、

い　　　　　を一　　　　fJ

め，電流源長をLs曜㏄＝。。，1．5mmの二通りに設定を変えて解

析を行った．また．Te　＝　20psとした．結果を図6，図7に示す

結果の図は，入力電流が端点に到達してから11．25ps←T／9）

1．2

1

0．8

動6

0．4

0．2

0
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　　　1（圃
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　　　i（㎜）

図7：有限長単導体線路の電流伝搬

5　単導体線構造の電流伝搬解析

30

　本節では，3．2で導出した遅延方程式を用いて単導体線構造

の解析を行い，解析対象の端から生成される電界に注目して

電流伝搬メカニズムの解明を行う．

5．1　屈曲単導体の解析

5．1．1　屈曲単導体の解析モデル

0 5

図6：無限長単導体線路の電流伝搬

毎に横軸に位置x（㎜），縦軸1（A）として電流波形をプロット

したものである．

　この結果からわかるように，電流源が有限長の場合には電

流波形が鈍って伝搬されているのに対し，無限長では入力波

形が光速cで波形を変えることなく伝搬されている．ここで，

電流源を無限長とすることは，無限長単導体線路について考

えていることに相当し，2．2節で述べたように無限長単導体線

路では進行方向に電界を生成せず電流が無損失かつ光速cで

波形を変えることなく伝搬することが確認できた．また一方

で，電流源を有限長とした場合はその始端から生成される電

界が影響を及ぼしていることが確認できる．

　解析対象として，半径rの円柱．単導体で，長さLbで直角に

折れ曲がった図8に示すものとする．ただし，終端からの反射

等の影響を無視するため，終端は無限長に伸びているものとす

る，また，電流源の端からの影響を無視するためにLs。urCC．＝・。

とし，準ステップ電流の立ち上がり時間Toは20psとした．

図8：屈曲単導体線路の解析モデル
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5．1．2屈曲単導体の電流伝搬シミュレーション

解析パラメータを表3に，解析結果を図9に示す．結果の

表3：屈曲単導体解析パラメータ

離散数1v

を伝搬した

　　　恥＝告馴1＋

　　　　　　＝籍1

Lb＋Lsource

〈Lb＋Lsource）2＋）；2

（L，。urce→。。）

〕

屈曲長Lb

30mm

半径r

1．0㎜

素子長1

2．Omm 30

図は，入力電流が端点に到達してから22．8ps←T19）毎に横

軸を繍の臆κ㎜），縦軸を繍1（A）として繍波形をプ

ロットしたものである．

　この結果より，入力電流が時間と共に光速cで伝搬すると
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の電界が発生することが求められる．この電界Em，inが伝搬電

流より先に到達し，その影響による電流が誘導される．誘導さ

れる電流を塩（t）および塩（t）とすると，電界の境界条件より，

　　　　　辱詣傭｛iS（t）÷塩（’）｝＝・　㈹

が成り立つ．ただし，伝搬電流が到達する前なので時刻tよ

り前の時刻の電流は0と仮定した．また，誘導は前進電流お

よび後進電流とも等方的に起こるとしfm（’）　＝　ig（t）とすると，

となり，

　　　　　　　iA（t）　一　ik（t）＝－le

…　　　’－T　　y

Im（t）＝ltl（t）＋1島一1（t－・Trn．m．1）

　　　＝　210

y

（49）

（50）

が誘導されることがわかる．実際にシミュレーション結果と

比較すると図10のようになり．ほぼ一致していることが確認

できる．屈曲部付近のずれは半径の大きさを無視したため生

じたものである．さらに，伝搬電流が屈曲部を通過すると，無

図9：屈曲単導体線路の解析結果

ともに，屈曲部前後において反射透過のような現象が起こって

いることがわかる．ここで，時刻t　＝　519T（＝U4ps）の波形に

注目する．このとき，光速cで伝搬する電流の波頭は34．2mm

まで到達していることになる．しかし，結果の図では34．2mm

以降にも電流が到達していることがわかる．これは，屈曲部

までを電流が伝搬すると同時に，屈曲部より先の導体部分に

空間申を無限遠から伝搬する電流源起因の電界が伝搬電流よ

り先に到達するためだと考えられる［7］．

　ここで，この反射透過電流の発生メカニズムを考える．ここ

ではメカニズムに注目するため，周辺からの電界はマッチン

グポイントの軸上（Lb，ア，0）に生成される電界で代表させ，電

界は積分値ではなくマッチングポイントで代表させたものを

用いて説明する．今，伝搬電流が屈曲先のマッチングポイント

（Lb，Y，のに到達する直前の電界について考える．この時，こ

こまでの議論より端となる部分からの影響のみを考えれば良

いので，マッチングポイントには無限遠の電流源から空間中

≡≡

o．8

0．6

0．4

0．2

35 40 45　　　　50

1（ma）

55 60

図10：屈曲部から先の誘導電流（Em，iR到達直後）

限長の電流源から注入された電流Igは，　x軸方向に伝搬した

後に屈曲点（Lb，0，0）でぎ軸方向に一一loとして抜き出され，そ

れと同時にア軸方向にleが注入される．それらの電流に起因

する電界を計算すると，x軸方向の抜き出し電流・－loの半径

方向成分は，

　　　　　　　　妬ド差鶴　　　　（51）
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となり，y軸方向の注入電流Ioの平行向成分として，

　　　　　　　　恥＝一告嶋　　　　（52）

となる．これらの電界と電流源起因の電界E．，inの合計を求め

ると，

Em　＝　Em，in＋E叫b－＋E．．b．

　　＝告傭（1÷｝）

　　嵩　0 （53）

となり，これらの電界が到達した後には電界の境界条件が満

たされていることがわかる．つまり，屈曲点から先に誘導さ

れる電流は，伝搬電流の到達に伴って屈曲部に近い方から打

ち消され図11のように変化する．結局，屈曲部に現れた反射

透過電流はこの誘導電流の重ね合わせが屈曲部前後に伝搬し

たものであることがわかる．

§

（－Ls。t、rcc，O．o）　　（O，O，0）

酬2（五h，Lb，の

Nb1（乙1，，0．0》

図12：三次元線構造の解析モデル

表4：三次元線構造の解析パラメータ

屈曲長Lb

30mm

半径r

1．3㎜

素子長1

2．Omm

離散数1v

45

o．8

0．6

0．　4

0．2

35 40 45　　　　50

1伽）

55 60

図11：伝搬電流の到達に伴う誘導電流の時間変化

5．2　三次元線構造の解析

5．2．1　三次元線要素の解析モデル

次に図12のような三次元線構造について解析を行う．それ

ぞれ線要素はx軸y軸z軸方向に伸びており，長さLb毎に屈

曲する．ただし，終端からの反射等の影響を無視するため，終

端は無限長に伸びているものとする．また，電流源の端から

の影響を無視するためにLs。urcc；。。とし，準ステップ電流の

立ち上がり時間Toは20psとした．

5．2．2三次元線要素の電流伝搬シミュレーション

解祈パラメータを表4に，解析結果を図13に示す．結果の

図は，入力電流が端点に到達してから33ps←T19）毎に横軸を

線路の位置1（mm），縦軸を電流1（A）として電流波形をプロッ

トしたものである．

この結果より，線路上を光速cで伝搬するとともに，二か所

1．2

0．8

婁o．6

0．4

0．2

0　　5　10　15　20　25　30　35　40　45　50　55　60　65　70　75　80　85　90

　　　　　　　　　1（㎜）

図13：三次元線構造の解析結果

の屈曲部で反射透過のような現象や誘導電流の発生が起こっ

ていることがわかる．第一屈曲部については，前節と同様の

メカ三ズムが当てはまる．一方で，第二屈曲点から先の部分

では反射透過のような現象に加えて，伝搬電流が到達するか

なり前の時刻に誘導電流が発生し，前後に広がっていく様子

を見て取れる．

　ここでも誘導電流の発生メカニズムに注目するため，前節
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と同様に周辺からの電界は軸上で代表させ，第二屈曲部の先

のマッチングポイント（Lb，Lb，　z）における誘導電流を求める．

伝搬電流が第一屈曲部に到達した瞬間に電流源がマッチング

ポイントに生成する電界は電流源長L、。u，c，を無限大とすると

　　　　　　　　　　　へ

輪＝
籍灘1＋誰老ll慧≒→

　　　　＝矯L爵（L・・urce－・・）　㈹

と求められる．この電界E，n，inが伝搬電流より先に到達し電流

が誘導される．前節と同様に誘導電流を計算すると，

　　　　　　Im（t）＝　1乱（t）＋1藍一1（∫㌔鐙1）

az
　　　　　　　　　＝L9＋メ　　　　　（55）

の電流が誘導されることがわかる．実際に，解析的に求めた

誘導電流とシミュレ’一一ション結果を比較すると図14のように

一
致し，第二屈曲部より先の電流は電流源からの影響が伝搬

電流より先に誘導するもので，その誘導電流が前後に伝搬し

たものであることが確認できた．

　また，反尉透過電流についても考える．伝搬電流が第二屈

≡≡

0．

0．

㈱

1（燃）

図14：第二屈曲部から先の誘導電流（Em，ln劉達直後）

曲部に到達した瞬間にマッチングポイントに生成される電界

は，電流源起因のものと第一屈曲部起因のものを併せて，

Em＝
織暑彰＋｝1＋剥価）

と求めらる．この電界による誘導電流を実際に計算しプロッ

トすると図15のようになり，第一屈曲部で反射透過電流を誘

導した電界

　　　　　　　　　E＝蠣圭　　　（57）

による誘導電Wt　lm　＝r／zとほぼ一致することが確認できる．つ

まり，この場合も第一屈曲部と同様に伝搬電流の到達に伴って，

EmきO （58）

が満たされることがわかり，反射透過電流の発生メカニズム

は第一屈曲部と同様に考えられることがわかった．実際には

≡≡

0．

0．

0．

0．

1（mm）

図15：第二屈曲部の反射透過電流発生メカニズム

前述の誘導電流が先に流れているため，誘導電流と反射透過

電流の重ね合わせ電流が流れることとなり，第一屈曲部に比

べてやや大きい値の電流になっていると考えられる．

6　まとめ

　本報告書では，波動方程式を満たす電流伝搬特性を持つ単

導体素子を定義し，それによってモデル化した三次元線構造

について電流と電荷を変数とする時間領域のアルゴリズムで

電流伝搬を解析する方法を提案した．特に，単導体素子を用い

てモデル化した場合、構造の端となる部分に注目すれば誘導

電流め発生メカニズムを明らかにできることを確認した．ま

た，伝送線路の解析を対象とする分布定数回路モデルと提案

モデルを比較し，一本の線路のみで表現され，明示的な帰路

線がない線路においても伝送線路と同じような議論ができる

可能性を示唆した．
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概要

　遮断密度を越えた電子密度を持っプラズマ表面には、表面波が伝搬することが古

くから知られている。我々は、プラズマの持つ以下の3つの特性に焦点をあてて、この

表面波に関わる新たな現象とその応用にっいて説明する。その中心となるのは、電磁

波波長より小さなプラズマ上での表面波として局在性である。小さなプラズマをアレイ

状に整列させることで、局在表面波はチェーン状に導波され、可変導波路形成へと応

用が見込める。そのとき、金属表面の表面プラズモン励起子とは異なり、電子密度が

端部で有意な長さの傾斜を持つことで、伝搬周波数帯域が広範になることを示す。最

後に、比較的大電力のマイクロ波のための非線形過程を含めた導波路形成の理論モ

デルについて述べる。

Abstract

　　　　Surface　waves　on　an　overdense　plasma　have　been　explored　for　a　few　decades，

wh｛le　some　new　aspects　of　this　phenomenon　will　attract　further　scientific　interests　and

lead　to　novel　application　fields．　Here　we　f｛）cus　on　su㎡face　waves　localized　on　a

m量croPlasma　whose　size　is　much　smaUer　than　the　wavelength；using　an　amay　of　the

microplasmas，　microwaves　can　be　conducted　along　its　structure　like　a　chain，　which　can

be　a　reconfigurable　waveguide。　The　fセequency　spectrum　of　their　propagation　is　much

broader　than　that　of　su血ce　plasm◎n　polaritons　on　metal　surfaces　since　the　gradient

region　of　electron　density　in　the　p璽asmas　has　a　significant　length．　One　apPlicat董on　of　th董s

reconfigurable　waveguide　is　a　controller　of　high－energy－density　microwaves，　and

waveguides　wjth　nonlinear　processes　are　investigated　theoreticall）t，

Keywords

Plasma，　elec旋omagnetic　wave，　surぬce　wave
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1．はじめに

　プラズマと電磁波の相互作用について、その研究の歴史は長い［1－3］。その中の1っのト

ピックスとして、プラズマ表面に伝搬する表面波をあげることができる［4－10］。ここで言う

表面波とは、誘電率が正と負の媒質の境界面を伝搬する波動を指し、ときには電磁波成分

と負の誘電率媒質を形作る荷電粒子が結合して特殊な分散関係を形作る。歴史としてはプ

ラズマ上の表面波の研究の方が古いと思われるが、最近では金属表面に伝搬する表面プラ

ズモン励起子が光制御の必要性と相まって大変盛んに研究され応用展開も図られている

［11－14］。

　我々は、これまでプラズマをmmサイズに微小化してその周期的な集合体に電磁波（マ

イクロ波～ミリ波）を入射することで、禁制帯の発現や共鳴構造との組み合わせによる負

の屈折率体への展望を理論・実験の両面で検討してきた［15481。その中で、周期的な集合

体中を伝搬する電磁波の分散関係（バンド図でもある）を計算すると、電磁波の周波数が

プラズマ周波数より低い領域で、群速度が遅い特異なブランチが多数出てくることに気付

いた。実際に実験をしてみても、同様の波動伝搬が多数見られる［1．9］。そこで参考になった

のは、ナノ金属粒子列に沿った局在表面プラズモンの伝搬モードに関する理論・実Wt［12－・14】

と、金属フォトニック結晶の理論計算結果［20］であった。それらの研究においては、我々が

分散関係を理論的に計算して得た結果、ある

いは実験で観測した結果と、同様の点もある　　　　　　　　1

に指摘できるが、これは周波数軸を変換して　　　　　　　　　1

みれぱ済むこと瓢次蝿子の醐　（b）　l　　ne
突周波数の違いが挙げられ、これはプラズマ

周波数との相対値でみたとき、プラズマの場

合がかなり高い。しかし、これは基本的には

波数の虚数成分（減衰項）に影響を及ぼすだ　　　　　　　　　　1

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（　eけで、分散関係そのものへの影響は考えにく

い。最後に残った違いが、端部における電子

密度勾配の影響であり、この様子を図1に示

す［21】。金属の場合は、やや変調効果を考え

る場合もあるものの、ほとんどはステップ状

の密度分布を考えれば十分であり、それを大

前提として表面プラズモンの研究は行われ

ている。このとき、表面波の分布する領域幅

図1．端部での電子密度分布と表面波電界強度

分布の概略。（a）電子密度がステップ状分布の

場合（理想的な金属表面の場合）。（b）バルクセ

ルベージモデルの場合。（c）電子密度に空間勾

配がある場合（放電プラズマの場合）。
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より電子密度の勾配が存在する領域はごく短く、境界条件として考慮すれば十分である。

しかし、プラズマの場合は、表面波が分布しうる領域幅よりも電子密度勾配が存在する領

域の方が長くなる場合が多く、金属の場合とは正反対となり、解析が難しくなる。

　解析は困難であるが、微小なプラズマの集合体を表面波伝搬媒体とすることには、魅力

がある。すなわち、プラズマは外部電力によりオンオフできるし、金属の場合と同様であ

るならば、屈折限界を越え、90度の曲折やT宇型の分岐が容易な、微小幅のマイクロ波

導波路を実現できる可能性がある。さらには、大電力マイクロ波の制御素子としての可能

性もある。つまり、気体充填セルを単位として、そのアレイを配置しておけば、大電力マ

イクロ波がプラズマ生成を行いながら自らが局在表面波となってアレイ列に沿って伝搬す

る可能性があり、その非線形機構の下に双安定状態などをとる可能性がある。すなわち、

プラズマという大電力マイクロ波と比較的相性の良い媒質を利用し、通常は容易ではない

大電力マイクロ波の扱い、例えば導波やスイッチング動作を極めて簡単に実現できる可能

性を探りたくなる。

　以上のような観点で、本報告では、プラズマアレイ上を伝搬する局在表面波モードにつ

いて、総合的に調べる。まず、表面波の伝搬について、密度勾配が存在することでどのよ

うに分散関係が変化するか、解析解を導出する。次に、数値計算により、単純な直線状の

1次元アレイに沿った局在表面波モードにっいて、密度勾配の存在の有無による変化を調

べた上で、曲折及び分岐の導波現象を調べる。

この現象については、数値計算結果を部分的

に裏付ける実験結果も示す。さらに、伝搬マ

イクロ波の電力が強くなり、プラズマ生成を

伴って現象全体が非線形性を帯びるとき、マ

イクロ波の伝搬がどのように解析されるか、

理論モデルを提示する。

2．電子密度勾配による半無限プラズマ上の

表面波伝搬の変化

　無限空間の半分（z≦0）をプラズマが、

残りの半分（z＞0）を真空が満たしている

状態を考える。もし、プラズマの電子密度分

布がステップ状であるなら、その場合の分散

関係は、

　　　　好＝夢（毒）　（・）

となることは、境界面（z＝0）での電磁界

の連続の条件から導かれる。金属の場合その
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ような想定はほぼ理にかなっているが、プラズマの場合にステップ状の電子密度分布にな

るケースは、境界面でプラズマ粒子は反射しかつ非常に再結合係数が小さい、あるいは逆

にどの場所でも均一にプラズマ生成がなされてかつ粒子輸送が起こらずにその場で再結合

する、といった極端な条件に限られる。

　従って、以下本章ではプラズマは境界面で電子密度n．がゼロでそこから徐々に増えてい

く、という場合を考える。もし粒子の輸送を考えずに、電子密度が徐々に変化することだ

けを考えると、プラズマの誘電率はドルーデ型で与えられるので、どの周波数でも比誘電

率εがゼロになる前後で表面波が伝搬しうる。しかし、プラズマ中では電子の空間的輸送が

発生するため、電子が電磁界と結合する様式は極めて複雑になり、一般には解析的に解け

ない。そこで、解析に解ける例として、次のような場合を考える［19】。電子を流体近似した

運動方程式より、

　　　　　　　dv。（z）
　　　　　　　　　　＝－n。（Z）eE（Z）一▽P。（Z）一㎜。（Z）V。（Z）γm　　　　mn。（z）
　　　　　　　　dt

この式の右辺第3項を簡単のため無視すると、響

岳ム（Z）＝＝　60tVpe・（Z）2E・（Z）一解▽ne・（Z）

（2）

（3）

と書き換えられる。ここで、添え宇1は波動による変動項、添え字0は定常項を示す。こ

の式にボアソン方程式

▽2q、（Z）＝一ρ、／ε。

と連続の式

　　　　▽・ノ且＋dp，！dt＝O

を用い、また密度の分布として

（El　＝一▽¢1）

CDpcr。②2＝儒、。（r・・）2（1－…h－2（alz））

（4）

（5）

（6）
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となる揚合を考えると、解析解が求まって図

2のようになる。ここで、解析解は多く求め

られるが、最低次の2つの解だけ示す。係数

α1が重要な量であり、電子密度分布の傾き

を与え、おおまかには1／α1が分布の特性長

となる。この図を見ると、傾きが急峻なとき

は、式（1）の解である通常の表面プラズモ

ンの分散関係にほぼ重なるが、傾きが緩やか

になると分散関係のブランチはかなり低周

波の領域にまで広がる。後で見る実験結果は

大体α1　＝　40　cm71の領域にあるので、ほぼ2

桁の周波数帯域にわたって表面波の共鳴状

態は分布しうることがわかる。

　このような様子をモデル図に表したのが

図3である。ステップ状の分布の場合と、密

O，8

0．6

曾e．4
廻
讐

O．2

駕豊

癖

0．O　　　　　　　　　　　O

　M　　　r　　X　　M
　　　Wave　vector

図4．平面波展開法で計算した2次元マイクロプラズ

マアレイの中を伝搬する電磁波の分散関係。プラ

ズマの直径をtmm、正方格子の格子間隔を2，5
mm、そして電子密度はステップ状に4xl　oi3　cmB

とし、電子の弾性衝突周波数はプラズマ周波数の半

分とした。

度分布が緩やかに存在する場合では、表面波が存在しうるパラメータ領域が異なることが

一目でわかる。実際上は、プラズマの境界面に存在しうる表面波はプラズマ周波数より少

し下の一定領域だけではなく、幅広い周波数帯にわたって伝搬可能である、ということが

言えるだろう。

3．チェーン状局在表面波導波現象の計算と観測

　実際の実験条件に近く、工学的興味も湧く条件で数値計算することに論を進めたい。例

えば、図4に示すように、2次元のプラズマアレイ中を伝搬する波動を見てみると、プラ

ズマ周波数以下の領域で真空中の波動伝搬がかき消されるように群速度が小さな“フラッ

トバンド”が現れる。この波動内の電磁界分布を計算してみると、プラズマの境界面ある

㌦

＼～

　　　　　　　　　↑ω　＿’”“‘lL　㌦、”噛

髄昏 ’、　；　・・1

ノ身、
『

（a） （b）

図3．周波数・空間1次元座標・誘電率の3軸上に表した表面波の分散関係。（a）電子密度に空間勾配があ

る場合。（b）電子密度がステップ状に変化する場合。
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いはその少し内側の領域に巻きつくように分布している（後で示す図5と同様の分布であ

る）。この伝搬モードは、2次元面内に電界があり、この面と垂直に磁界がある場合に存在

する。

　図4では無限に広がるプラズマ周期構造を仮定しているので、さらに現実の系に近づけ

るため、2次元のFinite　Difference　Time　Domain（FDTD）法により、有限の大きさの1次元

プラズマアレイに沿って波動が伝搬する様子を調べた。このとき、FDTD法では式（2）の

第2項を無視することで計算を安定に行っているが、これは2章で考慮した効果を部分的

に無視していることになり、問題が残る。この点に関しては、また後ほど議論したい。図

5に、計算結果として、電磁波の電界成分の周波数スペクトルを示す。このとき、電子密

度の分布としては、傾斜がある場合とステップ状の場合を示し、傾斜がある場合は円筒形

プラズマの粒子輸送を反映しているベッセル関数10状分布とする。ステップ状分布の揚合

は、t・＝t・p。／E付近にピ吻をもち、表面プラズモンにおける知見と徴する．ステッ

プ状の場合に比べて、ベッセル関数状の揚合は伝搬周波数帯域がより低周波数側に幅広く

分布しており、電子密度分布の傾斜が影響を及ぼしている。より詳細に見ると、周波数が

高いほど局所電界領域はプラズマの内側に位置しており、これは条件ω～ωpe（γ）を満たす

場所にほぼ等しい。このような傾向は、2章において半無限大プラズマで導出した特性（図

3）とほぼ同様である。

47



e．s

　0．4

：“　。．3

薯

髪

（a）

　　t一

ε゜飛

：IL＿謎
　　0　　5　　10

1
｝

薯

考

垂

尋

垂

と

　藁雛・齢，翻．帰，一＿

15　　　20　　　25　　　30　　　35　　　4｛｝

Frequcncソ《餅吃1

轍一ペツセルfA　tW

・・一一一様
垂

重

隻

：

鎧
燃

40

宅
ε

N2◎

20

x（mm）

（b）

3e

霧一゜・°3

羅

蓉。

辞

義。．03

40

　3登

R
5
N20

冨望。

x《mm）

　（c）

30

羅一〇2

あき

1・

轟儀2

図5．直線状のプラズマアレイにおける伝機モード。（a）電子密度の分布の違いによる伝搬スペクトルの変

化。いずれの場合も、最大電子密度は1．5xloig　cm－3、電子の弾性衝突周波数は1　GHzである。（b）（a）

のべッセル関数状分布の場合の波動伝搬の例（電界のγ方向成分、周波数18．8GHz）。（c）《a）のステッ

プ状分布の場合の波動伝搬の例（電界のy方向成分、周波数18。3GHz）。

　ここで、FDTD法では式（2＞の第2項を無視したことをより詳細に考えてみる。式（2）

を展開していくと、第2項が空間勾配に関係することから、波動がどのような波数を持つ

かが一つの重要なポイントとなる。すなわち、波数がそれほど大きくない場合はこの近似

は問題ないが、波数が大きくなってくる場合には問題となる可能性がある。すなわち、図

2で示したような、共鳴条件を示すような波動のブランチの部分についてはうまく表現で

きないだろう。一方で、どのような伝搬モード

は恐らく問題漁いと考えている．　　　　　1。
　このようなプラズマ列に沿った伝搬がどの

ような性質を帯びたものかを端的に示すのが、

曲折したプラズマァレイ構造の場合である。も

ちろん、通常のマイクロ波線路ではただ単に9

0度に線路を折り曲げただけでは、伝搬波動モ

ー ドが崩れて大きな反射波が発生する。ところ

が、このプラズマアレイに沿った伝搬モードは、

図6に示すように、ほとんど反射・減衰（放射）

を生じないまま、見かけ上伝搬方向を変えるこ

とができる。この理由としては、波は境界面に

沿って、つまり断面円周に沿って伝搬している

のであり、円周に沿って半ば定在波として存在

しながら、隣のプラズマへ“飛び移る”（ある

いはエバネッセント波として振幅を落としな

がらトンネル効果でエネルギーが伝わる）と解

釈することができ、そのように考えると隣のプ

黛20
3

η。

30

黛　20
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図6．曲折するプラズマアレイの構造の場合の局在

表面波の伝搬の様子。計算条件は図5の場合と同

様である。
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ラズマの位置がそれまで伝搬してきたアレイ

の方向と異なっても問題なく伝搬できると解

釈できる。

　以上のように数値計算により予測された波

動モードが果たして実際に観測できるか、とい

う観点で、図7のような実験を行った。誘電体

（テフロン）のブロックに円柱状の穴（直径2

㎜）を多数（7×7、周期2．5㎜）開けて、

円周の両端に設置した電極に直列にスイッチ

（トランジスタによる独立した駆動回路）を接

続し、円柱軸に沿った方向に電圧を印加してプ

ラズマを生成した。放電ガスとしてはアルゴン

を圧力500Paで封入し、そのとき弾性衝突周

波数ば3GHz程度である。まず、直線状に7

偲のプラズマ列を生成した場合、数GHz帯で

複数の伝搬スペクトルが観測された。波動の検

出には長さ1㎜のモノポールアンテナを用い、

各所での測定を行ったところ、プラズマ端のご

く局所的な部分でのみ電界が検出された。検出

範囲はほぼプラズマの直径に等しく、マイクロ

波の波長より1桁以上短い範囲に集中してい

る。これは、検出波動がプラズマ列を伝わって

伝搬してきたものであり、構成部材の反射・屈

折等で生じたものではないことを示している

と考えられる。

（a）
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図7，実験で生成したプラズマアレイを伝搬する局

在表面波モード。（a）周波数スペクトル（挿入図が

断面方向のプラズマ発光の様子）。　（b）検出電

界強度のアレイ軸からの距離依存性。

　数値計算でも確認したのと同様に、曲折形状やT分岐形状でも同様の伝搬が確認され、

検出電界強度は、曲折線路の場合はほぼ直線線路と同様であり、T分岐線路の場合は直線線

路を伝搬する電力がほぼ2等分されていることを確認した。

4，大電力マイクロ波の局在表面波モ∴ドにおける非線形性

　3章で行った実験では、プラズマ生成は周波数300kHzの外部電源により行い、入射マイ

クロ波電力は20dB斑の小電力であり、伝搬マイクロ波でプラズマのパラメータが変化する

ことはほとんど無く、プラズマの誘電率は一定のプラズマ密度で決まる。つまり、伝搬波

導の電界は誘電率に影響を及ぼさず、線形媒質と考えられる。一方、マイクロ波としては

このような小電力のマイクロ波も通信用途として重要であるが、その市場に対しては概し

て固体制御素子が開発済みである。一方、今後注目されるであろう無線マイクロ波電力伝
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送といった分野では、大電力マイクロ波の制御を如何におこなうか、という点でまだまだ

開発の余地があると考えられる。そこに3章までで述べてきたようなプラズマアレイ上の

局在表面波導波路を使える可能性はないだろうか。プラズマは固体のように大電力下で絶

縁破壊して相変化するようなことはあまり考えられない（アーク放電に遷移する可能性は

ある）が、大電力マイクロ波によりプラズマ密度は増加する方向に作用するだろう。密度

変化は誘電率変化に直結するので、この場合、誘電率は伝搬波動の電界の関数となって、

非線形性を示すことになる。我々は負の透磁率を持っメタマテリアル中での波動伝搬（負

屈折率媒質生成）とプラズマ生成の同時進行現象を調べてきた【22］が、このような状況にお

いても、以下のように、同様の簡易モデルでその機構を解析することができると思われる。

　2次元面を伝搬する電磁波は、

　　　　E（κ，y．　t）＝・E。　exP（j（k（N（x，y））・r－・at））　　　　　　　　　（7）

と表せる。ここで、屈折率は

N（x，y）＝　ε（x，y） （8）

のように表せる。式（7）の波数の表9t　k（N（x，y））は、プラズマ表面での連続の条件やプ

ラズマアレイの分布による分散関係等の影響を広く含んだ関数と見なしておく。プラズマ

の比誘電率は

　　　　　ωP。2（x，y）
ε（x・y）＝1－　　　　　　　　　　＝ユー
　　　　　　　ω2

e2n。（x，y）

　　　2εoMeto

（9）

となり、この中に現れる電子密度は下記の式で伝搬波動の電界と結びつく。

　　　　∂（n。（X，y）T。）

　　　　　　　　　　＋Te▽・re（X，y）：∬（X，　y）・E（X，y）　　　　　　　　（10）
　　　　　　∂t

ここで、熱流速としては、対流成分による電子エネルギーの損失だけを考慮した。1つの

プラズマの周囲の部分に着目し、電子温度は均一であるとし、またプラズマをステップ状

密度分布であると仮定する。また定常状態を想定すると、式（10）より電磁波のジュー

ル損がプラズマ生成エネルギーとして注入され、それと対流によるヱネルギー損失がバラ

ンスすると考えられる。定常状態では、式（10＞から、

　　　　Te∫re（x，　y）・dn＝　T．neoveL＝∫］（x，　y）・E（x，　y）dS　　　　　　　（11）

　　　　　L　　　　　　　　　　　　　　　　　　　5

となる。図5と同様のモデルで計算した結果は、式（7）、式（8）を満たして、式（U）

の右辺の値を与える。また、誘電率をパラメータとして、式（9）より式（11）の左辺

が解析的に求められる。

　解析領域として図5と同様の直線状プラズマアレイを想定したときの、式（11）の右

辺と左辺の値の計算結果を比較して、実際に伝搬波動の電力依存性を含んだプラズマ生成

と波動の自己無撞着解析を今後おこなっていく予定である。以下、その概略結果を述べる
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と、入射されるマイクロ波電力が小さいと、式（11）の等号が成立するところはない（曲

線同士の交点がない）が、マイクロ波電力が大きくなると単一のスペクトルと条件が一致

し、電力がさらに増えると同じスペクトルにおいて安定なブランチ（式（10）で安定・

不安定は分別できる）上を少し電子密度が変わりながら動くと思われる。電力が一層増え

て別のスペクトル部とも交点を持つようになると、初期条件や偶発的なパラメータ変化に

よりどちらかの安定なブランチをとる。より一層電力が増えると、ブランチが交じり合っ

てより電子密度の高いブランチに完全に遷移する。

　ここで注意したいのは、ただ電磁波で単に均一なプラズマ生成を目指す場合は、誘電率

がゼmのところまでしか解は無く、マイクロ波は反射されるのみである。このようにプラ

ズマサイズを波長より小さくして周期的に生成されるように放電ガスの充填などを整える

だけで、このようなプラズマ生成・誘電率変化を経ながらのマイクロ波の“自己”伝搬現

象が想定できる。

5．まとめと今後の展望

　プラズマや金属の表面波は歴史的に（古典的に）理解されている部分も多いが、応用を

念頭に置いたときに、新たな学術的側面が現れることを示した。特に、電子密度の空間勾

配があるというプラズマ特有の現象により、表面波としての伝搬スペクトルは大きく変化

する。このような状況は、機械性・断熱性等の内容である機能傾斜材料［23］という観点と類

似しており、プラズマは電磁波媒質としての機能傾斜材料として、表面波・局在表面波を

広い周波数範囲でサポートできる新規媒質と位置づけられると考えている。応用として、

チェーン状の局在表面波伝搬を考えると、これまでのマイクロ波素子としてはない特性、

特に大電カマイクロ波の可変導波路・制御系デバイスとしての役割の実現を期待できる。
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概要

監視システムのための運動目標検知にUWB（Ultra　Wide－Band）レーダの応用が注目され

ている．従来の同レーダによるイメージングは単純形状を有する単一目標が適用対象であ

った．本稿では，UWBドップラーレーダ干渉計法を用いた複数・複雑形状運動目標のイメ

ー
ジング法を提案する．提案手法では時間周波数解極：とレンジ問補間法の併用により，複

数目標を分離識別した上でさらに形状をも推定する．複数回転移動目標を仮定した数値計

算と実験による特性評価より，全ての目標を検出した上で，各目標を帯域幅で決まる公称

分解能の1／58の精度で形状推定することを示す．さらに，提案手法を人体イメージングに

適用し，形状及び運動パラメータを抽出可能であることを，歩行する人体目標を仮定した

数値計算と実験により実証する．
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1．はじめに

　セキュリティシステム等のための周囲環境認識において，人

体等の運動臼標検知の要望が高まっている．このような応用に

は主に光学カメラが用いられており，取得映像から不審者抽出

を自動的に行うシステムが検討されている国，［2！．しかし十分

な距離分解能を得られず，立体像の推定及び複数目標の検出が

困難である．複数のカメラを用いて3次元画像を得る手法も提

案されている｛31一同が，高解像度な像を得るには多くのカメラ

を至る所に設置する必要があり，システムの物理サイズが大き

くなる．また，夜間など光が十分に得られない環境での感度不

足も重要な問題として指摘されている．

　上記問題点の解決方法として，照明条件の影響を受けない電

波の応用が着目されている．電波を用いた侵入者検出システム

として．室内の電波状況を監視しその変化を検出するシステム

が提案されている［6】，｛7］．しかしこれは侵入者の有無を検出す

ることを目的としており，目標に関する詳細な情報を得ること

ができない．また，漏洩同軸ケーブルを用いて目標までの距離

を測定するシステムも提案されている【81．しかし同システム

では2次元での位置推定のみが可能であり．目標の形状に関す

る情報を得ることができない．その他にもレーダを用いた目標

の位置検幽について多くの検討がなされているが，その精度は

いずれも数10cm程度であり形状の推定には適さない【9H111．

そのため，これらの手法では検出した目標の詳細（人聞である

か否か，等）に関する情報を得ることが困難である．運動目標

の形状推定方法としては逆合成開口処理p2｝，〔131が知られてい

るが，繰返し計算に基づくため計算時問が膨大であり，また分

解能も人体イメージングには不十分である．

　そこで，高い距離分解能を有するUWB（Ultra　Wide。Band）

レーダの応用が近年注目されている．UWBレーダは電力を

極めて広い周波数帯に拡散して送受信を行うレーダである．

同レーダにより近傍界の高精度な計測が可能であり，実時閻

での高精度3次元形状推定が可能であることが報告されてい

る【141．この手法の適用対象は静止目標に限定されていたが，

近年運動目標のために拡張されたイメージング法が提案ざれて

いる［15】，【16｝．同手法は従来のUWBレーダイメージング法に

おけるアンテナ走査を目標の運動に置き換えることで，少数の

固定アンテナを用いて運動目標のイメージングを実現する．し

かし，同手法の適用対象は単一目標のみであり，複数目標およ

び複雑目標への適用は困難である．

　複数運動目標の検出および位置推定のために，LinとLing［171－

【19】によりCW（Continuous　Wave）ドップラーレーダ干渉計

法を用いるイメージング法が提案されている．この手法では複

数目標をドップラー周波数の違いにより分離し，分離した各目

標の到来方向を干渉計法により求める．本手法により，人体の

各部位を運動の違いにより分離識別することで，人体の概形推

定が可能であることが報告されている【18｝．しかし，同手法は’

CWレーダを用いているため距離分解能が不十分であり，また

目標間の干渉に起因した虚像が生じるため，人体の詳細な運動・

形状に関するパラメータを抽出することは困難である．運動情
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図1システムモデル．
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報の抽出法として，KimとLing　［20］により時間周波数分布を

利用した運動分類法が提案されている．同手法ではドップラー

レーダにより得られる時問周波数分布のパラメータに基づいた

判別分析により，人体の運動（歩行，走行，ほふく前進，等）を

分類する．しかし，この手法は分類のみを目的としており，速

度や軌道などの運動に関するパラメータを抽出できない．

　以上の各従来手法の問題点を解決するため，本研究ではUWB

ドップラーレーダにより得られる高分解能情報を利用し，複数運

動目標，および複雑形状運動目標の形状推定及び運動パラメー

タの抽出を目指す．本稿ではまず時間周波数解析法【21】，［22］を

利用し，視線方向速度変化を有する複数目標の高精度分離識別

法を提案する．さらに分離した各目標について，干渉計法とレ

ンジ間補間法を併用した散乱中心位置推定法，及び運動補償を

用いた形状推定法を提案する．提案手法を複数回転移動目標に

適用し，レンジ分解能以下の精度で形状推定が実現することを

実データを用いて示す．次に，人体イメージングへの適用例を

数値計算により示し，提案手法の有効性を示す．また，イメー

ジング結果及び時間周波数分布からの運動・形状パラメータ抽

出法を提案し，その適用例を示す．最後に，歩行する人体の実

データに提案手法を適用し，実環境下での人体イメージングを

実証する．

2．従来のCWドップラーレーダ干渉計法

　図1にシステムモデルを示す．送信アンテナ1つ，受信ア

ンテナ3つのシステムを想定し，受信アンテナにより干渉計

を構成する．配置は同図に示す通りであり，アンテナ申心位置

は（0，0，z。），水平方向と垂直方向のアンテナ閥隔をそれぞれ

d。，d。とする．送信信号は波長λのCW信号である．従来手

法［171－　［19】はフーリエ変換による複数目標の分離及び干渉

計法による到来方向推定からなる．各受信アンテナにおける受

信信号のフーリエ変換をそれぞれFl（f），馬（ノ），F3（のとする．

各巨標が異なる視線方向速度で運動している場合，この違いを

ドップラー周波数の違いとして受信信号から検出することで，

各目標の分離識別が可能となる．π番目の目標のドップラー周

波数は次式で表される．
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図2　仮定する回転移動目標（上），及び従来手法より求めたRx1の

　　ドップラースペクトル（下）．

　　　　　　　　　　　海・一箏・　　　（・）

ここで，Vdnは目標nの視線方向速度である．次に各ドップ

ラー周波数成分ごとにアンテナ間位相差を求め，干渉計法によ

り各々の到来方向を求める．目標nの到来仰角はRx1とRx3

の受信信号の位相差より，次式で求まる．

　　　　　晦一ポ［∠F’（fdn）一∠F3（fdn（2πa／λ））］・（2）

同様に到来方位角はRx1とRx2の位相差より，次式で求まる．

　　　　　幅一血4［∠鴇観畿糾　（3）

さらに従来手法では，目標までの距ee　Rnを2周波を用いた周

波数領域干渉計法で求める【191．得られた到来方向と距離によ

り，複数運動目標の3次元位置推定が実現する．

　しかし，従来手法では視線方向速度の時間変化，及び目標間

の干渉に起因した分離精度の劣化が生じる．虚像が推定される

数値計算例を以下に示す．2次元平面内において，図2に示す

3つの円形回転移動目標を想定する．幽転角速度は1．5π　rad／s

である．パルス繰返し周期及び観測時間はそれぞれL29　ms及

び1．32sである．この設定では目標は観測時間申に一周する．

受信信号はレイトレーシングにより計算する．これらの目標に
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対する受信信号から求めたRx1のスペクトルを図に示す．目標

数3であるにもかかわらず，多くのピークが検出されているこ

とが分かる．偽ピークにより虚像が生じ，推定精度が劣化する

要因となる．これらの偽ピークは目標の視線方向速度変化に起

因するものであり，これに対応する必要がある．

3．UWBドップラーレーダイメージング法

　本節ではUWBドップラーレーダを用いた高分解能イメージ

ング法を提案する．提案手法では時間周波数解析を利用した視

線方向速度変化の検出により，前節で述べた問題点を解決する．

さらに．較正曲線を用いた高精度距離推定法を干渉計法と併用

することで，高精度な散乱中心軌道推定を実現する．得られた

散乱中心軌道に対し，運動補償を用いた高分解能形状推定を行

い，従来法では困難であった目標の微細な構造の検出が可能と

なる．

　3．1　時間周波数解析を利用した目標分離

　まず，時問周波数解析法により視線方向速度の時悶変化を捉

えることで，複数目標の分離識別を行う．本稿では解析手法

として，短時間プーリ工変換（Short　Time　Fourier　T【ans£oτm；

STFT），および平滑化擬似Wigner分布（Smoothed　Pseudo

Wigner　Distribution；SPWD）の2種類の手法を検討する．

　STFTでは得られた受信信号の時系列を複数の短い時間毎

に区切って，各区間ごとにフーリエ変換することで時問周波数

分布を得る．アンテナi，レンジゴにおける受信儒号fu（t）の

STFTは次式で表される．

Fi・（t・・f・）イ角（f）ω（τ一の畷一」’2πf・T）d・・（4）

ここでw（t）は各区間を切り出す窓関数である．本稿では窓関

数として次式で表されるハミング窓を用いる．

w（t）・一
｛野輯｛　鞭認），

（5）

ただし，twは窓輻である．全てのアンテナ，レンジにおいて同

様の処理を行い，各時間・周波数成分ごとに散乱申心位置のイ

メージングを行う．窓関数をかけてフーリエ変換をするのみで

あるため，計算負荷が小さく実疇間計測が可能である．しかし，

時間と周波数の分解能の間にトレ・一一ドオフが存在するため，両

者の分解能を同時に高くすることができない【211．

　これに対し，時間・周波数の両方について高分解能を実現す

る手法がSPWDである【22｝．　SPWDはWigner分布と呼ばれ

る手法の平滑化により得られる⑳で，まずWigner分布につい

て説明する．Wigner分布は各時刻におけるスペクトルを求め

る方法であり，時間周波数分布を次式で求める．

蹴綱一／ん（t＋・T／2）蒋（孟ア／2）exp（一一　」2πfdT）　dT．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（6）

ここで＊は複素共役を表す．この式の通り，各時刻における平

均走査なしの自己相関関数を求め，そのフーリエ変換によリス

ペクトルを得る．Wigner分布はこの平均操作の省略に起因し

た不安定性を有する．そのため，これを平滑化して時間周波数



ge

図3受信信号の例，及び真の距離とD（Pl／P2）の関係

分布を得る手法がSPWDであり，次式で求まる．

Piゴ（t・・fd）一〃Φ（トガ，fd一鯛・（t’・f6）dt’dfa・（7）

ここでΦ（t，∫）は平滑化関数であり，提案手法でば次式であら

わされる二次元ガウス関数を用いる．

Φ（t・・f・）－exp（一垂）exp（－4夢）・（8）

ただし，α及びβはガウス関数の相関長である．このように

SPWDは各時刻，レンジにおけるドップラースペクトルが求

まる．即ち，時間分解能を犠牲にすることなく，周波数分解能

の高いスペクトルを得ることができる．

　本節で説明した2手法の特徴をまとめる．STFTは高速な計

算が可能であるが，高分解能を得ることが困難である．対して，

SPWDは高分解能な時間周波数分布が得られるため，高精度

な目標分離識別及びイメージングが可能となる．しかし，平滑

化操作を有するため計算負荷が大きく，実時間処理が困難であ

る．実時悶性とイメージング精度のどちらを重視するかにより，

適用する手法を選定する必要がある．

　3．2位置・形状のイメージング

　前節の手法で得られる目標の時間・周波数を，距離・到来方

向にマッピングすることで散乱中心位置をイメージングする．

到来方向は各時間・周波数成分ごとに式（2）及び（3）を適用す

ることで求める．また本研究で用いるシステムではUWB信号

を用いているため，遅延時間から距離を推定することが可能で

ある．しかし本研究では数10cm程度のレンジ分解能の送信信

号を想定しており，人体などの形状を推定するにはこれより小

さい分解能での距離推定が必要である．そこで，提案手法では

較正曲線を用いた高分解能距離推定を行う．ここで用いる較正

曲線は，隣接レンジ問の受信信号電力比と距離の関係を表した

ものである．図3に受信信号電力と真の距離R（t，fd，、），及び

遅延時間による推定距離R1　（t，　fdn）の関係を示す．同図の通り，

真の距離と推定距離間に誤差が生じることが分かる．この誤差

を較正曲線により求める．まず単一静止目標について受信信号

最大値Pl，及びそれに隣接する準最大値P2をレンジゲート内

の各距離ごとにあらかじめ求めておく．このP1，　P2の比に対

応する距離をD（Pl1P2）とし，これを較正曲線と呼ぶ．図3

の通り．目標までの距離は較正曲線と遅延時間から求めた距離

を用いて次式で推定する．
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図4　提案手法によるイメージング手順。

R（ちfdn）＝Rl（t，ノと篇）十D（P1／」P2）． （9）

　推定した距離と到来方向より散乱中心軌道を推定する．各時

間周波数成分に対応する距離」R（t，fdn）と到来方向θAZ（t，　fdn），

θEL（t，　fdn）より，各目標の散乱中心軌道が次式の様に求まる．

　｛　　x。（ち魚）翼R（ち掻）C・S【θEL（ち掻）］sin【θAZ（t，　fdn）l

　　Ys（t，　fdn）＝＝R（t，　fdn）C・S　｛θEL（t，　fd。）1　C。S　1θAZ（t，　fdn）｝

　　－7s（t，　fdn）＝R（t，　fdn）sin【θEL（t，∫fdn）1＋z。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（10）

最後に，得られだ散乱中心軌道を目標の運動速度により補償す

ることで形状を推定する．提案手法では以上の手法により，形

状に対応する画像点を推定することができる．また同時に，各

推定点について時間，式（1）より求まる視線方向速度，及び受

信電力p（t，fd）をも得ることができる．これらを利用すること

で，複数運動目標の運動・形状に関する詳細な情報を得ること

が可能である．

　提案手法の手順を図4にまとめる．提案手法の特長は複数運

動目標の高精度な分離識別を実現するのみならず，各目標の高

分解能形状推定をも実現することである．従って，得られた高

分解能形状情報から目標の運動や形状に関するパラメータ抽出

も可能である．加えて，最小3アンテナでこれらの処理が可能

であり，物理サイズの小さい簡易なイメージングシステムを実

現する．

4．複数回転運動目標への適用例

　本節では複数の回転移動目標に対して提案手法を適用し，高

精度分離識別及びイメージングが実現することを，数値計算と

実験により示す．簡単のため各目標の回転速度はすべて同一か

つ既知とする．

　4．1　数値計算による特性評価

　本節では数値計算における適用例を示す．2節で検討した2

次元回転移動目標を仮定し，同様にレイトレーシングで受信波

形を生成する．申心周波数26．4GHz，レンジ分解能30・cmの

送信信号を仮定する．高分解能イメージングを実証するため，

時間周波数解析法はSPWDを用いる．　SPWDに用いるガウス

関数の相関長はα＝3△t，β＝4△fdとする．ここで△tと△fd

はそれぞれIPP及びドップラー周波数分解能である．アンテナ

は全て無指向性であり，アンテナ間隔d。冨5cmとする．　IPPと

観測時間は2節と同一の値を用いる．
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園6Rx1のSPWDスペクトログラム（下：レンジ4，ヒ：レンジ5）．

　図5及び図6に目標の真の視線方向速度とSPWP　｝Cより求

めたのスペクトログラムをそれぞれ示す．本検討における目標

配置では，全ての目標がレンジ4（1．2m）とレンジ5（1．5　m）の

間に存在するため，P14（t，Vd）及び疏5（t，　Vd）を表示している．

これらの図より，SPWDによりすべての目標の視線方向速度

の時間変化が正確に検出されていることが分かる．2節で検討

したような従来手法では検出不可能な目標が，提案手法により

検出可能となることを示した．図7に提案手法により推定した

散乱申心軌道を示す．各目標の散乱中心位置検出が実現してい

ることが確認できる．図8に散乱中心位置の回転速度による補

償より求めた推定形状を示す．全ての目標の検出と形状推定が

実現していることが分かる．推定誤差の平均値は0．35mmで

あり，提案手法により複数目標の高精度分離と，高分解能形状

推定を同時に実現した．

　4．2　実環境下での特性評価

　次に実データを矯いた特性評価を行う．図9に実験の概観
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図8　提案手法による推定形状．

O．OS

図9園転移動目標イメージング実験の概観．

を示す．半径3．3cmのステンレス製円形目標をレコード盤上

に2つ配置し，回転させる．回転申心は（x，y）＝（0，1．3　m）で

あり，回転申心から目標申心までの距離は8cm，回転速度は

1．5π2adlsとした．時間周波数解析にはSPWDを用い，相関

長α，βは前節と同一とする．前節と同様の送信信号，アンテ

ナ配置を仮定する．アンテナは一3dBビーム幅22度のホーン

アンテナを用いる．

　図10に各レンジの実データから求めたSPWDスペクトロ

グラムを示す．同図より，両目標に対応する正弦波状の視線方

向速度変化が確認でき，実環境下でも複数目標の分離識別が実
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図11実データより求めた回転移動目標の散乱中心軌道，

現していることが分かる．ただし，数値計算では考慮していな

かった目標間の干渉及びシャドウイングが生じている．これら

に対応する推定点により虚像が生じ，推定精度が劣化すること

を確認している．そこで，比較的受信電力が大きい推定点のみ

をイメージングに用いるものとする．信号対雑音比から適当な

パワー閾値を決め，その闘値を超えるピークのみを抽出する．

図11に抽出したピークより推定した散乱中心軌道を示す．除

去できていない比較的誤差の大きな点が存在するものの，各目

標の散乱中心軌道を概ね正しく推定できていることが分かる．

図12に運動補償により求めた各目標の推定像を示す．分離識

別した両目標の高精度イメージングが実現している．推定誤差

の平均値は5．2mmであり，提案手法により帯域幅で決まる公

称レンジ分解能の1／58という高分解能形状推定を実現したド

5．数値計算による人体イメージング及びパラ
　　メータ抽出の検討

前節での検討により，UWBドップラーレーダ干渉計法によ
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図13　数値人体U棟及び真の運動執道（左：上面図，右：正面図）．

る高分解能イメージングを実証した．そこで，本節では提案手

法の人体イメージングへの適用を試みる．数値的に構成された

人体目標を仮定し，提案イメージング法の適用し，同様に高分

解能イメージングが実現することを確認する．また，得られた

推定像及び時間周波数分布より，目標の運動・形状パラメータ

を抽出する手法についても説明し，その適用例を示す．

　5．1　目標及びシステムの諸元

　本節では，市販の人体の歩行運動データ（Eyes，JAPAN社

「Motion　Capture　Data　Pack」）の関節部分12点を散乱点と

し，レイトレーシングにより受信信号を生成する．目標散乱点

軌道の正面図および目標のコr忽平面上での運動軌道を図13に示

す．ただし，Xは運動軌道とo喀軸のなす角だけxを回転させた

座標であるζする．歩行速度は1．59m／sで等速であり，歩行

周期は1．16sである．3つの無指向性モノスタティックアンテ

ナを想定し，アンテナ中心位置をz。＝30cm，アンテナ間隔を

da＝偽＝・6　mmとする．この設定では，目標はアンテナベー

スラインに対して斜め方向に直進する．送信信号は前節と同様

に中心周波数26．4GHz，レンジ分解能は30　cmとする．　IPP

は1．04ms，観測時間を2．1　sとする．人体イメージングでは

実時間性が重祖されるため，以降の検討では時間周波数解析法

としてSTFTを用いる．　STFTで用いるハミング窓関数の半
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図17提案法による推定像（左：正面麟，右：健面図）．

値幅は66m5とする．　　　－

　5．2　イメージング及びパラメータ推定

　本節では取得データ及びイメージング例を示すと共に，各種

運動・形状パラメータの拙出法について説明する．Rx1におけ

るスペクトログラムを図14に示す．腕および蜘の振動に対応

する視線方向速度変化が検出されていることがわかる．また，

目標の移動に伴う視線方向速度の変化が，スペクトログラムの

幅として検出されていることも確認できる．スペクトログラム

より，雑音電力により定めたしきい値を超えるパワーを有する

ピークを抽出し．干渉計法とレンジ問補間法により求めたzy

平面における目標の散乱申心軌道を図15に示す．虚像と考え

られる推定点が検出されているものの，散乱申心軌道が概ね正

しくイメージングできている．次に，得られた散乱中心軌道か

ら歩行速度を推定する．まず得られた散乱中心を受信電力で重

みづけ平均することで，目標の中心の運動軌道を推定する．即

ち，目標中心のxy平面での運動軌道x。④，　y。（t）　1？次式で求

める、

　　　　　　x・（毒）一∫響諸畿霊幅・　（・1）

　　　　　　　　　　∫y。（ちVd。）P（ちVdn）dVdn
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．　　（12）　　　　　　y。（t）＝
　　　　　　　　　　　　∫P（ちVdn）dVdn

これらの推定軌道をローパスフィルタにより平滑化し，目標中

心の運動軌道と推定する．図16に目標申心軌道の真値と推定

値を示す．推定誤差の平均値は5．46c皿であり，高精度な推定

を実現した．歩行速度は次式の通り，推定軟道の勾配として求

める．

　　　　　　　VW（t）一（4弩毒）・弩オ））・　（・3）

推定散乱散乱申心軌道をv，．①で補償することで，イメージン

グを行う．イメージング結果を図17に示す．ただし，yはX

及びzの両軸に直交する軸である．同図左の正面図より，目標

間干渉に起因した虚像が生じているものの，人体の概形推定が

実現していることが分かる．また同図右の側面図より，歩行に

伴う腕及び足の振動が推定されていることが確認できる．以上

より提案イメージング法と，推定像から抽出した歩行速度を利

用することで．人体イメージングが実現することを示した．
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表1数値人体モデルの運動・形状パラメータの真値と推定値．

パラメータ 真値 推定値

歩行速さ妙w 1．59m／s L61　m／s

歩行方向θw 43．70 43．oo

歩行周期気v 1．16s 1．12s

両腕問幅εs 60cm 55cm
歩幅Aw 64cm 61cm
身長ih 173cm 180cm

次に，目標の運動・形状パラメータの抽出を行う．ここでは

歩行周期，歩行速さ，歩行方向，身長，歩幅，そして両腕間幅

の6つのパラメータを抽出する．歩行周期をスペクトログラム

の周期から求める．スペクトログラムの有意なピークのうち，

最大のドップラー周波数をもつピークを各時刻について抽出し，

Vdmax（t）とする．　Vdm。x（t）の極大値をとる隣接する2点の時間

tl，t2を求め，歩行周期を次式で求める．

Tw＝＝2（t2－t1）． （14）
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図18　入体イメージング実験の概観．

次に，歩行速さv，．及び歩行方向θwを求める．目標が時刻t。

からt。まで等速直進歩行運動をしていると仮定し，以下の式の

通り歩行速度の時間平均から求める．

　　　　　　　・w一ち≒∬IVW（t）ldt・　（・5）

　　　　　　　　　　　　　　8　n

　　　　　　　θw一点∬∠Vw倣　　（・6）

　　　　　　　　　　　　　　s
最後に身長lh，歩幅Aw，両腕間幅1、を推定する．これらのパ

ラメータは補償後の推定像から求める．運度補償後の推定像の

X軸成分の最大値および最小値をXm。。，　Xminとする。両腕

間幅はこれらを用いて次式で求める．

1。＝Xm継一Xmin． （17）

他の軸の成分についても同様に考え，歩幅及び身長を以下の式

で求める．

　　　　　　　　　Aw　＝　Ym。x　－ymT　in，　　　　　（18）

th＝Zmax－Zmin．

1．63m

　

　　　　　　　　一一．．・・・…°””l！

二繭紅隔購1
　　　　　　　　　　　　　2

59cm

　：：Plosition（b）

57cm

　：：巨・siti・n（C）

　m　　　　　　°”°・…．。．．

　≡

：：撫；

（19）

以上の式（14）一（19）より求めた各パラメータの推定値を表1に

示す．各パラメータの高精度な推定が実現していることが分か

る．提案法でのイメージング結果から，目標の運動・形状に関

する詳細な情報が抽出可能であることを示した．

6．実環境下での人体イメージング

　本節では提案手法を歩行する人体の実データに適用し，その

特性評価を行うと共に，イメージング結果について考察する．

図18に実験の概観を示す．トレッドミル上で歩行運動する人

体を目標とする．トレッドミルのベルトの速度は5　km／h，ア

ンテナから目標までの距離は2．2mである．前節までと同様に

中心周波数26．4GHz，レンジ分解能30　cmの送信信号を仮定

する．アンテナは全てE面，H面共に一3dBビーム幅22度の
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図19　アンテナ位置とビーム照射範囲．

ホーンアンテナである．アンテナ間隔はda　・d。＝3．5　cmであ

り，アンテナ申心位置z。　＝0．47m，1．04　m，1．63　mの3点で

データを取得する．各アンテナ位置における目標への照射範囲

の概略を図19に示すアンテナ位置（a）では主に肩と頭部か

ら，（b）では腕と胴体から，（c）では足からの散乱波が受信され

る。各位置で取得したデータを重ね合わせることでイメージン

グを行う．パルス繰返し周期は1．29・msであり，　STFTに用い

るハミング窓の半値幅は164msとする．

　図20に各アンテナ位置において得られたSTFTスペクトロ

グラムを示す．アンテナ位置（a）において頭部の振動に対応す

る成分が，また（b）において胴体部の振動に対応する成分が強

く表れるなど，人体の各部位に対応する視線方向速度変化が

検出されていることが分かる．図21に提案手法によるイメー

ジング結果の正面図を示す．腕の散乱断面積が小さく明瞭にイ
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図20各アンテナ位置におけるスペクトログラム（f：段より顧にアン

　　　テナ位置（a），（b），（c），全てRx1）．

メージングできていないこと，複数点の干渉に起因すると考え

られる誤推定点が存在などが確認できる．しかし，これらの点

を除くと，人体懲がほぼ正しく再現されていることがわかる．

次に，得られた推定像に対応する視線方向速度について考察す

る．図22に，図21に示すイメージング結果における各推定点

の視線方向速度を示す．最も顕著なのは足先部分であり，±1

m！s以上の二つの速度領域に集中していることがわかる．これ

は膝から下の部分の最大速度にほぼ正確に対応しており，この

値を取るのは，該当する足の部分がレーダから見た視線方向と

直交する時間であることがわかる．膝から上の脚部についても，

同様の傾向が見られる．また，散乱強度が低いため得られる点

数は少ないが，腕部についても大きな速度を有する点が確認で

きる．以上より，視線方向速度の利用により人体であるか否か

の識別，及びその運動に関する情報の抽出が可能であるといえ

る．提案手法による実環境下での人体イメージング及び運動

と形状の詳細な情報抽出が可能であることを実証した．

7．ま　と　め

　本稿ではUWBドップラ・一　V－一ダ干渉計法を堀いた複数運動

目標のイメージング法を提案した．提案手法では時間周波数解

析とレンジ閥補間法を利用することで，高精度な複数目標の分

離識別及び散乱申心軌道推定を実現した．さらに，散乱申心軌
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3

道の運動補償による，高分解能形状推定法を提案し，数値計算

によりその有効性を確認した．複数の回転移動目標の実データ

に対して提案法の適用例を示し，提案手法により公称分解能の

1／58という高分解能形状推定を実現した．次に，提案手法の人

体イメージングへの数値計算における適屠例を示し，人体目標

でも同様に高分解能イメージングが実現することを示した．提

案イメージング法により得られる散乱中心軌道及び形状と，時

間周波数分布から各種の運動・形状パラメータを抽出する方法

を説明し，その適用例を示した．最後にトレッドミル上で実

際に歩行する人体目標への適用例を示し，実環境下での人体イ

メージングを実証した．



謝 辞

本研究における実験装置を提供していただき，また実験に関

して貴重なご意見を賜りました，．井上謙一氏，福田健志氏を

はじめとするパナソニック株式会社の皆様に深謝します．

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　文　　　献

　国・J．Albusac，　J．　J．　Castro・・Schez，　L．　M．　Lopez－Lopez，

　　　　　D．Wk癖o　and　L．　Jimcnez－Linares，”A　supervised　learn－

　　　　　ing　approach　to　automate　the　acquisition　of　knowlcdgc

　　　　　in　surveilla・nce　systcms》，，　Signae」Processing，　voL89，　no．12，

　　　　　pp．240〔ト2414，2009．

　［2】S．C．　Hsia，　C．　H．　Hs1ao　and　C．　Y．　Huang，7，　Singl■ob　jcct－

　　　　　based　segmentation　and　codSng　technique　for　video　surveil・一

　　　　　！ance　system，’り．　Elec．　Jmag．，　v。｝．18，　no．3，　Article　Number

　　　　　O33007，2009．

　｛31　S。Nobuhara，　Y．　Tsuda，　L　Ohama　and　T．　Matsuyanla，

　　　　　”Multトvicwpoint　Silhouette　Extract三〇ηwith　3D　ContcXt－

　　　　　aware　Error　Detection，　Correction，　and　Shadow　Suppres－

　　　　　sion，”IPSJ　Wans。　Comp．　Vis．，　voL　1，　pp．242・－259，2009．

　｛4］A．Mittal　a！1d　L　S．　Davis，”A　General　Method　for　Sensor

　　　　　Planning　in　Multi－Sensor　Systems：Extension　to　Random

　　　　　O㏄lusion，”Inも．工Comp．　Vis．，　vol．76，　no．1，　pp．31－52，　2008．

　【5｝　G．Vogiatzis，　C　r　Hcrnandez，　P．　H．　S．　Torr　and　R　Cipolla，，

　　　　　”Multiview　stereo　via　volumetric　graph－cuts　and　occlusion

　　　　　robust　photcトconsistency，”IEEE［［Yat）s．　Patt．　Anal．　Mac．

　　　　　Int．，　voL29，　no．12，　PP．2241－・2255，2007・

　　｛6】　S．Ikeda，　H．　Tsuji　and　T．　Ohtsuki，　”Indoor　Evcnt　Det㏄tion

　　　　　with　Signa1　Subspace　Spanned　by　Eigenvector　for　Home　or

　　　　　O」鐙ce　Security，，，　IEICE　7悔π3．　Oommun．，　vol．E92－B，110．7，

　　　　　pp．2406－2412，2009．

　　【71A．　O．　Salman，　D．　Dibekci，　S．　P．　Gavrilov　and　A．　A．　Vertiy，

　　　　　”The　radiation　propcrties　of　a　novel　wire　antenna　for　the

　　　　　security　fence　radax，”IEEE　Tran．　Ant．　Prop．，　vol．56，　no．9，

　　　　　pp．2852－2864，2008．

　　［8｝K．Inomata，　T。　H廿ai，　Y．　Yamagudhi　and　H．　Yamada，

　　　　　”Two－dimensional　target　location　estimation　technique　us－

　　　　　ing　leaky　coaxial　cables，”IEICE　Trans．　Commun，，　voLE91－

　　　　　B，no．3，　pp．878－886，2008．

　　【9］　A．Gagnon，”lntrusion　location　capability　added　to　syn－

ergistlc．r’dd’as　techno　Logy；，　IEEE　AeTO・E己ec・Sys・M｛｝9・、

　　　　　vo1。16，　no．7，　PP．21－24，2001．

【10】．E．　Paolini，　A．　Giorgetti，　M．　qhiani，　R．　Minutolo　and．

　　　　　M．Montanari，”Localization　capability　of　cooperative　anti－

　　　　　intruder　radar　systems，i：　EURASip　J。　Adv．　Sig．　Proc・，　Ar－

　　　　　ticle　Number：726854，2008．

　P1］　J．　Cheal，　S，0，Brien　and　M．　Tutor，”Buried　cable　sensor

　　　　　with　intruder　location，，，　IEEE　Aero．　Elec．　Sys．　Mag．，　vel．20，

　　　　　no。7，　PP．11－15，2005．

　【12】F．zhu，　Y。　Luo，　Q．　zhang，　Y・Feng　and　Y・Bai，”ISAR

　　　　　Imaging　for　Avian　Species　Identification　With　F　requency－

　　　　　StepPed　Chirp　Signals，，，　IEEE　Geosci．　Remote　Sens・1ンett・，

　　　　　vol．7，　no．1，　PP．151－155，2010

【13］X．Lv，　M．　Xing，　C．　Wan　and　S．　Z．　Li，”ISAR　lmaging　of

　　　　　Maneuvering　Targets　Based　on　the　Range　Centroid　Doppler

　　　　　Technique，s，1EEE　Trans。　Imαge　Proc．　，　vol．　19，　no，1，　PP．141－

　　　　　　153，2010

　［14】T・Sakamoto　a捻d　T・Sato，，，　A　target　shape　estimation　alg（＞

　　　　　　rithm　for　pulse　radar　systems　based　en　boundary　scatter－

　　　　　　ing　transfbrm，，，　IEICE　Trans．　Oommun．，　vol．E87－B，　no．5，

　　　　　　pp．1357－1365，2004．

　｛151T．’Sakamoto　and　T．　Sato，”2－Dimen8ional　Imaging　of

　　　　　　Human　Bodies　with　UWB　Radar　Using　ApprGximateiy

　　　　　　Uniforrn　Walkillg　Motion　along　a　Straight　Line　with　the

　　　　　　SEABED　AIgorithm，”1EICE　7hans．　eommun．，　vol．E91－B，

　　　　　　no．11，　pp．3695－－3703，2008。

　【16｝Y．Matsuki，　T．　Sakamoto，　and　T．Sato，”An　lmaging　Alg（ト

63

　　　　rithm　of　a　Target　with　Arbitrary　Motion　for　Ultra　Wide－

　　　　Band　Radar　with　a　Small・Numbcr　of　Antennas，，，　IEI（］E

　　　　710ans．　Commun．，　voLE94－13，　no．3，　pp．742－749，2011

【17｝　A．Lin　and　H。　Ling，”Doppler　and　direction－of－arr三va1

　　　　（DDOA）radar　for　multiplひmover　8ensing，，，1EEE　Mns．

　　　　Aero．　EZ㏄．　Sys．，　vo1．43，　no．4，　PP．1496－1509，2007・

【181　A．Lin　and　H．　Ling，3，　Frontaユimaging　of　hurnan　using　three

　　　　element　Doppler　and　direction－of－arrival　radar，，，　Electronics

　　　　Zンetters，　vo1．42，　no．11，　PP．660－661，2006．

［19］A．Lin　and　H．　L三ng，”Three－dimensional　traClくing　of　hu－

　　　　mans　using　very　low　complexity　radar，”Electronics　Letters，

　　　　voL42，　no．18，　pp．1062－1063，2006．

［20】Y．Kim　and　H．　Ling，”Through－wall　human　activitios　classi一

　　　　丘ca七ion　using　support　vector　machine，，，1」醒EE　Trans。　Ceo－

　　　　scie．　Remote　Sens．，　voL47，　pp．1328－－1337，2009．

［211LShafi，　J．　Ahmad，　S．1．　Shah　and　F，　M．　Kashif，，，　T　cCh－

　　　　niques　to　Obtain　Good　Resolution　and　Concentratcd　Time－

　　　　Frequency　Distributions：AReviewノ，　E　URA　SiP　J．　Adv．

　　　　Sig．　Proc．，　vo1．2009，　Article　ID　673539，2009．

【22］　F。Hlawatsch，　G．　F．　B　oudreaux－Bartels，”Linier　and

　　　　q旺adratic　timc－fi℃quency　signal　representations，，，　IEEE　Sig．

　　　　Proc．　Mag．，　vo1．9，　PP．21－67，1992．

メ



輻射科学研究会資料

　　　　RS　11－06

ボアホールレーダのための誘電体導波路による

　　　　　マイクロ波電力伝送の検討

Study　of　microwave　power　transmission

by　a　dielectric　waveguide　fbr　borehole　radar

河田健太郎　　　　　　　　　　海老原聡

Kentaro　Kawata　　　　　　　　　　　　　　Satoshi　Ebihara

大阪電気通信大学大学院工学研究科大阪電気通信大学工学部

Osaka　Electro－Communication　University　　　　　Osaka　Electr（）・Communication　University

2011年7月19日

　於京都大学

64



概要地中探査の際に使用されるボアホールレーダにマイクロ波で電力を供給してレー
ダを駆動させる方法について検討する。マイクロ波で電力を伝送するときに誘電体導波路

を使用すると電力伝送効率が向上することがわかった。FDTD法を使用して誘電体導波路

の設計を行い、遮断周波数および伝達係数の利得を求めた。レーダ計測で使用する周波数

帯域と干渉しない周波数を用いて、マイクロ波による電力伝送を行えるように設計した。

室内実験をしたところ、誘電体導波路を用いた電力伝送実験において受信した電磁波を整

流器で直流電力として取り出すことができた。さらに、受信した電力で地申の受信アンテ

ナシステムを駆動させることができた。

1．序論
　　　近年、地下計測法の一つである、ボアホbUルレーダは、放射性廃棄物の地層処分や、

　　地中のき裂調査などで用いられている。ボアホールレーダは坑井内で用いる為、地上

　　から電力を供給する必要がある。この際、金属ケーブルを用いて電力を供給すると、

　　地ヒ装置とレーダゾンデ間のケーブルに誘導された電流がレーダ近傍の電磁界を乱し、

　　地下計灘を妨げる。また、ゾンデ内に電池を搭載した場合、電磁界の擾乱は起きない

　　が、電池の稼働時間には制限がある。そこで、地中のレーダゾンデへ電磁波で電力を

　　供給すると、レーダ近傍に金属製ケーブルが無くなる。また電力は地表から供給され

　　る為、電池を交換する為にレーダゾンデを引き上げる必要がなくなり、大深度地下の

　　計測や、長時間の地申モニタリング等、これまでのボアホールレーダの枠を超えた計

　　測が出来る可能性がある。

　　　マイクロ波による電力供給については既に概究が進められている。例えば、幾何学

　　的な開口面積が広いアンテナを使用し伝送効率を上げたシステムが提案されている

　　田。光による電力伝送の場合、送信側の出力に限界がある為、受信した電力をキャパ

　　シタに充電し一定時間に放電する事で高い電力を取り出す方法を採用している【2｝が、

　　負荷の電力消費による放電後はキャパシタへ充電する時間が必要となる為、継続的に

　　レーダへ電力供給する事が困難となる。筒状の空聞では金属製の導波管を用いること

　　で継続的に電力を安定供給する事が出来る［3］が、これをボアホールレーダへ応用する

　　と、金属製の物体をボアホールレーダの近傍に置くことになり、電磁界を乱す事にな

　　る。直径IO・cm程の坑井内で継続的に電力供給するには誘電体申にマイクロ波のエネ

　　ルギーを集申させて伝送する事が有効と思われる。

　　　以上の背景の下、本研究では誘電体導波路を使用しボアホールレーダゾンデへ効率

　　良く電力伝送を行う方法を計算機シミュレーション及び実験により検討する。

2．誘電体導波路中の波の励振

　　　本研究では円筒状の空間内にマイクロ波のエネルギ

　　ーを集申させるために、誘電体導波路を使用する。ま

　　ず、誘電体導波路に電磁波を入力させる方法について

　　検討する。

　　　誘電体導波路中で電磁波を伝送するには、誘電体導

　　波路の基本モードであるHEuモードの使用が有効で
　　あると考えられる。図2－1にHEuモードの界分布［5】

　　を示す。この図より、誘電体導波路の直径方向と平行

　　に電界を励振させる必要があることがわかる。

電界

図24．HEI　1モードの界分布

HEIIモー・ドを励振させるためには、ダイポールアンテナを直径方向と平行に配置す

ることが考えられる。図2－2のように電磁波を伝搬させる媒質である誘電体円柱の端
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面にダイポールアンテナを密着させる方法では、誘電体の反対側へも電磁波を放射す

るため、誘電体導波路内で効率良く電磁波を励振させることができない。伝送方向と

は逆方向への電磁波の放射を抑えるために、誘電体円柱の内部にアンテナを埋め込み、

誘電体円柱の端部を金属で覆い、伝送方向へ指向性を持たせることで誘電体に電磁波

を効率よく入力させることが出来るようになるが、誘電体円柱の内部にダイポールア

ンテナを埋め込むことは困難であるため、モノポールアンテナを使用する。しかし、

モノポールアンテナには、接地平板が必要となるため、図2－3のように誘電体導波路

の送受信アンテナの付近は、誘電体に金属板を巻き付けた状態の導波管とする。

　本研究で採用した誘電体導波路に電磁波を入力させるために導波管にモノポールア

ンテナを埋め込むことは、一般的な金属導波管の、岡軸導波管変換と類似したもので

ある。

誘電体

図2－2．アンテナを端面に密着させる

誘電体

ンテナ

図2－3．アンテナを埋め込む

3．導波管の設計
　3－1．　真空の導波管の遮断周波数

　　　2章で述べた励振法を使う場合、送受信アンテナの近傍では誘電体で満たされた金

　　属導波管と等価となる。円形導波管にはモード毎に遮断周波数があるため、電力伝送

　　に使用する周波数に合わせて適切な径の導波管を設計する必要がある。このため、ま

　　ず媒質が真空である場合の金属導波管について考える。TMモードの遮断周波数と半

　　径の関係は

　　　　緬一鴇　（1）

　　で表わされる［6］。式①において、五伽）は、TM㎜モードの遮断周波数、　cは真空中の光

　　速、X。mはべッセル函tw　J。Ct）＝0の第m番目の根、そしてaは導波管の半径である。ま

　　た、TEモードの遮断周波数と半径の関係は
，

　　　　f・〈・m・一霊　　（2）

　　で表わされる。式（2）において、f、（nn2）は、　TEnniモードの遮断周波数、　cは光速、κ稲は

　　べッセル函数」㌔ω一〇の第〃2番目の根、そしてaは導波管の半径である。TMモード

　　について、遮断周波数と半径の関係を表したものを図3－1に、TEモードについては図

　　3－2に示す。これらの図から、円形導波管において遮断周波数が最も低いモードはTEIl

　　モードであることがわかる。また、「1’El　1モードの次に励起するのはTMo1モードであ

　　るが、TMo1モードの遮断周波数以上の周波数では導波管を複数のモードが伝搬し、効

　　率の良い伝送が出来なくなるため、円形導波管を用いた電力伝送に使用する周波数は、

　　TEI　1モ・一一　Fの遮断周波数より高く、TMOiモードの遮断周波数より低い帯域を選ぶこと

　　で、TEuモードのみによる伝送が可能となる。一方、2節で述べた通り、誘電体導波

　　路ではHE　11モードで伝送するが、金属導波管中のTEnモードはHE　uモードの電磁界

　　分布に似ており、2つの導波管の接続部で効率よくモードの変換がおきると予想でき

　　る。これに関する検証は3－3節で数値計算により行う。また、ボアホールレーダへ干

　　渉しないようにレーダで使用する周波数帯域も避ける必要がある。

66



1：照「：「篤：：「証鰯

り4 tl　““‡　1－…　一‡…㍗帰等一こごこコ
　1　　・　　1　　・　　1　　　　　…
　2「一哨冤　一囎髄騨，「一　’i－一一巳鱒一■c一一一　・　　　き

　ち　　ム　　し　　モ　　さ　　ロ　　ロ　　じ　　く

㌃†・如寸あU誌　1。馬一1，‘，
　　　　Rac！ius　of　circUi1er　swn’eg顧dcσ【㎜魂

　　図3－LTMモードの遮断周波数

垂1蒙§こ饗こ二二⊂：1二二1コ

箋・　卜”｛y．一ご㌃矯qこ町幸…L＿」

り4／9－1一召…㍗呪磯蔀謙蒙毒題

　2「一層「曙「1「一τ　；　1“；　；i－　l
　l　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　－　o－」一誌一一噛一一一一一一L－一」・一一一一一
20　　　25　　　30　　　35　　　4◎　　　4S　　　50　　　55　　　60

　　　Radius　ofcirculer　swweguide　a　（mm｝

　図3－2．TEモードの遮断周波数

3－2．　誘電体で満たされた金属導波管の遮断周波数

　　円形導波管の媒質を空気ではなく、誘電体を使用した場合は、遮断周波数も変化す

　るため、誘電体による遮断周波数の変動を考慮する必要がある。誘電体媒質中の伝搬

　速度Vpを誘電体の比誘電率εrで表すと

　　　v＝⊥　　　　（3）

　　　P荷
となり、誘電体導波路の遮断周波数は

　　五圃2密　（4）TMモード

　　　　　　ノ　　五げv監　（5）TEモード

となる。導波管の媒質の比誘電率を考慮

した場合の導波管の径と遮断周波数の
関係を図3－3に示す。本研究では、誘電

体の比誘電率ε．を2．49として、導波管の

設計をしていくことにする。

！1潭Σ＝〔工ニコ＝〔了審葛司
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図3－3．誘電体導波路の遮断周波数

3－3．　FDTD法による数値解析
　　2節で示した電力伝送を行う場合、誘電体で満たされた金属導波管と誘電体導波路

　が接続された導波管となる。このときのマイクロ波の伝搬をFDTD法で解析する。解

　析モデルを図3－4に示す。誘電体導波路の直径aを50　mm、送受信モノポールアンテ

　ナの長さhを37mm、金属導波管の長さ！mを0．3　m、誘電体導波路の長さZdを0．4　m

金属導波管　　　　　誘電体導波路　　　　金属導波管

鰐蹴諭繊灘灘厩

灘鱗灘難
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図3－4．解析モデル

67



としたときの伝達特性の計算結果と同

じモデルでの実験結果を比較したもの

を図3－5に示す。実験では、伝達特性を

ベクトル・ネットワーク・アナライザ
（Agilent　Technologies　E506！A）で測定した。

この結果、TEI1モードの遮断周波数1．1

GHzより高い周波数で利得が向上し、そ

の後TMOiモードの遮断周波数1．4　GHz

を超えると利得が低下しており、2節で

予想したTEI1モードのみが励振する周

波数帯域でTEnモードが励起している
ことが確認できた。

　また、周波数1」GHzから1．4　GHzで

は誘電体導波路と金属導波管の接続部

でも効率よくモード変換がされている

と考えられる。実験においても1．1GHz

から1．4・GHzの基本モードが励振する周

波数帯域で計算値と利得が一致してい
る。

　本研究では、電力伝送に使用する周波

数を2GHzに設定し、その周波数に合わ

せた誘電体導波路を設計する。この誘電

鱒波路の直径αは36㎜、送受信モノ
ポールアンテナの長さ磁26㎜、誘電

1
t　

　　　　　　　ドゆゆし　ヨ
　　　図3・・5．解析結果と実験結果

む
§

書

還

　ドゆ　ユヒくき　ヱユ

図3－6．解析結果

体で満たされた金属導波管の長さlmは0．2　m、誘電体導波路の長さldは0．2　mである。

図3－6に示す送受信アンテナ間の伝達特性の解析結果より、比誘電率249の媒質によ

る誘電体導波路が電力伝送に用いる周波数2GHzで効率よく伝送可能であることがわ

かった。

3－4．　導波管の媒質による効率の向上

　　マイクロ波による電力伝送に誘電体を用いることの効果について検証する。金属導

　　　
　　　
　　　　　　　r－一“””　　　　　　　　　一”一一　　、．．一　　　　　…一…！

36mm

56mm

（a）誘電体導波路を用いる場合

（b）誘電体導波路を用いない場合

　　　図3－7．解析モデル

5．

獣
く

　

　
　

F脳luenq）t【GH刻

図3－8．異なる媒質の比較
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波管申に誘電体がない場合と、ある場合では遮断周波数が変化するので、遮断周波数

が一致するように金属導波管の半径を変えて解析を行った。図3－7（a）に誘電体で満た

された金属導波管と誘電体導波路が接続された導波管のモデルを、（b）に金属導波管に

絶縁区間があるモデルを示す。これらの伝達特性の計算結果を比較したものを図3…8

に示す。誘電体導波路を用いない場合の伝達効率は、電力伝送で使用する周波数であ

る2GHzのときで一13．5　dB（4．5％）であるのに対し、誘電体導波路を用いた場合の伝達

効率は一5．06dB（31％）となり、6．9倍（8．4　dB）効率が向上することがわかった。

4．　レーダシステム

4－1．マイクm波電力伝送システム

　　　前章で設計した電力伝送用導波管を用いて、ボアホールレーダヘマイクロ波で電力

　　伝送を行うためのシステムを構成する。マイクロ波電力伝送システムの全体図を図4－1

　　に示す。まず、発振器で高周波信号（2GHz）を出力し、増幅器で信号を増幅させ、導波

　　管へ入力する。導波管を伝搬して受信した信号を整流器こ41で整流し、直流電力を取り

　　出し、坑井内のボアホールレーダ用受信システムを駆動させる。地申の受信アンテナ

　　では、受信したレーダ信号を増幅器で増幅しR／0変換器によって光信号に変換し、光

　　ファイバで地上へ送っている。レーダ受信信号伝送システムのダイナミックレンジは

　　100dBである。

発振器

（2GHz）

増幅器A　送信　　誘電体　　受信　B整流器
（40dB）　アンテナ　　導波路　　アンテナ

　　　　図4－1．マイクロ波電力伝送システム

平滑

回路

C　レーダへ

　　電力供給

4－2．電力伝送におけるレベルダイアグラム

　　通常使用しているボアホールレーダの受信システムの地申部分を駆動させるため

　には0．5W以上の電力が必要である。前節で設計した誘電体導波路の伝送効率は、周

　波数2GHzのとき30％程度であるが、無
損失の状態で計算した結果であるため、

実際には計算値よりも効率が低下する

ことが予想される。また、受信した高周

波信号を整流するための整流器を文献
［4王に基づき作成したところ、高周波信号

から直流への変換効率は36％程度であ

った。これらのことから、電力伝送にお

いて発振器から出力する電力は10W程
度が必要となる。図4－2にマイクロ波に

よる電力伝送において予想されるレベ

ルダイアグラムを示す。発振器で40dBm
出力することで整流後は27　（IBmとなり、

0．5・Wの電力が確保できる。

45r一一一唄一煽一「一剛鵯卿塙催‘’7智智一　暫　脚一一一一

40
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図4－2．予想されるレベルダイアグラム

TTanswitted，　Received及びRectifiedはそれぞれ

　図44でA，B及びCの位置に対応する

4・・3．　ボアホールレーダ用受信アンテナシステムの駆動

　　室内実験でボアホールレーダの受信システムを駆動させる実験を行った。図4。3に

　レーダシステム実験の接続図を、図4－4にブロック図を示す。R／0変換器へ電力伝送

　を行う際に用いた誘電体導波路は、直径aが36㎜、モノポールアンテナの長さhが
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26mm、送受信アンテナ近傍の誘電体で満たされた金属導波管の長さln、が0．2　m、誘

電体導波路の長さZdが0．2　mのものを使用した。受信システムの実験は、ベクトル・

ネットワーク・アナライザ（VNA）の送信ポートからの信号をR／0変換器の上限の入

力電力以下に抑えるため、－83dBの減衰器を通して、　R／0変換器に入力する。　R／0変

換器は誘電体導波路により電力供給されている。R／0変換器で光信号に変換された信

号をシングルモード光ファイバで地表に設置する0／R変換器へ入力する。再び高周波

信号に変換された信号をVNAの受信ポートへ接続し、送受信ポート間の伝達特性を

測定した結果を図4－5に示す。なお、このボアホールレーダ用受信アンテナシステム

の笑験の際には減衰器へ入力する同軸ケーブルと、0／R変換器から出力される同軸ケ

ーブルの減衰と位相の遅れをVNAのキャリブレーション機能で取り除いた。このボ

アホールレーダ用受信アンテナシステムの駆動実験の結果、平滑回路出力は5Vとな

り、定格6Vよりは低いものの、0．5　Wの出力が得られ、　RIO変換器へ入力された高周

波信号を光信号に変換し、通常通り信号伝送を行うことができた。

VNA　E5061A

　　　　　　潔　　　　　　　　　　　　　0／R変換器

　　　　　　難懸1－．！’

同軸ケー

　　　我、　柵繊器　　光プアイバ

　　　　隔鰍…一一曝
　　　　05W以上の電力供給驚、，，。，烈g変搬彗

墨簸盟・．

平滑回路

　　

　　　増幅器　　　　　　　　　　　誘電体導波路

図4－3．レーダシステム実験の接続図

　　　　ノ
4．trttw．一．．．‘t

整流開

図4－4。レーダシステム実験のブロック図
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図4－5．受信アンテナシステムの実験結果
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5．結論
　　　マイクロ波による電力伝送システムを構成する際に、電磁波を伝搬させる媒質とし

　　て誘電体を使用すると、伝送効率が高くなるが、その際誘電体導波路で電磁波を励振

　　させる方法として、モノポールアンテナを埋め込み、誘電体の端部を金属で覆うこと

　　で伝送方向へ指向性を持たせることができる。電力伝送に用いる電磁波の周波数に合

　　わせて誘電体導波路を設計することで、誘電体導波路を使用しない場合よりも電力伝

　　送の効率が8．4・dB向上し、直流電力を取り出してボアホールレーダ用の受信アンテナ

　　システムを駆動させることができた。次の段階の実験としては、送受信アンテナを室

　　内に配置し、レーダ信号の送受信実験を行う。図5－1に実験接続図を、図5－2にブロ

　　ック図を示す。この時、電力伝送に用いた誘電体導波路の電力受信アンテナ附近の金

　　属導波管部分は、レーダ用受信ダイポールアンテナのエレメントの一部として利用す

　　る。

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　レーダ用受信アンテナ

二石＿ンテナ

童

ii°iv　二！姦ぎ潔
光フアイバ

愁

嚢

監

へ弥i議冤瀞チ’竺妃》嚢レ

図5－1．レーダ信号受信実験の接続図

　　　　図5・2．レーダ信号受信実験のブロック図
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輻射科学研究会資料

RSI　1－08

航海電子機器概要

An　Overview　of　the　Electronic　Equipments　in　Navigation　Technologies

松本朋子（古野電気株式会社）

　　　Tomoko　Matsumoto

Furuno副ecnic　Corporation　Ltd．

［内容概要］

　深江丸は1987年1G月に三井造船玉野事業所にて建造され、神戸商船大学の練習船を

経て2003年1◎月より神戸大学海事科学部・大学院海事科学研究科附属船となり今Hに

至っている。本船は、総トン数449t、全長49．95　m、型幅10　m、喫水3．212　m、最大64

名乗船可能で、船籍港は神戸港となっている。学生の操船実習が行われるほか、各種企

業の社内研究、講演等にも用いられている。また、古野電気株式会社によって開発され

たARPAレーダ（Xバンド、　Sバンド）、GPS航法装置、　DGPS航法装置、　AIS（船舶自動識

別装置）、ECDIS（電子海図情報表示装置）といった最新技術が装備された高度知能化船

となっており、研究設備としても活用されている。本御講演では、こららの諸技術につ

き具体的かつ詳細な解説をいただいた。また、これらの内容に関する実地視察を経て、

活発な質疑応答が行われた。

　大変興味深い御講演を賜り、また実地視察において大変懇切丁寧な御案内・御説明を

いただきました。御講演いただきました松本朋子様（古野電気株式会社）ならびに、古

荘雅生先生、矢野吉治先生をはじめとする神戸大学大学院海事科学研究科の皆様、柏卓

夫様をはじめとする古野電気株式会社の皆様に厚く御礼申し上げます。

以上

報告者：浅居正充（近畿大学）

平成23年11月1日（火）

於二神戸大学
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輻射科学研究会資料

RS11－09

錨泊システムへの超音波の応用

Application　of　Ultrasonic　Waves　in　Ancho血g　Systems

矢野吉治（神戸大学大学院）

　　　Yoshiharu　Yano

　　　Kobe　University

［内容概要］

　講演者は、船舶の安全運航を支援するためIT技術を駆使した情報提供の手段として統

合化航海情報処理システムの構築を進め今日に至っている。このシステムの重要な要素

の一つとして錨泊監視機能がある。これについては、安全な錨泊態勢を維持するために、

錨泊監視の監視事項や情報伝送のあり方、警告の表現方法、操作性等にっき、実際の錨

泊を繰り返すつど検証を重ねながら研究を進めてきた。本御講演では、その重要なテー

マのひとつである錨泊システムへの超音波の応用に関する研究の成果にっき具体的かっ

詳細な解説をいただいた。また、ご講演内容に関する活発な質疑応答が行われた。

　大変興味深い御講演を賜り、また深江丸の実地視察において大変懇切丁寧な御案内・

御説明をいただきました。御講演いただきました矢野吉治先生（神戸大学大学院）なら

びに、古荘雅生先生をはじめとする神戸大学大学院海事科学研究科の皆様、柏卓夫様、

松本朋子様をはじめとする古野電気株式会社の皆様に厚く御礼申し上げます。

以上

報告者：浅居正充（近畿大学）

平成23年11月1目（火）

於：神戸大学
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輻射科学研究会資料

　　　　　RS　11－10

フェーズレトリーバル法による

広角ビーム成形とそれを実現する

　　　　アンテナ構成について

Wide－angle　shaped　beam　based　on　phase　retrieval　method

　　　　　　　　　　and　antenna　apPlication

　　小林明広

Akihiro　Kobayashi

　　出口博之

Hiroyuki　Deguchi

辻幹男

Mikio　Tsuji

　　　　　　　　同志社大学理工学部

Faculty　of　Science　and　Engineering，　Doshisha　University

2011年12月21日

於　同志社大学
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フェーズレトリーバル法による

広角ビーム成形とそれを実現する

　　　アンテナ構成について

小林明広，出口博之，辻幹男（同志社大学）

概要　誘電体レンズを用いて，所望の範囲を照射可能にする誘電体レンズアンテナを設計解析

している．設計方法として，まずフェーズレトリーバル法という解析方法により所望の放射領

域を実現する開口面位相分布を求める．次に，そこで求めた開口面位相になるように透過移相

解析を行い誘電体の厚みを算出する．そして最後に，電磁界シュミレーションソフト（HFSS）

を用いて電磁界解析を行い最終的なレンズの形状を選定するという方法である．設計例とし

て，周波数は24GHzにおいて，所望の照射領域ビーム幅29．0°と154．8°の2つの円形領域

をカバーする誘電体レンズを示している．そして，設計した誘電体レンズアンテナの特性につ

いて数値的・実験的に検討を行っており，それらの有効性を示している．

1　はじめに

近年，センシングの分野では，高角度分解能，機器の小型軽量化が可能なミリ波帯域電

波の利用が注目されている．申でもミリ波レーダーなど，特定のエリアが測定対象となる

とき，成形e’一一一ムアンテナなどを用いエリアの形にあった放射指向性を得ることが望まし

い．その成形ビームアンテナには従来，幾何光学法を用いて鏡面修整された反射鏡アンテ

ナや，指向性合成法によって設計されたアレーアンテナがある国．このようなアンテナ

をミリ波で測定評価するためには，高精度な位相測定が要求される．このような問題に対

して位相測定が不要なフェーズレトリーバル法［2｝が提案されている．これは，二つの振

幅分布が既知の場合，計算処理によって実際には測定されていない位相分布を推定する方

法である［31．

　本文では，このフェーズレトリーバル法に基づいて指向性合成を行うアンテナ設計なら

びに，所望の成形ビームを得る誘電体レンズの設計方法について提案している．これは，

開口面の振幅分布と所望の遠方界のビーム形状から，フェーズレトリーバル法を応用して

開口面での位相分布を推定し，その位相を実現する誘電体レンズを用いて指向性合成を

行うというものである［4，5］．従来，最適化手法を用いて誘電体レンズアンテナの設計を

行っていた［6，7】が，そこでは誘電体レンズが大型になるという問題があった．そこで本

文ではフェーズレトリーバル法を用いることで誘電体レンズの小型化かつ軽量化を実現す

る．次章で，まずフェーズレトリーバル法の概要について述べ，誘電体レンズの設計法に

ついて説明する．次に数値シミュレーションによりビーム成形を行うための開口面位相を

求め，数値的な検討を行い，そこで求めた結果を用いて誘電体レンズ成形ビームアンテナ

を設計する．そして，最後に特性評価を行う．

L
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2　設計法

　ここではミリ波アンテナの測定法であるフェーズレトリーバル法の概要について述べ，

本文で提案する誘電体レンズの設計法について説明する．

2．1フェーズレトリーバル法

　フェーズレトリーバル法とは，2つの面での振幅分布のみを測定し，そのデータより位

相を推定する方法である．代表的なアルゴリズムとしては，Gerchberg－Saxtonアルゴリ

ズムがある．これは，図1に示すように，2つの異なる測定面の振輻データを用いて，反

復計算によりある点での位相分布および開口面での位相分布を推定する方法である．ここ

で，測定面は平面走査で行い、高速フーリエ変換（FFT）を用いてフィールド変換の計算

を高速に行えるようにする．

　図2に示すように，被測定アンテナから放射される電波の方向を2軸方向とし，2つ

の測定面の位置をZ＝Z1，X2（ただし11≠Z2）とする．このとき，振幅分布をそれぞれ

z　＝z
I　　　　z－＝一：z

z

　　　　　　　　　S㏄駐
　　　　　隔叫一・一毫　　　　　　　　　　　2レl

ApertUre　plane　　　　／rP曲c〆

　Measured　plane　l　Measured　p隻雛e2

図1アンテナ測定におけるフェーズレトリーバル法

搬
ぞヲ・・

‘　Aperture　plane Far－field

図2平面幾何学
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i罵、（x，y）i，1瓦、（x，y）1とする．これらの振幅分布を用いて，図3に示すアルゴリズムに

よって位相を推定する．以下にその手順を示す［9，10］．

Z＝　11，Z2それぞれにおいて，振幅を測定する．　Z＝21において，初期値として適当

な位相分希を与える．このときの分布E。、，o（x，y）は

Ez1，0（x，　y）＝IFZi（x，　y）1　exp（ゴφβ1，0（x，劉）） （1）

と表される．ここで用いる初期値の位相分布は，ランダム分布や一様分布を用いる．式

（1）の初期値から，z・＝・　z1での分布をFFTによりフィールド変換し，　z＝z2での振幅，

位相分布を得る．このときのz＝z2での分布Ez、，o（x，　y）は次のように表される．

E。。，0（X，y）＝IEz、，0（X，　y）lexp（ゴφ。2，0（X，2）f）） （2）

式（2）で得られた振幅，位相分布のうち，振幅分布をz＝z2で測定されたものに置き換

える．

E2、，。（餌初一1瓦、（X，y）lexp（ゴφ。、，・（鋤） （3）

式（3）で得られた分布をFFTにより再びz＝　Z1にフィールド変換し，　z．・＝　Z1での振幅，

位相分布を得る．

E。i，1（X，　y）＝IEを、，1（X，　y）lexp（ゴφ。、，1（X，　y）） （4）

同様に，このフィールド変換された振幅，位相分布のうち，振幅分布をz篇21で測定さ

れたものに置き換える．・・

　　　E・、，・（x，y）一！醜、（x，Y）lexp（ゴφ皇、，、（x，　Slr））　　　　　　　　　　　（5）

　このような手順を繰り返し行う．この時，計算値と測定値の振幅分布の差が小さくなり，

また推定された位相分布の変化量も十分小さくなれば収束したと判定し，得られた位相分

布を距離11，z2における値として用いる．このように，フェーズレトリーバル法のアル

ゴリズムによれば，2つの異なる測定面での振幅から位相を推定することができる．

2．2成形ビーム

　先で述べたように，フェーズレトリーバル法を用いて，成形ビームアンテナを設計する

ためには近傍界あるいは放射パターンのうち，異なる位置での電界の振幅分布が必要にな

る．ここでは開口面での放射電界の振幅成分と，遠方の放射パターンを用いてフェーズレ
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トリーバル法による反復計算を行ない，成形ビームを得るために必要な開口面位相分布を

決定していく．

　いま，図2に示すように．z＝20をアンテナの開口面をとし，位相分布に初期位相とし

て適当な位相分布を与える．一方z・＝－。。を遠方界とし，求めたい任意のビーム形状を与

えた場合を考え、フェーズレトリーバル法のアルゴリズムを基にビーム成形に適した位相

分布を求める手順を説明していく．（図4参照）

　まず，アンテナ開口面振幅分布F（x，y）は一次放射系によって照射される分布とし，遠

方放射パターン∫（θ，φ）は要求される所望の成形ビームを与える．初期位相P（x，y）は所

望の遠方放射パターン∫（θ，φ）を近傍界変換した位相分布に0°～1°の範囲で構成され

る乱数を加えた分布とする．従来の初期位相の選定では，位相分布を決めるパラメーター

が存在せず，不確定要素として選定の仕方次第で結果が変動する場合があったが，このよ

うに設定することにより，一義的に決定することができる．これによって，開口面分布を定

義して平面波展開法をもとにFFTを用いてフィールド変換し，遠方放射パターンの振幅

S1（θ，φ），位相p1（θ，φ）を計算する．

　遠方領域においては，得られた放射パターンfiを，所望の放射パターン∫に置き直し

て放射電界を定義し，FFTによるフィールド変換によってアンテナ開口面分布を求める．

このようにして得られた開口面分布のうち，位相分布Plは変えずに振幅分布Flを一次

放射系の振幅分布Fに置き直して開口面分布を新たに定義し，再び遠方界を求める．

　いま，上記フィールド変換の演算処理（開口面→遠方→開口面）のi回目を考え，こ

のときの開口面位相分布Pi（x，　y）をi－1回目の位相分布Pi．＿1（x，　y）と比較し，遠方放射

パターン∫（θ，φ）と鼠θ，φ）の結果の差のrms値露伽をi－－1回目のrms値ノ1。m・gと

比較していく．そして，両者に差異があれば上記計算を繰り返して行い，両者ともに差異

が十分小さくなれば計算を終了する．このとき，N回目の繰り返し計算で得られた放射パ

ターンfN（θ，φ）と，要求される遠方放射パターンノ（θ，φ）の差のrms値fN，，nsの比較を

次のように定義する．

SN・一・　＝壼功∫（θ，φ）一　fi（e・　ip）12dθdip
（6）

ただしΩは放射パターンの立体角を示す．

2、3誘電体レンズ

誘電体レンズアンテナは通常，一次放射器から照射された球面波が誘電体レンズを通過

し平面波になるように設計されるが，誘電体レンズの形状を任意に変えて，透過波の位相

を制御できればビーム成形が行うことができる．

　透過位相の解析は図5に示す座標系で行う．まず誘電体レンズ第二面から出た光線は

波面の垂直方向に伝搬すると考える．ここでは，誘電体レンズ第二面を平面として与え，

第一面の形状のみを変えて成形ビーム誘電体レンズを設計する．いま，誘電体レンズ第二
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図5　座標系の定義

面の電波の伝搬方向をS3とし，第二面の点P（X，y，Z）の点での位相をα（X，y，Z）とす

ると，その点での位相量A（X，y，Z）は

　　　　　　　　　　α（X，Y，Z）
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）　　　A（X，Y2Z）＝＝λ
　　　　　　　　　　　　2π

と表される．xz面での（x，y，　z）と微少区間hだけ移動した点（X＋h，　y，　Z）の位相差に

よる第二面での等波面の傾きA矢（X，y，27）は，差分近似を用いて

A襲（X，Y，Z）－A（X＋1！E！ILIi）1＿：＿AA（X・Y・Z）
（8）

と表され，同様にyz面での（X，　y，　Z）と（X，　y＋h，　Z）の位相差による第二面での等波面

の傾きA争（X，Y，Z）は

　　　　　　　　　　A（X，y十ん，2r）－A（X，｝弓Z）
　　　Al・（X，｝～Z）＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）
　　　　　　　　　　　　　　　　h

となる．ここからS3の傾き◎，Φは次のように表される．

　　　e＝tan剛1（A3（（X，｝～Z））　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（10）

　　　Φ＝tan馴1（AY（x，　y，　z））　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（11）

よって，

　　　S3＝S3xUx＋S3yUy＋S3。u。

　　　　＝＝sin　euz十cos　O　sinΦu写十cos　e　cosΦuz

（12）

（13）

ここで，Ux，％，　Uzは各々x，　y，　z方向の単位ベクトルとする．次にS3から誘電体申

の電波の伝搬方向のベクトルS2を解く．　S2とS3の第二面の境界面のベクトルの向きは
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スネルの法則より，

　　　（S3xn）・＝ns（S2×n）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（14）

ここでnは境界面の法線ベクトル，ns＝V鯨は屈折率とする．すなわちS2について解

くζ

　　　S2＝S2xUx十S2yUy十S2zUz　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）

　　　　一毒（S3・u）u＋sign（S3・n）・一｛毒（S3・u）｝2n　　　（・6）

ただし

　　　　　S3xn　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（17）　　　t＝　　　　　IS3　×　nl

　　　u＝n×t　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）

すなわち

　　　s2一鷺樽編｝Ux＋翌灘辛謡｝Uy

　　　　　　　　＋sign（S3z）・一｛毒1雛1舞器；1｝2Uz　　（・9）

第一面の形状の任意の点Q（x，y，z）を求める式は

　　　x　＝IS2．十X＝＝Rsinθcosφ　　　’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（20）

　　　2ノ＝＝IS2y十y＝＝R，　sinθsinφ　　　　　　　．、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（21）

　　　z　＝IS2z十Z＝1ヒcosθ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（22）

　　　r：＝　　x2十2／2十z2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（23）

とし，θとφを任意に変化させQ（x，y，z＞を求める．ただし，　Rは焦点からQ（x，y，z）ま

での長さ，Zは誘電体申のS2の長さとする．ここで条件として

　　　　　　　　　　　　　α一α0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（24）　　　r十nsl＝fd十nsts十λ
　　　　　　　　　　　　　　2π

式（24）を1について解くと，

　　　　　1　　　　　　　　　α一α0　　　　　　　　　　　　）十ts　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（25）　　　1　＝＝一（fd十λ
　　　　　　　　　　27r　　　　ns
となりe、式（25）で求めた1の値により，レンズ第一面の形状が決定される．ただし，fdは

位相の焦点，Tは焦点から第一面までの長さ，αoはX＝y・＝Oでの位相，　tsは誘電体の

厚みとする．
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3　開口面位相分布の数値計算結果

前項で述べた設計法を用いて，2つのパターンにおいてシミュレーションを行い，開口

面アンテナの開口面位相分布を求め，本法の有効性を数値的に明らかにする．

3。1照射領域29．0°円形カバレッジビーム

設計するアンテナは，開口径96．0×92．Omm2，周波数24GHzとする。ガバレッジは放

射域の大きさが29．0°の広域照射円形領域とする．シミュレーションのサンプル点の条件

は3072x3072mm2の範囲を1、2mm間隔（nx×ny　・＝　256　x　256）とする．ただし，　nx

はx方向のサンプル点数nyはy方向のサンプル点数である．

　一次放射器には開口径16．2x11。7mmの標準ゲインホーンを用いる．開口面で与える

振輻分布は図6で表わされる一次放射器の開口面を測定した振幅分布とし，遠方での所望

の放射パターン∫（x，y）を図7に示す．開口面での初期位相分布Po（．T，　y）は所望の遠方放

射パターンf（x，y）を近傍界変換して得られた位相分布（図8（a））に、0°～1°の範囲の乱

数（図8（b））を加えた分布（図8（c））とする．

　これらのデータを基に開口面位相分布，遠方界放射パターンともに十分に収束をした繰

り返し回tw　n　＝＝　2eO回目の遠方放射パターンのシミュレーション結果を，図9に示す．カ

バレッジを一一ffに照射する理想利得を磯，繰り返し計算により得られたカバレッジ内での

最低利得をGeとし，カバレッジ内での最大利得低下量△G＝：Gi－G．を求めると，△G

はφ＝0°面内で1．9dB，di　＝　90°面内で2．1dBである．また，3dBビーム幅SHpBwは

φ＝＝O°面内で34．3°，φ＝90°面内で34．4°である．また，このときのアンテナ開口面での

位相分布をFig．10　V：示す．この結果を見ると，多少の誤差は見られるが所望の円形領域に

近い領域を放射できていることがわかる．
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3，2　照射領域154．8°円形力バレツジビーム（一次放射器開口径16．2×

　　　11．7mm）

　設計するアンテナは，開口径50．4×50．4mm2，周波数24GHzとする．ガバレッジは放

射域の大きさが154．8°の広域照射円形領域とする．シミュレーションのサンプル点の条件

は307．2　×　307．2mm2の範囲を1．2mm間隔（nx×n，　＝　256　×　256）とする．ただし，　nx

はx方向のサンプル点数nyはy方向のサンプル点数である．

　一次放射器には前節と同様，開口径16．2×11．7mmの標準ゲインホーンを用いる．開

口面で与える振輻分布は図6で表わされる一次放射器の開口面を測定した振幅分布とし，

遠方での所望の放射パターンノ（x，y）を図11に示す．開口面での初期位相分布Po（x，y）

は所望の遠方放射パターン！（x，y）を近傍界変換して得られた位相分布（図12（a））に、0°

～1°の範囲の乱数（図12（b））を加えた分布（図12（c））とする．

　これらのデータを基に開口面位相分布，遠方界放射パターンともに十分に収束をした繰

り返し回数n＝200回目の遠方放射パター一ンのシミュレーション結果を，図13に示す．

このときのアンテナ開口面での位相分布を図14に示す．結果を見ると，図13において

y＝＝0°面では比較的利得の低下が小さく端まで照射できているが，x＝0°面においては端

での利得低下が大きく出てきており目標の放射パターンに比べ楕円形領域になっているが

広域照射を可能にしている．
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3．3照射領域154．8°円形力バレッジビーム（一次放射器開口径24．Ox

　　　24．Omm2）

前節と同様に設計するアンテナを開口径24．0×24．Omm2，周波数24GHzとして検討す

る．ガバレッジは放射域の大きさが154．8°の広域照射円形領域とする．シミュレーション

のサンプル点の条件は307．2×3072mm2の範囲を1．2mm間隔（nx×ny　＝　256×256）

とする．ただし，nxはx方向のサンプル点数，　nyはy方向のサンプル点数である．

　一次放射器には開口径図15に示す開口径24．0×24．Omm2の円筒形アンテナを用い

る．一次放射器にこのアンテナを使用する理由として，それ自体が標準ゲインホーンに

比べ比較的広域かつ円形領域を一様に照尉する事ができるため，目的とするアンテナ設

計に適しているからである．開口面で与える振幅分布は図16で表わされる一次放射器

の開口面を測定した振幅分布とし，遠方での所望の放射パターン∫（x，y）は前節と同様に

図11を用いる．開口面での初期位相分布Po（x，　y）も前節と同様，所望の遠方放射パター

ンf（x，y）を近傍界変換して得られた位相分布に，　oc～1°の範囲の乱数を加えた分布（図

12（c））とする．

　これらのデータを基に開口面位相分布，遠方界放射パターンともに十分に収束をした繰

り返し回tw　n＝200回目の遠方放射パターンのシミュレーション結果を，図17に示す．こ

の場合においても前節同様，y＝0°面では比較的利得の低下が小さく端まで照射できてい

るが，x＝0°面においては端での利得低下が大きく出てきており目標の放射パターンに比

べ楕円形領域になっているが広域照財を可能にしている．このときのアンテナ開口面での

位相分布を図18に示す．このような位相を開口面位相分布として得られれば，図13，図

17に示すような放射パターンが実現できる．よって、これらの開口面位相を用いて実際に

誘電体レンズアンテナを設計していく．
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4成形ビームレンズアンテナの設計

4．1成形ビーム誘電体レンズアンテナの設計

　前節で述べた設計法を用いて，先に求めた開口面位相分布（図10）（図14）（図18）を

実現するような誘電体レンズを設計する．設計周波数24GHz，レンズの焦点は開口径

A＝　96．0　×　92．O　mm2の場合fd＝30　mm，　A　・・　50．4　×　50．4　mm2の場合もfd　・＝　30

mm，　A＝24．O　x　24．O　mm2の場合はfd　＝＝5mm，材料はポリエチレン（εr＝2．4）と

し，第二面形状を平面として第一面の形状のみを変化させ成形ビームの放射パターンを

実現する．開口径A・　96．Ox92．Omm2の場合のレンズの厚みを図19（a）に，レンズと

一次放射器との位置関係を図19（b）に示す．同様に開口径A＝50，4x50．4　mm2の場合

のレンズの厚みを図20（a）に，レンズと一次放射器との位置関係を図20（b）に，開口径

A＝24．Ox24．Omm2の場合のレンズの厚みを図21（a）に，レンズと一次放射器との位

置関係を図21（b）に示す．
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5　特性評価

　ここでは，実際にミリ波アンテナでのビーム成形にいついて有限要素法を用いた電磁界

シミュレーションソフト（HFSS）で解析を行い特性評価する．

5．1アンテナ開口径96．0×92．Omm2の場合

前章で設計したアンテナ開口径96．0　×　92．Omm2の狭域照射円形カバレッジのための

成形ビーム誘電体レンズアンテナをHFSSで解析した．図22にアンテナの構造を示す．

周波数f＝24GHz，一次放射器と誘電体レンズの申心までの距離（焦点）fd＝30mmと

する．

　解析によって求められた放射パターンとフェーズレトリーバル法により求めた放射パ

ターンを比較した結果を図23に示す．フェーズレトリーバル法による解析結果と比べ

ると多少の誤差は見られるが，比較的良好な結果を得ていることがわかる．そして，ア

ンテナ開口径96．O　x　92．Omm2の場合の誘電体レンズアンテナの測定を行った．図24に

試作した誘電体レンズの写真を，図25に実験系を示す．測定周波tw　S　・＝　24　GHz，一

次放射器と誘電体レンズまでの焦点距離fd＝　30　mmとし，誘電体レンズアンテナとプ

ローブ閲距離d＝40mmにおいて，アンテナを中心とした3072×307．2mm2の範囲を，

4．8mm間隔で測定した．

測定結果を近傍界一遠方界変換により得られた遠方放射パターンを図26に示す．フェー

ズレトリーバル法により求めた結果と比較的一致しており，良好な特性が得られているこ

とがわかる．よってビーム成形の有効性が確認できる．

図22　アンテナ構造
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5．2アンテナ開口径50．4x50．4mm2でのHFSSによる解析評価

前章で設計したアンテナ開口径50．4×50．4mm2の広域照射円形カバレッジのための成

形ビーム誘電体レンズアンテナをHFSSにより解析を行った．図27に設計したアンテナ

のHFSS内での解析画像を示す．測定周波数ノ＝24　GHz，一次放射器と誘電体レンズの

申心までの距離（焦点）fd＝　30　mmである．

　解析によって求められた放射パターンとフェーズレトリーバル法により求めた放射パ

ターンを比較した結果を図28に示す．フェーズレトリーバル法による解析結果と比べる

と多少の誤差は見られるが，比較的広域に照射できていることが確認できる．

灘

図27　アンテナ構造
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図28　フェーズレトリーバル法とHFSSでの結果の比較
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5．3　アンテナ開口径24．O　x　24。Omm2の場合でのHFSSによる解析評価

前節と同様にアンテナ開口径24．0×24．Omm2の広域照射円形カバレッジのための成形

ビーム誘電体レンズアンテナをHFSSにより解析を行った．図29に設計したアンテナの

HFSS内での解析画像を示す．測定周波数∫＝24　GHz，一次放射器と誘電体レンズの中

心までの距離（焦点）fd　＝＝　5　mmである．

　解析によって求められた放射パターンとフェーズレトリーバル法により求めた放射パ

ターンを比較した結果を図30に示す．HFSSによる結果とフェー一ズレトリーバル法によ

る結果を比較すると，HFSSでの結果はフェーズレトリーバル法による計算結果と比較的

一致している．よって，ビーム成形の有効性が確認できる．

，”““”’
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図29アンテナ構造
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5．4　レンズ第二面の形状を変えた場合

前節でフェー一ズレトリーバル法による計算結果と比較的一致した放射パターンを確認で

きた．しかし，ビーム形状が当初の目標であった円形領域ではなく多少楕円形領域である

という問題がある．そこで，さらなる特性改善のためHFSSを用いた最適化により前節

まで平面で設計していたレンズの第二面の形状を変化させ，放射パターンを円形領域にし

ていく．最適化の方法として，前節で述べたアンテナ開口径24．0×24．Omm2の成形ビー

ム誘電体レンズアンテナの第二面に図31に示すような2つの凸型の軸対称形の開口径

26．0×26．Omm2の誘電体レンズを付け加える．そして，図31（a）に示す第二面の誘電体

レンズの厚みdと申心から誘電体レンズ頂点までの半径tr”を変化させ，最も所望の放射パ

ターンに近くなる形状を選択していく．前節と同様，測定周波数∫＝24GHz，一次放

射器と誘電体レンズの中心までの距離（焦点）∫d＝5．Ommとし，アンテナを中心とした

180°の範囲を測定した．そして，最も放射パターンが円形領域に近づいたd＝・3．Omm

かつr＝7．2mmにおけるHFSSでの第二面の形状が平面め場合との解析結果の比較を

図32に示す．前節ではx＝O°面において利得の減衰が大きく見られたが，今回は第二

面の形状が平面の時に比べ利得の減衰が小さくなり円形領域に照射できていることが確認

できる．
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6　まとめ

　本発表では，フェーズレトリーバル法に基づく新しい成形U“・一ムアンテナのための指向

性合成法を提案し，ビーム成形を従来よりも広範囲に照射できることを明らかにした．円

形カバレッジビームについての数値シミュレーション，誘電体レンズアンテナについて透

過移相解析および設計，電磁界シミュレーションソフト（HFSS）での解析を行い提案して

いる方法の有効性を示した．

なお，本研究の一部は，パナソニック電工（株）の研究助成にて行った．また，解析およ

び実験に際して助言，ご協力いただいたパナソニック電工（株）の栗原伸一郎氏に深謝し

ます．
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任意形状単位セルで構成された
　右手／左手系複合伝送線路

中司真裕，出口博之，辻幹男（同志社大学）

概要　本稿では，平面回路上にビアを用いずに，かつ仮想グランドを金属パッチに固定せずに任意形状

の左手系線路媒質を設計する手法として，任意形状のマイクロ波デバイスの最適化に利用されている遺

伝的アルゴリズム（GA，　Genetic　Algorithm）を用いることを提案している．所望の周波数帯域にお

いて左手系媒質が得られるように右手／左手系複合伝送線路を構成する任意形状単位セルを周期的に配

列させた時の位相定数を評価し最適化を行った．単位セルを周期的に配列させた時の伝送特性にっいて

検討を行っており，その後，得られた平面回路素子を実際に試作し，伝送特性の数値的・実験的評価から

右手／左手系複合伝送線路の有効性を示している．

1　はじめに

近年，等価的に負誘電率，負透磁率を示す人工物質であるメタマテリアルが注目を集

め，その特異な性質を利用した新しいマイクロ波デバイスへの応用が期待されている．

1968年にVeselagoによってそのような物質中に後退波が伝搬することが理論的に検証

されPl，その後Smithらによってスプリットリング共振器と細線によって実験的に動作

が確認された［2］．以後，様々な左手系媒質が提案されてきた．左手系媒質をマイクロス

トリップ線路上で実現するためには，等価回路的に見た場合，伝送線路に直列にキャパシ

タ，並列にインダクタを挿入する線路構造が必要となる．前者はストリップ上にギャップ

を設けることで，また後者は線路と分岐した短絡高インピーダンス線路を設けることで実

現されるのが一般的である．通常，短絡を行うには地板へ接続されたビアが用いられる．

そのようなビアは平面回路を構成する際には無い方が望ましく，ビアを用いずに平面回路

上に左手系線路を構成する方法として地板に対して大きな対地容量を持った金属パッチを

仮想グランドとみなしてインダクタに接続したものが提案されている［3］．しかし，仮想

グランドである金属パッチを用いると形状表現の自由度が低くなり，その結果，自由度の

高い左手系媒質の設計を行うことが困難であった．

　そこで本稿では，平面回路上にビアを用いずに，かつ仮想グランドを金属パッチに固定

せずに任意形状の左手系線路媒質を設計する手法として，任意形状のマイクロ波デバイス

の最適化に利用されている遺伝的アルゴリズム（GA，　Genetic　Algorithm）［4，5】を用い

ることを提案している．ここでは，左手系媒質を設計するための評価関数として単位セル

を周期的に配列させたときの伝搬定数を用い，所望の周波数帯域において左手系媒質の特

性が得られるように最適化を行った．以下ではまず，右手／左手系複合伝送線路を構成す

る任意形状単位セルの構造と単位セルの伝搬定数を評価する方法について述べ，次にこの

方法を基に最適化した例を示している．そして得られた回路素子を実際に試作し，解析結

果と実験結果との比較により，本手法の有効性を明らかにしている．
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2　動作原理

　本章では，右手／左手系複合伝送線路について簡単に説明し，従来ビアを用いて構成され

ていた左手／右手系複合伝送線路を平面回路上にて：構成する方法について示す．

211右手／左手系複合伝送線路（CRしH－TL）

　マイクロストリップラインなどの通常の伝送線路の等価回路はF堵1．（a）のようにシ

リーズインダクタLR，シャントキャパシタORで表される．この場合，周波数と波数の

関係である分散関係は

　　　6　＝＝　wv’ZXiZii7　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）

で与えられ，Fig．1．（b）に示すように両者は比例関係となり，分散曲線の傾きを表す群速

度Vg＝∂ω／∂βと位相速度Vp＝ω／βは等しくなる．

LR

ω

③

β

H

（c）

　　　　　　　　　（b）

Figユ．　Rユght　handed　transmission　line（RH－TL）．（a）Equivalent　circuit，（b）Dis－

persion　d圭agram　a皿d（c）Relation　between　the　wave　vector　a皿d　the　pointing

vector．
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　Vgの符号はエネルギーの伝搬方向，すなわちポインティングベクトルSの方向を表し，

Vpの符号は波数ベクトルkの方向をそれぞれ表すので，ポインティングベクトルSと波

数ベクトルkはFig．1．（c）のように同方向を向く．ここでFig．2．（a）のようのインダク

タとキャパシタの位置を逆，すなわちシリーズキャパシタOL，シャントインダクタLL

で構成された伝送線路を仮定し，電信方程式を解くと得られる分散関係は

　　　　1
β＝
y　ωvfii’ZiCilLT

となり，Fig．2．（b）に示すようにωとβが反比例するような形となる．

（2）

ω

（a）

β

H

（c）

／

（b）

Fig．2．　Left　handed　transmission　line（LH－TL）．（a）Equivarent　circuit，（b）Dis－

persion　diagram　and（c）Relation　betweenもhe　wave　vector　and　the　pointing

vec七〇r．

　この場合，周波数が増加するに従って波数が減少するということは，分散曲線の傾きが

負となるので群速度Vgと位相速度Vpが異符号となる，つまりFig．2．（c）のように，ポ

インティングベクトルと波数ベクトルが逆行する波が伝搬することを意味する．．これは通

常の伝送線路では位相が遅れながら電磁波が伝送されるのに対し，位相が進みながら電

磁波が伝送されることになる．このような伝送線路は，通常の右手系伝送線路に対して

左手系伝送線路と呼ばれるものであり，左手系伝送線路においては等価誘電率，透磁率

が共に負の値をとることからDouble　negative　metamateria1：DNM，　Negative　refractive

116



index：NRIとも呼ばれている．左手系伝送線路は従来の伝送線路に人工的にシリーズキャ

パシタ，シャントインダクタを付加することで構成することができるが，基となる伝送線

路を表すシリーズインダクタ，シャントキャパシタが存在するので完全な左手系伝送線路

を作ることはできず，右手系，左手系の両方の特性を併せ持つ右手／左手系複合伝送線路

（Composite　Right／LefむHanded　Transmission　Lines：CRLH－TL）となる．　Fig．3．（a）に

示すようにCRLH－TLの等価回路は伝送線路を表すシリーズインダクタをLR，シャント

キャパシタCRと人工的に付加するシリーズキャパシタσLとシャントインダクタLLで

表され，分散関係は次式で与えられる．

　　　c・s（βの一・－1｛ω2LR・R＋Wh－（弩＋弩）｝　　（3）

Fig．3．（b）に得られる分散特性の一例を示す．これを見るとCRLH－TLは低域に後退波

が伝搬する左手系（LH）モード，および高域に進行波が伝搬する右手系（RH）モードの二

つの通過帯域を持つことがわかる．

c，　LR

（a）

β

⑤
ω

Fig．3．　Composite　right／lef七handedもransmission㎞e（CRLH－TL）．（a）Equivar－

enもcircuit　and（b）Dispersion　diagram．

2．2　平面回路上での左手系線路の構成

　従来より提案されてきたマイクロストッリプ線路による右手／左手系複合伝送線路の構

成をFig．4．（a）に示す．ギャップキャパシタンス0を，ビアによって短絡された高イン

ピーダンス線路によってシャントL　61r実現しようとするものであるが，グラウンドへの

インダクタを得るためにビアが必要となって，これが低廉化への妨げとなる．そのような

ビアは平面回路を構成する際には無い方が望ましく，ビアを用いずに左手系媒質を構成す

る方法としてFig．4．（b）のように単位セルに仮想グランドとみなせる地板に対して大き

な対地容量を持った金属パッチをインダクタに接続したものが提案されている［3］．本構
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造においては，シリーズ0はストッリプのギャップによって実現し，シャントLは仮想

グラウンドを接続することで実現する．しかし，仮想グランドとして金属パッチを用いる

と形状表現の自由度が低くなり，その結果，自由度の高い左手系媒質の設計が困難であっ

た．そこで本論文では，遺伝的アルゴリズムを用いて，仮想グランドを固定せずに単位セ

ル全体を最適化することで，平面回路上にビアを使うことなく左手系媒質を構成する．

6器撃¢聯ac葛鋤r
’“’“一 ｝

　1

i鞠醐　離繋蜘舳
｛

　　　｛

（a） （b）

Fig．4．　Virtual　ground　capacitor．

3　任意形状単位セルの構成および解析法

本章では，任意形状単位セルの構造分散ダイアグラム及びGAに組み込むモーメント法

による解析法について述べる．

3．1　任意形状単位セルの構造

　Fig．5．に任意形状素子で構成される単位セルの一例を示す．本回路は，比誘電率εr，

厚みhの誘電体基板上に任意形状素子を配置して構成されており，その回路全体は完全遮

蔽導体（寸法α×b×c）で覆われている．ただし，解析では回路形状を構成する導体の厚

みは無限小とし，誘電体損，導体損は考慮せず，簡単のため無損失として扱う．

3．2分散ダイアグラム

　回路が左手系線路として動作していることを調べるために，伝搬定数を周波数の関数で

表した分散ダイアグラムを考える．CRLH・・［EiLはFig．6．に示すように4ポート回路を無

限に縦列接続したモデルで表現することができる．この時，単位セルの各端子における電

圧，電流の関係をFパラメータで表すと次のようになる．

ll8



Shielding　bex

Output

lane

　　　　　CondUCtor　Diele｛瓶c　substrate

Fig．5．　Unit　cell　consisting　of　arbitar圭ly－shaped　elements．

　　　　　　　　　　1

●　　　●　　　●
累

●　　　●　　●

Fig．6．　Mode1　of　uni七　cell．

　　　［鷺］一圏撫］　　　　　　　　（4）

また，無限周期境界条件を考えた場合，各端子における電圧波および電流波はFloqueの

定理により，

　　　［鷺］　一一erγ｛［鶏‡｝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）

となる．式（4），式（5）より，

　　　『ず㌦島側一・　　　　　　（6）
となり，単位セルの雛がABOD行列で与えられ腸合の伝縦凱

　　　7（ω）＝＝　｝　c・sh－－1｛1（A＋D）｝　　　　　　　　　（7＞

を得る．また，伝搬定数は

　　　”y＝α＋ゴβ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（8）
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であり，αは減衰定数βは位相定数を示す．モーメント法による特性解析の際には，Fig．

5．のように単位セルに入出力線路が接続されているため，入出力部のみの通過，反射特性

を取り除く校正方法であるTRL（Thru－Re且ect－Line）校正法により，次節で述べるモーメ

ント法で解析する際の励振部を含む入出力線路の影響を取り除く．入出力線路が接続され

た全体の回路を入力線路のTパラメータTx，単位セルのTパラメータTA，出力線路の

TパラメータTyの縦続接続と考えると，全体の回路のTパラメータTMは，

　　　【TM】＝＝［Tx］［TA　I【Ty］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）

と表すことができる．そこで，T」（，　Tyを求めるために，　Thru（入出力線路の直接接続），

Reflect（入出力線路の分離），　Line（入出力線路間への伝送線路の挿入）という3つの状態

を作る．ただし，Refiectでは入力線路の線路端を開放端としている．そして，付録Aに

示す補正計算を行うことによって単位セルのみのTパラメータTAからABODパラメー

タを算出している．

3．3　解析法

　GAによる最適化では任意形状平面回路の特性解析を行う必要がある．ここでは，その

解析に用いるスペクトル領域モーメント法の概要について述べる．Fig．7．に示すように，

zニhにおける寸法α×bのx－y平面をP×Qグリッドに等間隔に分割する．

a

z z

Shi

誤！

鐘
．鴨

　・・　0

9を

　｝

藍

，1

｛　「

1

き 雛 ぎ ‘　，

｝ 露，

欄　潅

↑ ｝　　童

　　軽
5　　　置

b

　餌予゜解　　；

5　∫

　　‘
“

2
9

2
鱈

　　1

饗2 P●1P

Shietding　watl

Fig．7．　An　example　of　an　arbitrarily－shaped　element　constructed　by皿iform　mesh．

　ここでは等問隔メッシュとするが，不等間隔メッシュを用いた最適化にも容易に拡張

できる．z　＝＝んのx－y平面の導体上の電流密度Jを波源とする散乱電界E（s）と入射電

界E⑦の和の接線成分が導体上（2＝h）で零となることから，次式の境界条件式が得ら
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れる．

　　　Elの＋Els）＝o　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（10）

ここで，添字tは接線成分を意味する．よって，

　　　憐1］一慧割窪講窪調［蕩1　　（・・）

なる電界積分方程式（EFIE，　Electric　Fie1d　Integral　Equation）が得られる．ここで，α，

bは回路形状のx方向，y方向のサイズE8i），　E／」）は入射電界のx成分〃成分であり，

m，nは遮蔽導体を導波管とみなしたときのモードの次数であり，

　　　εm・一｛1：艦；8　　　　　　　（・2）

と表せ，enについても同様である．（？ij（i，ゴ＝¢，　y）は遮蔽導体で囲まれた場合のスペク

トル領域グリーン関数であり，イミタンス法によって容易に得られる．さらに凡および

Fyは，

　　　Fx（x，　y；kxm，kyn）＝cos（kxmX）sin（kynY）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）

　　　Fy（x，〃；kxm，kyn）　・＝　sin（kxmX）c・s（k，n〃）　　　　　　　　　　　（14）

である．ただし，kxm　・”　mπ／α，　kyn　＝＝　n7r／bである．　JxとJyは，未知数である電流晦

とJyから次式により得られる．

　　　」x（kxm・　kyn）－ffs」x（x’・y’）　Fx　（x’，y’；隔一嗣認　　　　　（15）

　　　ゐ隔物）一蕉ら（xt，3〆）Fy（x’，2ノ「；kxm，kyn）♂5，　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）

ここで，（〆，y’）は波源の座標であり，式（15）及び式（16）のSは導体面上での面積分を

意味する．モーメント法による解析で任意形状の回路を扱うためにFig．7．に示すよう

に．寸法α×bのx－y平面をPxQグリッドに分割し，各サブセルに部分領域基底関数

を定義する．したがって，x方向の電流密度Jxとy方向の電流密度Jyは，各単位セル

の（p，q）番目の基底関数によって，

　　　J．（P，q）一ΣΣz．（，，のBx（P，9）　　　　　　　　　　　（17）

Pq
　　　」y（P，の一ΣΣiy（P，q）By（P，　q）　　　　　　　　　　　（18）

pq
のように表される。ここで，ちとちはそれぞれx方向とy方向の電流要素の未知係数で

あり，x方向，　y方向のroof－top型部分領域基底関数Bx，　Byはそれぞれ次のように表さ

れる．

　　　Bx　（P，　q）　＝　Ax（P十（q）　　　　　　　（・9）
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By　（P，q）一　Ey　（P）Ay（q＋1）
（20）

ただし，

Ax（P）　＝ ｛と一壽㌧

瑞（q）一
｛1：

lx－P△xl≦△x
lx－＿．p△副〉△x

移調鐸

（21）

（22）

である．Ey（p），　Ay（q）についても同様に記述できる．

　また，遮蔽導体壁と回路が接続されているx＝0及びx＝αがそれぞれ入出力ポー

トであり，その入出力マイクロストリップ線路幅をwで定義している．平面回路フィル

タの特性解析を行う場合には，その線路端を参照面とするSパラメータを導出する必要

がある．モーメント法において平面回路のポート端の励振問題を厳密に取り扱うことは

困難であり，以前よりポートでの励振電界の近似式を用いる手法などが提案されている

［6，7，8，9，10，11，12］．また，遮蔽形回路のみならず遮蔽導体を取り除いた開放形回路の

モーメント法による解析［13】や，3次元回路の解析［15，14，16〕も報告されている．本章

では，その中でも比較的容易にSパラメータを抽出することのできるデルタギャップ給

電を採用する［17］．

　デルタギャップ給電を考えるため，入出力線路端におけるセルではFig．8．のように

roof－top型部分領域基底関数の半分の定義域を持つ関数を定義する．

Ha藍f　roof・・top　functions

ort

Fig．8．　Delta－gap　excitation　for　method－of－moments　anaユysis　of　planar－circuit飢ters．

　そして，EFIEにガラーキン法を適用し，マトリクス方程式を導出する．簡単のため，

Fig．8．のように入力，出力ポート端をそれぞれ1つの部分領域基底関数で定義し，それ

ぞれをA，Bのように記号化して表せば，マトリクス方程式は，

囲
［Ol

［Ol

睡）】

［劇
［瑠）］

［z塞）］

．［z劉

［瑠）1

［z諺）］

［z無）］

［z劉

［雍）］

［z副

國）】

［z舞）］

［劇
［z副

剛
國
圏
囲

（23）
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となる．式中，頭記号（p）とは入出力ポート（input／output　pert）を表し，（c）とは導体

で構成される回路（circuit）に関する諸量を表す．すなわち，列ベクトル［1兜）］，［1kp）1と

は入出力ポート端で定義される半分のroof－top型部分領域基底関数の展開係数であり（こ

こではPort　A及びPort　Bでの基底関数はそれぞれ1つであるため，列ベクトル［1兜）1，

鰺P）］o大きさはそれぞれ1である），勢」ベクトル【∫軌鴎c）］とは入舳ポート端以外の

回路上を流れるx方向，y方向電流の展開係数である．入出力ポート端でデルタギャップ

給電を考えるため，入射電界は入出力ポートでのみ定義されることになる．したがって，

回路に関する入射電界は零とし，入出力ポートのセルのみ列ベクトル［vAp）1，［vEp）1が定

義できる．式（23）の結果を簡単に表記したのが次式である．

　　　［v6”）H劉劉悶　　　　　　（24）

次に，文献【201の手法に基づき，得られたインピーダンス行列［Z］よりSパラメータを求

める．まず，インピーダンス行列［z1の逆行列［Zl－1を行列【y］で表すと・式（24）より・

　　　隅H劉劉r［讐＞1

　　　　　　　－［鷺鵬］［唱　　　　　（25）

となる．上式より，入出力ポート間の関係を表す【J（P）1－　［y（PP）］［V（P）】が得られる．よっ

て，このアドミタンス行列［Y（PP）1を散乱行列固に変換す1’tば，反射係数811及び透過

係数821が求められる．なお，インピーダンス行列の計算には，Kummer変換による高

速化を図る［18，19，20，211．次章では，GAによる最適化手法を示す．

4任意形状単位セルの最適化

　本章では，まずGAによる任意形状単位セルの設計法について述べた後，　GAで生成さ

れる各々の素子の特性評価に用いる適合度関数について説明する．

4．1　最適化手法

　GAによる任意形状単位セルの設計法について述べる［22，23，24，25，　26】．　Fig．9．に，

任意形状単位セルの一例を示す．同図の単位セル寸法は，既存の単位セル形状に仮想グラ

ンドとみなせる地板に対して大きな対地容量を持った金属パッチを接続した場合の寸法を

参考に決定しており，形状表現の自由度を持たせるために，上部にも単位セル寸法を広げ

ている［27，281　．

　ここでは，厚さ1．Omm，比誘電率2．8の誘電体基板を用いることを想定して，入出力

線路幅はインピーダンスが50Ωとなるように2．6mmとしている．　GAの最適化領域は

任意に選択することができるが，本論文では，回路全体を最適化させるのではなく，Fig．
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Fig．9．　An　example　of　the　circuit　geometry．

9．のように赤線で囲む素子を最適化領域とし，右半分は対称構造となるように導体パッチ

を配置する．最適化の際Fig．9．のように最適化領域をのx－y平面をP「×Qtグリッド

に分割する．ただし，x方向のメッシュは，入力線路と単位セルの間のギャップに対応す

るセルのみ0．1mmメッシュとし，その他のセルは0．2　mmメッシュとしている．　GAで

は任意形状の平面回路をcce”と“1”のバイナリコードで取り扱い，　Fig．9．の導体セルを

“1”，それ以外を“0”とする．

　Fig．10．にGAによる平面回路の任意形状素子の生成法及びモー一メント法におけるイ

ンピーダンス行列［Z］と回路形状の関係を示す．インピーダンス行列の構成に高速フーリ

エ変換を用いる手法は非常に効率的であるが［22，33，32，30，31，29】，分割数P，Qが2k

（k：整数）に限られたものとなり，線路幅ωや遮蔽導体寸法の選択に制限が生じる．そ

こで本章では分割数P，Qを任意に選べるようにするが，その場合にはインピーダンス

行列の計算時間が問題となる．そこで，最適化では予め入出力線路幅ω，遮蔽導体寸法

α×b×c，比誘電率εr，厚みhを与えておき，GA実行前にP×Q個のセル全てに導体

が存在する場合のインピーダンス行列［Zl（これを母行列と呼ぶ）を各サンプル周波数点

ごとに予め計算しておく［341．GAによって生成される任意形状平面回路のインピーダン

ス行列［zt］は，その回路形状に応じて導体が存在しないセルに対応する母行列［zjの各要

素を0に置き換えることで得られる．そして，得られたインピーダンス行列［zt］より前

節で述べた方法によってSパラメータを求め，適合度関数によって特性評価を行う．第

一世代（初期形状）は乱数によって生成し，そして次節に示す関数によって適合度が各個

体に与えられ，第二世代以降の個体は適合度に基づいて遺伝的操作（選択，交叉及び突然

変異）によって生成される．このように適合度が高い個体の遺伝子情報が次世代に受け継

がれ，最適解の探索を行う．ただし，GAによる遺伝的操作のみでは，得られた素子形状
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内に一点でのみ2つの導体が接触するという製作上実現困難な形状が生成されるため，本

設計では形状整形法［291を用いる．さらに，各世代で最も適合度の良い個体を次世代に保

存するエリート戦略を適用する．所望の帯域で動作する任意形状素子がGAによって生

成されるようにGAによる世代交代を繰り返し，最良個体の適合度が収束すれば，その単

位セル形状を最適解とみなすことにする．

　　　　　　　　　繍］

onducting　plate

Mother　Z一辮a煽x

　Read　Z－matrix

　and　truncate　it

　acOO播ng宝o　drcu詮

　geomeセy｛Os＆1s）

Spa「amete「s

Fig．10．　Evo｝utionary　generation　of　arbitrarily・－shaped　elements　on　planar－circUit

and　the　relation　between　circuiもgeometry　and　the　impedance　m＆尤rix　of　the　MoM

analysis．

4．2　適合度関数

　GAで生成される任意形状単位セルの特性評価には次式に示す適合度関数を用いる．指

定した周波数帯域において各単位セル形状の位相定数を評価し，周期配列させる単位セル

の設計を行う．そこで，適合度（fitness）は，

　　　　　　　　L　　　　　　　　．　　　　　　　　　　　　　　　（26）
　　　丘tneSS＝
　　　　　　　1＋Fp

ここで，

　　　Pp　”＝諺附㈱わ12　　　　　　（27）
　　　　　　　　i＝＝1

　　b一諺（β（fi）　一一　6d（fi））　　　　　　　（28）

　　　　　　i＝＝1

のように定義する．f，は2番目のサンプル周波数Nは評価周波数帯域におけるサン

プル周波数点数である．’ また，β（fi）はサンプル周波tw　fiにおけるGAで生成された各個
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体の位相定数の値で，βd伍）はサンプル周波数fiにおける理想的な位相定数の値である．

また，Dはβ（fi）とβd（fi）の差の平均値である．式（27）ではGAで生成される各個体の

位相定数と理想的な位相定数との平均二乗誤差を求めている．式（27）でbの差をとって

いるのは，β（fi）とβd（fi）を相対的に評価するために基準の位相定数に合わせるためであ

る．よって，式（27）ではGAによって得られた個体の位相定数と理想的な位相定数との

差が最小，すなわち式（26）が最大となるよう最適化を行う．

5　最適化結果

本章では，遺伝的アルゴリズムによって最適化する際の設計条件について述べ，最適化

された単位セル形状の例を示す．

5．1設計条件

　6．0－7．OGHz，7．0－8．OGHzの2種類の評価周波数帯域を設定し，単位セルの位相定数の

値が理想の位相定数の値に近づくように最適化を行う．理想の位相定数の値は，郡速度と

位相速度の向きが反対になるように，直線的に減少する値とした．

　誘電体基板には比誘電率ε．＝2．8，厚みh＝・1．0［mm】を用いる，モーメント法による

解析では，z＝・hにおけるx－y平面をグリッドに分割する必要がある．分割数を上げれば

形状の表現の自由度はより大きくなるが，膨大な計算時間を要するため，最適化を行うに

は実用的ではない．逆に計算時間を優先し，計上の分割数を小さく取れば表現できる形状

が大きく制限されるため，所望の特性が得られなくなる．以上の事実を考慮して，本最適

化ではメッシュの分割数をP　・＝　39，Q＝28とした．なお，　Fig．9．において，　x方向の

メッシュは0．20mmとし，y方向のメッシュは0．52　mmとする．よって，遮蔽導体の寸

法はα＝7．80【mm］，　b・＝14．7　［mm｝となる．最適化の際は単位セルの左半分をP’＝6

，Q’＝24の6×24グリッドに分割し，右半分は対称構造とする．また，　x方向におい

てギャップを含んだ13メッシュの領域を1周期の単位セルとする．GAでは導体セルを

“1”それ以外を“0”として扱い，これらを最適化変数とする。GAのパラメータとして，

選択方法にはトーナメント選択を採用し，交叉方法には一点交叉を用いる。また，交叉率

は0．8とし，突然変異率は0．02とする。1世代あたりの個体数は50個体とし，世代数は

200世代，エリート戦略における最良個体保存数は1とする．

5．2　設計例

5．2。1最適化例1

　本項では評価周波数帯域を以下のように設定し最適化を行った．

評価周波数帯域　6．0－7．OGHz
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最適化の結果得られた単位セル形状，分散特性をFig．11．に示す．’また，サンプル周波数

点数1Vは6点とする．理想の位相定数の値は評価周波数帯域において直線的に減少する

値とした．

　評価周波数帯域において，群速度と位相速度の向きが反対となっており左手系の帯域と

なっていることがわかる．次に，最適化の結果得られた単位セルを周期的に配列させた場

合の伝送特性の解析を行った．解析には，有限要素法による電磁界シミュレータである

HFSSを用いており，遮蔽型回路として解析を行っている．解析結果をFig．12．に示す．

おおよそ評価周波数帯域内に通過域を確認することができる．さらに，Fig．11．の分散ダ

イアグラムは，1セルの．ABODパラメータから位相定数を算出しているが，実際には周

期配列させた際の結合の影響によって帯域，帯域輻にずれが生じている可能性があり，今

後検討していく必要がある．この事実は以下に示すすべての最適化例について言えること

である．

　次に，得られた単位セルを10セル周期配列させた回路の透過波の位相特性をHFSSで

解析し，同じ長さのマイクロストリップ線路の透過波の位相から得られる入出力線路分の

位相を差し引くことによって，10セル配列した場合の位相定数を求めた．その結果をFig．

13。に示す．6．3GHz－7．OG且zの帯域で左手系の帯域となっていることが確認できる．
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Fi昏11．　Geome七ry　of　designed　unit　cell　and　iもs　dispersion　diagram。（exa皿ple　1）
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Fig．13．　Dispersion　diagram　of　10cells（example　1）．

5．2．2　最適化例2

　本項では評価周波数帯域を最適化例1よりも高く取り，以下のように設定し最適化を

行った．

評価周波数帯域　7．0－S．OGHz

適化の結果得られた単位セル形状，分散特性をFig．14．に示す．

　また，サンプル周波数点数1Vは6点とする．理想の位相定数の値は評価周波数帯域に

おいて直線的に減少する値とした．最最適化例1と同様左手系の帯域を確認することが

できる．同様に，最適化の結果得られた単位セルを周期的に配列させた場合の伝送特性の

解析を行った．解析結果をFig．15．に示す．おおよそ評価周波数帯域内に通過域を確認

することができる．また，Fig．14．の分散ダイアグラムにおける左手系帯域との差が大き

くなっている．

　同様に，得られた単位セルを10セル周期配列させた回路の透過波の位相特性をHFSS

で解析し，同じ長さのマイクロストリップ線路の透過波の位相から得られる入出力線路分

の位相を差し引くことによって，10セル配列した場合の位相定数を求めた．その結果を

Fig．16．に示す．7．OGHz－7．8Hzの帯域で左手系の帯域となっていることが確認できる．
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Fig．14．　Geometry　of　designed　unit　ceH　and　its　dispersion　diagram．（example　2）
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Fig．16．　Dispersion　diagram　of　10cells（example　2）．

6　実験的検討

　本章では，前章までに述べた最適化手法を用いて設計した任意形状単位セルをFig．17．

のように周期的に配列した回路を実際に製作し，任意形状単位セルによって構成された

右手／左手系複合伝送線路の動作を実験において確かめている．測定にはベクトルネット

ワークアナライザ（ヒューレット・パッカード社HP8510C）を用い，ベクトルネットワー

クアナライザからの同軸ケーブルに接続された同軸一マイクロストリップ線路変換器を用

いて，製作した平面回路を励振している．なお，校正にはFtill　2　port校正法を用いてい

る．設計時の解析では回路全体を遮蔽導体で囲っているが，測定の際には，開放形回路と

して行っている．また，解析値も前章とは異なり放射損を考慮して開放型回路として解析

した値とした．最適化例1で得られた単位セルを3セル，5セル，10セルと周期配列させ

た時の伝送特性を測定する．また，測定値と解析値の比較をそれぞれFig．18．に示す．同

様に，最適化例2で得られた単位セルを3セル，5セル，10セルと周期配列させた時の伝

送特性を測定する，また，測定値と解析値の比較をそれぞれFig．19．に示す．また，前章

と同様に，得られた単位セルを10セル周期配列させた回路の透過波の位相特性をHFSS

で解析し，同じ長さのマイクロストリップ線路の透過波の位相から得られる入出力線路分

の位相を差し引くことによって，10セル配列した場合の位相定数を求めた．前章で求め

た解析結果との比較をFig．20．に示す。解析値から算出した値と多少ずれがあるが概ね

傾向は一致しており，いずれの最適化例においても10セル周期配列させた場合におおよ

そ評価周波数帯域において左手系帯域となっていることが確認できた．

瞬灘

（a）

鍵錘 t辮鍛va鰻鱗

（b）

Fig．17．　Photograph　of　the　planar－circUit　line（example　1）（a）3cells，（b）10cells．
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7　まとめ

本論文では，周期配列させる単位セルをGAを用いて最適化する手法を提案した．指定

した周波数範囲において単位セルの位相定数と減衰定数を評価することにより，左手系の

通過域が生成されるように最適化を行った．その結果，指定した周波数帯域において，左

手系の通過域を生成することができ，実験においても解析値と近い値が得られていること

から，任意形状単位セルで構成された右手／左手系複合伝送線路の有効性を確認した．

　今後は，本論文で提案した最適化手法に加え，周朔配列させるセル間の結合の影響に

ついて検討し，より広帯域，低損失な通過域をもつ左手系媒質の実現が望まれる．なお

本研究の一部は，文部科学省研究費補助金新学術領域研究「電磁メタマテリアル」（No．

22109004）を受けて行われた．
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付録A　TRL校正法

TRL（Thru－Refiect－Line）校正法のモデルをFig．21．（a）に示す．この構成の被測定回

路および誤差回路のSパラメータをFig．21．（b）のようにとる．

（a）

bo　ao alb1 b2　a2 a3ろ3

SHA　SI2A

S21AS22、A

ε22θ23

e32ε33

e　eg　eOl

θ10θ22

0 ［　Tン］
1

［T．］

（b）

2 ［　T，］

Fig。21．　Model　of　TRL　proofreading　method．

3

TRL校正では回路パラメータをTパラメータで計算するため，下記の式で黍す．

　　［TM　1＝［Tx　l［TAI【Ty］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（ノL　29）
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ここで［TM］は最初に測定される（誤差を含む）8パラメータに対応するTマトリックス，

［Tx］，［Tylは誤差回路のSパラメータに対応するマトリックス，［TAIは被測定回路のS

パラメータに対応するTマトリックスである．これらを各種パラメータで表すと，

　　TM≡臣1難制

　　　　訓励謡M砺喚M］　　（A・3・）

　　　TA≡臣1誘：宜］

　　　　一覗踊㌦」幽8凶　　　　（A・3・）

　　　Tx≡［ゑ1ゑ：］

　　　　一素［e・・e・ttafooen　e：o　］　　　　（A・32）

　　　Ty≡〔畿；］

　　　　一毒［勉職弊㍗］　　　　　（A・33）

ここで，誤差回路［Tx｝と［T．1のパラメータまたはe歪ゴσ，ゴ＝0～3）が求まると［TA］は以

下のようにして計算できる．

　　　［TA　I漏［Tx］＿1｛TM］［Ti．］．－1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．34）

　被測定回路のSパラメータはTパラメータから計算できる．まず，開口1と2を直接

接続する．直接接続のTマトリックス［TT］は

囲一 H　　　　　　　　（A・35）
なので，この時の8パラメータをTパラメータに変換したTマトリックスを［TMT］とす

れば

　　　｛TMT］　＝・　［Tx］［TT｝［Ty］

　　　　　　＝［Tx］［Ty］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．36）

となる．次に，一定の長さの伝送線路を開口1と2の間に接続する．この伝送線路のT
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マトリックス｛TL］は

四一［ギル］　　　　　　（A・37）

となる．ここでッは伝送線路の損失も含む複素伝搬定数1は伝送線路の長さである．こ

の伝送線路を接続したとき測定されるSパラメータをTパラメータに変換したTマト

リックスを［恥Llとすれば

　　［TMLI＝【T．x］［TLI［Ty1

となる．ここで，TRL法では一一’ylが未知数であっても計算することができる．

　　［Tyl　＝［Tx1－i　［TMT｝

であるから，

　　［M】［Tx】＝［Tx］［TL］

となる。ここで

　　昨國隔ドー偽鵬：］

である．従って，

　　匿擁1：］悌1ゑ；H鑑殺1［ギル］

となるから，これを展開して

　　m、、X、、＋m、2×2、＝X、、e－rvt

　　M2、X正、＋M22×2、＝X2、e“’tyl

　　m、、X、2＋m、2×22　・＝・X、2e－71

　　M2、X、2＋m22．X22＝．xr22e－7i

となる．この4つの式からe－71を消去して，

　　m2、（X、、／X、、）2＋（M22・－M、、）（X、、／X2、）－m、2－O

　　M2、（X、2／X22）2＋＠22一鵬、、）（X、2／X22）－m、2＝0

（A．38）

（A．39）

（A．40）

（A。41）

（A．42）

（A．43）

（A．44）

（A．45）

（A．46）

（A．47）

（A．48）

があられる．この2式は同じであり，2個の解が得られる．その解はX11／X21と

X12／X22であるが，【Txlの式（D．4）から

　　α≡X11／X21＝　eoo　一（eloeo1／e11）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．49）

　　b≡X12／X22＝。　eoo　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．50）
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となる．ここで，方向性結合器の特性から回》lblとなるので，

　　　　　　eoo　＝b　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．51）

　　　eloeo1／ell＝＝b＿α　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．52）

と決まる．［野1についても同様にして，

　　　c≡≡y11／1旨2、＝（e23e32／e22）＿．　e33　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．53）

　　　d≡Y21／X22＝＿e33　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．54）

とすると，

　　　　　　e33＝＿d　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．55）

　　　e23e32／e22－c－d　　　°　　　　　　　　　　　　（A．56）

　ここで，残るパラメータell，　e22を求めるため，開口1と2に反射係tw　1’Aを持つ負

荷を接続する．このとき，Fig．21．（a）のスイッチの位置に応じて開口1，2側ともリフレ

クトメーターとして動作する．開口1側のリフレクトメータが測定する反射係数をrMX

とすれば　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　’

　　　　　　　　　　eioeo1TA
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．57）　　　rMX＝eoo＋
　　　　　　　　　　1　一　enrA

となる．ここで，rについて解くと，

　　　rA÷1≡雛　　　　　　　　　（A・58）

となる．開口2についても同様に反射係数をrMYとすれば

　　　　　　　　　　e23e32rA
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．59）　　　rMγ＝e33十
　　　　　　　　　　1　一　e22rA

であるから，

　　　　　　　　d十rMX　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．60）　　　「孟＝賜’c＋rMX

となる．TRL校正法においてはrAも未知数であるとして式（D．31）および（D．33）から

消去すると，

　　　⊥．．⊥．b－「MX．‘it＋「MX　　　　　　　　　（A．6・）
　　　　　　　　　　　　　　c十rMX　　　e22　e11　α一rMX

が得られる．

　ここで，Fig．21．（a）におけるスイッチ部分の反射が非常に小さいとすると，αo及びα3

の値は微小となる。従って，測定される8パラメータであるSl1MT，　S21MT，　S12MTは
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次のように近似される．

　　　　　　　　　　　（eloeo1）e22
　　　Sl1MT　or　eoO十　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．62）
　　　　　　　　　　　1－elle22

　　　　　　　　　eloe32　　　S21MT　or　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．63）
　　　　　　　　1－・elle22

　　　　　　　　　e23eol　　　S12MT　bl　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．64）
　　　　　　　　1－e11　e22

これより，e11とe22は以下のように求まる．

　　　el・÷鍛・1需・隷鑑舞　　　　　（A・65）
　　　　　　　1　　b　一一　Sl　1　MT

　　　e22＝蚕゜α．一．　S、、MT　　　　　　　　　　　　（A・66）

e11とe22が求まれば，　eloeolとe23e32，　eloe32とe23eo1はそれぞれ

　　　eloeo1＝（b一α）el1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．67）

　　　e23e32＝（c－d）e22　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　　（A。68）

　　　eloe32＝　S21MT（1－　elle22）　　　　　　　　　　　　　　　　｝　　　　　　　　（A．69）

　　　e23eo1＝　S12MT（1’－elle22）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．70）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．71＞

となる．以上より，誤差回路の8つのシステム定数であるeoo，　e11，、　eloeo1，　e22，　e33，

e23e32，　eloe32，　e23eo1が求まった．これにより，式（D．6）によって被測定回路の8パラ

メータ及びTパラメータを算出することが出来る．
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概要

　半空間の平面電磁波を球面波で展開することによっ

て球面波の持っ様々な電気的物理的性格がより明らか

となった。球面波の原点近傍における瞬時電力密度・

瞬時ポインティングベクトルの計算を行い、球面波の

放射過程の検討を行った。また球面波は放射時におい

ても、原点近傍においては放出と吸収が起きているこ

とを放射電力密度の計算を行うことで明らかにした。

さらに低次の球面波に存在する電磁エネルギーについ

て密度と放射量に関する計算を行った。その結果、放

射される電磁エネルギーは原点近傍においても遠方と

同じ値であり、電磁界が正しく計算されていることが

確認できた。また低次の球面波に存在する角運動量に

ついても同様に密度と放射量に関する計算を行った。

球面波の原点近傍における放出と吸収とが作り出す角

運動量の流れによって原点から全方位に放射される電

磁エネルギーが前方へ運ばれることは興味深い。

1　はじめに

　平面波の球面波展開は量子力学における衝突の問

題や電磁気学の散乱問題において、従来より用いられ

ている手法である。量子力学における部分波の方法で．

は、角運動量指標である次数Zがターゲットと入射粒

子との概略距離を決め、低次の部分波が衝突確率に優

れた近似解を与える［i］。一方電磁気学の場合は平面

波の金属による散乱問題において、境界条件を満足す

る散乱波のセットが正確な解を与える［21。このよう

に平面波の球面波展開は有効な解析手法として知られ

ているが、その物理的な描像を捉えることは困難であ

る。特に電磁波において、全空間に広がって直進して

くる平面波を空間的広がりを持たない任意の1点か

ら放出または吸収する球面波のセットで表せることは

光の直進性を考えると一見矛盾するように思える。こ

のような事実を球面波に存在する角運動量に注目する

ことで捉えようとする試みがなされている［3］。すな

わち、球面波に存在する角運動量によって電磁エネル

ギーにトルクが働き回転することで広がりを持ったエ

ネルギーが原点において吸収または放出されると考え

られている。

　そこで本研究では、数式計算ソフトウェアMathe－

matica　ver．8を用いて、このような原点から放射され

一方向に伝搬する球面波の性質に関する計算を行って

いる。本稿においては、球面波の原点近傍における電

力密度・ポインティングベクトルの様子を示すととも

に、球面波によって放射されるエネルギーと角運動量

に関する計算結果について報告する。

2　平面波の球面波展開

X方向に電界、y方向に磁界を持ち、真空中をZ正

方向に進行する電界強度1V／mの直線偏波は次のよ

うに球面波展開できる囚。

　　　　　　　　　　　E＝Σ［alE）E禦＋alM）E霧）1

　　　　　　4＝　・l　　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1

　　　　　　　　　　　H　一　2［αIE）H禦＋α鮮）H優）1

　　　　　　2＝＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　m．＝1

　　　　alE）－alM）　－i（e＋2）e（e＋1　　　　2乏十1）　　（・）

EIR）、　Hlk）はE波あるいはTM波と呼ばれる電気

多重極子による球面波であり、

Hl2）一素Lゴe（切理くC・Sθ）｛一・in（mg）｝・““iwt

　　E盟孕▽×囎　　　　（2）

で表される．E霧）、　HIM）はH波あるいはTE波と

呼ばれる磁気多重極子による球面波であり、

　　　EIM）－Lゴ綱班（…θ）…（mg）e－‘磁

　　　Hl留）一釜▽×EY．i）　　　（3）

で表される。直線偏波を球面波展開した場合、e毫卿

ではなく一sin（mg）やCOS（鵬ψ）を用いて展開される

ことに注意する。ここで、kは波数、ωは角周波数、

Zoは真空の固有インピーダンスを表す。（r，θ，　g）は

直交座標系から定義される球座標系とする。ゴ8（x）は

球ベッセル関数、理（v）はルジャンドル陪関数であ

り、Lは
　　　　　　　　L．．1（r×▽）　　　（4）

　　　　　　　　　　z
で定義される演算子である。

　ところで、E波・H波の径方向の関数である球ベッ

セル関数は2つの球ハンケル関数の和で表される。

　　　　鯛一1｛hS）（K・r）＋ん望）（kr）｝　（5）

h9）（kr）は原点から外向きに進む進行波、ん望）（kr）は

原点に向かって内向きに進む進行波を表し、それぞれ

の項はz＝＝0からz正方向に進行する半空間の平面

波の球面波展開、z負方向からz＝・0に進行する半空

間の平面波の球面波展開に対応する。

　本研究では、hl1）（kr）を用いて4＝＝1からe＝nの

有限個の次数のE波とH波を足し合わせた外向き球

面波（以降、最大次twe　＝nの球面波と呼ぶ）の解析

を行っている。周波数は5．8GHzを用いて計算を行っ

ている。
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3　瞬時電力密度

　球面波の瞬時ポインティングベクトルは、式（1）で

与えられる電界と磁界から次のように与えられる。

8（t）＝Re［E（t）］xRe［H（t）工 （6）

　瞬時電力密度分布は、瞬時ポインティングベクトル

の絶対値によって求めることが出来る。図1に最大次

数乏＝10の球面波のt＝0における瞬時電力密度分

布を示す6強力な電磁界が原点近傍に存在し、広がり

を持ったエネルギーが一方向に放射されていることが

わかる。このような物理的な大きさを持たない波源か

ら方向性を持った電磁波が放射される機構を明らかに

することが本研究の目的である。

10λ

．lo　dBSIv／m2

鱒50dB、v／m2

　　　　　10λ

図1：瞬時電力密度（最大次tWe　・＝　lo）

4　瞬時ポインティングベクトル

　瞬時ポインティングベクトルの各成分の計算を行っ

たところ球面波のポインティングベクトルにはg方

向成分が存在しない、すなわち、エネルギーは7’方向

またはθ方向に流れていることが確認された。

　図2から図4に最大次数忍＝10の球面波のg＝・0

平面におけるポインティングベクトルの向きをrとθ

を変数としてプロットしたものを示す。原点から放出

する向きを赤く、原点に吸収される向きを青く、回転

する向きを緑に色付けを行っている。図2はt＝O，T／2

におけるポインティングベクトルであり、図3、図4

はそれぞれt＝＝T／8，3T／8におけるポインティングベ

クトルである。ただしτは球面波の周期である。t＝0

における分布とt＝T／2における分布が一致ずること

から、瞬時ポインティングベクトルは球面波の2倍の

周波数で振動することがわかる。図2からt＝o，T／2

においては、原点近傍では放出と吸収の両方が起こっ

ていることが読み取れる。また、図3からt＝T／8に

おいては原点近傍では主に放出が、図4からt＝　3T／8

においては、主に吸収が起こっていることが読み取れ
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図2：瞬時ポインティングベクトル（t＝0，丁／2）
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る。このような原点近傍における放出と吸収によって

エネルギーが回転し、指向性を持った放射が起こって

いると考えられる。また、ポインティングベクトルの

r－e分布はgの値に依存しない、すなわちz軸に回

転対称な分布を持っていることも確認した。

5　放射電力密度

　場の量の複素振幅をEのように表すと、球面波の複

素ポインティングベクトルは次のように与えられる。

の　　　　　の　　　　　ん　ネ

P＝ExH
（7）

複素ポインティングベクトルの実部は電力密度の時間

平均値（有効電力密度）を与えるため、その径方向成

分を計算することにより球面波の放射電力密度を求め

ることができる。

　図5、図6は4　・1のみの球面波の放射電力密度を、

g＝0としてθを変化させ、極座標形式でプロットし

たものである。図7、図8は最大次数4＝2の球面波

の放射電力密度を、同様にプロットしたものである。

鞭｝

畷　＼葦咄
　　f

擁一一蹴一欝一謡驚…｛w／m・｝

　4　　1
2．；｝一；，

　｝
毒、．　；t．・T　y

図5：放射電力密度［W／m2］（．e＝1、｛r＝＝10λ）
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図5、図7は遠方における放射電力密度、図6、図8

は原点近傍における放射電力密度である。図5、図6

に示した8＝1のみの球面波は微小ダイポール輻射と

微小ループ輻射を直交させて足し合わせたものに等し

い。図6と図8は値を2つ持っているようなグラフに

なっているが、これは極座標形式でプロットを行った

ため値が負（吸収）になる部分が内側の円弧に出力さ

れているためである。図5と図7から、遠方において

は吸収はほとんど見られないのに対し、図6と図8か

ら、原点近傍においては放出と吸収が起こっているこ

とがわかる。瞬時ポインティングベクトルの計算（図

2から図4）において、原点近傍においては放出と吸

収が同相で繰り返されていることから、揚所によって

放出と吸収の割合が異なると考えられる。また、図5

と図7を比較すると球面波の最大次数が大きいほど指

向性が高くなっていることも確認できる。

6　エネルギー密度・放射量の計算

　電磁界に存在するエネルギー密度の時聞平均値は複

素振幅を用いて

　　1－　一＊　一　　　　　　　　　にネ⑫三 i（E・D＋H・B）

のように計算できる。

lw／m2｝

2・蹄・6

1竪津噂・

一。ぜ／織

（8）

図7：放射電力密度［W／m2］（最大次数e＝2、　r＝

10λ）
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図6：放射電力密度【W／m2］（e＝・1、γ＝02λ）
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図8：放射電力密度［W／m2］（最大次数乏＝2、　T＝

0．2λ）
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一方、真空中におけるエネルギー保存則の積分形

紅ω伽一一ゑγ【E×Hlds （9）

より、ある体積に蓄えられているエネルギーの時間変

化はその表面のポインティングベクトルの径方向成分

によって与えられる。よって、放射されるエネルギー

の時間平均値は式（7）によって与えられる複素ポイン

ティングベクトルの実部の径方向成分を面積積分する

ことによって求めることができる。

　最大次数e＝2の球面波の球面上におけるエネル

ギー密度・放射量の計算を行った。図9には原点から

の距離rの球面上に存在するエネルギー密度の時間平

均値を示す。エネルギー密度を球面上で積分すると、

その値は径方向密度となる。径方向密度を原点から

の距離で積分すると、ある体積に存在するエネルギー

が計算できる。また、図10には原点からの距離rの

球面上から放射されるエネルギーの時間平均値（放射

電力）を示す。エネルギー径方向密度は原点近傍にお

いて高くなっているのに対し、放射電力は原点近傍に

おいても遠方と同じ値であることが確認できる。すな

わち前節における放射電力密度の計算でも明らかに

なったように原点近傍においては放出電力とともに吸

収電力が存在し電磁界の共振が起こっていると考えら

れる。

　レ：10・12

T、x、le．B

寧

こ二2雌043
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7　角運動量密度・放射量の計算

電磁界に存在する運動量密度の時間平均値は

の 　　バ　　のホ
G≡Dx」B （10）

で与えられるため、角運動量密度の時間平均値はrxG

の絶対値によって計算できる。

　また、真空中における角運動量保存則の積分形

凱㌍×σ伽一ゑレ圃・ds （11）

より、ある体積から放射する角運動量密度の時間変化

はその表面のrxTの径方向成分ベクトルによって与

えられる。よって、単位時間あたりにの放射角運動量

はr×Tの実部の径方向成分ベクトルの絶対値を面

積積分することによって求まる。ただし、Tは

＿ 　＿＿＊　＿＿＊　1＿　＿＊　＿　　　　　　　　　　　　　　　　リ　ネT≡DE＋BH－ i（D・E＋B・H）（12）

で与えられるマクスウェルの応力テンソルの時間平均

値である。1は単位テンソルである。［51

　まず、球面波の電磁界において運動量密度から計算

される角運動量密度とマクスウェルの応力テンソルか

ら計算される放射角運動量はいずれも球座標系で表現
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図9：エネルギー径方向密度［J・m““1｝（最大次数乏＝2）
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した場合、g方向成分のみであることを確認した。こ

れは、球面波のポインティングベクトルのg方向成

分が存在しないという計算とも一致する。

　次に、最大次数e＝　2の球面波の球面上における角

運動量密度・放射量の計算を行った。図11には原点か

らの距ee　rの球面上に存在する角運動量密度を示す。

エネルギー密度の計算と同様に、角運動量密度を球面

上で積分するとその値は径方向密度となる。また、図

12には原点からの距離rの球面上から単位時間あた

りの放射角運動量を示す。図10に示した放射電力と

は異なり、原点からの距離に反比例して減衰している

ことがわかる。波源の放射する角運動量成分は、｛p方

向成分のみを持ち、エネルギーの渦は幹とcp＋πの空

間において逆向きに存在している。したがって、ビー

ムを形成するz軸上で互いのエネルギーが合成され、

干渉しあって角運動量は原点からの距離に反比例して

減衰するものと考えられる。

5．低次における角運動量密度・放射量の計算を行い

　次の結果を得た。

・球面波は角運動量の放射を伴うことを確認

　した。

●球面上の角運動量密度・放射量は球座標系

　で表現した場合g方向成分のみであること

　を確認した。

●球面上から放射される角運動量は原点からの

　距離に反比例して減少することを確認した。

㊦エネルギーの渦はgとg＋πの空閲におい

　て逆向きであるため干渉しあって減衰して

　いると考えられる。

高次の球面上のエネルギーや角運動量の解析は、高い

計算精度が必要となるため今後の検討課題とする。
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8　まとめ

　半空間の直線偏波の球面波展開の要素を有限個重ね

合わせた球面波の様々な性質に関する計算を行った。

1．瞬時電力密度の計算を行い次の結果を得た。

●球面波の放射電力が一方向に伝搬する様子

　を確認した。

2．瞬時ポインティングベクトルの計算を行い次の結

　果を得た。

。球面波のポインティングベクトルは球座標

　系で表現した場合g方向成分を持たないこ

　とを確認した。

●原点近傍ではエネルギーの吸収と放出が繰

　り返されていることを確かめた。

e原点近傍の吸収と放出によってエネルギー

　の回転が起こると考えられる。

3．放射電力密度の計算を行い次の結果を得た。

●吸収と放出の割合が場所によって異なるこ

　とを確認した。

■球面波の最大次数が大きいほど、指向性が

　高くなることを示した。

4．低次におけるエネルギー密度・放射量の計算を行

　い次の結果を得た。

9エネルギー密度は原点近傍において大きく

　なるのに対し、放射電力は一定値であるこ

　とを確認した。

有益な助言をいただき、先行研究のデータのまとめ

にご協力いただいた（株）村田製作所の柳ヶ瀬雅司氏
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RSII－13散乱因子から導毘されるスペクトル領域グり一ン関数を用いた複台誘電体格子の尉算法梅田・著林・山北

　概要　　移動不変性を持つ表面・構造における散乱において，入射平面波が低入射角極限（graxing）

に達すると，入射波と鏡面反射波が相殺され，全電磁界は「影」になる．その理論的な取り扱いについ

て，申山らは，「影理論」として提唱し，完全導体格子を対象に，散乱因子を用いた電磁界表現式を提案

し，物理的解釈を明らかにした．筆者らは，多層誘電体格子の散乱問題において，散乱因子を入射波領

域だけでなく全領域に拡張した．しかし，実際の数値計算において，低入射角極限のように固有値が縮

退するのは，高々，数点であり，影理論の真価を発揮できるような応用例は見つかっていない。本報告

では，ストリップ格子と多層誘電体周期構造が混在する複合誘電体格子による散乱問題の一解析法とし

て，「影理論」の散乱因子から直接導出されるスペクトル領域グリーン関数を用いる方法を示す．

1　まえがぎ

　移動不変性を持つ表面・構造における散乱において，入射平面波が低入射角極限（graZing）に達する

と，入射波と鏡面反射波が相殺され，全電磁界は「影」になる現象が近年，注目されている①．その理

論的な取り扱いについて，申山らは，「影理論」と呼ばれる散乱因子を用いた薪しい電磁界表現式を提案

し，最初の例として完全導体洛子を取り上げ低入射角極限に対する物理的解釈を示した（2，3）．誘電体

周期構造による散乱問題に関しては，数多くの数値解析法が確立され，極めて複雑な構造を持つ誘電体

格子に対しても解析されているにも関わらず（4’－7），影理論が指摘するような議論は，見逃されていたよ

うである．影理論における計算法では，従来の回折波振幅を求める方法に代わって，まず，より根源的

な物理量である散乱因子を求め，変形回折波振輻を経由して，従来の回折波振幅に至る方法を推奨して

いる．しかし，実際の数値計算においては，低入射角極限のように固有値が縮退するのは，高々，数点

であり。影理論の本質的な真価を発揮出来るような応用例は見つかっていない．

　筆者らは，入射波領域において議論されていだ影理論を誘電体格子における散乱問題に適用し，影理

論における数式処理を，励振源の選択とマクスウェルの方程式から得られる1階微分方程式の係数行

列の対角化問題として捉える鯉釈を示した（8・9）．また，散乱因子を低入射角極限だけでなく，申間領

域にも拡張することにより，中間領域において固有値が縮退する場合，すなわち，申問領域への入躯波

（incoming　wave）と反射波がほぼ同じ大きさの振幅と逆位相を有する場合を包含した電磁界表現式を報

告した（1e・11）．

　本報告では，まず，影理論における散乱因子とスペクトル領域グリーン関数の閣係について，

①影理論を用いた計算法における励振源（入射平面波と鏡面反射波の和）は見方を変えれば，スペクト

ル領域の単位面電流源または面磁流源である．

②影理論の電磁界表現式は多層誘電体周期構造の申閤領域においても成立するように拡張することが

できる．

③単位電磁流源または面電磁流源を，多層誘電体周期構造の中間領域に配置することができる，

の3点を議論する．散乱因子はスペクトル領域のグリーン関数に直結する根源的な物理量であり（12・　13），

TE波解析では，散乱因子はスペクトル領域の単位面面電流密度に対する応答，　TM波解析では，単位

面磁流に対する応答に相当することを明らかにし，影理論の散乱因子の応用例が発見できたことを示す．

　次に，ストリップ格子と多層誘電体周期構造が混在する複合誘電体格子における散乱問題の一解析法

として，影理論の散乱因子から直接導出されるスペクトル領域のグリーン関数を用いたガレルキン法

による方法を提案する．数値計算例により．本手法の妥当性を示す．なお，本報告における数式の定式

化は，誘電率だけでなく透磁率が共に周期性を持つ構造を対象とし，比誘電率・比透磁率の媒質定数を

ζ　＝　－ptz、（TE波），ζ＝εzz（TM波）を用いて数式の対称性を有している．
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2　1階微分方程式

時間因子をε」磁とし，空間座標（x，y，　z）を波数ko　＝　2π／λ（λ：波長）によって規格化し，　kox→x，

んog→雪，　koz→zのように簡略表示すれば，計算機解析向けにディメンジョンレス化されたマクスェ

ルの方程式は

　　　　　　　　　　EiiiFivi％E　一　一一ゴ［μ】V笏π，　ε面V冗H＝ゴ同～儒E　　　　　　　　（1）

で表される．但し，Zo　＝　i！yo　＝＝　v！P57Ei；は真空申の波動インピーダンスである．　z　tw方向に対する構造

の周期性を想定すると，比誘電率テンソル同，比透磁率テンソル［μ｝の各成分eiit，僻（i，　i’＝x，　y，　z）

はフーリ工級数によって，

　　　　　　　　eii・・（z）＝　£giit，m・xp（伽・z），　i・Li・t（z）一Σ瓦、’em・XP（ゴ彿吻　　　　（2）

　　　　　　　　　　　　m　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　7η

のように展開表示できる．但し，s　＝＝　AIAであり，展開次数Mとする．電磁界の各成分～妬玖侮，　y，　z），

v，’ZI；Hi（x，　y，　z）　（i　＝　x，　y，z）を考え，そのy，　z方向変化因子をそれぞれ，　e’“jg・z，　e－　εSWt　Zのように，表

し，空間高調波展開すれば，

　　　V／ii　EEi　（x，　y，　z）＝　IE　eim（x）・一一」（q・y＋εmZ），　v／26Hi（x，y，z）畿Σ蝋躍）・騨畑＋＄mZ）（3）

　　　　　　　　　　　m　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m

が得られる．但し，δm’m，δmnはクロネッカ・デルタである．．次に，2M＋1元の列ベクトル

’e、（¢）一［・、←M）ω…・、。（x＞…e綱】T，h、（x）　一　［h、（－M）（¢）…h、6（”）…ん溜（x）］T（4）

を導入する．式（3）を式（1）に代入し，電磁界のy，z成分について整理すると，次式のような1階行

列微分方程式

　　ey（x）

≦Le・（x）

dx　hy（x）

　　h。（x）

＝
ゴ〔q

ε写（の

e。（忽）

hy（x）

ん。（x）

（5）

が導出される．但し，係数行列［C｝は

【c］　＝

　　［9］　［εxx｝－1［εXY］十［μ司［μ¢¢r1［3】　　　　団〔εxx］’“i［εxzト骸¢1μ¢¢】爾1【gl

　　同〔ε。。rllε。，Hμ欝1［pa。。］　“i　［S】　　　同【ε。。】－1【ε。。｝＋蹄｝【閥脚1団

一
［ε。。11ε、，。r1［ε。y］＋［q］　IPxx］”1同＋團一【ε。。］［ε。、，］－1園一団1μ。。】騨1q・＋國

［εy。］［εxxl－1［ε。。1＋［・1医。1－1同一隔1　iε詞［ε司脚1國一同［μ司騨1團一｛嗣

一
［α1ε剥幽1同＋｛μ司［働r1〔働卜【μ嗣団【ε剥喘1団＋｛爾医】劇1【μ。。］一晦】

一
同［ε剥輔1同勲詞［μ、，。1頓1隔｝＋隔H・｝【ε。。1－1【qト【嗣1μ。。1”1馳。。1＋［μ詞

　　1ε司［ε。、，r1同＋回IP。、，r1隔｝　　　一【ε。。］［ε。。］”1【9］＋〔α］1）・。。1幽1医1

　　－［ε繍ε。、，r1回＋同【μ詞一i　｛i・。yl　　　［ε。。］［ε。。1噸1【q】＋［β1［μ朗一1　［μ。1

（6）

で与えられる．また，qo，　Smから作られる対角行列〔q］．同、及び9ii’　，m　，瓦‘，仰から作られる（2M＋

1）×（2M＋1）元の正方行列【ε副，【μii・］はそれぞれ，

　　　　　　【q】＝90　1δmn】，　　　〔s］＝　【Smδmnl，　　　【εii］＝［εii，n＿m1，　　　レ切＝【peii，n＿，rn］　　　　　　　（7）

である．ここで，対角異方性の場合（ε‘」魏μ毎＝Oon乞≠ゴ）に限定し，入射面とx－z平面が一致し

ている場合（qe　＝0）を考えると，行列［Clは

　　　　　　　　　　　　　　　　　［q描［割　　　　　（8）
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となる．従って，TE波とTM波に分けて整理でき，

　　　　　〆

　［σTE｝　・．

となる．

蓋［調一納圏・

［［晦晶一隔ド聯II・

瑠］一ゴ［びM榴1

｛cTM］　・・
［一同團碧し1＋園

（9）

制（・・）

3　影理論における励振源と散乱因子

　図1に示すような散乱問題の電磁界表現の基本形は，影理論では，回折波振幅編の代わりに，変形

回折波振幅嬬＝編＋δ伽を用いて

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　［町一五嬬…M6°）一…嬬）1T

　　　　　　　　　（・－」ξ8¢一♂ξ8リビ58°’ll

　　　　　　　　　　　yz一要一・

　　　　　　　　　　　　　　　ロ　ヨ　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　A

　　　　　　　　　　　　　図1影理論の励振源と変形回折波振幅

　　　　　　　　　W，a（x，・）＝（・－」ξ8露一♂ξ8°5）e輯ゴ8・x＋ΣM易♂ξ㌫33・－55鵬之　　　　（・・）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　凱
　　　　　　　　　ξ象＝＝　εaμa－3義，i　Sm＝So・＋M8　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（12）

のように表される．第1項の励振項に着目し，その法線方向微分から得られるz軸方向の電磁界成分

Ψz（x，z）を含めて

　　　　Ψ｝n（x，z）＝（e一ゴξ8調農一eゴξ8¢）e－’　」εoz，　　　重勢（x，z）＝一（ξ81ζα）（e－5ξε鍛＋eゴξ8雷＞e－’jS°x　　　　（13）

によって表し，第1境界面をx　・O　ecセットすれば

　　　　　　　　　　　曹（o，z）＝＝　e，　Ψ豊駐（o，z）＝一（2ξ8／ζ・）e“’」s°1　　　　　　（14）

となる．影理論の計算法では，式（14）に対する応答が変形回折波振輻1監である。式（14）の第1式

はゼロであるから

　　　　　　　　　　　　　吻（0，z）：0，　Ψ夢（0，　z）＝　一一1e－5Sez　　　　　　　　　（15）

に対する応答を最初に計算し，散乱因子鑑と呼ぶことにすれぱ．この散乱因子8義から変形回折波振

ts’　Ma　＝（2ξ81ζ瓜）3最，さらに，変形回折波振幅から回折波振幅gM　＝　ME－　iomが計算できる・影理

論では（2ξδ！ζ、）が特別重要な意味を持つ．
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4　中間領域に拡張された散乱因子

　図2に示すような多層誘電体格子内のある中間領域内に着目すれば，比誘電率ε，比透磁率μの変化

は変数2だけの周期関数であるから，構造の周期性から，各中間領域内の電磁界成分は空間高調波展開

を用いて，

　　　　　　　　　　　　Regien　O
　　　　　　　　　　　　Air　εa　　　　　　Excitation　Source

　　　　　　　　　　21　　　　z　　　　　　　　　　　　　　　ニー一．－lt．．．．＿i．1！1　x＝x、

　　　　　　　　　　　’1轟鍾鰹璽羅1猛こ豪至ヨ薫星辺二．

　　　　　　　　　　¢　一　　　　一一■・一■　　　　■’崩■一一　　　　曲一゜°　　　　一“一’亭　　　　一儒・°

　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ

　　　　　　　　　　　　t　　　　A　　　　　圃

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　忽＝XN　　　　　　　　　　　　Region　N　　　　　　　　　　　　　　　M痔

　　　　　　　　　　　　Substrate　εs　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，

　　　　　　　　　　　図2多層誘電体周期構造における変形回折波振輻

　　　　　　　　　　　Ψi（切＝Σψ‘鵬（x）exp（一ゴ3伽z）　（i　＝　y，z）　　　　　　（16）

　　　　　　　　　　　　　　　　m

のように表される．電磁界成分の展開係数ψ伽（x）を

　　　　　　　　　ψ重（x）＝［ψi←M）（x）…　ψ犯（x）…　ψ葱M（x）］　T　　　（i＝y，z）　　　　　　　　　　（17）

のように，中間領域に影理論の励振源に相当する一般化された特異変形回折波振幅囎と変形回折波

振幅嬬を導入し

　Mte（x）＝［M曾M（x）…岬（x）…鴫（x）］T，　M－（x＞＝　｛M：M（x）…町（x）…MM（x）］T（18）

のようにベクトル表示すれば，多層誘電体格子内の中間領域に拡張された電磁界表現式（10・11）

　　　　　　　　　　　　　關響圃膿1：；］　　　（・9）

が得られる．ここで，行列【Ttl，〔pt（⑳）1は，従来の［Tl，｛」P（x）1（付録参照）から，影理論の計算法を

用いて導出される変換行列，伝搬行列であり，

吋囮臨1轟総｝］，　　輪響）

によって表され，（2M＋1＞×（2M＋1）元の行列［Q1］は，

　　　　　　　　　　　　　　　【Q・1　・＝｛巨魍禺

［P’（x）1－
［［レ→］幽］

（20）

（21）

で与えられる．【e］　＝　｛Q21｛Q1］の固有値固有ベクトルは｛峨｝，［T2］でそれぞれ，与えられる．但し，

［Q2］は

　　　　　　　　　　　　　叫調欝1禺　　　　（22）
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である．これらの影理論による変換行列［T’］，及び伝撫行列fpt（x）1は，行列｛Q］の固有値ξ．がゼロ

になる可能性がある場合だけ使用することになる．従って，k　ts目の固有値嘉斜0であれば，ξiC，ξ，’

（kt　＝＝　k＋2M＋1）とし，第k，　k’列に対応する要素だけを，影理論の変換行列【T’1，　P’（x）の形式に

変更すればよく，それ以外は次式に示す従来の変換行列［T｝，伝搬行列P（x）を用いればよい．

　多層領域が一様領域の場合，比誘電率，比透磁率分布は一定となる．式（10）において，［Clの小行列

は対角行列となるため，m次の高調波に対応する係数行列［Cmlの固有値｛略，κL｝と固有ベクトル行

列［tmlは，箇易のため統一表現を用いると

κ；：　＝　g　e，．，
Cm・・＝

｛
（εYY－32／μ¢¢）μ宕彦

（μ卸ザ52／ε。のε雛
・“一
｛款1欝

（23）

　　　　　　　　　　［・m］・＝［勲いm］・＝［一よ／〈n　6．’／〈．］　　（24）

と表すことができる．但し，eym　＝＝　1，または，　h。m＝1に規格化している．ここで，〔f司は一様領域

における対角化行列であり，固有値が縮退しなければ，領nj　nの電磁界成分は，

　　　　　［灘］欄ゆm侮一弗婁；：1璽：1］，圃一r響剥　　（25）

のように表すことができる．影理論の計算法に従い，励振源をg鯉＋＋ghn）＿に選べば，次式のように

変形できる．

騰H剥魂聯＋レ彩d魂曄
　　　　　一［剥魂聯擁睡ξ脳＋［6ilnie．］　（gfu”）＋　＋　ginn）一一）e3’ξSn）x

　　　　　　　［←ξsc）鳶護詞熱［（講ξ鮎1（gh”）＋　＋　ghn）一）

　　　　　　一　［－2（一2仙（ckk）＄）ξhn）1〈姦）cos（ξ鶏）x）］ghn）＋＋［（chn）諜ξ鮎］（9£n）÷＋gh・）一）

　　　　　一［α薦乱）（鵡誰欄

　　　　　一砿副隣州團　　　　（26）

但し，Mhn）＄＝－2ξ総）ghn＞＋，　MAn）’＝gkn）＋＋ghn）一である．従って，一様領域においては，変換行

列［T∬｝は，

　　　　　　　　　　　　　　叫輪習／“）1　｛6mn［翻　　　　（27）

のように与えられる．中間領域における影理論の表現式（19）は，境界面に対するスペクトル領域の電

磁界y，z成分を表す．今，領nj　n－1と領Ut　nにおける変換行列｛T’］と伝搬行列［P’（x＞｝の積を

　　　　　　　　　　　　　國一種’（n“’1）｝［P’（n－－1）（・・バ嗣1　　　　　（28）

　　　　　　　　　　　　　圓一囲［P’（n）（鰯一綱　　　　　　　（29）
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のように表し，第1～1V境界面（x＝X1～XN）における境界条件から，変形回折波振幅Mn＄（Xn）（n＝1

～N－1），Mi（Xn＋1）（n＝0～N－1），及びMk（XN）を未知数とする

凶［轟］一［Bl｝剛一臨鵡／“］

圏［副一圏［副一盤］

（on　x　＝＝｛x1）

（onx＝x2）

團騰：1］一國圏一圖　（・n・x－・XN）
（30）

のような線形方程式が得られる．但し，δm9は単位ベクトルδmO＝［O…1…0］Tであり，練形方

程式（30）の解M「が申山らの影理論で言う変形回折波振幅であり，（．M碧，Mf），（M，e，Mi），…，

（M痔一、，　Mfi－、）が中間領域に拡張された変形回折波振幅である．なお，第1V領域では影理論の計算法

を適用せず，未知数をMN“とする．式（19）に変形回折波振輻を代入すれば，式（17）から電磁界成分

陶（x，z），Ψ。（x，x）が決定される．線形方程式（30）において，定数ベクトル項2ξ8／ζ、δ㎜oを，単位ベ

クトルδmOに置き換えれば，多層誘電体格子の中間領域に拡張された散乱因子囎，3汀が計算できる．

散乱因子が決定すれば．変形回折波振幅1囎＝（2ξ81ζ、）52，M汀舘（2ξ8／ζa）5πが求められる．

　線形方程式の定数項が単位ベクトルであることは重要な問題を提起する．式（30）の第1式の右辺の

2ξ91ζaを規格化し，単位ベクトル定数項（励振源〉δmOに置き換えることは，　x　＝＝　Xl境界上におけるz

方向電磁界成分の差

　　　　　　　　　　　　　　　　ψ£9）＠1＿）一ψ≦も》（Xi＋）＝＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（31）

を意味する．すなわち，TE波解析では，0次の単位面電流密度e－js・x，　TM波解析では単位面磁流密

度e－js・zに対する応答を求めていることに他ならない．従って，影理論で用いられる散乱因子5δ，　S舟

は，TE波入射の場合，単位面電流密度，　TM波入射の場合，単位面磁流密度を励振源に選んだ場合に

相当する．一般化して，中間領域の境界面（⑳＝Xk’）に第m’次の単位面電流（磁流）密度e－jSm’zが

¢二X1

①＝＝Xk’

記＝XN

図3面電流（磁流）密度と散乱因子

与えられた場合（図3参照）を考えれば，面電流（磁流〉密度は磁界（電界）の接線方向成分の差

　　　　　　　　　　　　　　　ψΣ瓢71）（Xk’＿）一ψ～鶉（Xk・＋）＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　（32）
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であるから，散乱因子5飲⑳η〉，3i（Xn）を未知数とする

　　　　　　　　　囚｝［霧］一團團一凋　　（・nx　・x・）

團圏一叫卦周　価圃

　　　　　　　　　閲圏欄團凋　（・n・x・一　xN）　（33）

のような線形方程式が得られる．式（33）の解は，ag＝鞠に置かれた第m’次の単位面電流（磁流）密

度に対する散乱因子であるから52（XnlXk’，m’〉，砺（婦¢た・！m’）で表せば，申閥領域に拡張された電磁界

表現式（17）から，境界面（x＝．Xk’）の第mt次の単位面電流（磁流）密度に対する電磁界成分は

　　　　　　　　　終1畿：：：：1］　一　［Tl（”＞1（？，（n）侮一翻樗蹄1：：21］

によって与えられる．但し，観測点の座標xは多層構造の第n領域に属し

Xn≦x≦Xn＋1，　　Xo　＝＝　一一〇〇，　　XN＋1＝”・OQ

（34）

（35）

を満足し．式（34）への散乱因子の代入に際しては確＝5濁＝0，SSI　＝＝　S憲であることに注意を要す

る．TE（TM）波解析において，式（34）は単位面電流（磁流）密度に対する電界と磁界に関するスペク

トル領域グリーン関数である．なお，TM波解析において，面電流密度に対するグリーン関数を求める

には，式（33）の第2式を

【編偲1一叫輩Hヤ］＠・・一㊥ （36）

に変更する必要がある．以下の節では，面電流密度を波源とする電界に関するスペクトル領域グリーン

関数だけが必要となるので，

　　　　　　　　　　　　　　σ一儲段：：：：隈　　　（37）

とおき，混同することがないので，G（¢擁’，m’）のように簡略表記する。すなわち，ベクトル表示され

たスペクトル領域グリin一ン関数は

　　　　　　C（XnlXk，，mt），＝【G＿M（XnlXk，，mt＞．．．Co（Xn　lXk，，M、）．．．GM（Xn　lXk，，m，）1T　　　　　　　　（38＞

のように表されるから，Gm（Xn　IXIe・，mt）は，境界面¢＝　Xk’に置かれた面電流源e－」8・・’X応答成分を表

している．

5　ガレルキン法による定式化

　図4に，多層誘電体周期構造の境界に．波長に比べて十分厚さが薄く，厚さを無視できる平板格子が

装荷された構造を考える．電磁界の面電流密度のスペクトル上の展開項数をm，mt＝－M，…，0，…M，

ストリップ格子が存在する境界面の番号をk，ki　＝＝　1…K，劣＝鞭上の既知関数による面電流の展開
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項数を4識一L，…，O，…，L，　et＝　一一L’，…，O，…，L，とする．ストリップ侮＝コ匹た’）上の面電流密度

のスペクトル辮によって誕されるスペクトル領域の電界の総和・i・＝Σ・；li（””）　eま，グリーン醗

kt

を用いて，

　　　　　　　　　　　　　　・霧（x）一ΣΣσ伽（xlx・・，m・）ゴ離）　　　　　　　　（39）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　k’　m「

のように表される．境界面コ匹寡鞠上の面電流密度V咳∫1ζ伽）（z）のスペクトル魔’）をスペクトルの

既知関数φ舞2によって展開すると

　　　　　　　　V冗K（ゴ・’）（z）＝Σゴ離）・xp（一ゴ・m・Z），　ゴ舘’》一Σφhk2ifり　　　　（40）

　　　　　　　　　　　　　　　　ヲ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ザ

　　　　　　　　　　　」（kt）一團・（k’〉・・（k’）一［・鯨…・6k’）…・致’）］T　　（4・）

となる．但し，IE，h’）は第ゐ’番目のストリップ格子」B＝¢た’上を流れる面電流密度の展開係数を表す．

　　　　　　　　　　　X＝X1

記二｛1婁；1

麓識XN

図4複数のストリップ格子を持つ誘電体多層周期構造

ストリップ格子がない場合の入射波によるスペクトル領域の散乱界を齋（x）（1次界）とすれば，全電

界は1次界と面電流が流れることによって生じた2次界ε謬め（x）の和で表され，空間領域の電界の表

現式は

　　　　　　岬（切一求（・・）駕G鵬（…團ゴ離）］exp（一綱　（42）

で与えられる．第k番目のストリップ上における電界の接線方向成分と面電流密度は，抵抗境界条件

　　　　　　　　　V需璃・t・’（x…）＝象Σゴ離）・XP（一ゴ・簿2）　（・n・t晦）　　　　（43）

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　鵬
を満たさなければならないため，

導捗（x）＋：　）G－（Xklxk，，m，）ゴhk；）］・xp（一綱一舞）・xp（一綱
（44）

となる．但し，Rkはx＝Xk上に置かれたストリップ導体の表面抵抗である．式（40＞，（44）より境界

面x＝　¢kにおいては，空間領域の表現式

多馨｛Cm（x・lx・’・m’）　一一　illiiδkkt6m？nt｝琴φ蟹）・”」・m・　・　一・　lii）Eikl：（…）・’・－j・m・
（45＞

が得られる．式（45）に醜流の展開関数の複素共役Σφ鱗exp（ゴ8鵬”z）を乗じてzで積分（ガレルキ

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　7穐”
ン法）すれば．線形方程式

　　　　　　　　　　　　　　　　Σ［毎多xた’）レ（k’）・・．　b（k）　　　　　　　（46）

kt
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瑠（め＝ΣΣφ鮫｛Cm（・・戯㎡）一”｛Sliδk’h6，n’m｝φ紛・碓）一Σφ鯖蕎㈱（47）

　　　　　mt　m　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　7箆

が得られる．式（46）は第kブロック行，第ictブロック列の第e行，第4列要素がZ鯉（k’）である行

列（Z（k’）（め1と第leブロック行の第e行要素がわ磐である定数ベクトルb（K’）からなる線形方程式であ

り，小行列を用いて，

　　　　　　　　　騰雛；i繍1難1　（48）

のように表される。従って，ストリップ格子数が1である最も簡単な場合は｛Z（1）（1）］1（1｝＝・　b（1）である．

6　面電流密度の展開関数と回折効率

　ストリップ上を流れる面電流密度を表現する既知の展開関数は多数考えられるが，最も簡単なストリッ

プ上（lz一堀くw12））だけのフーリエ展開関数

φ禦一・」・m・z・￥i8t！li（llll：stllW！／2）・靴一一κ一伽・nK　・λ！A・㍑一脚（49）

を採用すれば，面電流密度の展開項数2L＋1は，空間高調波の展開項数2M＋1と比較して，　L≦M（W／A）

の範囲で留める限り，空間高調波のスペクトル範囲に収まる．式（48）より面電流密度の展開係数葦ダ｝

が計算できれば，式（40），（49）からスペクトル領域の面電流密度搬’）が求められる．第0領域の散乱

因子5δ（XilXk・、m’），及び第N領域の散乱因子SN（XNiXk・，m’）を用いれば

　　　　Mh°）一・・ΣΣsh°）一（x・　lx…，mt）ゴ蔦），雌）＋竃ΣΣ3鰹ト（XNiXk’，mt）」認）

　　　　　　　　　kt　mt　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　、　　　　　　　　距’　ml

が得られる．x軸方向の平均電力の流れを考えれば，

　　　一去藷）（x…z）×重少（x・・z）d・＋去蔚研）（XN・・z）×ΨEN）・（x・…z）d・・＝＝・

が得られる．回折波振幅g訂を用いて各電磁界の展開形式を式（51）に代入すれば

　　　・k｛＄｝＋2im｛｛g｝im｛98°）印｝一ΣR・｛警｝lghe）一一1・＋ΣRe｛警｝19£Nl》＋1・

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m

（50）

（51）

（52）

が得られる．式（52）より，反射回折波振幅g獅，透過回折波振幅g討を用いた反射回折効率ηみ透

過回折効率η銑は

　　．　・k｛ξ残ζa｝19＃°i）－1・　　。　R・｛警｝195hN）＋1・

η彿＝

恥

｛｛i｝＋21m｛ξ84｝lm｛98・）　一｝’η気馨｝＋21m｛S｝・m　｛95・）一｝（53）

のように表される．但し，ストリップの無い場合の反射回折波振幅gS？）剛，透過回折波振輻互際）＋を用

いて，

　　　　　　　　　　gh°）一一璃鵯）一＋翻）㍉　9翻）㌔MhN》＋＋KgmN）＋　、　　　（54）

である。これらの回折波振幅はストリップの無い場合の散乱因子から，

　　　　　　　　　　　諜㌧禦）㌔輪gShN）㌔2警）÷　　　（55＞

のように求められる．
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7　数値計算例

　本節では．ストリップ格子が埋め込まれた構造において，散乱因子から導出されるスペクトル領域グ

リー隔ン関数の有効性を検証する・以下の数値計算では，μ・＝1とする。図5は，完全導体（Rk　iZo　＝o）

の4重ストリップ格子（K＝4）が誘電体中に埋め込まれた構造であり，佐藤らが文献［141において解

析した構造である．計算パラメータはdl　・・0．125A，　d2　＝0．25A，ε。　＝ε。　＝1．0，ε。＝3．4，θi＝0°で

あり，電磁界の展開項数を2M＋1縮101に設定した．格子周期に対する反射波電力rp　・Σ　n残，透過

波電力の総和t，　＝　£ηthの変化を図6に示す．文献｛14］の図8の有限要素法による結果と比較する

と，TE，　TM波の場合共に，よく一致しており，本手法の妥当性がわかる．影理論の計算法を用いてい

るので・中間領域において，固有値がゼロになる場合vtlE；；sin　ei　十　m（λ1A）・㍉属番こおいても問題なく

計算できていることがわかる．

ei

d1 　　　　ミ

　　　　i

　　　　：
　　　　：

　　　　｛

　　　　：

εa

d2

d2

d1

gmgglwegRms

　εr
SNMNN－gcmlt

A　　鱒繭繭幽國

P噌回
・一一 w→・
9　　　　　　　　　　　　巳

εs

図54重ストリップ格子が埋め込まれた多層誘電体の構造

1．0

0．8

30．6

β04

0．2

0．0

　0 0．5　　　　　1

　　A／λ

（a）TE波

1．5

1．0

0．8

喬0．6

£0．4

0．2

0．0

　0 0．5　　　　　1

　　A／λ

（b）TM波

図6格子周期に対する反射電力．透過電力の変化

1．5

　次に，誘電体領域が周期構造である場合を検討するために，ストリップ格子が誘電体格子に埋め込ま

れた図7に示すような複合誘電体格子による散乱問題を考える．本手法の有効性を確認するために，ま

ず，山崎らが文献【151において報告しているストリップ格子が誘電体の上下境界面に配置された構造

（K・2）について計算例を示ず格子形状は，方形（a　＝c＝0．0），四辺形（α　＝・－0．1A，　c＝0．1A），逆

台形（a＝　c　・＝　－0．1A）であり，　b＝0．5　A，　d　＝＝　0．3　A，　sa　・　e。　・εg2＝1．0，εg　1　・1．5，θi＝e°とす

る．図8に，格子周期A／λに対する透過波電力tpの変化を示す．なお，解の収束と計算時間の関係か

ら，展開項数は2M＋ユ＝81とし，四辺形状，逆台形の場合の全領域分割数は1V＝22とした．山崎ら

の計算結果（15）とTE波，　TM波共に，ほぼ一致しており，誘電体領域が周期構造の場合においても，

本報告におけるスペクトル領域グリーン関数の妥当性がわかる．
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1

kt＿1
　一　1

k，

kr十1

N＿1

－
1

図7複合誘電体格子の構造

書
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3　3．5

図8格子周期に対する透過波電力の変化

　図9に，電磁界の展開項数2M＋1に対する反射波電力アp，透過波電力tpの変化を示す方形誘電体格

子内にストリップ格子4枚を装荷し（K　・4），誘電体格子内に等闘隔に配置した．入射角θi　＝：　20°とし．

格子周期A1λ＝1．2，他の構造パラメータは図8の方形の場合と岡じである．展開項tw　2M＋1が増え

るに従って．計算値が収束している様子がわかる．本報告では，解の収束性から，展開項数2鍛＋1≧81

としている．多層分割数に対する収束性を調べるために，a＝c＝0．1　Aの台形誘電体狢子の上下境

界面と申間に，鳥／Zo＝o◎のストリップ格子3枚が装荷された構造（K＝3）を考える．　b＝　g．5　A，

d＝0．5A，　ea　＝ε。＝　eg2＝1．0とし，εg1　＝　1．5，3．0の誘電体格子について，全領域の多層分割数Nに

対する反射波電力Tp，透過波電力ちの変化を図10に示ず但し，2．M＋1＝81としている．εg1＝L5

の場合，TE波，　TM波の場合共に，多層分割数1Vが増えると，十分収束している様子がわかる。本報

告では，計算時間と解の収束性の関係から，多層分割数1V＝22としている．

1．0

0．8

　瀞0．6

　ミ
　90。4
　　　　
　　・0．2　

　　　　

　　O．0
　　　0・　　　　　　50　　　　　　　100　　　　　　150　　　　　　200

　　　　　　　　　　2M十1

図9展開項数に対する反射波，透過波電力の収束性

161



RS11・13散乱因子から導出されるスペクトル領域グリーン関数を用いた複合誘電体格子の齢算法梅田・着林・山北

0。9

0．7

瀞
　0．5壽

O．3

0．9

0。7

謁
　0．55
0．3

　　　0．1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0．1
　　　　0　　　　　10　　　　　20　　　　　30　　　　　40　　　　　50　　　　　　　　0　　　　　10　　　　　20　　　　　30　　　　　40　　　　　50

　　　　　　　　　　　　N　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2V

　　　　　　　　　（a）TE波　　　　　　　　　　　　　　（b）TM波

　　　　　　　　　図10多層分割数に対する反射電力，透過電力の収束性

　最後に，図10と同じ台形誘電体格子に，表面抵抗Rk．／Zo　＝　0．25を有するストリップ格子をx＝Xl

の境界からd／20等間隔ごとに，K枚埋め込んだ複合誘電体格子について考える．80＝v傷sinθ‘に対

するジュール熱損失（1　’一　rp　一’　tp）の変化について，図11に示ず図（a），（b）はそれぞれ，　TE波TM

波入射の場合である．計算に用いたパラメータは電磁界の展開項数2M＋1＝　81，多層分割数N＝22

とする．30＜1．0の範囲は通常の平面波入射に対するジュール熱損失であり，80≧1．0の範囲はエバネ

セント波入射に対するジュール熱損失を表す．ストリップ格子の枚数が増えると，So＜1．0の範囲では，

’ジュール熱損失の増加が見られ，ストリップ格子の枚数に関わらず，低入射角極限において損失が0と

なっている．また，エバネセント波入射に関しては，K・＝1のときにジュール熱損失が高い傾向が見ら

れる．K＝21，80＝0．4のときのストリップ格子上の面電流分布を図12に示す．　x＝　Xlの境界にお

けるストリップにおいて最も面電流密度が大きく，表皮効果が現れている様子がわかる．
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図11格子周期に対する反射電力，透過電力の変化
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8　むすび

　本報告では，影理論における散乱因子とスペクトル領域グリーン関数の関係について議諭し，申間領

域に単位励振源を配置し，拡張した散乱因子を用いることにより，スペクトル領域のグリーン関数が直

接導出できることを示した．導出されたスペクトル領域グリーン関数を用いて，複数個のストリップ格

子と多層誘電体周期構造が混在する複合誘電体格子による散乱閥題に対する一解析手法を提案し，数値

計算により，その妥当性を示した．

　スペクトル領域グリーン関数から，より利用しやすい空間領域のグリーン関数への変換，斜め入尉波

に対する準3次元問題への拡張，異方性誘電体周期構造に対するダイヤディクグリーン関数を求めるこ

とが今後の課題である．
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（付録）　係数行列の固有値と固有ベクトル

　式（10）の係数行列【σ｝に対して，固有値の2乗｛鑑｝を計算できるので，必ず｛±ξ．｝が固有値

となる．係数行列【C］を小行列【Q1］，【Q21を用いて，

［・1－
［［場一制

（56）

のように表す．〔c］の固有値行列を［聯，固有ベクトル行列を［T］とすれば，

｛q閃・＝［T｝mm （57）

のように表される．ここで，［T］について小行列を用いて表すと，

団一隅闘 （58）

のようになり，式（57）は，

［［墨1劉圏H圏］15mnKm］・

となる．小行列だけを用いて演算すれば，

膿1剛闘一圏［婦魏1

［Q1】【92｝［鶉】＝＝［Qll正乃1［δmnκvn］・＝｛T【】〔δmπκ監1

［Q21［Q　ll［T，］＝・【Q2】［Ti］［δmnrCm］＝［望碧［δmπκ舞」

［Q、IQ、1團＝IQ、】［T6］［6伽κ掃＝［瑚翫πκ尉

［Q21［Q、1團＝［Q2X瑚〔δ，nnκ；。］　＝團［δ伽κ鼎

（59）

（60）

（61）

（62）

（63）

のようになるので，κ弗識κ儘＝ξ都［T，］＝　［trA，【乃｝灘【昭1となることがわかる．つまり，［［Qi］　［Q2］1

の対角化行列は［Ti］，［｛Q2］　［Q1］］の対角化行列は【Q，】であり，両行列の固有値は共に，｛鴫｝である．

峨≠0であれば，全体の固有値行列【zas　；］は，

團一
［［聯㌦既｝H脚［轡1晶］ （64）

となり，対角化行列は，

吋［噸隔H哩1欄1⇒［一【黙m｝螺総］（65）

のように表される．ここで，記号”⇒”は固有値ベクトルを適切に規格化したことを意味する．さらに，

計算誤差の関係から，逆行列演算を含まないように，固有ベクトルを変形している．一般に，非可逆媒

質以外の波動問題においては，係数行列［C］は全て，このタイプの行列である．また，本計算法を用い

れば，嬬＝0すなわち固有値が0で縮退しても固有ベクトル1つは必ず決定できる．
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小型アンテナへの応用を目的とした

多重極輻射の考察

松室尭之、石川容平、篠原真毅（京都大学）

　　　　　　　　　　　　　　　　概要

　小型アンテナへの応用を目的として、平面波の展開係数を用いて合成すると原点を

波源とする球面波が干渉により指向性を持つという現象について解析を行っている。

合成球面波の原点近傍における瞬時電力密度の計算を行い、近傍界の様子を調べた。

また、遠方界の指向性を放射電力を用いて計算した。次に、合成球面波の放射電力は

原点近傍においても遠方と同じ値となりエネルギー保存則を満たすことを確認した。

また、放射運動量の計算を行い運動量保存則を満たすことを確認した。合成球面波

は角運動量の流れを持っことを計算により明らかにした。球面波の原点近傍におけ

る角運動量の流れを用いて原点から全方位に放射される電磁エネルギーが前方へ運

ばれる過程について検討を行った。また、球面波合成による電磁流を再現する実現

可能なアンテナ構造の設計方針について検討した。その放射素子として球形誘電体

共振器を提案し、シミュレーションを用いて設計を行った。

1　はじめに

　平面波の球面波展開は量子力学における衝突の問題や電磁気学の散乱問題において、従

来より用いられている手法である国図。量子力学における部分波の方法では、角運動量

指標である次数1がターゲットと入射粒子との概略距離を決め、低次の部分波が衝突確率

に優れた近似解を与える｛i］。一方電磁気学の場合は平面波の金属による散乱問題におい

て、境界条件を満足する散乱波のセットが正確な解を与える［2］。

　このように平面波の球面波展開は有効な解析手法として知られているが、その物理的な

描像を捉えることは困難である。特に電磁波において、全空間に広がって直進してくる平

面波を空間的広がりを持たない任意の1点から放出または吸収する球面波のセットで表

せることはアンテナ理論における実開口面と指向性の関係とは別の現象が起こっていると

考えられる｛3｝。そこで、本研究では小型アンテナに応用することを目的として球面波合

成による指向性とその性質について検討を行っている。
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2　平面波の球面波展開

　x方向に電界E、y方向に磁界Hを持ち、真空中をz正方向に進行する直線偏波は展
開係数をαIE）、　alM）として、次のよう1こ球面波殿できる【2］。

　　　　　　　　　　　　　　
　　　　　　　　　　EニΣ［αIE）E禦＋αIM）EIM）］　　　　　　　（1）

　　　　　　　　　　　　　4＝1　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1

　　　　　　　　　　　　　　
　　　　　　　　　　H一Σ［αEE）囎＋αIM）螺）！　　　　　　（2）

　　　　　　　　　　　　　乏＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1

　　　　　　　　　　αIE）＝＝　alM）－i（e＋2）乏舞1）　　　　　（3）

E露Hl票はE波あるいはTM波と呼ばれる電気多聾子を波源とする次数（e，m）す

なわち乏，mモードの球面波であり、

　　　　　　　　Hl　’一岩聴）理（c・・θ）｛－sin（mg）｝e－－iwt　　（4）

　　　　　　　　囎一勢▽xH鼎　　　　　　　（5）

で表される。また、E儘）、石r優）はH波あるいはTE波と呼ばれる磁気多重極子を波源

とする次数（e，m）すなわちe，mモードの球面波であり、

　　　　　　　　　　E優）－L7’e（kr）Pe・（c・sθ）c・s（mg）e－’w‘　　　　　（6）

　　　　　　　　　　Hsee）一蕩▽・　EIOI）　　　　　　（7）

で表される。ただし、直線偏波を球面波展開した揚合、eimpではなく一一　sin（mg）や

cos（mg）を用いて展開されることに注意する。平面波の球面波展開には次数mはm＝1

のみが用いられる。ここで、kは波数、ωは角周波数、　Zoは真空のインピーダンスを表

す。7’は原点からの距離、θはz軸からの天頂角（0≦θ≦π）、gはx軸からy軸に向か

う方位角（0≦g≦2π）である。ゴ6（x）は次数乏の球ベッセル関数、㌍（x）は次数（e，m）

のルジャンドル陪関数であり、Lは

　　　　　　　　　　　　　　　　　　1
　　　　　　　　　　　　　　　　L＝了（r×▽）　　　　　　　　　　（8）

で定義される演算子である。

　また、E波、　H波のr方向の関数である球ベッセル関数は2つの球ハンケル関数の和で

表される。

　　　　　　　　　　　　ぬ㈹一麦｛hl1）㈹＋hl2）（剛　　　　　（9）
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時間項はe－iωtであるから、hY）（kr）は原点から外向きに進む進行波、　h！2）㈹は原点に

向かって内向きに進む進行波を表す。それぞれの項はz・・0の平面から2軸正方向に進

行する半空間の平面波の球面波展開、z軸負方向からz＝・Oの平面に進行する半空間の平

面波の球面波展開に用いる。

　本研究では、hS）（kT）を用いてe＝1から乏＝・Nまで足し合わせた外向き球面波（以

降、emax　＝　Nの合成球面波と呼ぶ）の解析を行う。本研究で解析するe．ax　＝・　Nの合成

球面波の複素電界ベクトルE（t）と複素磁界ベクトルH（t）は次式で与える。

N
E（t）＝＝　2｛alE）囎＋alM）El留）1

　　　君＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　πド1

　　　　ハ
珈）一Σ［αIE）H禦＋αIM）H！留）｝

　　　　ゼニニユ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れニユ

αSE）一αSM）－i（e＋2）幾車1）

H禦諸茄11）曜（C・Sθ）｛－sin（脚）｝e－’b」t

El碧一？z▽×H瑠

Elas）一争んS）㈹理（C・Sθ）C・S（脚）eTiωt

H蟹）一蕩▽×螺）

（10）

（11）

（12）

（13）

（14）

（15）

（16）

球面波の最大次数1Vが大きいほど、展開した平面波に漸近する。ここで、　AとBはそれ

ぞれE波、H波の振輻項である。本解析では、　A　＝＝　B＝　1　V／mとして解析を行った。こ

のとき数式計算ソフトウェアMathematicaを用いた。また、電磁波の周波数は5．8GHz

とした。

3　異なる球面波の干渉による指向性

　まず、高次の合成球面波を代表して9ma．＝＝　10の球面波について解析を行った。球面波

の様子を明らかにすることを目的として球面波の電力密度分布を計算した。解析を行う球

面波の複素電界ベクトルをE（t）、複素磁界ベクトルをH（t）とすると、瞬時電力密度は、

式（17）で与えられる瞬時ポインティングベクトルの絶対値で表される。

　　　　　　　　　　　　　S（t）＝Re［E（t）｝xRelj臣（t）】　　　　　　　　　　　　（17）

図1にe．ax　＝・　10の合成球面波のt＝0におけるx－z平面の瞬時電力密度分布を示す。

各次数のE波とH波が互いに干渉しあい、一点を波源として指向性のある放射が起こっ
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ていることが確認できる。また、放射電磁界と比較して高いエネルギー密度となる共振電

磁界領域が原点近傍に存在していることがわかる。

璽｝．2

o．1

署・．・

・一一
〇．1

一一
〇．2

一
〇．2　　－1）．ユ　　1）。絹l

　　　　　　z｛1n】

0。1

20

10

一
ll｝

　　　　　一之〔｝o．2

　　【dBtn“r／11t－】

図1球面波合成における瞬時電力密度分布（4．．，，　＝　lo，　t＝・O）

　また図2には十分遠方における放射電力密度から求めた乏max　＝10の合成球面波の電

界面における指向性をピークを基準としたdB表記で示す。図2より、片側に（4max－1）

個のサイドU・・一ブが存在していることが分かる。このような異なる球面波の干渉による指

向性と比較すると、開口面アンテナの指向性は異なる位置の球面波の干渉による指向性と

して捉えなおすことが出来る。

譲二：

器：：：

一50

0
θ
｝　　　　　1

：＝±：士q
「G4（θ，φ）i 1

半値角1θ。　｝　　　3

！

L－－
T－一　　　　　　　1 ←
l　　　l

l　i
i

　　　　l
　　　　l

9

寸　｝

｝

帽

一
　　1　　｛

0
一π　　一吾　　　o　　　憂　　　π

角度（θ）

図2球面波合成による遠方界の指向性（4max＝10，　g＝0）
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4　球面波の計算保証と放射過程の検討

半径γの球面から出ていく放射電力Ps（r）は

Ps（r）一 ゑP・砺d5 （18）

を計算することにより求まる。ここで、Sは球面の面積、　erは丁方向の単位ベクトルで

あり、Pはポインティングベクトルの時間平均値

P≡Re［盈x司 （19）

である。ポイgティングベクトルの次元はW／m2であり、放射電力の次元はWである。

最大次数偏ax＝2，3の球面波の放射電力について計算を行った。図3にその計算結果を

示す。放射電力は積分を行う球面の半径が変化しても一定値であり、エネルギー保存則

が満たされている。このことから、球面波の電磁界計算の正確さが保証されたと考えら

れる。

（X10畠6）

8．0

　　6．0
蒙
－a■．1

4．0

2、0

0．0

0．00　　　0．02　　　　｛）．04　　　　0．06　　　　0．08　　　　0．10

　　　　　　積分する球面の半径［m］

図3　放射電力の計算結果

単位時間あたりに半径rの球面から出ていくz方向の放射運動量Tz（r）は

T・（T）一
ゑ［（一†）・n］・e・・dS

（20）
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を計算することにより求まる。ここで、nは球面の法線ベクトル、εzはz方向の単位ベ

クトルであり、Tはマクスウェルの応力テンソル［41の時間平均値

　　　　　　　　　一　　　　N－＊　＿＿＊　1　＿　＿＊　＿
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　リ　ボ　　　　　　　　　T≡Re　DE＋BH－一　S（D・E＋B・H）　　　（21）

である。マクスウェルの応力テンソルは球面の内向きに働く単位面積当たりの張力である

ため、放射運動量は符号を反転して与えられることに注意する。ここで、1は単位テンソ

ルである。また・マクスウェルの応力テンソルの次元はkg・m－1・S－2であるから、放射運

動量の次元はkg・m・s－2である。このとき、最大次数emax　・・　2，3の球面波のz方向の放

射運動量について計算を行った。図4に単位時間当たりの2方向の放射運動量の計算結

果を示す。放射運動量は積分を行う球面の半径が変化しても一定値であり、運動量保存則

を満たしている。このことより、電気力学的な側面からも球面波の電磁界計算の正確さが

保証されたと言える。

　　　（X10顧14）

　　　2．0

綱

圃　　1．5

麹門
鎖？

　め9・1．0
⊃§

畿　　　0．5
誕一

珊・　0・0
　　　　0．00 0．02　　　　0．04・　　0．06　　　0．08　　　0．10

　　積分する球面の半径［m］

図4　単位時間当たりの2方向の放射運動量の計算結果

単位時問あたりに半径rの球面から出ていくq方向の角運動量流Tq（T）は

　　　　　　　　　　　　Tg（r）一　f．［［r　．（一〒）］・n］・e・d8　　　（22）

を計算することにより求まる。ここで、Tは位置ベクトル、　nは球面の法線ベクトル、　eg

はψ方向の単位ベクトルであり、Tはマクスウェルの応力テンソルの時間平均値である。

［rx（－T）1の次元はkg・s－－2であるから、　Tq（r）の次元はkg・m2・s－2となる。最大次数
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emax　＝＝　2，3の球面波のq方向の角運動量流について計算を行った。図5にその計算結果

を示す。エネルギー、運動量の場合と異なり角運動量は原点からブ3の速さで減衰し、原

点近傍から有効開口半径程度に留まることが明らかとなった。角運動量は軸性ベクトルで

あり空間を違えて逆向きのベクトルが存在しているため、その総量は0で保存されている

と考えられる。

積分する球面の半径【m］

　　　　　0．00　　0．02
爆　　　0．0
麟
灘．．．　－2．・

載㌣

製一4．・

喫ε

麗一丘・

趨

0，04　　　0．06　　　0．（｝8　　　0ユ0

図5　原点近傍の単位時間当たりの角運動量流の計算結果

　ψ方向成分の角運動量によって、球面波の放射過程を検討する。図6に球面波の電磁界

の様子を力学的モデルと波動的モデルで表現したものを示す。この図では波源である原点

の多重極から放射されるg方向成分の角運動量を、力学的モデルでは回転する歯車で表

現している。さらに力学的モデルでは回転する歯車として表現できる望方向成分の角運

動量から、力学的モデルではボールとして表現できる放射電磁界がエネルギー・運動量・

角運動量を受け取るため、図6に示されるように、原点から離れた場所から放射が起こ

る。このように考えると、角運動量は原点から離れた場所から放射を起こす役割を果たし

ていると言える。そのため原点からの指向性のあるエネルギー放射が実現される。ここで

放射する電磁界を波動的モデルで表現した場合、空間を違えて逆向きの角運動量を持った

電磁界がお互いに干渉しあうため、角運動量の絶対値は干渉によって減衰し、遠方には伝

搬しないことが分かる。これは、図5に示した角運動量が有効開口半径程度に留まるとい

う解析結果と一致ずる。
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図6角運動量によるビーム形成モデル

5　等価定理を用いたアレー状アンテナ構造

　高次の球面波は無限小の多重極を波源とするため、原点におけるエネルギー密度は非常

に大きく、電磁界がきわめて複雑であり、小さなハードウェアへの給電は難しいため、直

接アンテナとすることは困難である。そこで、閉曲面上の接線方向成分の電磁流が同じで

あれば、遠方界では等価な放射であるとみなすことが出来るという、等価定理の考え方を

球面波合成を実現するアンテナハードウェアの設計方針として用いることを考える。すな

わち、図7に示すように等価定理の考え方を用いて原点から有限長離れた閉曲面上におい

て球面波合成による電磁流を再現する実現可能なアンテナ構造について検討する。このこ

とにより原点から有限長だけ離れた閉曲面上に構成するアンテナ構造となるため、原点に

おいて多重極を実際のアンテナで実現する揚合に問題となる大きなエネルギー密度、電磁

界の複雑さ、給電の困難さなどの問題を解消することが出来る。このとき指向性利得から

求まる有効開口面積より小さな閉曲面上で球面波合成による電磁界を再現するアンテナを

構成することにより実効的大開口径を持つ小型アンテナを実現できる。

　図8にemax　＝　3の合成球面波の球表面における電磁界を示す。球面上の各点における

電界ベクトルと磁界ベクトルの単位ベクトルをそれぞれ計算した結果である。電界ベクト

ルは赤色のベクトル、磁界ベクトルは青色のベクトルで表現している。x－z平面において
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球面波

有効開口面積

　　　殊
・　　、
　　　　＼／／ノ
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　　　　多重極　’

　　　　　燈脅㊤　　；，
　　　　　脅　　轟
　　　　　甑蜘鉾
　　　　　　　、　　　’
　　　＿…，＿、臨く／

有効翻9面積　　、

　　　　　　　　、
　　　　ゴ・華惚鯉磁流‘

球面波の電磁流を再現する

響電流　一夢磁流

図7等価定理を用いたアンテナ構造設計のイメージ

は電界が楕円偏波であり、磁界は電界の偏波面に対して垂直な直線偏波であることがわか

る。一方y－z平面においては電界と磁界の役割が入れ替わり電界が直線偏波、磁界が楕円

偏波であることが読み取れる。このことから球面波の電界と磁界を再現する放射素子は、

電界と磁界を独立に操作可能でかっ任意の直線偏波、円偏波、楕円偏波を励振できる必要

があると考えられる。

　図9に示すような球形2重構造を持つ誘電体共振器を放射素子として用いることを考え

る。誘電体共振器は中心に高誘電率の誘電体または導体を用いて、TE11モードとTM11

モードを縮退させる。誘電体共振器のTEモードの磁界を用いて球面波の磁界を再現し、

TMモードの電界を用いて球面波の電界を再現する。各モードの電界、磁界を用いること

で電界と磁界は独立に操作可能であり、対称性から電界・磁界それぞれにおいて、直線偏

波だけでなく任意の偏波面を持っ円偏波や楕円偏波が個別に励振できるため、球面波の電

磁界を再現することが可能であると考えられる。有限要素法による電磁界シミュレーター

Femtetの共振解析を用いて球形誘電体共振器のTE11モードとTMI1モードの縮退にっ

いて検討を行った。

　共振器全体の直径が9．56mm、中心導体の直径が3．82　mmのときz軸に対して

回転対称なTE孟モードの共振周波数は5．797　GHzとなった。また、　z軸に対して回転

対称なTMkモードの共振周波数は5．792　GHzとなった。このとき、　TE盈モードと
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図8球表面における合成球面波の電磁界（emax＝3）
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図9　2重構造の球形誘電体共振器
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TM釜モードの共振周波数がほぼ一致し、2つのモードが縮退していることが確認され

た。ただし解析空間の直径は88．24mm、外部境界条件は吸収境界条件を用いた。図10

にTE孟モードのx・－y平面における電界ベクトルを、図11にTE孟モードのz－x平面

における磁界ベクトルを示す。図12にTM孟モードのz－x平面における電界ベクトル

を、図13にTM孟モードのx－y　EiZ面における磁界ベクトルを示す。　TEkモードの複素

周波数は5．797×109十」6．825x107　Hzであり、放射Q値Q，は84．9と求まる。　TM孟

モードの複素周波数は5．782x109十」3．325×107　Hzであり、放射Q値Qrは174と

求まる。また、無負荷Q値は導体損が支配的であると考えられる。導体として銀（導電

率6．289×107s／m＞を用いた場合、　TE孟モードの導体損による無負荷Q値Qoは4511’

と求まり、TM盈モードの導体損による無負荷Q値Qoは7314と求まった。以上より、

TE盈モード、　TM盈モードの放射効率は1．85％、2．32％と求まる。
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図10TE盈モードのx－y平面における電界ベクトル（5．797　GHz）

図11TE孟モードのz－x平面における磁界ベクトル（5．797　GHz）
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図12TM孟モードのz－x平面における電界ベクトル（5．792　GHz）

図13TM孟モードのx－〃平面における磁界ベクトル（5．792　GHz）
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TH乞時間領域分光法の妥当性確認とTHz波の時間波形の再構築

和田健司，木本琢也，竹本直史，橋井　匠，松山哲也，堀中博道

　　　　　　　大阪府立大学大学院　工学研究科

　　　　　　　　　　wada＠pe．osakafu－u．acjp

　　　　　　　　　　　　　　　　　　　要旨

　2本と5本の縦モードで記述される2波長定常光とモード同期パルスをそれぞれ入力光と

する簡易な数値計算モデルを用いて，テラヘルツ時間領域分光法（THz－TDS＞に対する数

値シミュレーションを行った．その結果，モード同期パルスの入力に対しても，2波長定常

光の場合と同じく，縦モード間の周波数差にもとつくビート電流によってTHz波の発生を

説明できることがわかった．また，THz－TDSで観測される波形はTHz波と光キャリアの両

時間波形の相互相関波形であり，THz波の時間波形を再生するためには，周波数ωの重み関

数を乗じたデコンボリューションが必要であることを示した．ただし，THz－TDSでは，相

互相関波形を利用して，正確に測定試料の複素透過係数が読み出せることを確認した．

ユ．はじめに

　現在，テラヘルツ（TH乞）帯と呼ばれる0．1～10　xloi2

Hzの周波数帯は，電波法で定める電波の周波数上限

（3THz）付近に相当し，以前はサブミリ波帯として，

その利用が，天文学や軍事などの特殊な用途に限定

されているイメージが強かった。これは，TH乞波の

発生や検出に大型で高価な装置が必要であったため

である．しかし最近では，レーザー関連技術（特に

フェムト秒モード同期レーザー）の進展に伴い，比

較的小型で安価なTHz波発生・検出装置が利用可能

となり，防犯，通信，イメージングなど幅広い分野

でTHz波の応用が提案されるようになってきたm．

特にTHz帯は分子の構造や運動状態を調べる分光の

窓として適しており，THz分光から多くの重要な情

報が得られると期待されている．

　THZ分光では，室温で高感度な測定が行えること

から，THz時間領域分光法（THz－TDS）がよく適用

される．典型的なTHz－TDSでは，まず，一対の光伝

導アンテナにフェムト秒光パルスをポンプ光，プロ

ーブ光として入力し，相互相関測定を行うことによ

り，THz波の時間波形を取得する．次に，測定対象

の試料を実験系に挿入して同じ測定を行う．得られ

た2つのTHz波の時間波形をフー一　y工変換した複素

スペクトルの情報より，試料の複素透過係数が求ま

り，複素屈折率に換算することができる．

　このシナリオの中では，相互相関によって光サン

fプリングが実行され，THz波電界の時間波形が取得

できるという説明がなされている．しかし，プロー

ブパルスにポンプパルスと同じ時聞幅のフェムト秒

パルスを用いること，THz波と相互相関する対象は，

プローブパルスによって発生する光キャリアであり，

これはアンテナ媒質の帯域制限を受けて時間的に広

がってしまうことを考慮すると，上記の光サンプリ

ングの概念にもとつく説明は必ずしも適切ではない

と感じる．また，基本的に相互相関によって得られ

る物理量はエネルギーであり、電界の次元ではない

ため，相互相関測定によりTHz波の時間波形を取得

できるとするTHz－TDSの説明は，再考の余地がある

と思われる．そこで本研究では，簡単な数値計算モ

デルを用いてTHz－TDSのシミュレーションを行い，
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観測データの波形形状やその物理的意味を調べるこ

とにより，THz－TDSの妥当性について考察するとと

もに，THz波や入力光パルスに対する時間波形の再

生について検討したので報告する．

2．THz－TDSの数値計算モデル

　図1に数値計算モデルとして用いた典型的な

THz－TDSの実験系を示す．入力レーザー光はポンプ

光とプローブ光に二分され，光伝導アンテナ内の金

属電極間の狭いギャップにポンプ光が集光される．

ギャップで生成した光キャリアは，金属電極間に印

加されたバイアス電圧によって過渡電流」（t）として

流れる．この電流の時間微分に比例した電界E（t）の

大きさをもっ電磁波が空間に放射される（E（t）～

dJ（t）／dt）．ここでは，放射された電磁波をTHz波と想

定する．THz波は軸外し放物面鏡で平行ビームに変

換され，試料に照射される．試料を透過したTHz波

成分は，再び軸外し放物面鏡を経由して，もう一方

の光伝導アンテナ内のギャップに集光される．この

ギャップにはプローブ光を集光することにより，光

キャリアが生成され，入力したTHz波電界によって

決まるギャップ電位に比例した電流が外部に流れる。

このとき，プローブ光側に設けた遅延軸を掃引する

ことにより，THz波と光キャリアの時間波形間の相

互相関波形（従来の説明ではTHz波の時間波形）が

得られる．試料ありと試料なしのときに観測した相

互相関波形をそれぞれフーリエ変換して複素周波数

　　　　　　　　Off－axis　parabolic　mirrors

　　　　　　欝轟繭

　　　　｛？　　　　　宇L①　　　V　　　　糞鼠㍉　Photoconductive－・一”‘17糞

　　　　　　奪　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　tr
　　　　　　垂　　　　　　　　　　　a1監tcnnae　　　　　　　　　　　輩
　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ち

　　　　　　　　　　Delay　line

　　　　図1．典型的なTHz・TDSの実験系

スペクトルを求め，振幅と位相に分離して計算する

と，試料の複素透過係数が得られる．

　数値計算に用いる入力光として，比較のために以

下の2波長定常（cw）光とモード同期パルスの二種

類を想定する．THZ－TDSはオーストンスイッチを起

点として提案された手法であるため，フェムト秒光

パルスを入力光とすることが基本であり，時間領域

でTHz波発生の説明がなされることが多い．一方，2

波長cw光を入力する場合は，縦モード間の周波数差

にもとつくビート電流に起因してTHz波が発生する

として周波数領域で説明される．筆者の考えでは，

むしろ2波長cw光入力が基本であり，フェムト秒モ

ー ド同期パルスは，縦モード数を増大させた応用と

して捉えた方が理解しやすいと考え，これを明らか

にするために以下のシミュレーションを行った．

・ 2波長cw光

　　　　　　　　　　1
　　　　　　E・（t）＝万exp（‘2π鋤

　　　　1
Ez（t）＝ ZE・xp（’2n’54t）

・モード同期パルス

　　　　1
E・（の＝ 需・xp（’2π’5°t）

E2（t）＝　kexp（i2z・54t）

　　　　1
E3（t）＝lts・・p（i2π’580

E・（t）　＝　kexp（i2z・62t）

　　　　1
E・（の＝ 花・xp（i2n‘　66t）

（1）

（2）

ここで，　Ei（t）～Es（t）はレーザー出力の各縦モードの光

電界である．各縦モードの中心周波数ガ・vfsは50～

66で，モード間隔6fは4と設定した．周波数は研4

で規格化し，6f’v46fがTHz帯に属すると想定してい

る．振幅は各モードで等しく，二種類の入力光にお

いて時間平均強度が等しく1となるように設定した．

実際のモード同期パルスでは，モード間隔が100
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MHz（＝共振器長3m），中心周波数が375　THz（＝中

心波長800　nm）程度になり，その比は3．75×106（＝375

THz／100・MHz）である．また，レーザーの利得帯域

を20・THzとすると，その中に含まれる縦モード数は

2×lO5←20　THZtlOO　MHz）に達する．式（2）で記述

するTHz帯のモード間隔5fをもつモード同期レーザ

ー とは，サブミリメートルの共振器長を想定するこ

とになる．このように実際の条件とは異なるが，計

算の簡単化のため，ここでは5本の縦モードと低い

中心周波数（f，！5f＝　58！4－　14．5）を仮定してモード同

期パルスをシミュレートする．図2に二種類の入力

光の強度スペクトルを示す．数値計算の際には，各

光電界を216（65536）個の時系列データで表現し，

フーリエ変換には高速フy一リエ変換（FFT）を用いた．

3．THz波の発生

　光伝導アンテナで生成される光キャリアの時間変

化n（t）は，式（1），（2）で記述される入力光の合成電界

Esu，n（t）の強度波形1　Esu，n（t）｝2に比例する．2波長cw光

とモー一ド同期パルスの強度時間波形と周波数スペク

トルを図3と図4にそれぞれ示す．2波長cw光の場

合，強度波形1　E、。m（t）12は式（1）を代入することにより

　　　　（a）
嘗o’6

．9　e’4

1n　・’2

　　0．0
　　　0　　　　　　20　　　　　　40　　　　　　60　　　　　　80　　　　　100

　　　　（b）
智o’6

塁α4

勢2

　　0．0
　　　0　　　　　　20　　　　　　40　　　　　　60　　　　　　80　　　　　100

　　　　　　　　　Normalized丘e（luency　　　（X　6f14）

図2．入力光（（a）2波長cw光，（b）モード同期パルス）

　　　　　　　の強度スペクトル

次式となる．

　　　　n（t）◎c　IEsu　m（t）12＝1十cos（2πδft）　　　　（3）

　図3の結果は式（3）に一致し，2波長cw光のビート

周波lk5fで光キャリアが変調度100％で変調されて

いる．一方，図4のモード同期パルスの揚合，強度

波瑚E。，m（t）i2は図2（b）の線スペクトルの包絡線が方

形波（帯域幅46Pとなることを反映してsi薮c関数に

なり，繰り返し周期116f，時間幅0．2！6fのパルス列

を示している．上と同様にlE、um（t）12に式（2）を代入す

ると次式を得る．

n（t）　oc　IEsum（t）lz

＝

1＋1　…（2n・　6ft）＋書…（2z・26ft）

　　　＋書…（2n・3δft）＋1・・s（2…4δft）　（4）

モード同期パルスの時間波形をフーリエ変換した結

果の図4（b）を見ると，図2（b）の縦モードの組み合わ

せから生成可能な4個のビート周波数成分凱2削

3af，46fが強度比4：3：2：1の割合で発生しており，式

（4）に一致することがわかる．ビート周波数6fは（EI，

坊），（E2，易），（乾，　E4），（E4，　Es）の4通り，25fは（El，　E3），

（易，E4），（易，　Es）の3通り，35fは（El，　E4），（E，，　E5）の2通

り，46fは（El，　E5）の1通りの組み合わせで発生するこ

とから，図4（b）の強度比は，この縦モードの組み合

わせ数の比に一致する．これは，モード同期の条件

として，式（2）の光電界問には位相差が生じないよう

に初期位相をすべてゼロとし，また，5本の縦モード

の振幅を等しく設定したため，すべての縦モードが

均等にビート周波数の生成に寄与する条件が整った

ことによる．この結果から，モード同期パルス入力

で生成するパルス状の光キャリアも，2波長cw光入

力時と同じく，縦モード問のビート周波数で時間的

に変調されていると理解することができる．ただし，

モード同期パルス入力の場合には，複数のビート周

波数が発生するため，縦モード問に位相差がある揚

合は，パルス強度波形が変化し，これに伴い，ビー

ト周波数成分の強度比も変動する．

　また，式（3），（4）より〃（t）は実数かつ偶関数であるた
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　2．0（a）

嘗15
量

・§1．0

嚢

吾α5

　0．0
　　－2／6S

　10⑤
磐　8
ぎ

冒6
慧4
着

甚2
　　0

八　ハ
　　　転　タ　1　’

∠△∠幽
　－1ノげ　　　　O　　　　lノヴ　　　X6f

　　　　NorrnaliZed　time

一50f－4ザー30f－－20f一ザ　0　δ　2δ3δ贈4げ5復

　　　　　　Nommalized　frequency

図3．2波長cw光の（a）強度時間波形と

　　　（b）周波数スペクトル

l　ll践　1　｝
3　　銭　ll　銭　1
2　菖　1｝　菖　1
　　　　耗　ll　菖　l
o　盤凸凸翠’牡鉱βムム丘と詳ム雌畜

一
21げ　　　　　一1ノ｛ff　　　　　　　o　　　　　　　　　11（§r　　　　　　21｛蓼ρ

　
6

（a）

トルが対称な複素共役光成分をもつことに対応して

いる．発生した光キャリアn（t）は，金属電極間に印加

されたバイアス電圧Vによって次式の瞬時電流」（t）

として流れる．

　　　　　　　1（t）＝eμn（t）V／d　　　　　　　　　　　（5）

ここで，eは電荷素量，μはキャリア移動度，　dはギ

ャップ長である．光伝導アンテナは，低温成長GaAs

基板を用いて超高速なキャリア緩和（～0．1　ps）を実

現した広帯域素子であり，簡単のため，ここでは，

その周波数帯域が156fgM上あると仮定する．この条

件では，図3，4のビート周波数成分は，帯域制限を

受けることなくギャップを瞬時電流として流れる．

このとき空間に放射されるTHz波の時間波形EillkO（t）

とその周波数スペクトルExuno（ta）は以下となる．

ETHz・（t）學瓠響　　　　　（6）

頓
后

趙

零

吾

名

棄　4
含

三

接　2
昆

の

　　0
　　－5屡一4ぽ闘3｛7－2《7－Of　O　復　2げ3可4｛750f

　　　　　　　　No】m面L乙ed　frequency

図4．モード同期パルスの（a）強度時間波形と

　　　　　（b）周波数スペクトル

め，フ・一一　y工変換の性質から〃②をフーリエ変換した

周波数スペクトル双ω）は任意の入力光Esum（t）に対し

て実数となる．これは，図3（b），4（b）の周波数スペク

ETH・・（ω）一
鷹舳（t）e－’iatdt

賦
∫饗e－一心①・－iωt　dt

　　　　＝＝itonN（ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）

式（3），（4）の二種類の入力光に対する光キャリアの時

間変化n（t）を式（6）に代入すると，THz波の時間波形

Emab（りはそれぞれ次のように求まる．

・ 2波長cw光：

E＿（t）・　！ll：2　．．　＿2πδf・inl2rrδft）

・ モード同期パルス：

E・H。。（t）渓響

＝－16琶δ∫・in（2嗣一2kgZ6f・i践（2n・2δアt）

一24琶δノ・in（2n・3δアの一16琶δf・in（2…4δft）

（8）

（9）

図3（a），4（a）に示した二種類の入力光の強度時間波形

を数値的に時間微分して描いたTHz波の時間波形を

その周波数スペクトルとともに図5，6にそれぞれ示

す。いずれも時間微分によって直流成分は除玄され
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図7．THz波エネルギーに対する入力波形の依存性
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図5．2波長cw光の入力により発生したTHz波の

　　（a）時間波形と（b）その周波数スペクトル
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図6．モード同期パルスの入力により発生Lた

THz波の（a）時間波形と（b）その周波数スペクトル

ている．図5の2波長cw光の場合は，周波数成分5f

しか含まないため，時間微分により余弦波形の位相

が魂進み正弦波形に移行するだけである．ただし，

時問微分により，時間波形が偶関数から・奇関数に変

換されるため，周波数スペクトルは，複素共役光成

分の符号が負となる非対称な形状を示している．こ

のことは，式（7）が純虚数であることに対応する．

　一方，図6のモード同期パルスの場合，時間微分

により時間波形がパルス状から分散曲線状に変化す

る．周波数スペクトルは，2波長cw光の場合と同じ

く，複素共役光成分の符号が負になっている．また，

4個のビート周波数成分嗣26f，36×45fの強度比は

4：6：6：4となっている．これは，図4（b）の双のの周波

数成分の比率に，式（7）で示されるように周波数ωの

重み関数が掛かることにもとづき，これを考慮して

計算すると，2π6f’4｛4πdf・3：6π5f・2：8π5f・1＝4：6：6：4

の比率が得られる．以上のことは，式（8），（9）の表記

に一致する．

　光キャリアの時間関数がTHz波の発生効率に与え

る影響を見積もるため，式（2）の光電界成分島のみ位

相差を次式のように与えた．

　　　E3（t）　一　igexp（i2rr・sst＋i・P）　（・・）

rpを一zからπまで㎡20ずつ変化させ，図6と同じ計算

を行った．得られた結果を図7に示す．図7（a）には

rp　・＝　0．4π，0．6π，πのときのTHz波の時間波形を描いた．

（pが逆相πに近づくにつれて分散曲線のピークが低下

し，定常発振に近づく様子が見える。図7（b）ではΦに

対するTHz波のエネルギー（ΣlEr｝mo（t）12）の値をプ

ロットした．縦軸は同じ平均強度をもつ周波数差6f

の2波長cw光を入力した場合のTH］z波のエネルギ

ーで規格化している．THz。TDSは瞬時電流の時問微

184



㌔

分に比例してTHz波が発生するため，電流波形に鋭

い傾きがあると，効率よくTHz波が発生する．その

観点から最も効率のよいTHz波の発生条件は，図

7（b）に示されるようにtp　・oのモード同期パルスの入

力である．寄与しうるすべての光電界の波を位相差

ゼロで足しあわせることにより，最も急峻な光強度

の傾きを実現し，この情報が電流波形に転写される。

ここでは，tP　・oにおいて，2波長cw光入力時の16

倍のTHz波エネルギーが出力されているが，これは，

モード同期パルス入力により発生する光キャリアの

周波数スペクトルが2波長cw光のそれに比べて4倍

の帯域をもち，さらに強度波形として絶対値2乗さ

れ，16倍の高速な傾きをもっ電流波形が生じるため

である．これをモード同期パルスと同じく最大周波

数差46fの2波長cw光を入力光とした場合に規格化

し直すとザ0で最大値1となる．このように，

THz・TDSは線形システムであるため，　THz波の発生

効率は，入力光パルスのピークパワーではなく，入

力光の帯域と平均強度によって決定される．このこ

とは，光コヒーレンストモグラフィー（OCT）と同

様に，フェムト秒レーザーに替わり，波長差が高速

掃引できる2波長レーザーがTHz・TDSの入力光源と

して主流になる可能性を示唆しているように思える．

4．THz波の検出

　プローブ光の遅延軸を掃引することにより，THz

波と光キャリアの両時問波形の相互相関を行う．こ

こでは，2個の軸外し放物面鏡間に試料を挿入しない

実験系を想定する．また，検出側に用いる光伝導ア

ンテナも発生側と同じく広帯域特性をもち，アンテ

ナ内で生じる現象に周波数制限を与えないものと仮

定する．この場合，外部電流として実験観測される

相互相関出力Cl。⑦とその周波数スペクトルCo（ω）は

次式で与えられる．

c・①一∫1．E一髄一・）dt

・・
J一二響れ（‘麟

（11）

c・（ω）魂£響η（t－・T）dt　e－・W・dT

　　＝ic・）fi（ω）fi＊（ω）＝　iullfi（ω）12　．　itufi2（ω）　（12）

式（12）の導出はウィナーヒンチンの定理にもとつく．

式（12）の結果より，相互相関波形のフーリエ変換は光

キャリアの強度スペクトルに比例することがわかる．

　図3（a），4（a）と図5（a），6（a）に示した二種類の入力光

に対する光キャリアとTHz波の時間波形間の相互相
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図8．2波長cw光入力時に検出されたTHz波の
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図9．モード同期パルス入力時に検出されたTHz波

　の（a）相互相関波形と（b）その周波数スペクトル
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関を数値的に行った結果を図8，9にそれぞれ示す．

　図8の2波長cw光の場合，上述のように周波数成

分5fしか含まないため，相互相関の結果も正弦波形

となりTHz波の時間波形に一致する．一方，図9の

モード同期パルスの場合，相互相関を行うことによ

りTH乞波の時間波形（図6（a））に含まれるリップル

が消え，急峻な立ち上がり部分がなまった波形に変

換されることが確認できる．このことは，相互相関

波形の周波数スペクトル（図9（b））において，4個の

ビート周波数成分6X　26X　35f，　46fの強度比が4：4．5：3：1

となり，THz波の周波数スペクトル（図6（b））に比

べて高周波成分が抑制されていることに対応する．

これは，式（12）で示されるように，図6（b）のnd（ω）の

周波数成分の比率に双φ）の重み関数が掛けられてい

ることにもとつく．つまり，2π5f・42：4π6f・32：6π6f・22：

8π6f・12＝4：4．5：3：1である．

5．THz－TDSの妥当性

　以上のことから，モード同期パルス入力時の相互

相関測定によって得られる波形は，THz波の時間波

形とは異なることがわかった．ただし，数値シミュ

レートしたTHz波の時聞波形（図6（a））とその相互

相関波形（図9（a）〉の差異は相対的に小さく，かつ，

自己相関とは異なり，相互相関では波形の非対称性

も反映できるため，相互相関波形をTHz波の時間波

形として近似的に扱うことは問題ないと思われる．

　ここでは，THz・TDSで測定される波形は相互相関

波形であると認識した上で，理論的な検討とともに

THz－TDSを数値シミュ‘レートし，その妥当性を確認

する．今回は軸外し放物面鏡問に試料が挿入されて

いるとする．ここで試料の複素透過係数ε（ω）とすると，

試料を透過したTHz波の周波数スペクトルET｝｛z　i（切

は次式となる．

　　　ETH，1（ω）；1（ω）Eva，o（ω）

＝

価瞬6（ω））Enz。（ω）（・3）

ここで，7てω）はエネルギー透過率スペクトル，δ（ω）

は位相スペクトルである．試料を透過したTHz波か

ら相互相関波形C，（t）を描き，フーリエ変換によりそ

の周波数スペクトルC！（m）を求めると，式（12）より次

式が得られる．

　　　　d，（ω）＝　itofi2（ω）爾・XP（iδ（ω））　（14）

上式と式（12）より，複素透過係数f（ω）は次式で求まる．

　　　　　　　　　　　　の　　　　　　　　lf（ω）1・　＝：　tr（ω）＝隅　　　（・5）

繍ω）｝＝＝9（ω）一　tan”1
（鶏｛鰐）－9（・6）

上式（15），（16）中の相互相関スペクトル（io（■），C1（tO））

をTHz波の周波数スペクトル（ETIko（tO），君Tlkl（ta））の

表記に置き換えると，従来のTHz－TDSの説明に一致

する．これは，試料ありと試料なしの測定データを

割算処理するので，測定データの物理量の次元は相

殺されて間題とならないことを意味しており，測定

データの処理手順としてのTHz－TDSの妥当性は確認

された．ただし，相互相関スペクトルio，1（ω）はエネ

ルギーの次元をもつため，絶対値2乗して図示する

場合は表記に注意を払う必要がある．

　次に，確認のためTHs－TDSの数値シミュレーショ

ンを行った．：複素共役光を含むTHz波の9個の周波

数成分±6f，±26f，±36f，±46fに対応する測定試

料の複素透過係W（Ol）を下に設定する．

　t（±δf）＝A・xp（iθ、）＝V6S・xp（柵1π）

　t（±2δア）＝拓・xp（ie，）＝Viis・xp（￥io．2π）（17）

　t（±3δの＝再・xp（iθ、）＝而卿（手ごα3π）

　t（±46f）＝A・xp（iθ。）＝V63・xp（￥io．4n）

　図6⑤のTH乞波スペクトルに式（17）の複素透過係

数i（ω）を掛け，逆フー一リエ変換したのち相互相関を行

う．得られた相互相関波形C，（t）とその周波数スペク

トルごi（の）（複素振幅を絶対値で表示）を図10に示

す．図10（b）の周波数スペクトルi’（のと図9（b）の周波

数スペクトルio（tO）の数値データを式（15）に代入する

と，エネルギー透過率スペクトルテ（ω）が求まる、そ

の結果を図11に示す．式（17）で設定したT，　・0．9，

T2　・0．8，　T3ニ0名T，＝0．6が読み出されることがわかる．

位相スペクトルδ（ω）も式（16）にもとづき計算するこ

とにより，el＝－0．1π，畠＝隔0．2sc，＆一一（｝．3au　6る鶴一〇4πが読
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図10．試料透過後のTHz波の（a）相互相関波形と

（b）その周波数スペクトル（複素振幅の絶対値）
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　　　－－50f　4δ一3げ一2げ一ザ　0　6f　2《ヲ3｛ヲ4｛75げ

　　　　　　　　Normalized　frequency

　　　　図11．試料の透過率スペクトル

み出され，設定値に一致した．これより，THz－TDS

の妥当性を数値的に確認することができた．

6．THz波の時間波形の再生

　ここでは，相互相関波形をデコンボリューション

してTH乞波の時間波形を再生する手法について考察

する．式（7）と式（12）より，試料を挿入しない揚合，

相互相関スペクトルは吻敏ω），THz波スペクトルは

吻π（CD）で表現される．双ω）に含まれる4つの正の周

波数成分がすべて正の実数と見なせる場合は，次の

手法で容易にTHz波の時間波形を再生できる．

・ 測定した疏2（（o）に周波数ωの重み関数を掛け

　　tU2fi2（tO）とし，各成分の符号はそのまま維持し，

　　振幅の平方根をとりnd（tO）の数値データを得る．

　虚数単位iを掛け紛充（妨とし，逆フーリエ変換す

　　ることによりTHz波の時間波形E”｛。o（t）を求める．

式（2）で記述されるモード同期パルスの場合，fi（切の

正側の周波数成分はすべて正の実数である．そこで，

図9（b）の相互相関スペクトルを初期データとして上

記のデコンボリュー一ションアルゴリズムを実行した．

結果を図12に示す．図6の結果に一致し，上記の手

法でTHz波の時間波形の再生が可能であることが確

認された．これは，この問題では電界成分の位相を

考慮する必要がないことにもとついている．

　一方，双φ｝が負の周波数成分を含む一例として，

式（2）の光電界成分E3の位相を逆相に設定した場合

（式（10）のΦに一πを代入）について考察する．この条

件で計算したTHz波の時間波形とその周波数スペク

トルを図13＠b）に示す．先に述べたように，分散曲

線状の時間波形が消滅し，定常発振に近い波形とな

っている．周波数成分のうち，±6f成分はほぼゼロ

になり，飢のの影響を受けて，±26f成分の符号が正

負反転している．観測される相互相関波形とそのス

ペクトルを図13（c，d）に示す．周波数成分はfi2（のに比

　　　　（a）

　§4
宕曇
量書・

碧智

　§4

　　　　　　　　　Nomla1セed丘equency
　　　　（b）
　　1．0
　君
℃蓋α5
ゆ　ゆ

　　　一21｛7　　　　　－11｛7　　　　　　　0　　　　　　　　11｛翌　　　　　　21屡

　　　　　　　　　　Nolmalized　time

図12．THz波時間波形の再生：図9（b）の相互相関スペ

クトルに周波数ωの重み関数を掛け，振幅の平方根を

とった（a）周波数スペクトルとその逆フーリエ変換に

より再生した（b）THz波の時間波形
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図13．光電界成分E3に逆相成分tP　・zを考慮した場合

のTHz波の（a）時間波形と（b）その周波数スペクト

ル，（c）THz波と光キャリアの相互相関波形と（d）その

周波数スペクトル．

例するため，相互相関スペクトルではすべての周波

数成分の振幅の符号は正（複素共役光成会は負）と

なる．このため，相互相関波形には分散曲線状の波

形が現れている．実験的に得られる図13（d）のデータ

を用いてデコンボリュー一ションアルゴリズムを適用

すると，図14（a）に示す周波数スペグトルを得る．こ

れを図13（b）と比較すると，各成分の振幅は正しく

　　　　（a）
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図14．光電界成分E3に逆相成分tP、＝πを考慮した場合

のTHz波時間波形の再生：（a）図13（d）の結果に周波

数のを掛け，振幅の平方根をとった周波数スペクトル

と（b）その逆フーリエ変換変により再生したTHz波の

時間波形．

再生されているが，±25f成分の符号が逆となってい

る．この結果，図14（a）の数値データを逆フーリエ変

換して描いたTHz波の時間波形（図14（b））は元の波

形（図13（a））とは異なってしまう．このように，デ

コンボリューションにおいて叙切の周波数成分の符

号は重要であるが，相互相関スペクトルからはその

情報は得られないため，THz波の時閥波形は一意に

決定できない．ただし，入力光電界の位相を広い範

囲で走査した結果，入力光の強度波形がパルス形状

をもつ限り，fi（m）の周波数成分はすべて正となるこ

とを数値的に確認した．THz－TDSの一般的な実験条

件では，フェムト秒光パルスを入力するため．上記

のデコンボリューションアルゴリズムが適用できる

ことがわかった．

7．入カパルスの強度時間波形の再生

　THz波の時問波形と同様に，下の手順でデコンボ

リューションを実行すると，光キャリアの時間波形

を再生することができる．
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図15．光キャリアの時間波形の再生：図9（b）の相互

相関スペクトルの複素共役光成分の符号を反転した

のち，周波数のの重み関数で割り，振幅の平方根をと

った（a）周波数スペクトルと（b）その逆フーリエ変換に

より再生した光キャリアの時間波形

・ ω敏のを周波数ωの重み関数で割りfi2（m）とし，複

　素共役光成分の符号を正に反転したのち，平方根

　をとり双のの数値データを得る．双切の逆フーリ

　エ変：換により，光キャリアの時間波形n（t）が求まる．

　前節と同様に，図9（b）の相互相関スペクトルを初

期データとして上記のデコンボリューションアルゴ

リズムを実行した．得られた結果を図15に示す．図

15（a）の結果は，直流成分以外は図4（b）のモード同期

パルス（ここでは光キャリアと同じ）の周波数スペ

クトルに一致している．この結果を逆フーリエ変換

した図15（b）では，図4（a）の時間波形に一致しており，

光キャリアの時間波形が再生可能であることを確認

した．

　キャリア緩和が高速であれば，光キャリアの時間

波形は入力パルスの強度時間波形に一致する．した

がって，THz－TDSの実験系は入力光パルスの再生に

も利用できると考えられる．これは，線形システム

による短光パルスの再構築法として興味深い．

THz－TDSは相互相関計測を行うため，時間ジッタの

影響を受けることなく，また，ミリワット程度の出

力強度のcw光に対しても観測可能［2］であることか

ら，弱い強度のピコ秒光パルスを測定対象として，

高感度に強度時間波形を読み出すことができると考

えられる．光スペクトラムアナライザで光パルスの

強度スペクトルを別途取得し，繰り返し計算法を適

用することにより，光パルスの時間波形と内部位相

が再構築できる．

8．まとめ

2本と5本の縦モードで記述される2波長定常

光とモード同期パルスをそれぞれ入力光とする簡

易な数値計算モデルを用いて，テラヘルツ時間領

域分光法（THz－TDS）に対する数値シミュレーシ

ョンを行った．その結果，THz－TDSで観測される

波形はTHz波と光キャリアの両時間波形の相互相

関波形であり，THz波の時間波形とは異なること

を示した．しかし，THz－TDSでは，試料ありと試

料なしの測定データを除算する手法を用いるため，

測定データに相互相関波形を利用しても，正確に

測定試料の複素透過係数が読み出せることを確認

した．THz波や光キャリアの時間波形は，相互相

関スペクトルに周波数ωの重み関数を考慮したデ

コンボリュ’一ションを実行することにより再生で

きることを示した．これより，光伝導アンテナの

パラメータを調整することにより，線形システム

であるTHz－TDS実験系を用いて，入力光パルスの

時間波形と位相情報を再構築できると思われる．
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・ 近年、無線通信で用いられてきたディジタル信号処理｛DSP｝に

よる分散補償技術や多値伝送技術が光通信においても研究が進
められており超高速のAiD変換器が必要となっている．

AID変換器に求められる性能
・サンプリング速度はシンボルレートと同等以上（1．5－・2倍程度）。

・ 分解能はQPSK信号の複調には5　bit、16QAMには6b耗程度
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　　変換器（量子化・符号化器）を用いて観灘する方法。

連続時問灘定や高分解能を実現するためには並列数を大きくし、

多数のAID変換器を用いる必要がある。
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・多周期の伝達関数を持つ非線形光ループミラーを用い

　た光AtD変換方法に？いて紹介を行った。

・光ファイバ中で発生する分散効果および非線形効果に
　ついて詳細な検討を行い、5・・bit　AtD変換に必要な8周

　期の伝達関数を実験により確認し、実効ビット分解能
　4．51bitを得られることを確認した。．

・NOLMを用いた高分解能光AD変換方式について紹介
　し、　N。bit　ADcとの組み合わせにより、N＋4．08bitの分

　解能を得られることを確認した。
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●冒田葱紙RS14−16　ch触12012舞　　　　　ド　　　ロ　ドヨづ度　　・　　　　　宗謝大学，吉由キャン敦ス（7別9　　　　　RS11−05〜RSI　lr−07　ジ弟3回：神戸大学，深江キャンパス（lj　1泊）　　　　　RS　11−08〜RS　11−09’，　　』12011年度輻射科学研究会資料集　目次第1回研究会◇日時　平成23年5月26日（木）13時30分〜16時45分◇会場　　京都大学工学部3号館北館2Fセミナー室　　　　京都市左京区吉田本町RS11−01シュー　ジンファン＊、河合正＊、榎原晃＊、村上寛＊＊　　　（＊兵庫県立大学大学院工学研究科、＊＊産業技術総合研究所）　　　”マイクロ波照射による生態に対する加熱効果の検討”　・・・・・・・・・・…　一…　1RS11−02玉山泰宏，中西俊博，北野正雄（京都大学大学院工学研究科）　　　　　　　　．　　　”負屈折率媒質における位相速度群速度およびエネルギー速度の関係”　　　　　16RS　11−03生駒圭司、久門尚史、和田修己（京都大学大学院工学研究科）　　　”単導体素子を用いた三次元線構造の時間領域における電流伝搬解析”　　　　　　30RS　11−04酒井道、前田潤（京都大学大学院工学研究科）　　　”プラズマアレイ上の局在表面波導波現象”・…　一・・・・・・・・…　　　　　41第2回研究会◇日時　平成23年7月19日（火）13時30分〜16時15分◇会場　　京都大学工学部3号館北館2Fセミナー室　　　　京都市左京区吉田本町RS　11−05佐保賢志、佐藤亨（京都大学大学院）　　　　　　　　　　．　　　”�oドップラーレーダ干渉計法による複数運動目標イメージング”　・…・・…・53RS　11−06河田健太郎（大阪電気通信大学大学院）、海老原聡（大阪電気通信大学）1　　　”ボアホールレーダのための誘電体導波路によるマイクロ波電力伝送の検討”…・64RS11−07高原淳一、上羽陽介（大阪大学）　　　　”熱励起擬似表面プラズモンによるテラヘルツエミッター”・・・・・・・・・・・・…　73第3回研究会◇日時　平成23年11月1日（火）13時30分〜16時00分◇会場　　神戸大学深江キャンパス内練習船「深江丸」　　　　神戸市東灘区深江南町5丁目1−1RS　11−08松本朋子（古野電気株式会社）　　　”航海電子機器概要”　・・・・・・・・・・・・・・…RS　11−09矢野吉治（神戸大学）　　　”錨泊システムへの超音波の応用”・・・・・・・・・・・・・・・・・・・…　80　　　　　　　　　　　　　　’81第4回研究会◎◇日時　平成23年12月21日（水）　13時30分〜16時00分◎◇会場　　同志社大学京田辺キャンパス有徳西館5階YE−516　　　　　京田辺市多々羅都谷1−3RS　11−10小林明広、出口博之、辻幹男（同志社大学）　　　　”フェーズレトリーバル法による広角ビーム成形と　　　　それを実現するアンテナ構成についで　・一・一…　一・…　一…　一・・−82RS11−11中司真裕、出口博之、辻幹男（同志社大学）　　　　”任意形状単位セルで構成された右手／左手系複合伝送線路”　　　　　　　　　　112RS　11−12松室尭之、石川容平、篠原真毅（京都大学生存圏研究所）　　　　”球面電磁波のエネルギー、角運動量保存に関する一考察”　・・…　　　　　　　　144第5回研究会◇日時　平成23年3、月26日（月）13時30分〜16時45分◇会場　・大阪府立大学中百舌鳥キャンパス学術交流会館（C1棟）多目的ホール　　　　堺市中区学園町1番1号RS11−13梅田一彰、若林秀昭、山北次郎（岡山県立大学）　　　　”散乱因子から導出されるスペクトル領域グリーン関数を用いたtt　　　　複合誘電体格子の計算法”　・・…　e−・・t・・・・・・・・・…　◆・…　∵ノ・・∵・・150RS　11−14松室尭之、石川容平、篠原真毅（京都大学）　　　　”小型アンテナへの応用を目的とした多重極輻射の考察”・…・・………・・165RS11−15和田健司、木本琢也、竹本直史、橋井匠、松山哲也、堀中博道（大阪府立大学）・　　　・”THz時間領域分光法の妥当性確認とTHz波の時間波形の再構築”　・・・…　…・・179RSlI−−16三好悠司＊、並木周＊＊、北山研一怒＊、大橋正治＊　　　　（＊大阪府立大学、＊＊産業技術総合研究所、＊＊＊大阪大学）　　　　”光ファイバの非線形光学効果を用いた光A／D変換技術”　・・・・・・・・・・・・…　190＼、輻射科学研究会資料　　RS　11−01マイクロ波照射による生態に対する加熱効果の検討Investigation　of　Heating　by　Microwave　lrrad　iation　for　Plants　and　Phantoms　　徐蓄瑠1，河合正1，榎原晃1，村上寛2Xu　Jingfan，　Tadashi　Kawai，　Akira　Enokihara，　Hiroshi　Murakam　i　　1兵庫県立大学　大学院工学研究科　電気系工学専攻　　Department　of　Electrical　Engineering　and　Computer　Sciences，　　　Graduate　Schoo1　o　f　Engineering，　Un　iversity　of　Hyogo　　　2産業技術総合研究所　エネルギー技術研究部門　　　　　　Energy　Technology　Research　Insti加te，Nationa1　lnstitute　of　Advanced　lndustrial　Science　and　Technology（AIST）2011年5月26日於　京都大学1概要　マイクロ波の生態や環境に与える影響の内，特に，マイクロ波による加熱効果について検討した．本研究では，マイクロ波の生態による吸収率を定量的に評価するために，金属導波管中で生態に模したファントムや植物に照射し，散乱行列から生態のマイクロ波吸収量を電気回路的に求めた．また，2．45GHz，2Wのマイクロ波を導波管内で照射し，加熱効果による表面温度上昇を測定した．さらに，表面温度とマイクロ波吸収率の関係を熱伝達の理論を用いて解析的にも求め，実験結果との比較を行った．1．はじめに　近年，マイクロ波をエネルギーの空間伝送手段として利用することが注目を集めている．例えば，宇宙太陽発電システム（SSPS）ではマイクロ波を利用して，大電力を地上に送ることを想定しているが，このようなマイクロ波でエネルギーを空間伝送する際には，生態や環境への影響が心配される．また，医療技術としての加熱効果の応用も考えられることから，生態や環境に対するマイクロ波の影響を検討することは非常に重要である｛1］．　従来の電磁波の生態への影響の検討においては，実際に電磁波を照射したのち，生態に対する生物学的変化を検証する実験が中心である．しかし，実際には，「電磁波照射→生態内への高周波電磁界の侵入→発熱あるいは非熱的変化→生物学的変化」という一連のプロセスによって電磁波照射の影響が生じるが，自由空間で電磁波を生態に照射した場合，生態表面での反射や生態を透過する透過率の同定が困難なため，生態の電磁波吸収量が把握できず，生態内での電磁波による発熱量を定量的に検討することが困難である，　そこで，生態のマイクロ波吸収量を正確に評価するために，本研究では，自由空間を伝搬する電磁波ではなく，金属導波管中で電磁波を生態に模したファントム材料へ照射することにより，生態のマイクロ波吸収量とそれに伴う発熱量を検討した．また，表面温度上昇との関係を熱伝達の理論を用いて解析的に求め，解析手法の有効性も確認した．2．生態へのマイクロ波照射2．1導波管内での生態へのマイクロ波照射図1に示すように，ファントム材料あるいは鋤を中空導囎W�g（寸法は109．22mmX　54．61mm）内部に設置し，2．45GHzのマイクロ波を照射することを検討する．なお，ファントム材料とは，生態に近い物性を有する材料で，生態への影響を評価する際に利用されるものである．2金属導波管図1　金属導波管を用いた電磁波照射装置の概念図2．2生態のマイクロ波吸収と発熱の検討　空気中で加熱された物体は，その表面温度が上昇し，表面から空気への熱エネルギーの移動が起こる．そして，平衡状態に達すると表面温度が一定になる．　固体表面と空気（流体）との閲の伝熱は，流体と接している固体表面の面積（伝熱面積）をA［m2］，その表面温度をTm［Kまたは℃」，流体の温度をT．［Kまたは℃】とすれば，固体表面から流体への対流による放熱量g［W］は温度差T．−T．および表面積Aに比例するので，次の（1）式で表される．　　　　2＝α（Tw−T．）A　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）この式で定義される熱伝達率α正W／（m2’K）】の値を求めれば，放熱量2と表面温度T．の関係を知ることができる．図2に示すように，自然対流の場合での立方体の各面の熱伝達率は次のように求めることができる．噂し…lllllπ」図2　立方体における自然対流熱伝達率αを求めるのに，流体のグラスホフ数G7とプラントル数Pアの積が必要である．　Prの値は既知数だが，Grは（2）式で表される．ただし，　Lfm｝を立方体の辺の長さ，g［m∠s2】を重力加速度，　v［m2！s］を流体の動粘性係数，λ［W1（血K）1を流体の熱伝導率，β［K1】を流体の体膨張係数（気体ではβ一1／T．，ただしT．［K】は絶対温度）とする．　　　　　　L396（T．−T．）　　　　Gr＝　　　　　　　　　2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（2）　　　　　　　　　γ3Gr，　Pr，　L，λの値を用い，各面の熱伝達率を次のように求める．まず側面について，熱伝達率αは（3）式で表される．　　　　　　　　　卜騨剤図2に示すように，上面の熱伝達率αは次の（4）〜（5）式で表される．a　一　i［・・　825＋i）ii）104＜Gr・Pr＜107の場合a　・　・・54（Gr・Pr）’／4壬107＜Gr・Pr＜1011の場合a　…15（Gr・Pr）’／3会（3）（4）（5）また下面の熱伝達率αは次の（6）式で表される．i）　IO5＜G・　’Pr＜10’°の場合　　　　　α一α27鰍yμ壬　　　　　　　　　　（6）求めた熱伝達率αを（1）式に代入する．今表面温度は面内で均一で，各面ですべて同じと仮定し，各面の放熱量gを求め，6面の放熱量の合計が立方体全体の全放熱量となる［2】．　これに基づき，放熱量gと固体表面温度％の関係を求めることができる．電磁エネルギーが立方体に吸収されて熱エネルギーに転換され，温度が上昇していく．平衡状態では，立方体のマイクロ波電力の吸収量が放熱量と一致する．3ファントム材料の誘電率評価　照射実験に先駆け，生態に模したファントム材料の複素誘電率を測定した．ファントム材料の成分（重量比）は，濃rE　l．2％の食塩水が76．5％，粉末ポリエチレンが15．2％，　Super　Stuffが8．4％である．ファントム材料の複素誘電率を実測するために，図3に示すように，調合したファントム材料を標準長方形導波管W田40に充填し，10GHz付近での反射係tw　Stiの大きさと位相角θを測定し，複素誘電率を算出した，4Sユ1　1図3�c導波管WRj。10噸・ファントム材料　　　　　　　　　　　　　　　　　材料を充填されたWRJ−m導波管　実験で得られた反射係数の値を用い，求めた比誘電率ε’とtanδの値をそれぞれ図4，図5に示す．周波数が10GHzのとき，ファントム材料のε’は25．23，　tanδは1．01の値が得られた．6°�`4°1’”一”寸雪…†…†”…｛x201嶋一†……r−…‡……「……i　　　　｝　l　l　l　l　｛　　　　；　　1　　｝　　｛　　｝　　｝　　0｝＿＿＿4＿一＿1＿＿＿↓＿＿＿｛一一一擁　　　8　　　　9　　　　10　　　　11　　　　12　　　　13　　　　　　　　　　周波数fiGHz］　　　　　　　　　　図4　εザ特性1’8「…「1…「1輩郵　　1　｝　1　｝　｛　｝　　｝＿＿＿．−4＿＿＿」．＿＿＿4＿＿＿＿↓＿一一＿一＿適ガ｝嚇博賊恥病：：1」コ三i二IIIIIII　　8　　　　9　　　　10　　　　11　　　12　　　　13　　　　　　　　　周波数fiGHz］　　　　　　　　　図5　tanδ一f特性4．ファントム材料へのマイクロ波照射実験4．1マイクロ波吸収率の測定　図6のように，立方体のファントム材料を中空導波管WRJ−2内部に設置し，ファントム材料へのマイクロ波照射実験を行った．実際に測定するときの装置は図7に示す．なお，測定用の立方体のファントム材料に関しては，透明なプラスチックを用いて立方体の箱を作り（図8（a）），その中にファントム材料を充填した（図8（b））．立方体の辺の長さはそれぞれ20mm，30mm，40�oとする．立方体のファントム材料重量を測り，密度が0．932［g！cm3］であることがわかった．5＼マイク1　　同軸導波管変換器図6　照射実験の概念図癬街舞図7　測定系と測定機器6蛍�j，t，’．諾，∫2モ1笥1．、’：1轟ζ篇コ；稜濡；∠重，，鴬｛・チ（a）（b）図8　立方体のファントム材料実験では，物体による吸収率を次のような方法で算出した．図9において，導波管内にファントム材料を置かない状態での反射電力と透過電力の和は，　　　　國2＋IS2112　・1−pwG　＝x　　　　　　　　　　　　　　　（7）とする．ここで，PWGは，　IW入力時の導波管による電力損失である，ファントムを導波管内に設置した状態での反射電力と透過電力の和は，　　　　lS，　，12＋IS21r−1一馬G一ろH−x−y　　　　　　　　　　　　（8）とする．ここで，PPHぽ，ファントム材料による電力損失である．　空気orファントム材料入力電力1−反射電力15n　12透過電力15，，　12−　　導波管WR・」−2図9　吸収率Aの算出（7）式と（8）より，ファントム材料によるマイクロ波電力の吸収率Aの実験値を次式で算出できる．　　　　オ＝レ畳＝ヱ　　　　　　　　　　　　　　　・　．　　、（9）x　　x　得た実験値を検討するため，HFSSで図6と同じ実験系を設計し，解析を行った．なお，比誘電率ε’と誘電正接伽δを実測値25，1．0とした．実験と解析の結果を比較し，図10に示す．711三三繍落…「…T…「…コ゜’8「�p「…τ…脚…γ…1簿讐　　o　1．．一一＿一＿！一＿＿↓＿＿＿＿も＿＿議＿＿詞　　　L7　　　　　　1．9　　　　　2．1　　　　　2．3　　　　　2。5　　　　　2．7　　　　　　　　　　　周波数fiGHz】　　　　　図10　吸収率の実験値と解析値の比較また，周波数声245GHzの場合，吸収率の実験値と解析値との誤差を求め，表1に表される．誤差がすべて10％以内に収まっている．　　表1吸収率オ条件：ノ≒2．45GHzの場合辺の長さα　［�o］反射131112　透過［5をli2　吸収率オの解析値　の解析値　の解析値反射81112　透週＆1｛2　吸収率オの実験値　　の実験値　の実験値解析値との誤差0ρ85　　　　　0318　　　　　0．1970241　　　　　0343　　　　　04160214　　　　　0．143　　　　　0．6430．099　　　　　0石69　　　　　0．1820218　　　　　　0366　　　　　　03780220　　　　　　0．118　　　　　　0．6407．47％9．09％043％Ψ　図10と表1からわかるように，立方体の一辺の長さaの増加に応じて，吸収率護も増加することがわかる．実験では，同軸導波管変換器での整合特性が完全ではなかったために共振現象が起こり，図のような周波数特性となったものと考えられる．これについては，同軸導波管変換器の特牲を改善することで解決できると思われる．4．2マイクロ波照射による表面温度上昇2．2の原理に基づき，ファントム材料からの放熱量を求めた．なお，常圧（0．101MPa）の空気の物性値として，空気の動粘性係数v［m2／s］，熱伝導率λ［W／（m’K）】，プラントル数Prの値は表2に表される．空気の温凱を20℃とする．各値を（2）一（6）式に代入し，立方体全体（a＝20mm，　30mm，40�o）の放熱量を求め，表面温度T．との関係を図11に示す．ただし，実験では，立方体の下側に発泡スチロールを設置してあるので，下側の発熱量を配慮せず，四つの側面と上側の発熱量の合計が全発熱量とする。8表2　常圧（0．101MPa）の空気の物性値表面温度為動粘性係数y熱伝導率λプラントル数P7［℃】巨n213］［W／（m・K）】×10°6x1σ32015．1425！720！7134017．0327．20α7106019．0128石5Gコ088021ρ630．06OJO610023．1731．450，7056一　　　　一a＝＝30mm　；　　｝　　｛　／l　　l　　　一調゜mmミ　｛　レ…　　｛轟41…⊥酬rl二7「：y「1鞭　l　　l　　｝　　諜　　識誘　｝　　｝一一炉20m訂一了…〜…γ…岬…丁…“…丁酬…曲コ02040　　　60　　　80　表面温度T．【℃】図11　2−T．特性100120　図11からわかるように，同じT．ではaの増加に応じて2も増える．その増加の割合は先のAの増加率にいかなり近い．　発熱量gは，熱平衡状態においては入力電力Pと吸収率孟の積（｛1｝；PA）で表される．表1から各吸収率（発熱量）を図11に代入し，立方体の表面温度T．を傘める．このような計算で得られた表面温度T．と入力電力Pとの関係を図12（a），図13（a）に示す。また，上昇温度A1〈＝T．・−T．）と入力電力Pとの関係を図12（b），図13（b）に示す．なお，図12は吸収率Aの解析値を用いて得られたグラフで，図13は吸収率Aの実測値を用いて得られたグラフである．9β：：［エニこ」1〇十一一一一一一・一トー・一一一01　　　　　2入力電力P［W］　　（a）　　　図12一3°　　3　　　　　0　　　　1　　　　2　　　　　　　　　　　入力電力P［W】　　　　　　　　　　　　　（b）吸収率の解析値からの表面温度上昇推測6°働「…一一r…コ　　　・　　　　！　　　1　　　　　　　，　　　さ　　　　　　　　　　く　　　だ　　　　　　　　ま30　X2・覇　103榔　　；　　　　　　入力電力P［W】　　　　　　　　　　　　　　入力電力P［W］　　　　　　　　（a）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）　　　　　　　　　図13　吸収率の実験値からの表面温度上昇推測，　図12，図13からわかるように，aの増加に従って，発熱量APと放熱量2が同じ割合で増加するので，結果的に同じ入力電力Pでは，aに関係なくほぼ同じ表面温度で平衡状態になることがわかる．推測値に基づき，図14に示す実騒置を用い，作った立方体のファントム材料（炉20mm，30�o，40mm）を中空導波管WRJ・2に設置し，照射実験を行った．測定系と測定機・器は図15に示す．10導波管WRJ−2マイクロ波発振器245GH　Ψ圏構造体Power　Meter〜アツテネータ！、！　　　○全　アイソ；レータアンプ　　同軸導波管変換器図14　温度測定用実験装置幽嵐図15　測定系と測定機器実験では，発振器のパワーレベルを22dBmに設定し，ファントム材料の温度が上がらなくなるまで，2Wのパワーで照射し続けた．赤外線放射温度計を用い，10分おきにファントム材料を納めた立方体ケースの6面の温度をそれぞれ測り，その平均値をファントム材料の表面温度とした．上昇温度ATの特性を図16に示す．また，上昇温度ATの各推測値と実測値を表3にまとめた．図と表より，立方体の体積に関係なく，上昇温度がほぼ同じであることがわかる．1120．0　15．0：：〆　　　　0「…ワ罪舜孫課磯騨磯き＿＿＿誘冠急謬ご盛＿」＿、滋．二二：二き＿＿＿」ミ　　　プ戸…7掌　　｝　　1　　　　　　　　．．・’t’　　l　　　　　　　l　　　　　　　l　　　　　塞撫’　l　　l　　｝　　ノ〆7…一……「………「＿’“”V“’”……1｛↓＿＿＿｝1　　／」＿ぬ選1、　hj　翫一’“一：r’一’齢一　…r　仰一一　一”…聯〜…1｝噸鴨裂＝20mm・・蜘・・a＝30mmr・・．．ta＝40mm，一一一一一……一一一s−’一一一一・一”’一・一一一一＿＿一一一一e．p．t−−s…一一一一ww…一一・一・一・：一＿一“一一」＿一一＿L”一一一一一罵　　　　　25　　　　　　　　　50　　　　　　　　　75　　　　　　　　　100　　　　　　　　　　時間［min】　　図16　ファントム材料の温度上昇表3ファントム材料の温度上昇立方体の温度上昇の推測値1温度上昇の推測値2温度上昇の辺の長さα（吸収率：解析値）（吸収率：実験値）実測値［�o］［℃］［℃］［℃］2023！7922．4118．33024．9323．1418．64023！7723．6917．85．植物へのマイクロ波照射実験　上述と同じように図14に示す実験装置を用い，ファントム材料の代わりに植物（乾燥した木材，トマト，サボテン，じゃがいも，人参）をそれぞれ中空導波管WRJ塗に設置し，照射実験を行った．なお，各植物の形はそれぞれ，木材は辺が30mmの立方体，トマトは直径30�oの球体，サボテンは直径30mmの球体，じやがいもは辺が30�oの立方体，人参は辺20�o，30�oの立方体である・各植物の種類と測定系は図17に示す．ファントム材料と同じように，植物の各面の温度も違うため，図14に示す実験装置を用い，発振器のパワーレベルを2．2dBmに設定し，植物の温度が上がらなくなるまで，2Wのパワーを放射し続けた．赤外線放射温度計を用いて10分おきに温度を測った．なお，立方体の場合，6面の温度をそれぞれ測り，平均値を取り，球形の揚合，表面の6点の温度を測り，平均値を取って植物の上昇温度とした．上昇温度ATの特性を図18に示す．　　　　　　　　・12　　　　　　　　照丁側弓　　　　　　欝甕鷺瑠二’　　　　　　　　　甲：図17　植物の種類と測定系16「「T…醐「酬rl　　l　｝　ト’一　　，　｝121〜…を：7∠十…十一一寮縦搾　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0　　　　　　20　　　　　40　　　　　60　　　　　80　　　　　100　　　　　　　　時間［min］　　　　　　　　　　図18　各植物の温度上昇13　ファントム材料は，主に動物の体を想定した電気的特性を有すると考えられ，水分含有率が高く，誘電損も比較的大きい．それに対して植物の水分含有量は比較的小さいと思われるため，植物体の温度上昇はすべてファントム材料より低く，また，同じ体積でも種類が異なると上昇温度も異なるものと思われる．そこで，各植物の吸収率Aを調べた．図6と同じ実験装置を用い，植物を中空導波管WRJ−2内部に設置して測定した．得られたSパラメータを（7）〜（9）式に代入し，吸収率を求めた値を図19に示す．各植物の重量を測り，密度も求めた．ファントム材料も含め，上昇温度」鴛周波数2．45GHzのときの各物体の吸収率A，密度をまとめ，表4に表す．　o・6τ……丁……醐コ…�p…マー一榊…一「’一“nv3　　　｛・播緒緊峯撫一｛　　　｛　　；　　；　　；　　1　　｝　　　≡　｛　｛　｛　｛　｛　．α21＿＿」＿＿誌＿一∴一…」一一一重　　　1．7　　　　L9　　　　2．1　　　　2．3　　　　25　　　　2．7　　　　　　　　　　周波数fiGHz】　　　　　　　　　　　　　図19　各植物の吸収率A表4　各植物とファントム材料の比較名称上昇温度」r反射131112　透過i8をli2　吸収率孟密度［℃｝回c�u】フアントム（立方体炉20�o）18．30∬）85　　　　　　0．669　　　　　0．1820，948フアントム（立方体炉30�o）18石0218　　　　　　0366　　　　　0378α906ファントム（立方体α＝40mm）17．80220　　　　　　0．118　　　　　0」5400933木材（立方体炉30�o）4．40鯛13　　　　　　0．830　　　　　0X）103α521トマト（球体雄30�o）12．20斜37　　　　　0！785　　　　　0．1170，687サボテン（球体ナ30�o）13！70∬317　　　　　0石82　　　　　02390石45じやがいも（立方体が30�o）10．5α244　　　　　　0347　　　　　0．3701．U7人参（立方体減o�o）8．00．0683　　0％8　　0．1091，071人参（立方体炉30mm）920280　　　　　　0333　　　　　03471，17614　図18，図19，表4を合わせて考えると，木材の密度と吸収率が一’ts低く，水分の含有率が低いと思われるため，マイクロ波がほとんど吸収されず透過し，温度上昇が小さかったと思われる．一辺30�oのじゃがいもと人参では，上昇温度，吸収率，密度がほぼ同じで，表3の同じ体積のファントム材料と比較すると，ファントム材料の吸収率とほぼ同じだが，密度はファントム材料より少し大きく，上昇温度はファントム材料より低いことがわかった，これは表面からの水分の蒸発による影響が考えられる，このような同じ形状の場合，発熱効果の比較検討に吸収率が非常に有効であると思われる．6．むすび　導波管内での2．45GHzのマイクロ波照射による材料の温度上昇を解析および実験により考察した．　マイクロ波照射による生態への影響を考える場合，マイクロ波加熱効果によって，ある温度以上に一定時間加熱されることが基準となると考えられる．本研究では，生態のマイクロ波に対する吸収率を導波管内でのマイクロ波照射によって，定量的に評価した．今回の解析・実験ではマイクロ波吸収による影響は被照射物の表面温度上昇を用いて評価したが，今後は，個々の材料の表面状態，比熱，水分の蒸発などの影響を考慮すれば，さらに正確な評価が可能であると考えられる．また，マイクロ波照射の影響をより精密に評価するためには，内部の温度分布を求めることが重要である．参考文献［1】電気学会　高周波電磁界の生体効果に関する計測技術調査専門委員会編　　“電磁界の生体効果と計測”　コロナ社【2】吉田　駿　　“伝熱学の基礎”理工学社［3】川崎修司，大東勇介，河合正，太田　勲，天野治，松井康明　　「マイクロ波を利用した液体加熱システムの基礎検討」電子情報通信学会技術研究報告，voL110，　　n（）．　25，MW201046，　pp．11−15，2010年5月．15輻射科学研究会資料　　　　RS　11−02　　　　　　　負屈折率媒質における位相速度，群速度およびエネルギー速度の関係　Relations　among　phase　velocity，　group　velo　city，and　ehergy　veloci七y　in　negative　refrac七ive　index　media　　　　　玉山泰宏，中西俊博，北野正雄Yasuhiro　Tamayama，　Toshih立o　Nakanishi，　and　Masao　Kitano　　　　　　京都大学大学院工学研究科　　　　　　　　　Kyoto　University2011年5月26日　於京都大学概要負屈折率媒質における電磁波の位相速度，群速度，エネルギー速度について考察する．まず，媒質の比誘電率や比透磁率が任意の複素数をとりうる場合にも適用できる位相速度，あるいは屈折率の計算法を導出する．次に，負屈折率条件は位相速度と群速度が逆向きになる条件であるという誤解を解くために，ローレンツ分散媒質中における位相速度，群速度，エネルギー速度を具体的に求める．さらに，この誤解の原因である群速度とエネルギー速度の同一視の問題を解決するため，エネルギー保存則を用いて，群速度とエネルギー速度の差について調べる．1　はじめにVeselago　（11は誘電率と透磁率が同時に負になるような媒質が存在しうることを予言し，そのような媒質中では電磁波の波数ベクトルとポインティングベクトルの向きが反平行になり屈折率が負になることを示した．自然界には誘電率と透磁率が同時に負になるような物質が存在しなかったため，このアイデアは長年検証されずにいた．しかし，Shelbyら［2］により，メタマテリアルを用いて誘電率と透磁率が同時に負になる媒質が実現され，その媒質の屈折率は負になることが実験的に確かめられた．　負屈折率媒質の作製に関する研究は数多く行われているが，屈折率の計算法については未だに確立していないと言える．屈折率πは，比誘電率εrと比透磁率thを用いて，通常n　＝・　vEI7ZFのように表記されるが，この式にε，＝−1とμ，＝−1を代入するとn＝　（−1）×（−1）＝＝VT＝1のようになり，正しい答えが得られない．一方，π＝V冨〜侮のように書いた場合はn＝V⊂：’ill×V⊂i＝i×i＝−1となり正しい答えが得られる．そのため，　n　・・　v／efviji；のように表記すれば良いように思えるが，その根拠は明らかではない．また，比誘電率や比透磁率は一般に複素数であり，これらの値が任意の複素数をとる場合，すなわち，媒質の電磁応答に損失や利得がある場合にも適用できるのかどうかは不明である．　さらに，負屈折率媒質中における電磁波伝搬に関する誤解も見受けられる．上述のとおり，負屈折率媒質は波数ベクトルとポインティングベクトルが逆向きになる媒質であるが，位相速度と群速度が逆向きの媒質であると記述している文献も少なくない．この背景には群速度とエネルギー流の向きは同じであるという仮定があるのだが，適当な条件下ではこれらの向きは逆方向になる場合がある，すなわち負の群速度が実現できることが知られている【3−−61．したがって，負屈折率の判定に群速度を用いることは不適であることは明らかである．　本稿では，まず，比誘電率や比透磁率が任意の複素数をとりうる場合にも適用できる位相速度（屈折率）の計算法を導出する．次に，ローレンツ分散媒質に対して位相速度，群速度およびエネルギー速度を具体的に求め，屈折率が負になる条件と位相速度と群速度が逆向きになる条件は異なることを確認する．最後に，エネルギー保存則から群速度とエネルギー速度の関係を導出し，群速度とエネルギー速度が一致する条件，一致しない条件について考察する．172　位相速度　角周波数ωにおける位相速度はω　　　　　　　　　　　　　　　　　”P　＝　R6’（755　　　　　　　　（1）で与えられるため，位相速度を計算するためには，波数κ，あるいは屈折率n　・・　h／ko（秘は真空中の波数）を求める必要がある．まず，通常行われる波数の計算法について復習し，その計算法における問題点について述べる．次に，その問題点を解決できるような波数の計算法について述べる．2．1　通常行われる計算法　マクスウェル方程式：　　　　　　　　　　　　　　　　　∂B　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　∂D　　　　　　　　　　　　　r・tE−一蕊，　r・tH−br　　　　　　（2）から出発する．時間（‘），空間（r）に対してexp　［−i（wt−k・r）玉のような依存性をもつ単色平面波に対しては，式（2）はk×E　＝ωB，k×H＝・一ωD（3）となる．等方性媒質に対する構成方程式D＝εE，　H　＝＝　pa’一’B（4）を式（3）に代入し，電磁波の伝搬方向がz方向，すなわちle　＝・　kez（e、はz方向の単位ベクトル）であるとすると，・［）・・］隆⊥欄・（5）のように書ける．ここで，εとμは複素数であることに注意する．この式は（Ex，　Hy）成分に関する式と（EJ，，H．）成分に関する式に分解できる．それぞれの式において，電場か磁場のどちらか一方を消去することにより，k2＝ω2εμ（6）が得られる．これを式（5）に代入すると，波動インピーダンスZが　　　　　　　　　　　　Z2−（ExHy）2−（−k）2−f　　　（7）のように求まる．　式（6），（7）から波数や波動インピー一ダンスを求めるには，それぞれの右辺の平方根を計算しなければならない．複素平方根関数は2価の関数であるので，その分枝を正しく選ぶ必要18がある．正しい分枝は，通常，次のようにして決定されている．εとμが同符号の実数である場合には，式（3），（4）を用いて波数の符号を決定し，異なる2つの媒質の境界面における反射率が1を超えない条件からZ＞0としている．εとμが異符号の実数である場合には電磁波は伝搬しないので，ここでは考えない．また，受動媒質Pm（ε）≧0かつIm（μ）≧0】に対しては，電磁波が増幅されない条件からIm�戟�0，反射率が1を超えない条件からRe（Z）＞0になるように解が選ばれている．しかし，この計算方法は能動媒質［Im（ε）＜0またはIm（μ）＜O］には適用できない不十分なものである．2．2　エネルギー流を考慮した計算法　　　　　N　前節で述べた通常行われる波数の計算法では，式（5）において電場か磁場のいずれか一方を消去することにより式（6）を得ていたために，波数の2乗の項が現れ，複素平方根関数の多価性に悩まされていた．この問題を解決するためには，電場や磁場を消去せずに式（5）を対角化することにより波数を求めれば良い．　式（5）を対角化するために，変換行列：σ一を用いる．この変換により，式（5）の右辺の係数行列はてεZキpZ−i　　εZ一魑Z−1　　　U−一・Mσ一￥1−一εZ＋μZ−LεZ一μZ−12i一…000−100001000（8）（9）のようになる．ここで，εZ＝μZ−1（Z2　・・　ge／ε）を用いた，以上より，対角化されたマクスウェル方程式として次式が得られる：一（10）（11）19式（10），（11）の1，2列目（3，4列目）で表される固有モードはx偏光（y偏光）の電磁波に対応する．波動インピーダンスとしてRe（Z）＞0であるような分枝を選んだとすると，ポインティングベクトルS＝E×Hの時間平均値を計算することにより，1，3列目（2，4列目）の固有モードのエネルギー流の方向は正（負）の21方向となることがわかる．したがって，エネルギー流の方向が正，負のz方向であるような固有モードの波数はそれぞれk＝ωεz＝ωμz−ik＝：一一一ωεZ＝一ωμZ−1（12）（13）と求まる．式（12）を式（1）に代入することにより，エネルギー流が正の方向の固有モードに対する位相速度として，　　　　　　　　　　　　　Vp−mb）−Re（1μ2卜1）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（14）が得られる．もし，Re（Z）＜0のように分枝を選んだとしても，−Zを波動インピーダンスであると見なすことにより，同様の結果が得られる．また，Re（Z）＝0となる場合はエネルギーが伝搬しないので，ここでは考える必要はない．これより，Re（Z）＞0と限定しても一般性が失われないことがわかる．以下では，Zの分枝はRe（Z）＞0を満たすように選ぶこととする．ここでの波数の計算方法は，双異方性媒質のような一pt9的な媒質に対しても拡張できるものである．　位相速度の計算結果を用いて屈折率を導出する．媒質の屈折率とは，エネルギー流の方向が同じモードに対して，真空申の波数と媒質申の波数との比をとった値なので，式（12）より，　　　　　　　　　　　　　　　　　ωεz　ωgeZ−1　　　　　　　　　　　　　　　れニニ　　　　　ニIu一ωεgZ◎　MωP“Zsi　　　　　　　　　　　　　　　　＝：εr、Zr　：P．r　Zl’1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）のように求まる．　ここで，Z，＝　〜t／iili；7ii：r／Erは規格化波動インピーダンスである．Re（Z）Re（Zo）＞0かつZoは実数なので，　Re（Zr）＞0である．式（15）を用いれば，比誘電率や比透磁率が任意の複素数をとりうる場合でも，屈折率を曖昧さなく計算することができる．　式（15）には規格化波動インピーダンスが含まれており，通常用いられる式n＝　pmとは異なった形をしているように見える．そこで，n＝VEWEZFにおける計算にルールを設けることにより，式（15）と同じ結果を得る方法について述べる．計算ルールは次のようなものである：　1．複素数α＝lor　l　exp（iθα）の平方根の絶対値はV画（＞0），偏角はθ、／2であるとする．　2．比誘電率の偏角θ．，比透磁率の偏角θμは1θμ一θ．i＜πを満たすようにとることとする．ルール1は複素平方根関数を1価の関数にするためのものであり，ルー一ル2はRe（Zr）＞0に限定するためのものである．これらのルールを用いると正しい屈折率が求まることを示す．規格化波動インピーダンスは各一漂一愚（．θμ　一一　eε1　2）（16）20（a）　1Zr亀禦、、　、、、−fh、　　　　5、●吻ReR，、t／iKi0’ノ∫（b）i搬繰�h．�`＼、．唱もへ　、　、　　マ0Reノη　　　！　　　’畷Zr図1：複素平面上における比誘電率ε．，比透磁率μ，，屈折率n，規格化波動インピーダンスZ，の関係（a）規格化波動インピーダンスの虚部が正（θz＞0）および（b）負（θz＜0）のとき．それぞれの図において，3つの矢印により表される角はすべて等しい．となり，当然Re（Z。）＞0を満たしている．式（16）を式（15）に代入することにより　　　　　　　　　一面一広・＝＝1ε1煽exp（iθ2£！一；le2）が得られる．一方，通常用いられる式n　・＝　vgiZiFからは　　　　　　　　　　　n　・＝　viE；7T；−1ε・iljtL・1　exp（．θμ十θε1　2）（17）（18）のように求まる．式（18）と式（17）は確かに一致しており，上記の計算ルールを定めることにより，n＝V駆から正しい屈折率が求まることがわかる．特に，媒質の応答に利得がない場合は，π＝V篤V冗と書いて0≦θ．，θμ≦πのようにとり，ルール1を適用すれば正しく計算できることがわかる．　比誘電率，比透磁率，屈折率，規格化波動インピーダンスが複素平面上でどのような位置関係にあるのかを考えておぐと，実際計算する上で便利である．式（16），（17）より，屈折率の偏角θnおよび規格化波動インピーダンスの偏角θzは　　　　　　　　　　　　　e．　一　bye　，θz　＝°μ評　　　　　（・9）である．これより，　　　　　　　　　　　　　　θズθπ一θ．　一一θ。…ez　　　　　　　　（20）が得られる．θzの絶対値は鋭角であるので，θバθnとθ．　一θ，の絶対値も鋭角である．これらのことから，屈折率の偏角を決定することができる．図1はε。，th，　n，　Z。の関係を複素平面上に表したものであり，nはε，とμ，が成す角の劣角側に位置することがわかる．3　群速度とエネルギー速度　群速度は　　　　　　　　　　　　　　　VG・一｛d［Re（k　　da）1ザ1（21）21で与えられる．特に，媒質の応答に利得がない場合の，エネルギー流が正の方向の固有モードの群速度は，前節の結果を用いると　　　　　　　　　制研号鷹＋剰　　（22）のように書ける。ここで，速度の逆数，すなわちcc遅さ”（slowness）を用いて速度を表現していることに注意する．　エネルギー速度は，ポインティングベクトルS＝Se。，エネルギー密度Wを用いて　　　　　　　　　　　　　　　　　UE一嘉　　　　　　（23）で与えられる．ここで，“一”は時間平均値を表す．単色平面波のポインティングベクトルの時問平均値は　　　　　　　　　　　　　　　S−IIEI2R・（17）　　　　（24）である．一方，エネルギー密度は　　　　　　　　　　　　　讐E・誓＋H・讐一PL　　　　（25）のような時間変化をする量である．ここで，PLは分極や磁化の誘起に伴うエネルギーの散逸や流入を表す．式（25）の両辺を時間で積分してWを計算する際には，入射波や媒質の応答を具体的に考慮する必要がある。得られたWの時間平均をとることにより確が求まる．4　ローレンツ媒質における群速度とエネルギー速度の比較　ここでは，比誘電率と比透磁率がそれぞれロー一一一レンツ分散：　　　　　　6r（ω）一・一ω2qE＋i7。ω，　par（ω）＝：・一ω2一ωf＋i7mω　（26）で与えられるような媒質における群速度とエネルギー速度の比較を行う．α≧0，β≧0であるような媒質における，単色波に対するエネルギー速度はRuppin団により求められており，C−，nd／Zr）｛［・＋（岬剛］＋［・＋（w2　．一　tuk）2＋酬鐸一mb）［（E；＋2ω紛＋（μ1＋2ω調］⊥｝（27）（28＞のように書ける．ここで，’と”はそれぞれ実部と虚部を表す．この節においては，以後，α≧0，β≧0であるとする．224．1　無損失媒質の場合　媒質の応答に損失がない場合（7。＝O，7m　・0）の群速度とエネルギー速度を比較する．ただし，ε。μ，＜0の場合は波は伝搬しないので，ε，μ。≧0として計算する．　エネルギー一速度の逆数は　　　　　　　　舞そ［・＋睾釧＋立［1＋睾鋼　　　　　　　　　斗＋ω勃＋立（険ω謝　・　　　　　　　　　−ve；Pt＋x（驚膿謝となり，式（22＞より，群速度とエネルギー速度が等しくなることがわかる．ただし，　　　　　　　　　　　（ω2十ωぎ）α　　　　2αω2　　　　dεr　　　2αω2　　　　　　　ε・＝1＋（ω・一一　wg）i・”一（ω・一ω3）2・ω石＝（ω2一ω蜜）2・および，μ，に関する同様の式を用いた。（29）（30）（31）（32）4．2　損失のある媒質の場合　7，≠0，　7m≠0である媒質における群速度は，一般の場合は式が複雑になって，群速度とエネルギー速度の比較が困難なので，εr（ω）＝μ，（ω）という簡単な場合を考える・実際メタマテリアルにおいて負屈折率を実現する場合，電気的メタ原子と磁気的メタ原子の共振周波数をほぼ一致させる（ω。〜ω撒）ので，現実的な状況であると言って良い．群速度とエネルギー速度の逆数はそれぞれである。差をとると，器一ε；＋ω器器一ε1＋嵯Co（1　　1妙E　　VG）−2÷ω幕一誰纂罐奏P≧・（33）（34）となり，　　　　　　　　　　　　　　　　　冤1≧vd　　　　　　　　　　　（35）が得られる．VEとVGの差は共振周波数で最大になり，共振周波数から離れるにつれて小さくなる．つまり，伝搬に伴う損失が小さい領域ではtVEとVGはほぼ等しいが，損失が大きくなるにつれてVEとVGの差は大きくなり，ngとVGは同一視できなくなる．群速度は包絡線の伝搬速度で，伝搬に伴う損失を考慮していないのに対し，エネルギー速度は損失の影響を考慮しているため，このような結果になる．23　6　5　4＞3誉2　　1　0　−1一3　　　−2　　　−1　　　0　　　　1　　　　　　　　△／γe23図2：共振周波数付近での位相速度Vp，群速度VG，エネルギー速度z7Eの変化の例．それぞれの速度の逆数をプロットしていることに注意する．ただし，△＝ω一ω，である．α》耀であれば，一”or。／2く△＜7。／2程度の範囲でVG＜0となる．また，α＞27。ω。（》7ぎ）の場合，［α一　α2−（27eωc）2］／（4ωe）＜△＜［α＋　α2−（27eωe）2］／（4ω。）でvp＜0となる．4．3　負位相速度，負群速度　速度の符号について考察する．再び，ε，（ω）＝μ，（ω），脆≠0を仮定する．位相速度，群速度，エネルギー速度はそれぞれ　　　　　　　　　　：−1−（　　α（ω2一ωぎ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（36ω2　・一　wぎ）2＋（7。ω）2）　　　　　　　　　　ft　・＝・＋α（ω2＋ω書）［（ω2一ωぎ）2−（ッ。ω）21　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（37　　【（ω2一ωぎ）2＋（7。ω）2］2）　　　　　　　　　　ll　＝・＋（　　　α（ω2＋ωぎ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（38ω2一ωぎ）2＋（7。ω）2）のように書ける．これらの速度をグラフに表したものを図2に示す．αが十分大きければ，共振周波数より大きなある周波数範囲において，Vpは負になる．つまり，屈折率は負になることがわかる。VGとVEは共振周波数から離れたところではほぼ等しい．しかし，共振周波数近傍では，VEが減少し続け，正の値に留まるのに対して，　VGは増加し始めCoを上回り，無限大を経由して負の値をとるようになる．　この例から，群速度とエネルギー速度は常に同じ方向を向くわけではないことが確認できる．したがって，位相速度と群速度が逆向き，すなわちVp・VG＜0が負屈折率を特徴づけるのではないことは明らかである．実際フィッシュネット構造のメタマテリアルにおいて，位相速度と群速度が同時に負になる状況すら実現されている［8］．245　エネルギー保存則を用いた群速度とエネルギー速度の関係　　の考察　ローレンツ分散媒質に対する計算では，吸収が大きい周波数領域で群速度とエネルギー速度の違いが大きくなり，エネルギー速度と群速度が逆向きになる場合があるということが確認できた．ここでは，具体的な媒質の応答を仮定せずに，電磁場に対するエネルギー保存則を用いて群速度とエネルギー速度の関係について考察する，5．1　電磁波の吸収，増幅がない場合　エネルギー流が＋，2方向である，振幅の等しい2つの異なる角周波数ω1，ω2（ω1．CY　W2）の電磁波の重ね合わせを考える．z　＝0における電磁場が　　　　E（・）−Ec・s（w・t）＋E　c・s　（w2t＞−2E…（ω1去ω2うc・s（唾iω2う　（39）　　　　H（・）−Sc・s（ωlt）＋多c・s（ω2t）一誓c・s（ω1吉ω2うc・s（ω1iω2う（4・）のように表されるとする．ただし，簡単のため，ω1，ω2における波動インピーダンスは等しいとした．co81（ω1　一　w2＞t／2｝の変化が無視できる範囲でポインティングベクトルの時問平均をとると　　　　　　　　　　　　　S（・）一写c・s・（嫡iω2う　　　　（4・）となる．（以後，時間平均の操作はcos［（ω1一ω2）t／2］の変化が無視できる範囲で行うこととする．）一方，z　＝＝　d　（dは正の微小距離）における電場はE（の一Ec・S（ω、オー為・の＋Ec・S（ω2t・一・k2の一2Ec・s（ω・＋ω・t−k・＋igd　　2　　　　　2）c・s［妨≡娩（確）1（42）である．ここで，ω1鯉ω2なので娠1＝（k1−k2）／（ω一ω2）とした．また，　X＝dにおける磁場とポインティングベクトルの時間平均値は　　　　　H（の一穿c・s　（Etli・：＋｝E±2t　＿　811；12ad）c・s［嫡看吻（t　一一　v6’d）1　（43）　　　　　　S（の与・s2［唾iω2（t　一　v6・d）］　　　　　（44）のように書ける．　エネルギー保存則　　　　　　　　　　　　　　　　▽・s−一響　　　　　　（45）をポインティングベクトル，エネルギー密度の時間平均値に対して適用し，区間［0，，i］で空間積分すると　　　　　　　　　　　　　　S（d）　−S（・）一一∂聖　　　　　　（46）25となる．ここで，兇【呵は区間［O，司のエネルギー面密度の時間平均値を表す．式（41），（44）より　　　　　S（d）　−S（・）一謬｛c・s［（ω・一ω2）（オー�宴ﾂ・の1−c・sl（ω、一一　w2）tl｝　（47）である．これを式（46）に代入して，時間で積分することにより％司一ガ罫・s［（Cti・・一・w2）（畔）］士・｝（VG＞〈・）（48）が得られる．ただし，積分定数はmin（M［0，d｝）＝0と仮定して決めた．また，（ω1一ω2）”δ1d《1を用いた．以上より，　　　　　　　W一鶴！讐警1｛c・s［（ω…一・w2）tl　±・｝（VG＞〈・）　　　　　　　＿　　　　　　E2　　　　　　　S−S（0）＝＝7｛c・s［（ω・一ω2）tl＋1｝であるので，式（23）より　　　　　　　　　　　　　cos［（ω、一ω2）t］＋1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（VG　〉〈　0）　　　　　　　　　　VE＝VG　　　　　　　　　　　　　cos　［（ω、一ω2）t］　±1　　　　　　　　　　　＝＝｛�j1主≡1≡隠≡ll　l；lll（49）（50）（51）（52）と求まる．式（49），（50）からわかるように，VG＞0のときはSの時間変化が正（負）のときに葎の時間変化も正（負）となるが，VG＜0のときは5の時間変化が正（負）のときに宙の時間変化は負（正）となるために，　VGの符号によってVEの式が異なる。　dk／dω＞0であるときは，エネルギー速度は波束cos［（ω一ω2）（t　一一　v．−1d）／2］の見かけ上の伝搬速度，すなわち群速度VGと一致する．一方，　dk／dω＜0であるときは，エネルギー速度は群速度と逆向きになるだけでなく，大きさが時間的に変化する．したがって，たとえ電磁波が媒質に吸収や増幅されない場合でも，恥吻G＜0だから屈折率は負であるとするのは良くないことがわかる．　式（52）において，VG＜0のときには，エネルギー速度が時間的に変化したり，無限大に発散したりするので，前節で求めたエネルギー速度とは一致しないように見える．しかし，前節のように正弦波定常状態を考える，すなわちω1＝ω2とすればエネルギー速度の時間変化はなくなる．また，媒質の応答を具体的に考慮してエネルギー密度の積分定数を適切に決めれば，エネルギー速度は発散せず，前節の結果と一致すると考える．265．2　電磁波の吸収，増幅がある場合　　　　　　　　　　　　　　一　吸収や増幅の影響により，z　＝dにおける電場がE（の・＝Eexp（−kl’d）　cos（ωlt　一一kl　d）十Eexp（−k5’d）　cos（ω2t−kS　d）　　　　　　　　　　　（53）　　　−E【exp（一聯xp←k6’d）］c・s（ω1吉ω2舌一畢d）c・s［ω1iω2（孟剃　　　一　E［exp（一砲）・一一　exp　（一一kS’d）｝sin（ω1吉ω2孟一畢d）sin［ω1iω2（卜”δ1の1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（54）のように表される場合を考える．ここで，勿δ1＝（履一穐〉／（ω1一ω2）である．このときの磁場とポインティングベクトルの時間平均値はH（d）　＝iZlexp（−k・1’d）＋exp（−K・i’d）】　c・s（ω1吉吻孟一畢　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　×C・S［ω1iω2　　　　　−一　iZ　｛exp　（−kl’d）　一一　exp　（一一k6’d）］　sin（ω1吉ω2看一畢　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　d一φ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（孟一”δ・d）］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　d−一φ）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　×sin［ω1iω2（t　一’　VG−・の］S（の一姦［exp←kl・d）＋exp（−kS’d）］2　c・s（φ）c・s・［ω1iω2（トηδ1の］　　　　　　　＋指瞬望の一exp（一k餐d）12c・s（φ）sin2［ω1i吻（t　一一　VG−・d）］のように書ける．ただし，il　・arg（Z）である．　媒質に損失や利得がある場合，有限区間でのエネルギー保存則［式（46）1は　　　　　　　　　　　　s（の一s（o）一∂聖一細（55）（56）（57）のようになる．ここで，ρL［呵は区間［0，ci］における単位面積あたりのエネルギーの散逸や流入を表す．1矧ψ，閥dl《1として式（57）の左辺を計算すると　　　S（の一3（o）一昌c・s（φ）｛c・・［（ω・一ω・）（t・一　v6id）｝−c・s［（ω・一一一・b・2）t｝｝　　　　　　　　　　　一昌隅）醐4・］C・S（φ）C・S｛（ω・−W2）（t　一一　VG”d）］　　　　　　　　　　　詣2隅剛2＋k6・2）d21c・s（φ）　　（58）となる．右辺第2，　3項はCdl　・ω2としたとき，すなわち正弦波定常状態において0にならない．つまり，これらは電磁エネルギーの増減に寄与しない項である．したがって　　　　　一∂聖一昌c・s（φ）｛c・＄［（ω・一ω・）（t−vd’d）］一一c・s［〈ω・一ω・）t｝｝（59＞27となり，min（Wio，dj）＝0と仮定することにより，　　　　頭鯛一響c・s（φ）｛c・s［（c・71　一一　W2）（畔）］±・｝（VG＞〈・）が得られる．一方，z　・d／2におけるポインティングベクトルの時間平均値は（60）s（1）一伽［一（撃）d1…（φ）｛c・s　［（w・−w2）（孟」引）］＋1｝　　　　　　　　＋銑P（醍d2）−exp（一響）r…（φ）　（61）である．右辺第2項は規≠kS’による包絡線の波形の歪みを表している．　k”＝鰐＝樗であるとすると，エネルギー速度はtvE　＝：　｛1（d／2）−vG、exp（一．k〃d）c・s｛（ω・一ω2）【t　・一（vδ1d／2）］｝＋1　W［・，d］／d　　　　　c・s｛（ω一ω2）［孟一（曜d／2）】｝土1（VG　〉〈　0）（62）（63）のように求まる．　媒質に損失や利得がある場合は，dk’／dωが正（負）のときに，エネルギー速度と群速度は同方向（逆方向）になる．また，VEは無損失時に比べて，　k”＞0（吸収性媒質）のときは小さくなり，k”＜0（増幅性媒質）のときは大きくなる．ただし，この議論では，無損失時のVEと吸収，増幅があるときのVEの大きさの大小関係はわかっても，その差は具体的にはわからない．6　まとめ　媒質中における電磁波の位相速度群速度，エネルギー速度について考察した。まず，比誘電率と比透磁率が任意の複素数をとりうる場合にも適用できるような位相速度，あるいは波数（屈折率）の計算法を導出した．マクスウェル方程式を対角化し，各固有モードのエネルギー流の方向に着目すれば，曖昧さなく波数が計算できることを示した．また，複素平面上での比誘電率比透磁率，屈折率，波動インピーダンスの位置関係について調べることにより，屈折率を視覚的に求める方法を考案した。次に，比誘電率と比透磁率が同じローレンツ関数で表されるような媒質中における位相速度群速度，エネルギー速度を具体的に計算し，負屈折率条件と位相速度と群速度が逆向きになる条件は異なることを示した．損失が小さい場合は群速度とエネルギー速度はほぼ同一視できるため，位相速度と群速度が逆向きになる条件が負屈折率条件だとしても結果的には問題ない．しかし，損失が大きい場合には群速度とエネルギー速度の差は大きくなり，これらの速度が逆向きになる条件が存在するため，位相速度と群速度が逆向きになる条件は負屈折率条件と一致しないことを確認した．最後に，エネルギー保存則を用いて，群速度とエネルギー速度の関係について調べた．電磁波が媒質に吸収や増幅されない場合で，波数の実部の周波数微分が正になる場合に限って28群速度とエネルギー速度は一致する．また，吸収や増幅がない場合でも，波数の実部の周波数微分が負になる場合は群速度とエネルギー速度1ま逆向きになる．さらに，吸収（増輻）の影響により，エネルギー速度は吸収，増幅がない場合に比べて小さく（大きく）なることを示した．参考文献［1］V．　G．　Veselago，“The　electrodynamics　of　substances　with　simult　aneously　negative　values　　ofεandμ，”Sov．　P　hys．　Usp．10，509−514（1968）．［2｝R．A．　Shelby，　D．　R．　Smith，　and　S．　Schultz，‘‘Experimental　Verification　of　a　Negative　　Index　of　Re丘action，”Science　292，77−−79（2001）。［3】L．Brillouin，　Wave　Propαg漉oηand　Gromp　Velocity（Acad3mic　Press，　New　York，　NY，　　1960）．［4］R．Y．　Chiao，“Superluminal（but　causal）propagation　of　wave　packets　in　transparent　　media　wi七h　inverted　atomic　populaもions，，，　Phys．　Rev．　A　48，　R34−R37（1993）．IS］A．　M．　Steinberg　and　R．　Y．　Chiao，“Dispersionless，轟ighly　superlum玉nal　prop翫gation　in　　amedium　with　a　gain　doublet，”Phys．　Rev．　A　49，2071−2075（1994）．［6］L．」．Wang，　A．　Kuzmich，　and　A．　Dogariu，“Gain−assisted　sup　erluminal　light　propaga−　　tion，，，　Nature　406，277−279（2000）．［7］R．Ruppin，“Electromagnetic　ellergy　density　in　a　dispersive　and　absorptive　material，”　　Phys．　Lett．　A　299，　309−−312（2002）．【8｝G．Dolling，　C．　Enkrich，　M．　VSiegener，　C．　M．　SeukoUlis，　and　S．　Linden，“Simul七aneous　　Negative　Phase　and　Group　Velocity　of　Light　in　a　Metamaterial，”Science　312，892−894　　（2006）．29輻射科学研究会資料　　　　RSI　1−−03単導体素子を用いた三次元線構造の　時間領域における電流伝搬解析Analysis　of　3　rD　conductive　iine　structUre　using　single　conductor　transmission　line生駒圭司　　　　　久門尚史　　　　和田修己Keij　i　lkoma　　　　　　　Takashi　Hisakado　　　Osami　Wada京都大学大学院工学研究科電気工学専攻Depa血nent　of　Electric　Engineering，　Kyoto　University2011年5．月26日於　京都大学30　概要　近年の電子機器の小型化および動作の高速化に伴い，内部の電気回路において高周波の信号が引き起こす電磁結合を考慮した回路解析の重要性が高まってきている．また，メタマテリアルをはじめとする，明示的な帰路線やグラウンドがない構造の解析はモデル化が難しく，新たな解析手法を考案する必要がある．現在，回路解析においては，集中定数回路モデル，分布定数回路モデル，FDTD法などの電磁界解析などがよく知られているが，それぞれ一長一短があり，より速く正確な回路解析を行える回路モデルが望まれている．こういった背景から，我々は単導体線路における電流伝搬を基にした回路モデルの研究を行っている。本報告書では，解析対象とする導体線路を単導体素子を用いてモデル化し，電流と電荷を変数とし電界の境界条件と電荷保存則を用いることで，電流伝搬の解析が行えることを示す．また，電流伝搬のメカニズムは，遅延方程式により記述でき時間領域において解析できることを示す．キーワード電流伝搬、回路モデル、集中定数、分布定数、単導体、電磁界解析1　はじめに　半導体技術の目覚ましい発展に伴い，電子機器の小型化および動作の高速化が進んでいる．しかし，その一方で回路動作が電磁ノイズの影響を受けることが増えてきており，電磁結合を考慮した回路解析の重要性が高まってきている．また，メタマテリアルの回路モデルをはじめとする，帰路線やグラウンドを明示的に定義することのできない複雑な構造を持つ回路では、大域的に定義される電圧を用いた理論で解析を行うのは困難である．そこで，Maxwell方程式に立ち返り，局所的に定義できる電流と電荷を変数とし，電磁気学を基とした新たな回路モデルの構築が必要となってきている．　ここで，既存のモデルの比較をし，今回提案する新たな回路解析手法の特徴を述べておく．電気回路の解析手法として最も一般的なものとして用いられるのが集中定数回路モデルである。しかし，集中定数回路素子を定義する上で，素子の長さが信号の波長に比べて充分短い必要があり，今回主な解析対象とする高速で動作する電気回路では素子数が増え解析が困難になる．また，集中定数を定義できない高周波の信号を解析する方法として分布定数回路モデルがある．この方法では線路に一様に素子が分布していると近似し，信号の伝搬や反射および透過といった現象を解析することができる．しかし，このモデルは主に，伝送線路の解析を対象としており，帰路線を持ち電圧と電流が同時に定義できる必要があった．さらに，一次元のモデルには有効であるものの，二次元，三次元などの複雑な構造を持つモデルには向いていない．一方で，回路を空問申に置かれた導体として，Maxwell方程式を直接解くFDTD法や有限要素法などといった電磁界解析が行われることもある．この方法では，どのような構造に対しても解析を行うことができるが，計算コストが大きく解析に長い時間がかかってしまう．また，この方法では回路解析というより電磁気学的な見方をするため，現象のメカニズムを把握するのは困難である．そこで．今回提案するモデルでは，単なる電磁界解析ではなく動作メカニズムを意識した上で高速かつ正確に電気回路解析を行うことを目的とする．特に，単導体線路における電流伝搬を基本とし，婦路線が明示できず電圧を定義できない場合においても，電流と電荷を変数に取ることで伝送線路と同じような取り扱いを行えるモデルを提案し，その組み合わせによって複雑な回路にも適応できることを目指したい．本報告書では，解析対象とする導体線路を単導体素子を用いてモデル化する方法を提案する．まず，各単導体素子を流れる電流と電荷を定義し，それらが生成する電界を導幽する．次に，各単導体素子の表面において，電界の境界条件および電荷保存則を用いることで素子を伝搬する電流が導かれることを示す．また，解析手順を整理すれば，電流伝搬は遅延方程式により記述できることを示し時間領域における解析を行う【8】．2　単導体素子の定義および生成電界の算　　出　本節では，線路を伝搬する電流および電荷がその周りに生成する電界を，Maxwell方程式を用いて定式化する．また，本概究において基本的な前提としている無限長単導体線路について，電流および電荷が満たす波動方程式を示し，伝搬特性について述べる．その後に，提案手法の基本素子とする円柱の完全導体により構成される単導体素子の定義をする．2．1　電流及び電荷が生成する電界の導出　電界をE，電束密度をD，磁界をH，磁束密度をBとし，電流密度をJ，電荷密度をρとするMaxwell方程式は以下のように表現できる．　　　　∂β▽xE＝一一　　　　∂t　　　　∂1》▽×」H＝一一＋3　　　　∂t▽・B＝0▽・1》＝ρ（1）（2）（3）（4）ここで，ベクトルポテンシャルAとスカラーポテンシャルφを考え，これらがローレンツ条件▽・A＋μoεo霧一〇（5）31を満たしているとすると，式（1）から式（4）より，ダランベー　2．2無限長単導体の電流伝搬ル演算子，を用いて，晦聯一v2口2A　＝μo　」口2φ＝丑　　　ε0と表現することができる．この時，電界は　　　　　∂！望E＝一▽φ一看　　　　本研究の基本となるx軸方向にのびる無限長完全単導体線（6）　路について考える．単導体線路において電流Ioおよび線電荷　　　密度λoがx軸正方向に伝搬することを考えると，電流Ioお　　　よび線電荷密度λoが生成する電界のκ方向成分は，式（10）よ　　　り次のように表現できる．　　　・（7）（8）・2＆＝一講一μ・讐（17）　　　今，完全導体について考えているため，その表面においては電　　　界の境界条件が成り立っている．今，境界条件のうちE、＝O（9）　を考え，式（17）の右辺が常に0になるとすると，を満たすので，両辺に口2をかけて式（7）（8）を代入すると，・2E＝一毒▽ρ一曙（10）となり，電界は電流密度および電荷密度を波源としていることがわかる［1］．また，式（7）（8）を解くことにより，真空中の座標〆◎M，ノ，〆）を波源とする電流密度」及び電荷密度Pによって任意の観測点r（x，ア，z）に生成されるAとφは，姻嵩叢∫∫∫警1岬erφ（うり＝毒∫∫∫紹曜醐（11）（12）と求まる．ただし，真空申であるので電磁波の伝搬速度は光速度c（＝3．Ox　I　O8　mlli）と等しく，　　　　　　　　　　　　　i〆−rit’踏‡　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）　　　　　　　　　　　　　　cである．これは，観測点ア（x，y，z）におけるスカラーポテンシャルφ（r，t）及びベクトルポテンシャルA（r，t）が時刻〆に存在していた電流密度」と電荷密度ρからの電磁波の遅延を含んでいることを示している．　ここで，電流密度」と電荷密度ρがx軸上のみに存在し，電流密度」はx方向成分Jxのみ持つとすると，ベクトルポテンシャルAもx方向成分Axのみを持つことになる．したがって，x軸上の電流と線電荷密度を∫，（st　，ぜ），λ（ゴ，〆）と置くと，式（11）及び（12）は，姻＝釜∫φ（…t）＝嵐∫Ix（St　，ぜ）lr　一　r’1λ（x’，t’）dr’レー〆1dr’と表現でき，　　　　　　　　　　　　　　∂A　　　　　　　　　　E＝一▽φ一b7に代入することで電界を求めることができる．（14）（15）（16）1∂λoεO∂X　∂lo−Pto　’b7（18）が成り立つ．また同時に，線路上の各点において電荷保存則を満たすので，　　　　　　　　　　箒＝一讐　　　（19）が成立する．この二式より，この前提のもとでは電流および線電荷密度は波動方程式　　　　　　　　　∂2λe　　　　　　　　　　　　∂2λo　　　　　　　ε・μ・tw「一　SSS　−O　　　　　　　　　　∂21b　　　　　　　　　　　　　∂210　　　　　　　　ε・掬π一簾＝oを満たすこととなる［3］［4】．この波動方程式を解くと，Io（x，∫）　＝　fi（x−ct）÷f2（x＋ct）　　　　　1あ（x，t）＝　一伍（x一α）一ゐ（x＋α）｝C（20）（21）（22）（23）が得られ，無限長完全単導体では電流および線電荷密度は光速cで波形を変えることなく伝搬し，前進波はを，後進波は1＝　cλ1＝　一一cA（24）（25）の関係を満たすことを表わす．　以上のことから，本論文では有限長単導体線路における伝搬を考えた場合にも，単導体中で境界条件および電荷保存則を満たす電流と線電荷密度は光速cでその波形を変えることなく伝搬すると仮定し，そのような伝搬特性を持つ単導体素子を用いてモデル化を行うことにより単導体線路の電流伝搬解析を行う．　また，単導体線路についてまとめると，表1のように伝送線路のモデルと比較することができる．この比較より，分布定数回路でモデル化する伝送線路と同じように，単導体線路においてもモデル化を行える可能性があることが言える．モ32表1：単導体線路と伝送線路の比較単導体線路　　　伝送線路変数電荷，電流電圧，電流伝搬速度v価髭cllorc変数の比e椰方程式電荷保存則，境界条件KVL，　KCL端の影響解析的に表現あまり意識せずデル化する上での問題点として．分布定数線路における特性インピーダンスに相当するパラメータが構造に依存せず，反射透過電流についてのモデル化をするためには何らかの他の影響を引き出さなければいけないことが言える．また，端の影響が出るため，解析対象が置かれる周辺すべての点からの影響を条件に入れなければいけない．2．3　単導体素子の定義leε、一lt｝（∋図1：単導体素子の定義　提案モデルの基本単位として，図1のような単導体素子を導入する．単導体素子は，半径r，長さ1の円柱完全導体として定義する．また，片方からステップ電流Ioを注入すζと，光me　cでその波形を変えずに伝搬した後，他方から一leとして抜き出されるものとする．ただし，電流は中心を流れるものと仮定して代表させる．　このときステップ電流Io（x，　t）は，　1。（x，t）i・i・L。H｛t−（x−・Xn）1c｝｛H（x−Xn）一∬（x−Xn＋1）｝（26）と表現できる．また，同時に大きさがλo≡為ノcを満たす線電荷密度も電流と共に伝搬し，　λo（．r，　t）≡≡ZeH｛t　2−（x−Xn）1c｝｛H（x−Xn）−H（x−Xn＋1＞｝　　（27）と表現できる．式（14）（15）（16）より，これらの電流および線電荷密度が電界を生成することがわかる［5】［61［71．　ここで，t＝0においてx　＝xnに出現し，　x．”．x。＋1まで伝搬する電流及び線電荷密度が，時刻tにおいて観測点P（x，r）に生成する電界を導出する．このとき，t＝0においてx＝　Xnに出現した電流及び線電荷密度が生成した電界が観測点Pに到達する時刻を∫1，x＝　Xn＋1で抜き出された電流及び線電荷密度が生成した電界が到達する時刻をt＝・t2とすると，生成電界は次のようになる［2］．Ex岡竺一告鳳臨皇≒ア　　　　　　　　＄￥tk）kア｝（28）E・（x・・〜t）＝調｛1＋離≒），｝H・一夜）　　　　　　　一｛構蒜｝H（t・一・　t2）1（29）　同様にt＝oにおいてx．＝．Xn，　iで発生し，　x＝x。まで伝搬する電流及び線電荷密度を考える．このとき，t＝0において．x＝κ。＋1に出現した電流及び線電荷密度が生成した電界が観測点に到達する時刻をtl，　x忌κnで抜き出された電流及び線電荷密度がが生成した電界が観測点に到達する時刻をt＝　t2とすると，E・（x・・r・・t）　＝一缶鳳謙≡論）2　　　　　　一砦識ア｝脚）一器繍｛1−　　　　　　一｛レ（3G｝33　　　　　　　　　　　（x−Xn）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（31）　　　　　　　　　　r2＋（x　・一　Xn）2と表現できる．このように，単導体素子上を伝搬するステップ電流が観測点に生成する電界は，それぞれの電流の波源と観測点の位置関係から計算することができ，単導体素子の端点からのみの影響で生成されることがわかる．　本節ではステップ波形の電流についてのみ議論したが，この計算は時間変化する電流1（t）についても適用することができる．正の方向に伝搬する場合，E・（x，　r，　t）＝一毒緻諜農）2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（32）Er（JC，　r，　t）　＝藷｛1＋轟諜≒ア｝H。一の｝鞭）1r2　＋　（x　’一　xn＋1）2｝　　　　　　（．r−Xn）r2＋（x−Xn）2｝・（∫一の一｛1触一．。。＋1）2｝・（・・一・　t2）1（33）と表現でき，負方向への伝搬の場合も同様に，Ex（x，　r，　t）　＝E，（x，　r，　t）縞｛謡森アーy窪識ア｝　　　（34）＝鏡鳳1憐農讃｝珀一の一｛　　　（x一κn）1一　　ア2＋（．v−Xn）2｝∬岡　（35）と表現される．界条件と電荷保存則を与えることにより電流伝搬を解析する．v．v　　　　　　／ぐ＼　　　　／ぐ／《ン繍　／3　解析手法の提案本節では，前節で定義した単導体素子を用いて提案手法による解析方法を説明する．3．1　解析対象の単導体素子によるモデル化図2：解析対象の例／》　／　／／／／　解析対象として，図2のような半径aの円柱によって構成されるx−y平面上の線構造を考える．ここで，2．3節で導入した単導体素子によるモデル化を考える．この時，単導体素子中で電流は無損失かつ光速cで形を変えずに伝搬すると仮定するため，直線線路など伝搬が滞りなく起こるような構造を解析する場合には，一つの長い単導体素子でモデル化することができる．一方，図2のような構造を解析する場合には，屈曲部近傍において生成する電界が伝搬に影響を与えるため，その影響を表わすために屈曲部付近では充分短い単導体素子を使ってモデル化する必要がある．そこで，今回は長さ1の単導体素子を用いて図3のようにモデル化を行う．さらに，単導体素子の接続点ごとに，前進電流∫叢�Fと後進電流塩（t）を定義する．ただし，各要素の電流は，中心を流れるものとして代表させることとする．このようにモデル化した解析対象について，それぞれの素子電流が生成する電界を求め，電界の境図3：モデル化の例3．2電流伝搬メカニズム　接続点nを始点とする電流’蓋（t），塩（t）および，その抜き出し電流が観測点P（x，y，z）に生成する電界を求める．前節の結果より．堵（t）の方向をx軸として考えると次のように導出される．Ex（．r，y，　z）iR（t　一一＆　　　c）4（t−−tt）4（t一竿））＋Rn−R。．1｝R凪　　　　　Rn＋11詮（　　　Rn＿｝＋lt一e）（36）E・（x，y，z）　＝毒橿［｛1＋�k｝ili（！一響）　　　　　　一｛1＋κ譜｝iS（’−tb’）i　　　　　　一轟傭［｛　x剛Xn1−　．Rn｝rg（∫一響）　　　　　　一｛　．）c鱒Xn．−11−　　Rn＿1｝噌（t・一一　11！1　2＋1）1（37）ただし，R、＝　（x−Xn）2＋　y2＋z2，　r＝V57　F　7である．　ここで，伝搬電流を求めたい素子の表面を表わす点（Xm，Y，n，　a）（以下，マッチングポイントと呼ぶ．）において式（36）（37）を用いて電界を求めその電流伝搬方向成分をEmnとすると，電界の境界条件を適応することにより，冠ΣEmn＝o炉1（38）が成り立つこととなる．また，マッチングポイントを置く素子を流れる電流を別項として取り出し，電流源からの影響E瞬n34を加えて整理すると，各素子において，　　轟娠煽＝論傭琶ω一塩（∫一　　　　　　　　　　　＋塩（の一塩．1（’一一f）｝　（39）が成り立つ［8】．さらに，単導体素子の長さによる影響を補正するために，マッチングポイントにおいて求めた電界Emnを前後112の長さで線積分を行う．この操作により，単導体素子として長いものを用いた場合にも，その間の影響を含んで解析を行うことができる．このとき，式（39）は次のように拡張される．x｛塩ω一・s−i（t−1）＋塩ω一塩1（∫一　　�荊ミ⇒O晦E晶5へdl一　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　｝ただし，積分において，時間tについては積分経路の申心で代表させるものとする．　次にマッチングポイントにおける電荷保存則を考える．線要素に電荷が蓄積すると仮定したとき，その電荷の大きさは，以下のように計算される．佐ω＝f。｛・s−i（〆−1）＋ag（〆）　　　　　−iA（〆）−ig＋i（〆−1）｝dt’’丁丁了了一漏7珊一：ヒ比←：　‘　醒r「、圏’’τ響丁一跨「1’i二‡∈‘魏�`麦一縢曳　　、5　　11、1を�d妻「　1　／、幽旨語　・〆1ど曜：一’6一垂糊　｝鱒’1　　K董更　・11　　・‘；‘　・　　，賛　婁B　『　　’　11ト図4：光円錐の1次元断面図（41）今，電荷の蓄積が起こらないと仮定すると，　　　　4．1（！一∠）÷・！m｝（・）−1［．f（t）一・X．、（t−L）・・　�戟@　　　　　　C　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Cが成り立つ．　式（40）（42）を解くことにより，各素子ごとを流れる電流を求めることができる．ここでは，時間領域によって電流伝搬を求める方法を提案する．2式を連立して解き，整理すると，IA（t）＝’il，一，　（t→＋嶋糠勲｛塩（轍一去）＋嬬懸轄（43）4　無限長単導体の解析　提案手法を用いて，直線単導体線路についての電流伝搬解析を行う．特に，2．2節で述べたように，無限長単導体線路では電流が無損失かつ光速cで波形を変えることなく伝搬することを確認する．4．1解析対象のモデル化註乏二三総iiiiユD　　　　　　Xe　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．YN図5：無限畏単導体線路の解析モデル．￥という遅延方程式が導かれる［8】．この式を実際に書き下すと，壕（t）および1島�@は図4のような光円錐上の電流と，遅延を伴って到達する前後の素子での抜き出し電流から計算されることがわかる．　また，実際に伝搬する電流はIm（t）ニIlil〈t）＋J島。1（t−1！c）（44）　解析対象として，半径r，全長Lの円柱単導体線路を考え，長さ1の単導体素子を用いてモデル化を行う．ここで，始端Xoに接続する電流源について考える．電流源のモデルとして図5のように長さL、。。，ce離れた位置から電流を注入するものを考え，L、。u，c，を伝搬した後に解析導体に注入されるものとする．今，このがm番目のマッチングポイントに生成するx軸方向の電界を求めると，E叫in＝一　　　　1　　　　　　　　　1血（t−Tm，in＞　（45）（L、。u，ce＋Xm・一一　XO）2＋r2となる．ただし，τm，inは，電流源の始端からマッチングポイントまでの遅延時間とする。無限長単導体線路を解析対象とする場合には，この電流源長L、。urc，を無限長に設定する．この設定たより，式（45）はゼロとなり，設定した入力電流が波形を崩さずに単導体の端点から入力される［7】．として求められる．354．2　解析結果　解析パラメータを表2に示す．また，入力電流は以下の式で表わされる準ステップ電流とした．i・（t）一｛±｛1響鴛｝（°謝）（46）無限長単導体線路と有限長単導体線路の伝搬特性を比較するた表2：直線単導体線路の解析パラメータ全長L30mm半径r1．Omm素子長12．0�o離散魏v151．210．　8釜o．60．40．209四ll°’°’’’”Ψじ’’’’”旧゜°”E’’”°’°‘’’”一一ttJ”°’飼’’’’””’t°’帥’°°°”°陣　　　己・9・9・　　　　　　　　　　　　陰O巳・・●鱒・韓．．・tg・：u・r…　。。ギ恥購謁襟凝躯、1、、1、1＼穿啓…蹴…紫……題…蜜…：E　　　lk’＼ヘミい熱騒一’i”・・……曳≡　、い　　　　　を一　　　　fJめ，電流源長をLs曜�t＝。。，1．5mmの二通りに設定を変えて解析を行った．また．Te　＝　20psとした．結果を図6，図7に示す結果の図は，入力電流が端点に到達してから11．25ps←T／9）1．210．8動60．40．20　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　：：：1：：：1：：：1：：浅：：：：：：1：：：：1；：：；：：1：：：：：：1：：：：：：：へ：：：：ll黙璽紅1：1二10　　　　　　15　　　　　　20　　　　　　25　　　　　　30　　　1（圃0510　　　　　　15　　　　　　20　　　　　　25　　　i（�o）図7：有限長単導体線路の電流伝搬5　単導体線構造の電流伝搬解析30　本節では，3．2で導出した遅延方程式を用いて単導体線構造の解析を行い，解析対象の端から生成される電界に注目して電流伝搬メカニズムの解明を行う．5．1　屈曲単導体の解析5．1．1　屈曲単導体の解析モデル05図6：無限長単導体線路の電流伝搬毎に横軸に位置x（�o），縦軸1（A）として電流波形をプロットしたものである．　この結果からわかるように，電流源が有限長の場合には電流波形が鈍って伝搬されているのに対し，無限長では入力波形が光速cで波形を変えることなく伝搬されている．ここで，電流源を無限長とすることは，無限長単導体線路について考えていることに相当し，2．2節で述べたように無限長単導体線路では進行方向に電界を生成せず電流が無損失かつ光速cで波形を変えることなく伝搬することが確認できた．また一方で，電流源を有限長とした場合はその始端から生成される電界が影響を及ぼしていることが確認できる．　解析対象として，半径rの円柱．単導体で，長さLbで直角に折れ曲がった図8に示すものとする．ただし，終端からの反射等の影響を無視するため，終端は無限長に伸びているものとする，また，電流源の端からの影響を無視するためにLs。urCC．＝・。とし，準ステップ電流の立ち上がり時間Toは20psとした．図8：屈曲単導体線路の解析モデル365．1．2屈曲単導体の電流伝搬シミュレーション解析パラメータを表3に，解析結果を図9に示す．結果の表3：屈曲単導体解析パラメータ離散数1vを伝搬した　　　恥＝告馴1＋　　　　　　＝籍1Lb＋Lsource〈Lb＋Lsource）2＋）；2（L，。urce→。。）〕屈曲長Lb30mm半径r1．0�o素子長12．Omm30図は，入力電流が端点に到達してから22．8ps←T19）毎に横軸を繍の臆κ�o），縦軸を繍1（A）として繍波形をプロットしたものである．　この結果より，入力電流が時間と共に光速cで伝搬すると1．21響罫1騨；；講；螺霧：：環：1”轟藤轡一牽嘩一愚…遷縫　ミ　　　〜ミ　　　　　義　　　　ミ　�_　　ミ　　　　華　　　　　ミ、　　　ミ　　、ミ”’窒’°”璽‘“”室雛…繋…’“箋…室ヤ13”竃…、三＿潔＿．1．llll，誌1…〜1…．1乱撚：；：：：：欝ミ1’…≡藝；’／／1’lll窯1＼ll”．，；誰慧務鑑；ロ囎醐t＝T／9贈一仁2τ／9‘聯総t＝3了／9淵頓俘t＝4τ／9…”rv”t　tssT／9・”質　t＝6τ／9…・t＝TTX　i“mt・ta　t譲τ19w瑠＝　tニ9T／9（47）0．8婁軌6o．40．2o　　　　　　　　ミ　　もミ　　ミ烹1……ξ…潅ふll・・1戟一9…11，・1・……蓬・1・…｝　　　　　　　　ハ　　　　　ニ　ち　　　　　　　　も三�j≡　　　　　　　：、　　：　　ま�d　　：　　　　　　　けゑリコいけけロミコロぱロミコご　　　　　　　　『“・｝・．ミ　　　　　≡�_暫檸＿論読．0　　　5　　　霊0　　　15　　　20　　25　　30　　35　　40　　45　　50　　55　　60　　　　　　　　　1（�o）の電界が発生することが求められる．この電界Em，inが伝搬電流より先に到達し，その影響による電流が誘導される．誘導される電流を塩（t）および塩（t）とすると，電界の境界条件より，　　　　　辱詣傭｛iS（t）÷塩（’）｝＝・　�撃ｪ成り立つ．ただし，伝搬電流が到達する前なので時刻tより前の時刻の電流は0と仮定した．また，誘導は前進電流および後進電流とも等方的に起こるとしfm（’）　＝　ig（t）とすると，となり，　　　　　　　iA（t）　一　ik（t）＝−le…　　　’−T　　yIm（t）＝ltl（t）＋1島一1（t−・Trn．m．1）　　　＝　210y（49）（50）が誘導されることがわかる．実際にシミュレーション結果と比較すると図10のようになり．ほぼ一致していることが確認できる．屈曲部付近のずれは半径の大きさを無視したため生じたものである．さらに，伝搬電流が屈曲部を通過すると，無図9：屈曲単導体線路の解析結果ともに，屈曲部前後において反射透過のような現象が起こっていることがわかる．ここで，時刻t　＝　519T（＝U4ps）の波形に注目する．このとき，光速cで伝搬する電流の波頭は34．2mmまで到達していることになる．しかし，結果の図では34．2mm以降にも電流が到達していることがわかる．これは，屈曲部までを電流が伝搬すると同時に，屈曲部より先の導体部分に空間申を無限遠から伝搬する電流源起因の電界が伝搬電流より先に到達するためだと考えられる［7］．　ここで，この反射透過電流の発生メカニズムを考える．ここではメカニズムに注目するため，周辺からの電界はマッチングポイントの軸上（Lb，ア，0）に生成される電界で代表させ，電界は積分値ではなくマッチングポイントで代表させたものを用いて説明する．今，伝搬電流が屈曲先のマッチングポイント（Lb，Y，のに到達する直前の電界について考える．この時，ここまでの議論より端となる部分からの影響のみを考えれば良いので，マッチングポイントには無限遠の電流源から空間中≡≡o．80．60．40．2354045　　　　501（ma）5560図10：屈曲部から先の誘導電流（Em，iR到達直後）限長の電流源から注入された電流Igは，　x軸方向に伝搬した後に屈曲点（Lb，0，0）でぎ軸方向に一一loとして抜き出され，それと同時にア軸方向にleが注入される．それらの電流に起因する電界を計算すると，x軸方向の抜き出し電流・−loの半径方向成分は，　　　　　　　　妬ド差鶴　　　　（51）37となり，y軸方向の注入電流Ioの平行向成分として，　　　　　　　　恥＝一告嶋　　　　（52）となる．これらの電界と電流源起因の電界E．，inの合計を求めると，Em　＝　Em，in＋E叫b−＋E．．b．　　＝告傭（1÷｝）　　嵩　0（53）となり，これらの電界が到達した後には電界の境界条件が満たされていることがわかる．つまり，屈曲点から先に誘導される電流は，伝搬電流の到達に伴って屈曲部に近い方から打ち消され図11のように変化する．結局，屈曲部に現れた反射透過電流はこの誘導電流の重ね合わせが屈曲部前後に伝搬したものであることがわかる．§（−Ls。t、rcc，O．o）　　（O，O，0）酬2（五h，Lb，のNb1（乙1，，0．0》図12：三次元線構造の解析モデル表4：三次元線構造の解析パラメータ屈曲長Lb30mm半径r1．3�o素子長12．Omm離散数1v45o．80．60．　40．2354045　　　　501伽）5560図11：伝搬電流の到達に伴う誘導電流の時間変化5．2　三次元線構造の解析5．2．1　三次元線要素の解析モデル次に図12のような三次元線構造について解析を行う．それぞれ線要素はx軸y軸z軸方向に伸びており，長さLb毎に屈曲する．ただし，終端からの反射等の影響を無視するため，終端は無限長に伸びているものとする．また，電流源の端からの影響を無視するためにLs。urcc；。。とし，準ステップ電流の立ち上がり時間Toは20psとした．5．2．2三次元線要素の電流伝搬シミュレーション解祈パラメータを表4に，解析結果を図13に示す．結果の図は，入力電流が端点に到達してから33ps←T19）毎に横軸を線路の位置1（mm），縦軸を電流1（A）として電流波形をプロットしたものである．この結果より，線路上を光速cで伝搬するとともに，二か所1．20．8婁o．60．40．20　　5　10　15　20　25　30　35　40　45　50　55　60　65　70　75　80　85　90　　　　　　　　　1（�o）図13：三次元線構造の解析結果の屈曲部で反射透過のような現象や誘導電流の発生が起こっていることがわかる．第一屈曲部については，前節と同様のメカ三ズムが当てはまる．一方で，第二屈曲点から先の部分では反射透過のような現象に加えて，伝搬電流が到達するかなり前の時刻に誘導電流が発生し，前後に広がっていく様子を見て取れる．　ここでも誘導電流の発生メカニズムに注目するため，前節38と同様に周辺からの電界は軸上で代表させ，第二屈曲部の先のマッチングポイント（Lb，Lb，　z）における誘導電流を求める．伝搬電流が第一屈曲部に到達した瞬間に電流源がマッチングポイントに生成する電界は電流源長L、。u，c，を無限大とすると　　　　　　　　　　　へ輪＝籍灘1＋誰老ll慧≒→　　　　＝矯L爵（L・・urce−・・）　�撃ﾆ求められる．この電界E，n，inが伝搬電流より先に到達し電流が誘導される．前節と同様に誘導電流を計算すると，　　　　　　Im（t）＝　1乱（t）＋1藍一1（∫�`鐙1）az　　　　　　　　　＝L9＋メ　　　　　（55）の電流が誘導されることがわかる．実際に，解析的に求めた誘導電流とシミュレ’一一ション結果を比較すると図14のように一致し，第二屈曲部より先の電流は電流源からの影響が伝搬電流より先に誘導するもので，その誘導電流が前後に伝搬したものであることが確認できた．　また，反尉透過電流についても考える．伝搬電流が第二屈≡≡0．0．��1（燃）図14：第二屈曲部から先の誘導電流（Em，ln劉達直後）曲部に到達した瞬間にマッチングポイントに生成される電界は，電流源起因のものと第一屈曲部起因のものを併せて，Em＝織暑彰＋｝1＋剥価）と求めらる．この電界による誘導電流を実際に計算しプロットすると図15のようになり，第一屈曲部で反射透過電流を誘導した電界　　　　　　　　　E＝蠣圭　　　（57）による誘導電Wt　lm　＝r／zとほぼ一致することが確認できる．つまり，この場合も第一屈曲部と同様に伝搬電流の到達に伴って，EmきO（58）が満たされることがわかり，反射透過電流の発生メカニズムは第一屈曲部と同様に考えられることがわかった．実際には≡≡0．0．0．0．1（mm）図15：第二屈曲部の反射透過電流発生メカニズム前述の誘導電流が先に流れているため，誘導電流と反射透過電流の重ね合わせ電流が流れることとなり，第一屈曲部に比べてやや大きい値の電流になっていると考えられる．6　まとめ　本報告書では，波動方程式を満たす電流伝搬特性を持つ単導体素子を定義し，それによってモデル化した三次元線構造について電流と電荷を変数とする時間領域のアルゴリズムで電流伝搬を解析する方法を提案した．特に，単導体素子を用いてモデル化した場合、構造の端となる部分に注目すれば誘導電流め発生メカニズムを明らかにできることを確認した．また，伝送線路の解析を対象とする分布定数回路モデルと提案モデルを比較し，一本の線路のみで表現され，明示的な帰路線がない線路においても伝送線路と同じような議論ができる可能性を示唆した．参考文献［1］太田浩一一，電磁気学の基礎，EMCJ，　pp．341−342，シュプリ　　ンガー・ジャパン株式会社，東京，2009．［2］R．Lundhdm，　R．B．Fin稔JろWS．Priceノ℃alculation　of　Trans−　mission　Line　Lightnhlg　VbItagesわy　Field　Conceptsノ，　AIE£　Transac藪ons，　vo茎．76，　pp．1271−1283，1958．39［3］久門尚史，吉村和紘，奥村浩士，”単導体線路によるコモン　モードの実験的ならびに理論的検討ノ信学技報，Vol．105，　EMCJ2005−74，　pp91−96，2005［41T．　Hisakado，　K．　Yoshlmura，　K．　Okumura，”Analysis　of　Com−　mon　Mode　Propagation　Based　on　Single　Conductor　Line，”　Proc．　PIERS2006，1P3，　pp．76−80，2006．｛5］THisakado，　N．　Takayama，0．　Wada，”Refiection　and　Trans−　m［ission　Analysis　on　Single　Conductor　Line；’　2009　Int．　Symp．　Electromagnetic　Compatibility，22P44，　pp．481−484，　Kyoto，　Japan，　July　2009．［6］T．　Sokooshi，　T．　Hisakado，　U．　PaoIetti，　and　O．　Wada，”Anal−　ysis　of　Current　Propagation　on　Single　Conductor　Line　Using　Point　Charges　and　Propagating　Line　Currents；Troc．　PIERS　Moscow　2009，　pp．15624566，　Moscow，　Russia，2009．【7］底押辰弥，久門尚史，和田修己，”伝搬線電流及び静止点電　荷を用いた単導体の解析ノ’信学技報，Vbl．109，　CAS2009。77，　pp．77。82，　June，2009．［8】和田善信，久門尚史，和田修己，”伝搬線電流を用いた　単導体線路の時間領域における解析3信学技報，Vol．llO，　EMCJ2010−29，　pp．55−60，　July，　2010．40輻射科学研究会資料　　　　RS　11−04　　プラズマアレイ上の局在表面波導波現象Guided　localized　sur胎ce　waves　oR　plasma　array　　酒井道、前田潤Osamu　Sakai　and　Jun　Maeda京蔀大学大学院工学研究科　　Kyoto　University2011年5月26日　於京都大学41概要　遮断密度を越えた電子密度を持っプラズマ表面には、表面波が伝搬することが古くから知られている。我々は、プラズマの持つ以下の3つの特性に焦点をあてて、この表面波に関わる新たな現象とその応用にっいて説明する。その中心となるのは、電磁波波長より小さなプラズマ上での表面波として局在性である。小さなプラズマをアレイ状に整列させることで、局在表面波はチェーン状に導波され、可変導波路形成へと応用が見込める。そのとき、金属表面の表面プラズモン励起子とは異なり、電子密度が端部で有意な長さの傾斜を持つことで、伝搬周波数帯域が広範になることを示す。最後に、比較的大電力のマイクロ波のための非線形過程を含めた導波路形成の理論モデルについて述べる。Abstract　　　　Surface　waves　on　an　overdense　plasma　have　been　explored　for　a　few　decades，wh｛le　some　new　aspects　of　this　phenomenon　will　attract　further　scientific　interests　andlead　to　novel　application　fields．　Here　we　f｛）cus　on　su�uface　waves　localized　on　am量croPlasma　whose　size　is　much　smaUer　than　the　wavelength；using　an　amay　of　themicroplasmas，　microwaves　can　be　conducted　along　its　structure　like　a　chain，　which　canbe　a　reconfigurable　waveguide。　The　fセequency　spectrum　of　their　propagation　is　muchbroader　than　that　of　su血ce　plasm◎n　polaritons　on　metal　surfaces　since　the　gradientregion　of　electron　density　in　the　p璽asmas　has　a　significant　length．　One　apPlicat董on　of　th董sreconfigurable　waveguide　is　a　controller　of　high−energy−density　microwaves，　andwaveguides　wjth　nonlinear　processes　are　investigated　theoreticall）t，KeywordsPlasma，　elec旋omagnetic　wave，　surぬce　wave421．はじめに　プラズマと電磁波の相互作用について、その研究の歴史は長い［1−3］。その中の1っのトピックスとして、プラズマ表面に伝搬する表面波をあげることができる［4−10］。ここで言う表面波とは、誘電率が正と負の媒質の境界面を伝搬する波動を指し、ときには電磁波成分と負の誘電率媒質を形作る荷電粒子が結合して特殊な分散関係を形作る。歴史としてはプラズマ上の表面波の研究の方が古いと思われるが、最近では金属表面に伝搬する表面プラズモン励起子が光制御の必要性と相まって大変盛んに研究され応用展開も図られている［11−14］。　我々は、これまでプラズマをmmサイズに微小化してその周期的な集合体に電磁波（マイクロ波〜ミリ波）を入射することで、禁制帯の発現や共鳴構造との組み合わせによる負の屈折率体への展望を理論・実験の両面で検討してきた［15481。その中で、周期的な集合体中を伝搬する電磁波の分散関係（バンド図でもある）を計算すると、電磁波の周波数がプラズマ周波数より低い領域で、群速度が遅い特異なブランチが多数出てくることに気付いた。実際に実験をしてみても、同様の波動伝搬が多数見られる［1．9］。そこで参考になったのは、ナノ金属粒子列に沿った局在表面プラズモンの伝搬モードに関する理論・実Wt［12−・14】と、金属フォトニック結晶の理論計算結果［20］であった。それらの研究においては、我々が分散関係を理論的に計算して得た結果、あるいは実験で観測した結果と、同様の点もある　　　　　　　　1に指摘できるが、これは周波数軸を変換して　　　　　　　　　1みれぱ済むこと瓢次蝿子の醐　（b）　l　　ne突周波数の違いが挙げられ、これはプラズマ周波数との相対値でみたとき、プラズマの場合がかなり高い。しかし、これは基本的には波数の虚数成分（減衰項）に影響を及ぼすだ　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（　eけで、分散関係そのものへの影響は考えにくい。最後に残った違いが、端部における電子密度勾配の影響であり、この様子を図1に示す［21】。金属の場合は、やや変調効果を考える場合もあるものの、ほとんどはステップ状の密度分布を考えれば十分であり、それを大前提として表面プラズモンの研究は行われている。このとき、表面波の分布する領域幅図1．端部での電子密度分布と表面波電界強度分布の概略。（a）電子密度がステップ状分布の場合（理想的な金属表面の場合）。（b）バルクセルベージモデルの場合。（c）電子密度に空間勾配がある場合（放電プラズマの場合）。43より電子密度の勾配が存在する領域はごく短く、境界条件として考慮すれば十分である。しかし、プラズマの場合は、表面波が分布しうる領域幅よりも電子密度勾配が存在する領域の方が長くなる場合が多く、金属の場合とは正反対となり、解析が難しくなる。　解析は困難であるが、微小なプラズマの集合体を表面波伝搬媒体とすることには、魅力がある。すなわち、プラズマは外部電力によりオンオフできるし、金属の場合と同様であるならば、屈折限界を越え、90度の曲折やT宇型の分岐が容易な、微小幅のマイクロ波導波路を実現できる可能性がある。さらには、大電力マイクロ波の制御素子としての可能性もある。つまり、気体充填セルを単位として、そのアレイを配置しておけば、大電力マイクロ波がプラズマ生成を行いながら自らが局在表面波となってアレイ列に沿って伝搬する可能性があり、その非線形機構の下に双安定状態などをとる可能性がある。すなわち、プラズマという大電力マイクロ波と比較的相性の良い媒質を利用し、通常は容易ではない大電力マイクロ波の扱い、例えば導波やスイッチング動作を極めて簡単に実現できる可能性を探りたくなる。　以上のような観点で、本報告では、プラズマアレイ上を伝搬する局在表面波モードについて、総合的に調べる。まず、表面波の伝搬について、密度勾配が存在することでどのように分散関係が変化するか、解析解を導出する。次に、数値計算により、単純な直線状の1次元アレイに沿った局在表面波モードにっいて、密度勾配の存在の有無による変化を調べた上で、曲折及び分岐の導波現象を調べる。この現象については、数値計算結果を部分的に裏付ける実験結果も示す。さらに、伝搬マイクロ波の電力が強くなり、プラズマ生成を伴って現象全体が非線形性を帯びるとき、マイクロ波の伝搬がどのように解析されるか、理論モデルを提示する。2．電子密度勾配による半無限プラズマ上の表面波伝搬の変化　無限空間の半分（z≦0）をプラズマが、残りの半分（z＞0）を真空が満たしている状態を考える。もし、プラズマの電子密度分布がステップ状であるなら、その場合の分散関係は、　　　　好＝夢（毒）　（・）となることは、境界面（z＝0）での電磁界の連続の条件から導かれる。金属の場合その薯，・・蓋，。・tL，。・董1げ至1。　　　　1e’2　4　O’t　loo　lot　102　　　　Wavenumber　k（�pつ　　　　　　　　　　lt欝103±＿lo2ψ量ll　　　　1　e’2　1げ　　10a　lot　le2　　　　Wavenumber　k（cm4》　　　　　　　　　　り図2．端部での電子密度分布に勾配がある場合の分散関係。分布内の最大の電子密度を1013cm−3とし、低次の2つのブランチのみ示す。（a）αa＝3xl　06　cmゴi。　（b》at＝4xlOI　cm’i。鷺30工珍2♪レ鞠●−一●騨一一〇〆中ω鷹申屯俵oω義2窯3Utl2i；環2・03020雪ooσ1k−2蓉i’　　　　．ノ．　　ノ／●ノノρ　　　　　　　　　　　　　，’　　　　礁　　lig駄t　l甚吟”　　　　　】　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，’　　　　　50　　　　　　　　　　　　　6”　　　　　　　　，夢’　　　　　　　メお尊薄三馨　　　　　　，ノ馬ゆ鴛）　　　／♂　　　　　　　　　　　（a）’44ような想定はほぼ理にかなっているが、プラズマの場合にステップ状の電子密度分布になるケースは、境界面でプラズマ粒子は反射しかつ非常に再結合係数が小さい、あるいは逆にどの場所でも均一にプラズマ生成がなされてかつ粒子輸送が起こらずにその場で再結合する、といった極端な条件に限られる。　従って、以下本章ではプラズマは境界面で電子密度n．がゼロでそこから徐々に増えていく、という場合を考える。もし粒子の輸送を考えずに、電子密度が徐々に変化することだけを考えると、プラズマの誘電率はドルーデ型で与えられるので、どの周波数でも比誘電率εがゼロになる前後で表面波が伝搬しうる。しかし、プラズマ中では電子の空間的輸送が発生するため、電子が電磁界と結合する様式は極めて複雑になり、一般には解析的に解けない。そこで、解析に解ける例として、次のような場合を考える［19】。電子を流体近似した運動方程式より、　　　　　　　dv。（z）　　　　　　　　　　＝−n。（Z）eE（Z）一▽P。（Z）一�o。（Z）V。（Z）γm　　　　mn。（z）　　　　　　　　dtこの式の右辺第3項を簡単のため無視すると、響岳ム（Z）＝＝　60tVpe・（Z）2E・（Z）一解▽ne・（Z）（2）（3）と書き換えられる。ここで、添え宇1は波動による変動項、添え字0は定常項を示す。この式にボアソン方程式▽2q、（Z）＝一ρ、／ε。と連続の式　　　　▽・ノ且＋dp，！dt＝Oを用い、また密度の分布として（El　＝一▽¢1）CDpcr。�A2＝儒、。（r・・）2（1−…h−2（alz））（4）（5）（6）45となる揚合を考えると、解析解が求まって図2のようになる。ここで、解析解は多く求められるが、最低次の2つの解だけ示す。係数α1が重要な量であり、電子密度分布の傾きを与え、おおまかには1／α1が分布の特性長となる。この図を見ると、傾きが急峻なときは、式（1）の解である通常の表面プラズモンの分散関係にほぼ重なるが、傾きが緩やかになると分散関係のブランチはかなり低周波の領域にまで広がる。後で見る実験結果は大体α1　＝　40　cm71の領域にあるので、ほぼ2桁の周波数帯域にわたって表面波の共鳴状態は分布しうることがわかる。　このような様子をモデル図に表したのが図3である。ステップ状の分布の場合と、密O，80．6曾e．4廻讐O．2駕豊癖0．O　　　　　　　　　　　O　M　　　r　　X　　M　　　Wave　vector図4．平面波展開法で計算した2次元マイクロプラズマアレイの中を伝搬する電磁波の分散関係。プラズマの直径をtmm、正方格子の格子間隔を2，5mm、そして電子密度はステップ状に4xl　oi3　cmBとし、電子の弾性衝突周波数はプラズマ周波数の半分とした。度分布が緩やかに存在する場合では、表面波が存在しうるパラメータ領域が異なることが一目でわかる。実際上は、プラズマの境界面に存在しうる表面波はプラズマ周波数より少し下の一定領域だけではなく、幅広い周波数帯にわたって伝搬可能である、ということが言えるだろう。3．チェーン状局在表面波導波現象の計算と観測　実際の実験条件に近く、工学的興味も湧く条件で数値計算することに論を進めたい。例えば、図4に示すように、2次元のプラズマアレイ中を伝搬する波動を見てみると、プラズマ周波数以下の領域で真空中の波動伝搬がかき消されるように群速度が小さな“フラットバンド”が現れる。この波動内の電磁界分布を計算してみると、プラズマの境界面ある�j＼〜　　　　　　　　　↑ω　＿’”“‘lL　�j、”噛髄昏’、　；　・・1ノ身、『（a）（b）図3．周波数・空間1次元座標・誘電率の3軸上に表した表面波の分散関係。（a）電子密度に空間勾配がある場合。（b）電子密度がステップ状に変化する場合。46いはその少し内側の領域に巻きつくように分布している（後で示す図5と同様の分布である）。この伝搬モードは、2次元面内に電界があり、この面と垂直に磁界がある場合に存在する。　図4では無限に広がるプラズマ周期構造を仮定しているので、さらに現実の系に近づけるため、2次元のFinite　Difference　Time　Domain（FDTD）法により、有限の大きさの1次元プラズマアレイに沿って波動が伝搬する様子を調べた。このとき、FDTD法では式（2）の第2項を無視することで計算を安定に行っているが、これは2章で考慮した効果を部分的に無視していることになり、問題が残る。この点に関しては、また後ほど議論したい。図5に、計算結果として、電磁波の電界成分の周波数スペクトルを示す。このとき、電子密度の分布としては、傾斜がある場合とステップ状の場合を示し、傾斜がある場合は円筒形プラズマの粒子輸送を反映しているベッセル関数10状分布とする。ステップ状分布の揚合は、t・＝t・p。／E付近にピ吻をもち、表面プラズモンにおける知見と徴する．ステップ状の場合に比べて、ベッセル関数状の揚合は伝搬周波数帯域がより低周波数側に幅広く分布しており、電子密度分布の傾斜が影響を及ぼしている。より詳細に見ると、周波数が高いほど局所電界領域はプラズマの内側に位置しており、これは条件ω〜ωpe（γ）を満たす場所にほぼ等しい。このような傾向は、2章において半無限大プラズマで導出した特性（図3）とほぼ同様である。47e．s　0．4：“　。．3薯髪（a）　　t一ε゜飛：IL＿謎　　0　　5　　101｝薯考垂尋垂と　藁雛・齢，翻．帰，一＿15　　　20　　　25　　　30　　　35　　　4｛｝Frequcncソ《餅吃1轍一ペツセルfA　tW・・一一一様垂重隻：鎧燃40宅εN2◎20x（mm）（b）3e霧一゜・°3羅蓉。辞義。．0340　3登R5N20冨望。x《mm）　（c）30羅一〇2あき1・轟儀2図5．直線状のプラズマアレイにおける伝機モード。（a）電子密度の分布の違いによる伝搬スペクトルの変化。いずれの場合も、最大電子密度は1．5xloig　cm−3、電子の弾性衝突周波数は1　GHzである。（b）（a）のべッセル関数状分布の場合の波動伝搬の例（電界のγ方向成分、周波数18．8GHz）。（c）《a）のステップ状分布の場合の波動伝搬の例（電界のy方向成分、周波数18。3GHz）。　ここで、FDTD法では式（2＞の第2項を無視したことをより詳細に考えてみる。式（2）を展開していくと、第2項が空間勾配に関係することから、波動がどのような波数を持つかが一つの重要なポイントとなる。すなわち、波数がそれほど大きくない場合はこの近似は問題ないが、波数が大きくなってくる場合には問題となる可能性がある。すなわち、図2で示したような、共鳴条件を示すような波動のブランチの部分についてはうまく表現できないだろう。一方で、どのような伝搬モードは恐らく問題漁いと考えている．　　　　　1。　このようなプラズマ列に沿った伝搬がどのような性質を帯びたものかを端的に示すのが、曲折したプラズマァレイ構造の場合である。もちろん、通常のマイクロ波線路ではただ単に90度に線路を折り曲げただけでは、伝搬波動モードが崩れて大きな反射波が発生する。ところが、このプラズマアレイに沿った伝搬モードは、図6に示すように、ほとんど反射・減衰（放射）を生じないまま、見かけ上伝搬方向を変えることができる。この理由としては、波は境界面に沿って、つまり断面円周に沿って伝搬しているのであり、円周に沿って半ば定在波として存在しながら、隣のプラズマへ“飛び移る”（あるいはエバネッセント波として振幅を落としながらトンネル効果でエネルギーが伝わる）と解釈することができ、そのように考えると隣のプ黛203η。30黛　209iOIQ　20x　“zzrn）30　20x〈mm｝3◎ξ三｛｝，◎2一〇，02懇霧。憲0．02図6．曲折するプラズマアレイの構造の場合の局在表面波の伝搬の様子。計算条件は図5の場合と同様である。48ラズマの位置がそれまで伝搬してきたアレイの方向と異なっても問題なく伝搬できると解釈できる。　以上のように数値計算により予測された波動モードが果たして実際に観測できるか、という観点で、図7のような実験を行った。誘電体（テフロン）のブロックに円柱状の穴（直径2�o）を多数（7×7、周期2．5�o）開けて、円周の両端に設置した電極に直列にスイッチ（トランジスタによる独立した駆動回路）を接続し、円柱軸に沿った方向に電圧を印加してプラズマを生成した。放電ガスとしてはアルゴンを圧力500Paで封入し、そのとき弾性衝突周波数ば3GHz程度である。まず、直線状に7偲のプラズマ列を生成した場合、数GHz帯で複数の伝搬スペクトルが観測された。波動の検出には長さ1�oのモノポールアンテナを用い、各所での測定を行ったところ、プラズマ端のごく局所的な部分でのみ電界が検出された。検出範囲はほぼプラズマの直径に等しく、マイクロ波の波長より1桁以上短い範囲に集中している。これは、検出波動がプラズマ列を伝わって伝搬してきたものであり、構成部材の反射・屈折等で生じたものではないことを示していると考えられる。（a）霧量董2澤151050i．撫帽：（b）b．　　o．e◎P　，，　●■●o●○○◆02015＃910建潔5　　　　10　　　　15Frequency（GH2》壽1�S捌G翫20．6　　　−4　　　−2　　　0　　　　2　　　　Position（mm》4　　　6図7，実験で生成したプラズマアレイを伝搬する局在表面波モード。（a）周波数スペクトル（挿入図が断面方向のプラズマ発光の様子）。　（b）検出電界強度のアレイ軸からの距離依存性。　数値計算でも確認したのと同様に、曲折形状やT分岐形状でも同様の伝搬が確認され、検出電界強度は、曲折線路の場合はほぼ直線線路と同様であり、T分岐線路の場合は直線線路を伝搬する電力がほぼ2等分されていることを確認した。4，大電力マイクロ波の局在表面波モ∴ドにおける非線形性　3章で行った実験では、プラズマ生成は周波数300kHzの外部電源により行い、入射マイクロ波電力は20dB斑の小電力であり、伝搬マイクロ波でプラズマのパラメータが変化することはほとんど無く、プラズマの誘電率は一定のプラズマ密度で決まる。つまり、伝搬波導の電界は誘電率に影響を及ぼさず、線形媒質と考えられる。一方、マイクロ波としてはこのような小電力のマイクロ波も通信用途として重要であるが、その市場に対しては概して固体制御素子が開発済みである。一方、今後注目されるであろう無線マイクロ波電力伝49送といった分野では、大電力マイクロ波の制御を如何におこなうか、という点でまだまだ開発の余地があると考えられる。そこに3章までで述べてきたようなプラズマアレイ上の局在表面波導波路を使える可能性はないだろうか。プラズマは固体のように大電力下で絶縁破壊して相変化するようなことはあまり考えられない（アーク放電に遷移する可能性はある）が、大電力マイクロ波によりプラズマ密度は増加する方向に作用するだろう。密度変化は誘電率変化に直結するので、この場合、誘電率は伝搬波動の電界の関数となって、非線形性を示すことになる。我々は負の透磁率を持っメタマテリアル中での波動伝搬（負屈折率媒質生成）とプラズマ生成の同時進行現象を調べてきた【22］が、このような状況においても、以下のように、同様の簡易モデルでその機構を解析することができると思われる。　2次元面を伝搬する電磁波は、　　　　E（κ，y．　t）＝・E。　exP（j（k（N（x，y））・r−・at））　　　　　　　　　（7）と表せる。ここで、屈折率はN（x，y）＝　ε（x，y）（8）のように表せる。式（7）の波数の表9t　k（N（x，y））は、プラズマ表面での連続の条件やプラズマアレイの分布による分散関係等の影響を広く含んだ関数と見なしておく。プラズマの比誘電率は　　　　　ωP。2（x，y）ε（x・y）＝1−　　　　　　　　　　＝ユー　　　　　　　ω2e2n。（x，y）　　　2εoMeto（9）となり、この中に現れる電子密度は下記の式で伝搬波動の電界と結びつく。　　　　∂（n。（X，y）T。）　　　　　　　　　　＋Te▽・re（X，y）：∬（X，　y）・E（X，y）　　　　　　　　（10）　　　　　　∂tここで、熱流速としては、対流成分による電子エネルギーの損失だけを考慮した。1つのプラズマの周囲の部分に着目し、電子温度は均一であるとし、またプラズマをステップ状密度分布であると仮定する。また定常状態を想定すると、式（10）より電磁波のジュール損がプラズマ生成エネルギーとして注入され、それと対流によるヱネルギー損失がバランスすると考えられる。定常状態では、式（10＞から、　　　　Te∫re（x，　y）・dn＝　T．neoveL＝∫］（x，　y）・E（x，　y）dS　　　　　　　（11）　　　　　L　　　　　　　　　　　　　　　　　　　5となる。図5と同様のモデルで計算した結果は、式（7）、式（8）を満たして、式（U）の右辺の値を与える。また、誘電率をパラメータとして、式（9）より式（11）の左辺が解析的に求められる。　解析領域として図5と同様の直線状プラズマアレイを想定したときの、式（11）の右辺と左辺の値の計算結果を比較して、実際に伝搬波動の電力依存性を含んだプラズマ生成と波動の自己無撞着解析を今後おこなっていく予定である。以下、その概略結果を述べる50と、入射されるマイクロ波電力が小さいと、式（11）の等号が成立するところはない（曲線同士の交点がない）が、マイクロ波電力が大きくなると単一のスペクトルと条件が一致し、電力がさらに増えると同じスペクトルにおいて安定なブランチ（式（10）で安定・不安定は分別できる）上を少し電子密度が変わりながら動くと思われる。電力が一層増えて別のスペクトル部とも交点を持つようになると、初期条件や偶発的なパラメータ変化によりどちらかの安定なブランチをとる。より一層電力が増えると、ブランチが交じり合ってより電子密度の高いブランチに完全に遷移する。　ここで注意したいのは、ただ電磁波で単に均一なプラズマ生成を目指す場合は、誘電率がゼmのところまでしか解は無く、マイクロ波は反射されるのみである。このようにプラズマサイズを波長より小さくして周期的に生成されるように放電ガスの充填などを整えるだけで、このようなプラズマ生成・誘電率変化を経ながらのマイクロ波の“自己”伝搬現象が想定できる。5．まとめと今後の展望　プラズマや金属の表面波は歴史的に（古典的に）理解されている部分も多いが、応用を念頭に置いたときに、新たな学術的側面が現れることを示した。特に、電子密度の空間勾配があるというプラズマ特有の現象により、表面波としての伝搬スペクトルは大きく変化する。このような状況は、機械性・断熱性等の内容である機能傾斜材料［23］という観点と類似しており、プラズマは電磁波媒質としての機能傾斜材料として、表面波・局在表面波を広い周波数範囲でサポートできる新規媒質と位置づけられると考えている。応用として、チェーン状の局在表面波伝搬を考えると、これまでのマイクロ波素子としてはない特性、特に大電カマイクロ波の可変導波路・制御系デバイスとしての役割の実現を期待できる。謝辞　本研究の一部は、独立行政法人新エネルギー・産業技術総合開発機構の平成18年度産業技術研究助成事業、ならびに田本学術振興会（文部科学省）の科学研究費補助金により行われました。参考文献田T．H．　Stix，　Zae　Theory　of　Plasma　mZaves（McGraw−Hi11，　New　York，1962）．［21　V・L・　Ginzburg，　T72e　P・opagation・・f　Electi・・magnetic　vacn7es　in　Plαsvaa（pergam・n・Press，・Oxferd，1964）・［3］D．G．　Swanson，　Plasma〃Maりes（Academic　Press，　Boston，1989）．［4】A．W．　Trivelpiece　and　R．W．　Gould，　J．　Appl．　Phys．30，1784（1959）．［5】J．C．　Nickel，　J．V．　Parker　and　R．W．　Gould，　Phys．　Re肌Let口1，183（1963ン［6】J．V．　P　arker，　J．C．　Nicke玉and　R．W．　GoUld，　Phys．　Fluids　7，1489（1964）．51〆t【7」｝玉．C．　Hoh，　Phys．　Rev．133，　A1016（1964）．［81DJ．　Cooperberg，　Phys．　Plasmas　5，862（1998）。［9】Y．Yasaka　and　H．　H〔オo，　Phys．　Plasmas　7，1601（2000）．｛10】LP．　Ganachev　and　H．　Sugai，　Sur£Coat．　Technol．200，792（2005）．［H］F．Forstmann　and　R．R．　Gerhardts，ルfeta1　Opticsハleaアthe　Plasma　Freqzien（ッ（Sp�unger−Verlag，Berlin，1986）．〔12P．R．　Krem，　A．　Dereux，　J．C．　Weeber，　E．　Bou�u110ちY．　Lacroute，」．P．　GohdonneちG．　Schider，　W．Gotschy，　A．　Leit貌er　a践d　FR．　Aussenegg，　Phys．　Rev．　Lett．82，2590（1999）．口3】M．L．　Brongersma，　3．　W．　Ha践ma益and　H．A．　At陥tef，　Phys．　Rev．　B　62，　Rl　6356（2000）．［14］　S．A．　Maier，　P．G．照k，　H．A．　Atw脚r，　S．　Meltzer，　E．　Harel，　E．，　B．E　KoeI　and　A．A．　Requ｛ch亀NatUre　Mat．2，229（2003）．（1　5］　0．Sakai，　T．　Sakaguch　i　and．　K．　Tachiban＆　Appl．　Phys．　Lett．87，241505（2005）．［16］　O．Sakai，　T．　Sakaguch蓋a獄d　K．　Tachibatia，　」．　AppL　Phys．1劔，073304（2007）．【171T．　Sakaguchi，0．　Sakai　and　K．　Tachibana，　3．　AppL　Phys．101，073305（2007）．　　　　．　．［18］0．Sakai　and　K．　Tachiban亀IEEE　Trans．　Plasma　Sci．35，1267（2007）．［19］　0．Sakai，　T．　Naito　and　K．　Tachibana，　Plasma　Fusion　Res．4，052（2009）．［20】T．Ito　and　K．　Sakodeg　Phys．　Rev．　B　64，045117（2001）．［21］0．Sakai，　Propagation　of　Ele魔omagne唇c　Waves　i照寵d　around　Plasmas，　in肋vθPκ脚g厩oπ（ed．　A　Petrln）（lntech，　Rijek嬬　2el　1）p．331。［22］　O．Saka三，」．　App豆．　Phys．109，084914（201董）．［23j　L．　F．　Chen，　K　C．　Ong，　C．　P．　Nei，　V　V．　Varadan　and　V　K．　Varadan　FMnctioually　Gi‘adedMateriaゐ∵1）《癖gη，　Pアooθ∬f〃g，　and　Applicati．ons　Electronics（Kluwar　Academic，　Dordrecht，2004）．52輻射科学研究会資料　　　　RS11−05UWBドップラーレーダ干渉計法による　　　　複数運動目標イメージングAn　lmaging　Algorithm　for　Mul七iple　Moving　Targe七s　　　with　UWB　Doppler　Radar　lnterferometry佐保賢志Kenshi　Saho　　阪本卓也Takuya　Sakamoto佐藤亨Toru　Sato　　　　　　京都大学大学院　情報学研究科Graduate　Schoo1　of　lnformatics，　Kyo七〇University2011年7月19日　於京都大学53概要監視システムのための運動目標検知にUWB（Ultra　Wide−Band）レーダの応用が注目されている．従来の同レーダによるイメージングは単純形状を有する単一目標が適用対象であった．本稿では，UWBドップラーレーダ干渉計法を用いた複数・複雑形状運動目標のイメージング法を提案する．提案手法では時間周波数解極：とレンジ問補間法の併用により，複数目標を分離識別した上でさらに形状をも推定する．複数回転移動目標を仮定した数値計算と実験による特性評価より，全ての目標を検出した上で，各目標を帯域幅で決まる公称分解能の1／58の精度で形状推定することを示す．さらに，提案手法を人体イメージングに適用し，形状及び運動パラメータを抽出可能であることを，歩行する人体目標を仮定した数値計算と実験により実証する．541．はじめに　セキュリティシステム等のための周囲環境認識において，人体等の運動臼標検知の要望が高まっている．このような応用には主に光学カメラが用いられており，取得映像から不審者抽出を自動的に行うシステムが検討されている国，［2！．しかし十分な距離分解能を得られず，立体像の推定及び複数目標の検出が困難である．複数のカメラを用いて3次元画像を得る手法も提案されている｛31一同が，高解像度な像を得るには多くのカメラを至る所に設置する必要があり，システムの物理サイズが大きくなる．また，夜間など光が十分に得られない環境での感度不足も重要な問題として指摘されている．　上記問題点の解決方法として，照明条件の影響を受けない電波の応用が着目されている．電波を用いた侵入者検出システムとして．室内の電波状況を監視しその変化を検出するシステムが提案されている［6】，｛7］．しかしこれは侵入者の有無を検出することを目的としており，目標に関する詳細な情報を得ることができない．また，漏洩同軸ケーブルを用いて目標までの距離を測定するシステムも提案されている【81．しかし同システムでは2次元での位置推定のみが可能であり．目標の形状に関する情報を得ることができない．その他にもレーダを用いた目標の位置検幽について多くの検討がなされているが，その精度はいずれも数10cm程度であり形状の推定には適さない【9H111．そのため，これらの手法では検出した目標の詳細（人聞であるか否か，等）に関する情報を得ることが困難である．運動目標の形状推定方法としては逆合成開口処理p2｝，〔131が知られているが，繰返し計算に基づくため計算時問が膨大であり，また分解能も人体イメージングには不十分である．　そこで，高い距離分解能を有するUWB（Ultra　Wide。Band）レーダの応用が近年注目されている．UWBレーダは電力を極めて広い周波数帯に拡散して送受信を行うレーダである．同レーダにより近傍界の高精度な計測が可能であり，実時閻での高精度3次元形状推定が可能であることが報告されている【141．この手法の適用対象は静止目標に限定されていたが，近年運動目標のために拡張されたイメージング法が提案ざれている［15】，【16｝．同手法は従来のUWBレーダイメージング法におけるアンテナ走査を目標の運動に置き換えることで，少数の固定アンテナを用いて運動目標のイメージングを実現する．しかし，同手法の適用対象は単一目標のみであり，複数目標および複雑目標への適用は困難である．　複数運動目標の検出および位置推定のために，LinとLing［171−【19】によりCW（Continuous　Wave）ドップラーレーダ干渉計法を用いるイメージング法が提案されている．この手法では複数目標をドップラー周波数の違いにより分離し，分離した各目標の到来方向を干渉計法により求める．本手法により，人体の各部位を運動の違いにより分離識別することで，人体の概形推定が可能であることが報告されている【18｝．しかし，同手法は’CWレーダを用いているため距離分解能が不十分であり，また目標間の干渉に起因した虚像が生じるため，人体の詳細な運動・形状に関するパラメータを抽出することは困難である．運動情55Z　Ta『get　1図1システムモデル．get　2報の抽出法として，KimとLing　［20］により時間周波数分布を利用した運動分類法が提案されている．同手法ではドップラーレーダにより得られる時問周波数分布のパラメータに基づいた判別分析により，人体の運動（歩行，走行，ほふく前進，等）を分類する．しかし，この手法は分類のみを目的としており，速度や軌道などの運動に関するパラメータを抽出できない．　以上の各従来手法の問題点を解決するため，本研究ではUWBドップラーレーダにより得られる高分解能情報を利用し，複数運動目標，および複雑形状運動目標の形状推定及び運動パラメータの抽出を目指す．本稿ではまず時間周波数解析法【21】，［22］を利用し，視線方向速度変化を有する複数目標の高精度分離識別法を提案する．さらに分離した各目標について，干渉計法とレンジ間補間法を併用した散乱中心位置推定法，及び運動補償を用いた形状推定法を提案する．提案手法を複数回転移動目標に適用し，レンジ分解能以下の精度で形状推定が実現することを実データを用いて示す．次に，人体イメージングへの適用例を数値計算により示し，提案手法の有効性を示す．また，イメージング結果及び時間周波数分布からの運動・形状パラメータ抽出法を提案し，その適用例を示す．最後に，歩行する人体の実データに提案手法を適用し，実環境下での人体イメージングを実証する．2．従来のCWドップラーレーダ干渉計法　図1にシステムモデルを示す．送信アンテナ1つ，受信アンテナ3つのシステムを想定し，受信アンテナにより干渉計を構成する．配置は同図に示す通りであり，アンテナ申心位置は（0，0，z。），水平方向と垂直方向のアンテナ閥隔をそれぞれd。，d。とする．送信信号は波長λのCW信号である．従来手法［171−　［19】はフーリエ変換による複数目標の分離及び干渉計法による到来方向推定からなる．各受信アンテナにおける受信信号のフーリエ変換をそれぞれFl（f），馬（ノ），F3（のとする．各巨標が異なる視線方向速度で運動している場合，この違いをドップラー周波数の違いとして受信信号から検出することで，各目標の分離識別が可能となる．π番目の目標のドップラー周波数は次式で表される．　1140120100缶80き◎’604020O　　e．4一〇．2　　　　　0　　　　　　02　　　雇m／s｝0．4図2　仮定する回転移動目標（上），及び従来手法より求めたRx1の　　ドップラースペクトル（下）．　　　　　　　　　　　海・一箏・　　　（・）ここで，Vdnは目標nの視線方向速度である．次に各ドップラー周波数成分ごとにアンテナ間位相差を求め，干渉計法により各々の到来方向を求める．目標nの到来仰角はRx1とRx3の受信信号の位相差より，次式で求まる．　　　　　晦一ポ［∠F’（fdn）一∠F3（fdn（2πa／λ））］・（2）同様に到来方位角はRx1とRx2の位相差より，次式で求まる．　　　　　幅一血4［∠鴇観畿糾　（3）さらに従来手法では，目標までの距ee　Rnを2周波を用いた周波数領域干渉計法で求める【191．得られた到来方向と距離により，複数運動目標の3次元位置推定が実現する．　しかし，従来手法では視線方向速度の時間変化，及び目標間の干渉に起因した分離精度の劣化が生じる．虚像が推定される数値計算例を以下に示す．2次元平面内において，図2に示す3つの円形回転移動目標を想定する．幽転角速度は1．5π　rad／sである．パルス繰返し周期及び観測時間はそれぞれL29　ms及び1．32sである．この設定では目標は観測時間申に一周する．受信信号はレイトレーシングにより計算する．これらの目標に56対する受信信号から求めたRx1のスペクトルを図に示す．目標数3であるにもかかわらず，多くのピークが検出されていることが分かる．偽ピークにより虚像が生じ，推定精度が劣化する要因となる．これらの偽ピークは目標の視線方向速度変化に起因するものであり，これに対応する必要がある．3．UWBドップラーレーダイメージング法　本節ではUWBドップラーレーダを用いた高分解能イメージング法を提案する．提案手法では時間周波数解析を利用した視線方向速度変化の検出により，前節で述べた問題点を解決する．さらに．較正曲線を用いた高精度距離推定法を干渉計法と併用することで，高精度な散乱中心軌道推定を実現する．得られた散乱中心軌道に対し，運動補償を用いた高分解能形状推定を行い，従来法では困難であった目標の微細な構造の検出が可能となる．　3．1　時間周波数解析を利用した目標分離　まず，時問周波数解析法により視線方向速度の時悶変化を捉えることで，複数目標の分離識別を行う．本稿では解析手法として，短時間プーリ工変換（Short　Time　Fourier　T【ans£oτm；STFT），および平滑化擬似Wigner分布（Smoothed　PseudoWigner　Distribution；SPWD）の2種類の手法を検討する．　STFTでは得られた受信信号の時系列を複数の短い時間毎に区切って，各区間ごとにフーリエ変換することで時問周波数分布を得る．アンテナi，レンジゴにおける受信儒号fu（t）のSTFTは次式で表される．Fi・（t・・f・）イ角（f）ω（τ一の畷一」’2πf・T）d・・（4）ここでw（t）は各区間を切り出す窓関数である．本稿では窓関数として次式で表されるハミング窓を用いる．w（t）・一｛野輯｛　鞭認），（5）ただし，twは窓輻である．全てのアンテナ，レンジにおいて同様の処理を行い，各時間・周波数成分ごとに散乱申心位置のイメージングを行う．窓関数をかけてフーリエ変換をするのみであるため，計算負荷が小さく実疇間計測が可能である．しかし，時間と周波数の分解能の間にトレ・一一ドオフが存在するため，両者の分解能を同時に高くすることができない【211．　これに対し，時間・周波数の両方について高分解能を実現する手法がSPWDである【22｝．　SPWDはWigner分布と呼ばれる手法の平滑化により得られる�Sで，まずWigner分布について説明する．Wigner分布は各時刻におけるスペクトルを求める方法であり，時間周波数分布を次式で求める．蹴綱一／ん（t＋・T／2）蒋（孟ア／2）exp（一一　」2πfdT）　dT．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（6）ここで＊は複素共役を表す．この式の通り，各時刻における平均走査なしの自己相関関数を求め，そのフーリエ変換によリスペクトルを得る．Wigner分布はこの平均操作の省略に起因した不安定性を有する．そのため，これを平滑化して時間周波数ge図3受信信号の例，及び真の距離とD（Pl／P2）の関係分布を得る手法がSPWDであり，次式で求まる．Piゴ（t・・fd）一〃Φ（トガ，fd一鯛・（t’・f6）dt’dfa・（7）ここでΦ（t，∫）は平滑化関数であり，提案手法でば次式であらわされる二次元ガウス関数を用いる．Φ（t・・f・）−exp（一垂）exp（−4夢）・（8）ただし，α及びβはガウス関数の相関長である．このようにSPWDは各時刻，レンジにおけるドップラースペクトルが求まる．即ち，時間分解能を犠牲にすることなく，周波数分解能の高いスペクトルを得ることができる．　本節で説明した2手法の特徴をまとめる．STFTは高速な計算が可能であるが，高分解能を得ることが困難である．対して，SPWDは高分解能な時間周波数分布が得られるため，高精度な目標分離識別及びイメージングが可能となる．しかし，平滑化操作を有するため計算負荷が大きく，実時間処理が困難である．実時悶性とイメージング精度のどちらを重視するかにより，適用する手法を選定する必要がある．　3．2位置・形状のイメージング　前節の手法で得られる目標の時間・周波数を，距離・到来方向にマッピングすることで散乱中心位置をイメージングする．到来方向は各時間・周波数成分ごとに式（2）及び（3）を適用することで求める．また本研究で用いるシステムではUWB信号を用いているため，遅延時間から距離を推定することが可能である．しかし本研究では数10cm程度のレンジ分解能の送信信号を想定しており，人体などの形状を推定するにはこれより小さい分解能での距離推定が必要である．そこで，提案手法では較正曲線を用いた高分解能距離推定を行う．ここで用いる較正曲線は，隣接レンジ問の受信信号電力比と距離の関係を表したものである．図3に受信信号電力と真の距離R（t，fd，、），及び遅延時間による推定距離R1　（t，　fdn）の関係を示す．同図の通り，真の距離と推定距離間に誤差が生じることが分かる．この誤差を較正曲線により求める．まず単一静止目標について受信信号最大値Pl，及びそれに隣接する準最大値P2をレンジゲート内の各距離ごとにあらかじめ求めておく．このP1，　P2の比に対応する距離をD（Pl1P2）とし，これを較正曲線と呼ぶ．図3の通り．目標までの距離は較正曲線と遅延時間から求めた距離を用いて次式で推定する．57SP尉D　deter血lnation　for　each　antenna　and　rangeDOA　estimationWi　th　interferometryOlstance　est　i　tnat　i　onwith　oalib「atlon　GurveEstlmati。n　ef　eribit　of　scattering　centers恩Shape　est　imat　l　on　by　oompensat　i　on　for　the　mot　i　on図4　提案手法によるイメージング手順。R（ちfdn）＝Rl（t，ノと篇）十D（P1／」P2）．（9）　推定した距離と到来方向より散乱中心軌道を推定する．各時間周波数成分に対応する距離」R（t，fdn）と到来方向θAZ（t，　fdn），θEL（t，　fdn）より，各目標の散乱中心軌道が次式の様に求まる．　｛　　x。（ち魚）翼R（ち掻）C・S【θEL（ち掻）］sin【θAZ（t，　fdn）l　　Ys（t，　fdn）＝＝R（t，　fdn）C・S　｛θEL（t，　fd。）1　C。S　1θAZ（t，　fdn）｝　　−7s（t，　fdn）＝R（t，　fdn）sin【θEL（t，∫fdn）1＋z。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（10）最後に，得られだ散乱中心軌道を目標の運動速度により補償することで形状を推定する．提案手法では以上の手法により，形状に対応する画像点を推定することができる．また同時に，各推定点について時間，式（1）より求まる視線方向速度，及び受信電力p（t，fd）をも得ることができる．これらを利用することで，複数運動目標の運動・形状に関する詳細な情報を得ることが可能である．　提案手法の手順を図4にまとめる．提案手法の特長は複数運動目標の高精度な分離識別を実現するのみならず，各目標の高分解能形状推定をも実現することである．従って，得られた高分解能形状情報から目標の運動や形状に関するパラメータ抽出も可能である．加えて，最小3アンテナでこれらの処理が可能であり，物理サイズの小さい簡易なイメージングシステムを実現する．4．複数回転運動目標への適用例　本節では複数の回転移動目標に対して提案手法を適用し，高精度分離識別及びイメージングが実現することを，数値計算と実験により示す．簡単のため各目標の回転速度はすべて同一かつ既知とする．　4．1　数値計算による特性評価　本節では数値計算における適用例を示す．2節で検討した2次元回転移動目標を仮定し，同様にレイトレーシングで受信波形を生成する．申心周波数26．4GHz，レンジ分解能30・cmの送信信号を仮定する．高分解能イメージングを実証するため，時間周波数解析法はSPWDを用いる．　SPWDに用いるガウス関数の相関長はα＝3△t，β＝4△fdとする．ここで△tと△fdはそれぞれIPP及びドップラー周波数分解能である．アンテナは全て無指向性であり，アンテナ間隔d。冨5cmとする．　IPPと観測時間は2節と同一の値を用いる．0．60．4　02i1i蕊o℃　o．2一〇！1一〇．6　0　　　　　0．2　　　　0．4　　　　0。6　　　　α8　　　　　1　　　　　1．2　　　　　　　　　　t［s］e．6o．4　0．2範三登堂　哩）．2一ij．4図5　図2のi唄云移動目標の真の祖線方向速皮．一｛）．6　◎　　　◎2　　9鴻o．6o．4　o．2311皇oぎ　一◎2・◎感c．6　　ζ鴇　　　1　　　12｛　isle・60　　0．2　c．4　c．6　0．8　3　1．2　　　　　　　　　　t｛s］N心伽顕鋤d野o鴨rll溶¢獅⊃謎liz戯x「hC）Nxes’ll園6Rx1のSPWDスペクトログラム（下：レンジ4，ヒ：レンジ5）．　図5及び図6に目標の真の視線方向速度とSPWP　｝Cより求めたのスペクトログラムをそれぞれ示す．本検討における目標配置では，全ての目標がレンジ4（1．2m）とレンジ5（1．5　m）の間に存在するため，P14（t，Vd）及び疏5（t，　Vd）を表示している．これらの図より，SPWDによりすべての目標の視線方向速度の時間変化が正確に検出されていることが分かる．2節で検討したような従来手法では検出不可能な目標が，提案手法により検出可能となることを示した．図7に提案手法により推定した散乱申心軌道を示す．各目標の散乱中心位置検出が実現していることが確認できる．図8に散乱中心位置の回転速度による補償より求めた推定形状を示す．全ての目標の検出と形状推定が実現していることが分かる．推定誤差の平均値は0．35mmであり，提案手法により複数目標の高精度分離と，高分解能形状推定を同時に実現した．　4．2　実環境下での特性評価　次に実データを矯いた特性評価を行う．図9に実験の概観58　1．44　　　害　　1．38冒B6黒134　132　13　1．28　1．26　124　　　　℃．1　　　畢0．05　　　　0　　　　　0．05　　　0』　　　　　　　　　　　　x【m】図7　回転移動目標の推定散乱中心軌道．1．41381361．34　昌　132Pt1．31．281．261．24σ，　　True，●顧●Estimated一一〇．05　0廼mI図8　提案手法による推定形状．O．OS図9園転移動目標イメージング実験の概観．を示す．半径3．3cmのステンレス製円形目標をレコード盤上に2つ配置し，回転させる．回転申心は（x，y）＝（0，1．3　m）であり，回転申心から目標申心までの距離は8cm，回転速度は1．5π2adlsとした．時間周波数解析にはSPWDを用い，相関長α，βは前節と同一とする．前節と同様の送信信号，アンテナ配置を仮定する．アンテナは一3dBビーム幅22度のホーンアンテナを用いる．　図10に各レンジの実データから求めたSPWDスペクトログラムを示す．同図より，両目標に対応する正弦波状の視線方向速度変化が確認でき，実環境下でも複数目標の分離識別が実o．6G．4　o．3翠塁e　く｝2噸・．荏’tp・60　D．2　0．4　0SD　o2　　1　1z　　　　　　　　　磨玉rJ，5o．4　昏，2密呂　9麺　一尊．2《｝謬一e・66　0．2　0．4　0．・s　o．3　1　1，2　　　　　　　　　t　isl�h彰棚コ婁iacdPしlth　Lr　　蓄ll篤亀，加誌箕濱戯やもゆむll図10実デー”一’タにおける1のSPWDスペクトログラム（’“’：レンジ　　　4，上；レンジ5）．冒累1．35　　　1，31．2512一〇．1一〇．05　　　　0　　　　x［m］0．050．1図11実データより求めた回転移動目標の散乱中心軌道，現していることが分かる．ただし，数値計算では考慮していなかった目標間の干渉及びシャドウイングが生じている．これらに対応する推定点により虚像が生じ，推定精度が劣化することを確認している．そこで，比較的受信電力が大きい推定点のみをイメージングに用いるものとする．信号対雑音比から適当なパワー閾値を決め，その闘値を超えるピークのみを抽出する．図11に抽出したピークより推定した散乱中心軌道を示す．除去できていない比較的誤差の大きな点が存在するものの，各目標の散乱中心軌道を概ね正しく推定できていることが分かる．図12に運動補償により求めた各目標の推定像を示す．分離識別した両目標の高精度イメージングが実現している．推定誤差の平均値は5．2mmであり，提案手法により帯域幅で決まる公称レンジ分解能の1／58という高分解能形状推定を実現したド5．数値計算による人体イメージング及びパラ　　メータ抽出の検討前節での検討により，UWBドップラーレーダ干渉計法によ5951．41．35門13三1．2512一〇◆1　　　　　の0．05　　　　　　0　　　　　　　0．05　　　　　　0．1　　　　　　　　x｛ml図12提案手法による回転移動目標の推定像（実データ）．4、5435冨31y　2．521．51−1．5　−1　　《）．5　0　　0．S　　　　　　　x【m］21．5冨1No．5　　　　　　01．5　　2　　　　−0．4−02　　0　　02　0．4　　　　　　　x【m】図13　数値人体U棟及び真の運動執道（左：上面図，右：正面図）．る高分解能イメージングを実証した．そこで，本節では提案手法の人体イメージングへの適用を試みる．数値的に構成された人体目標を仮定し，提案イメージング法の適用し，同様に高分解能イメージングが実現することを確認する．また，得られた推定像及び時間周波数分布より，目標の運動・形状パラメータを抽出する手法についても説明し，その適用例を示す．　5．1　目標及びシステムの諸元　本節では，市販の人体の歩行運動データ（Eyes，JAPAN社「Motion　Capture　Data　Pack」）の関節部分12点を散乱点とし，レイトレーシングにより受信信号を生成する．目標散乱点軌道の正面図および目標のコr忽平面上での運動軌道を図13に示す．ただし，Xは運動軌道とo喀軸のなす角だけxを回転させた座標であるζする．歩行速度は1．59m／sで等速であり，歩行周期は1．16sである．3つの無指向性モノスタティックアンテナを想定し，アンテナ中心位置をz。＝30cm，アンテナ間隔をda＝偽＝・6　mmとする．この設定では，目標はアンテナベースラインに対して斜め方向に直進する．送信信号は前節と同様に中心周波数26．4GHz，レンジ分解能は30　cmとする．　IPPは1．04ms，観測時間を2．1　sとする．人体イメージングでは実時間性が重祖されるため，以降の検討では時間周波数解析法としてSTFTを用いる．　STFTで用いるハミング窓関数の半54　3冥∈2℃　10一10．2　0．4　0．6　0．8　　1　　1．2　1．4　1．6　　1．8　　2　　　　　　　　　　　t　［sl図14数殖人体目襟のSTFTスペクトログラム（Rxl，全レンジのス　　　ペクトログラムを加算）．冒鼠5True　orblt・…’E卿・tad．？・blt．45騨り．陶b、4　覧し魅4も輔　？35’　　℃舶覧鱒’1鞠り�q亀3，陶・”胃一鯛　　o2．5囑「、等・も4　　　　　　陶2卵胸覧らもし　●　噺　、一ニー一1．5一一一1一15一薯一〇．500．51152x［m］図16　目標申心の運動軌道推定結果．54ロ三3へ21−1．5　−1　−0．5　0　0．5　で　壌．5　2　　　　　　　　x［m1図15�r平面における推定散乱中心軌道．215ξi05021．5宕1冒一〇．4−0．2　0　0．20．4　　　X［m］0．50−0．6−0．4−0．200．20．40．6　　　　　Y【mユ図17提案法による推定像（左：正面麟，右：健面図）．値幅は66m5とする．　　　−　5．2　イメージング及びパラメータ推定　本節では取得データ及びイメージング例を示すと共に，各種運動・形状パラメータの拙出法について説明する．Rx1におけるスペクトログラムを図14に示す．腕および蜘の振動に対応する視線方向速度変化が検出されていることがわかる．また，目標の移動に伴う視線方向速度の変化が，スペクトログラムの幅として検出されていることも確認できる．スペクトログラムより，雑音電力により定めたしきい値を超えるパワーを有するピークを抽出し．干渉計法とレンジ問補間法により求めたzy平面における目標の散乱申心軌道を図15に示す．虚像と考えられる推定点が検出されているものの，散乱申心軌道が概ね正しくイメージングできている．次に，得られた散乱中心軌道から歩行速度を推定する．まず得られた散乱中心を受信電力で重みづけ平均することで，目標の中心の運動軌道を推定する．即ち，目標中心のxy平面での運動軌道x。�C，　y。（t）　1？次式で求める、　　　　　　x・（毒）一∫響諸畿霊幅・　（・1）　　　　　　　　　　∫y。（ちVd。）P（ちVdn）dVdn　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　．　　（12）　　　　　　y。（t）＝　　　　　　　　　　　　∫P（ちVdn）dVdnこれらの推定軌道をローパスフィルタにより平滑化し，目標中心の運動軌道と推定する．図16に目標申心軌道の真値と推定値を示す．推定誤差の平均値は5．46c皿であり，高精度な推定を実現した．歩行速度は次式の通り，推定軟道の勾配として求める．　　　　　　　VW（t）一（4弩毒）・弩オ））・　（・3）推定散乱散乱申心軌道をv，．�@で補償することで，イメージングを行う．イメージング結果を図17に示す．ただし，yはX及びzの両軸に直交する軸である．同図左の正面図より，目標間干渉に起因した虚像が生じているものの，人体の概形推定が実現していることが分かる．また同図右の側面図より，歩行に伴う腕及び足の振動が推定されていることが確認できる．以上より提案イメージング法と，推定像から抽出した歩行速度を利用することで．人体イメージングが実現することを示した．60表1数値人体モデルの運動・形状パラメータの真値と推定値．パラメータ真値推定値歩行速さ妙w1．59m／sL61　m／s歩行方向θw43．7043．oo歩行周期気v1．16s1．12s両腕問幅εs60cm55cm歩幅Aw64cm61cm身長ih173cm180cm次に，目標の運動・形状パラメータの抽出を行う．ここでは歩行周期，歩行速さ，歩行方向，身長，歩幅，そして両腕間幅の6つのパラメータを抽出する．歩行周期をスペクトログラムの周期から求める．スペクトログラムの有意なピークのうち，最大のドップラー周波数をもつピークを各時刻について抽出し，Vdmax（t）とする．　Vdm。x（t）の極大値をとる隣接する2点の時間tl，t2を求め，歩行周期を次式で求める．Tw＝＝2（t2−t1）．（14）ル蝦｝’・藪ン’魏紅蠣F、戸繭γ躍徽雛饗図18　入体イメージング実験の概観．次に，歩行速さv，．及び歩行方向θwを求める．目標が時刻t。からt。まで等速直進歩行運動をしていると仮定し，以下の式の通り歩行速度の時間平均から求める．　　　　　　　・w一ち≒∬IVW（t）ldt・　（・5）　　　　　　　　　　　　　　8　n　　　　　　　θw一点∬∠Vw倣　　（・6）　　　　　　　　　　　　　　s最後に身長lh，歩幅Aw，両腕間幅1、を推定する．これらのパラメータは補償後の推定像から求める．運度補償後の推定像のX軸成分の最大値および最小値をXm。。，　Xminとする。両腕間幅はこれらを用いて次式で求める．1。＝Xm継一Xmin．（17）他の軸の成分についても同様に考え，歩幅及び身長を以下の式で求める．　　　　　　　　　Aw　＝　Ym。x　−ymT　in，　　　　　（18）th＝Zmax−Zmin．1．63m　　　　　　　　　一一．．・・・…°””l！二繭紅隔購1　　　　　　　　　　　　　259cm　：：Plosition（b）57cm　：：巨・siti・n（C）　m　　　　　　°”°・…．。．．　≡：：撫；（19）以上の式（14）一（19）より求めた各パラメータの推定値を表1に示す．各パラメータの高精度な推定が実現していることが分かる．提案法でのイメージング結果から，目標の運動・形状に関する詳細な情報が抽出可能であることを示した．6．実環境下での人体イメージング　本節では提案手法を歩行する人体の実データに適用し，その特性評価を行うと共に，イメージング結果について考察する．図18に実験の概観を示す．トレッドミル上で歩行運動する人体を目標とする．トレッドミルのベルトの速度は5　km／h，アンテナから目標までの距離は2．2mである．前節までと同様に中心周波数26．4GHz，レンジ分解能30　cmの送信信号を仮定する．アンテナは全てE面，H面共に一3dBビーム幅22度の61゜†諮admi雌．、麗　　　　　　　2．2m図19　アンテナ位置とビーム照射範囲．ホーンアンテナである．アンテナ間隔はda　・d。＝3．5　cmであり，アンテナ申心位置z。　＝0．47m，1．04　m，1．63　mの3点でデータを取得する．各アンテナ位置における目標への照射範囲の概略を図19に示すアンテナ位置（a）では主に肩と頭部から，（b）では腕と胴体から，（c）では足からの散乱波が受信される。各位置で取得したデータを重ね合わせることでイメージングを行う．パルス繰返し周期は1．29・msであり，　STFTに用いるハミング窓の半値幅は164msとする．　図20に各アンテナ位置において得られたSTFTスペクトログラムを示す．アンテナ位置（a）において頭部の振動に対応する成分が，また（b）において胴体部の振動に対応する成分が強く表れるなど，人体の各部位に対応する視線方向速度変化が検出されていることが分かる．図21に提案手法によるイメージング結果の正面図を示す．腕の散乱断面積が小さく明瞭にイ　2　竃．5　1宴α5Ee弐一〇5　−1　−15　。2　2　15　1705≧oξ那　一1　齢1．5　−2owcr［dBj騰0．2　　0．4　　　0．6　　0，8　　　1　　　12　　　　　　t［s】　2　1．5　1Te．S≧〇三　“．5　−1　−15　”2Posver［dB］欝02　　　　0A　　　　O．6　　　　0．8　　　　　1　　　　12　　　　　　t〔slPowe嬬dB】　1号9瞭0．2　　　　0．4　　　　◎．6　　　　G．8　　　　　1　　　　　1gZ　　　　　　t［s】図20各アンテナ位置におけるスペクトログラム（f：段より顧にアン　　　テナ位置（a），（b），（c），全てRx1）．メージングできていないこと，複数点の干渉に起因すると考えられる誤推定点が存在などが確認できる．しかし，これらの点を除くと，人体懲がほぼ正しく再現されていることがわかる．次に，得られた推定像に対応する視線方向速度について考察する．図22に，図21に示すイメージング結果における各推定点の視線方向速度を示す．最も顕著なのは足先部分であり，±1m！s以上の二つの速度領域に集中していることがわかる．これは膝から下の部分の最大速度にほぼ正確に対応しており，この値を取るのは，該当する足の部分がレーダから見た視線方向と直交する時間であることがわかる．膝から上の脚部についても，同様の傾向が見られる．また，散乱強度が低いため得られる点数は少ないが，腕部についても大きな速度を有する点が確認できる．以上より，視線方向速度の利用により人体であるか否かの識別，及びその運動に関する情報の抽出が可能であるといえる．提案手法による実環境下での人体イメージング及び運動と形状の詳細な情報抽出が可能であることを実証した．7．ま　と　め　本稿ではUWBドップラ・一　V−一ダ干渉計法を堀いた複数運動目標のイメージング法を提案した．提案手法では時間周波数解析とレンジ閥補間法を利用することで，高精度な複数目標の分離識別及び散乱申心軌道推定を実現した．さらに，散乱申心軌6221．81。61．41．2　三　10．80。60．40．20照蝋舞雛P。wer［dB】蕩纏聯器←5轟く・い竜騰認蝿’1　．t”・・烈壕争ζ滞靖メ距轍　鵬鷺姦擁／J　　」　うご昏　　　　　　＿二一〇．4−0．2　0　　0．2　0．4　　　　x［m］図21　人休イメージング実験結果の正面図．21．81．61．4　1．2ロ邑1、N　O．8◎．40．2［m／sl　10−0．4−0．2　0　0．2　0．4　　　　x　［m】0．50一〇．5一1pa　22各イメージング点の視線方向速度．3道の運動補償による，高分解能形状推定法を提案し，数値計算によりその有効性を確認した．複数の回転移動目標の実データに対して提案法の適用例を示し，提案手法により公称分解能の1／58という高分解能形状推定を実現した．次に，提案手法の人体イメージングへの数値計算における適屠例を示し，人体目標でも同様に高分解能イメージングが実現することを示した．提案イメージング法により得られる散乱中心軌道及び形状と，時間周波数分布から各種の運動・形状パラメータを抽出する方法を説明し，その適用例を示した．最後にトレッドミル上で実際に歩行する人体目標への適用例を示し，実環境下での人体イメージングを実証した．謝辞本研究における実験装置を提供していただき，また実験に関して貴重なご意見を賜りました，．井上謙一氏，福田健志氏をはじめとするパナソニック株式会社の皆様に深謝します．　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　文　　　献　国・J．Albusac，　J．　J．　Castro・・Schez，　L．　M．　Lopez−Lopez，　　　　　D．Wk癖o　and　L．　Jimcnez−Linares，”A　supervised　learn−　　　　　ing　approach　to　automate　the　acquisition　of　knowlcdgc　　　　　in　surveilla・nce　systcms》，，　Signae」Processing，　voL89，　no．12，　　　　　pp．240〔ト2414，2009．　［2】S．C．　Hsia，　C．　H．　Hs1ao　and　C．　Y．　Huang，7，　Singl■ob　jcct−　　　　　based　segmentation　and　codSng　technique　for　video　surveil・一　　　　　！ance　system，’り．　Elec．　Jmag．，　v。｝．18，　no．3，　Article　Number　　　　　O33007，2009．　｛31　S。Nobuhara，　Y．　Tsuda，　L　Ohama　and　T．　Matsuyanla，　　　　　”Multトvicwpoint　Silhouette　Extract三〇ηwith　3D　ContcXt−　　　　　aware　Error　Detection，　Correction，　and　Shadow　Suppres−　　　　　sion，”IPSJ　Wans。　Comp．　Vis．，　voL　1，　pp．242・−259，2009．　｛4］A．Mittal　a！1d　L　S．　Davis，”A　General　Method　for　Sensor　　　　　Planning　in　Multi−Sensor　Systems：Extension　to　Random　　　　　O�tlusion，”Inも．工Comp．　Vis．，　vol．76，　no．1，　pp．31−52，　2008．　【5｝　G．Vogiatzis，　C　r　Hcrnandez，　P．　H．　S．　Torr　and　R　Cipolla，，　　　　　”Multiview　stereo　via　volumetric　graph−cuts　and　occlusion　　　　　robust　photcトconsistency，”IEEE［［Yat）s．　Patt．　Anal．　Mac．　　　　　Int．，　voL29，　no．12，　PP．2241−・2255，2007・　　｛6】　S．Ikeda，　H．　Tsuji　and　T．　Ohtsuki，　”Indoor　Evcnt　Det�ttion　　　　　with　Signa1　Subspace　Spanned　by　Eigenvector　for　Home　or　　　　　O」鐙ce　Security，，，　IEICE　7悔π3．　Oommun．，　vol．E92−B，110．7，　　　　　pp．2406−2412，2009．　　【71A．　O．　Salman，　D．　Dibekci，　S．　P．　Gavrilov　and　A．　A．　Vertiy，　　　　　”The　radiation　propcrties　of　a　novel　wire　antenna　for　the　　　　　security　fence　radax，”IEEE　Tran．　Ant．　Prop．，　vol．56，　no．9，　　　　　pp．2852−2864，2008．　　［8｝K．Inomata，　T。　H廿ai，　Y．　Yamagudhi　and　H．　Yamada，　　　　　”Two−dimensional　target　location　estimation　technique　us−　　　　　ing　leaky　coaxial　cables，”IEICE　Trans．　Commun，，　voLE91−　　　　　B，no．3，　pp．878−886，2008．　　【9］　A．Gagnon，”lntrusion　location　capability　added　to　syn−ergistlc．r’dd’as　techno　Logy；，　IEEE　AeTO・E己ec・Sys・M｛｝9・、　　　　　vo1。16，　no．7，　PP．21−24，2001．【10】．E．　Paolini，　A．　Giorgetti，　M．　qhiani，　R．　Minutolo　and．　　　　　M．Montanari，”Localization　capability　of　cooperative　anti−　　　　　intruder　radar　systems，i：　EURASip　J。　Adv．　Sig．　Proc・，　Ar−　　　　　ticle　Number：726854，2008．　P1］　J．　Cheal，　S，0，Brien　and　M．　Tutor，”Buried　cable　sensor　　　　　with　intruder　location，，，　IEEE　Aero．　Elec．　Sys．　Mag．，　vel．20，　　　　　no。7，　PP．11−15，2005．　【12】F．zhu，　Y。　Luo，　Q．　zhang，　Y・Feng　and　Y・Bai，”ISAR　　　　　Imaging　for　Avian　Species　Identification　With　F　requency−　　　　　StepPed　Chirp　Signals，，，　IEEE　Geosci．　Remote　Sens・1ンett・，　　　　　vol．7，　no．1，　PP．151−155，2010【13］X．Lv，　M．　Xing，　C．　Wan　and　S．　Z．　Li，”ISAR　lmaging　of　　　　　Maneuvering　Targets　Based　on　the　Range　Centroid　Doppler　　　　　Technique，s，1EEE　Trans。　Imαge　Proc．　，　vol．　19，　no，1，　PP．141−　　　　　　153，2010　［14】T・Sakamoto　a捻d　T・Sato，，，　A　target　shape　estimation　alg（＞　　　　　　rithm　for　pulse　radar　systems　based　en　boundary　scatter−　　　　　　ing　transfbrm，，，　IEICE　Trans．　Oommun．，　vol．E87−B，　no．5，　　　　　　pp．1357−1365，2004．　｛151T．’Sakamoto　and　T．　Sato，”2−Dimen8ional　Imaging　of　　　　　　Human　Bodies　with　UWB　Radar　Using　ApprGximateiy　　　　　　Uniforrn　Walkillg　Motion　along　a　Straight　Line　with　the　　　　　　SEABED　AIgorithm，”1EICE　7hans．　eommun．，　vol．E91−B，　　　　　　no．11，　pp．3695−−3703，2008。　【16｝Y．Matsuki，　T．　Sakamoto，　and　T．Sato，”An　lmaging　Alg（ト63　　　　rithm　of　a　Target　with　Arbitrary　Motion　for　Ultra　Wide−　　　　Band　Radar　with　a　Small・Numbcr　of　Antennas，，，　IEI（］E　　　　710ans．　Commun．，　voLE94−13，　no．3，　pp．742−749，2011【17｝　A．Lin　and　H。　Ling，”Doppler　and　direction−of−arr三va1　　　　（DDOA）radar　for　multiplひmover　8ensing，，，1EEE　Mns．　　　　Aero．　EZ�t．　Sys．，　vo1．43，　no．4，　PP．1496−1509，2007・【181　A．Lin　and　H．　Ling，3，　Frontaユimaging　of　hurnan　using　three　　　　element　Doppler　and　direction−of−arrival　radar，，，　Electronics　　　　Zンetters，　vo1．42，　no．11，　PP．660−661，2006．［19］A．Lin　and　H．　L三ng，”Three−dimensional　traClくing　of　hu−　　　　mans　using　very　low　complexity　radar，”Electronics　Letters，　　　　voL42，　no．18，　pp．1062−1063，2006．［20】Y．Kim　and　H．　Ling，”Through−wall　human　activitios　classi一　　　　丘ca七ion　using　support　vector　machine，，，1」醒EE　Trans。　Ceo−　　　　scie．　Remote　Sens．，　voL47，　pp．1328−−1337，2009．［211LShafi，　J．　Ahmad，　S．1．　Shah　and　F，　M．　Kashif，，，　T　cCh−　　　　niques　to　Obtain　Good　Resolution　and　Concentratcd　Time−　　　　Frequency　Distributions：AReviewノ，　E　URA　SiP　J．　Adv．　　　　Sig．　Proc．，　vo1．2009，　Article　ID　673539，2009．【22］　F。Hlawatsch，　G．　F．　B　oudreaux−Bartels，”Linier　and　　　　q旺adratic　timc−fi℃quency　signal　representations，，，　IEEE　Sig．　　　　Proc．　Mag．，　vo1．9，　PP．21−67，1992．メ輻射科学研究会資料　　　　RS　11−06ボアホールレーダのための誘電体導波路による　　　　　マイクロ波電力伝送の検討Study　of　microwave　power　transmissionby　a　dielectric　waveguide　fbr　borehole　radar河田健太郎　　　　　　　　　　海老原聡Kentaro　Kawata　　　　　　　　　　　　　　Satoshi　Ebihara大阪電気通信大学大学院工学研究科大阪電気通信大学工学部Osaka　Electro−Communication　University　　　　　Osaka　Electr（）・Communication　University2011年7月19日　於京都大学64概要地中探査の際に使用されるボアホールレーダにマイクロ波で電力を供給してレーダを駆動させる方法について検討する。マイクロ波で電力を伝送するときに誘電体導波路を使用すると電力伝送効率が向上することがわかった。FDTD法を使用して誘電体導波路の設計を行い、遮断周波数および伝達係数の利得を求めた。レーダ計測で使用する周波数帯域と干渉しない周波数を用いて、マイクロ波による電力伝送を行えるように設計した。室内実験をしたところ、誘電体導波路を用いた電力伝送実験において受信した電磁波を整流器で直流電力として取り出すことができた。さらに、受信した電力で地申の受信アンテナシステムを駆動させることができた。1．序論　　　近年、地下計測法の一つである、ボアホbUルレーダは、放射性廃棄物の地層処分や、　　地中のき裂調査などで用いられている。ボアホールレーダは坑井内で用いる為、地上　　から電力を供給する必要がある。この際、金属ケーブルを用いて電力を供給すると、　　地ヒ装置とレーダゾンデ間のケーブルに誘導された電流がレーダ近傍の電磁界を乱し、　　地下計灘を妨げる。また、ゾンデ内に電池を搭載した場合、電磁界の擾乱は起きない　　が、電池の稼働時間には制限がある。そこで、地中のレーダゾンデへ電磁波で電力を　　供給すると、レーダ近傍に金属製ケーブルが無くなる。また電力は地表から供給され　　る為、電池を交換する為にレーダゾンデを引き上げる必要がなくなり、大深度地下の　　計測や、長時間の地申モニタリング等、これまでのボアホールレーダの枠を超えた計　　測が出来る可能性がある。　　　マイクロ波による電力供給については既に概究が進められている。例えば、幾何学　　的な開口面積が広いアンテナを使用し伝送効率を上げたシステムが提案されている　　田。光による電力伝送の場合、送信側の出力に限界がある為、受信した電力をキャパ　　シタに充電し一定時間に放電する事で高い電力を取り出す方法を採用している【2｝が、　　負荷の電力消費による放電後はキャパシタへ充電する時間が必要となる為、継続的に　　レーダへ電力供給する事が困難となる。筒状の空聞では金属製の導波管を用いること　　で継続的に電力を安定供給する事が出来る［3］が、これをボアホールレーダへ応用する　　と、金属製の物体をボアホールレーダの近傍に置くことになり、電磁界を乱す事にな　　る。直径IO・cm程の坑井内で継続的に電力供給するには誘電体申にマイクロ波のエネ　　ルギーを集申させて伝送する事が有効と思われる。　　　以上の背景の下、本研究では誘電体導波路を使用しボアホールレーダゾンデへ効率　　良く電力伝送を行う方法を計算機シミュレーション及び実験により検討する。2．誘電体導波路中の波の励振　　　本研究では円筒状の空間内にマイクロ波のエネルギ　　ーを集申させるために、誘電体導波路を使用する。ま　　ず、誘電体導波路に電磁波を入力させる方法について　　検討する。　　　誘電体導波路中で電磁波を伝送するには、誘電体導　　波路の基本モードであるHEuモードの使用が有効で　　あると考えられる。図2−1にHEuモードの界分布［5】　　を示す。この図より、誘電体導波路の直径方向と平行　　に電界を励振させる必要があることがわかる。電界図24．HEI　1モードの界分布HEIIモー・ドを励振させるためには、ダイポールアンテナを直径方向と平行に配置することが考えられる。図2−2のように電磁波を伝搬させる媒質である誘電体円柱の端65ヲ面にダイポールアンテナを密着させる方法では、誘電体の反対側へも電磁波を放射するため、誘電体導波路内で効率良く電磁波を励振させることができない。伝送方向とは逆方向への電磁波の放射を抑えるために、誘電体円柱の内部にアンテナを埋め込み、誘電体円柱の端部を金属で覆い、伝送方向へ指向性を持たせることで誘電体に電磁波を効率よく入力させることが出来るようになるが、誘電体円柱の内部にダイポールアンテナを埋め込むことは困難であるため、モノポールアンテナを使用する。しかし、モノポールアンテナには、接地平板が必要となるため、図2−3のように誘電体導波路の送受信アンテナの付近は、誘電体に金属板を巻き付けた状態の導波管とする。　本研究で採用した誘電体導波路に電磁波を入力させるために導波管にモノポールアンテナを埋め込むことは、一般的な金属導波管の、岡軸導波管変換と類似したものである。誘電体図2−2．アンテナを端面に密着させる誘電体ンテナ図2−3．アンテナを埋め込む3．導波管の設計　3−1．　真空の導波管の遮断周波数　　　2章で述べた励振法を使う場合、送受信アンテナの近傍では誘電体で満たされた金　　属導波管と等価となる。円形導波管にはモード毎に遮断周波数があるため、電力伝送　　に使用する周波数に合わせて適切な径の導波管を設計する必要がある。このため、ま　　ず媒質が真空である場合の金属導波管について考える。TMモードの遮断周波数と半　　径の関係は　　　　緬一鴇　（1）　　で表わされる［6］。式�@において、五伽）は、TM�oモードの遮断周波数、　cは真空中の光　　速、X。mはべッセル函tw　J。Ct）＝0の第m番目の根、そしてaは導波管の半径である。ま　　た、TEモードの遮断周波数と半径の関係は，　　　　f・〈・m・一霊　　（2）　　で表わされる。式（2）において、f、（nn2）は、　TEnniモードの遮断周波数、　cは光速、κ稲は　　べッセル函数」�`ω一〇の第〃2番目の根、そしてaは導波管の半径である。TMモード　　について、遮断周波数と半径の関係を表したものを図3−1に、TEモードについては図　　3−2に示す。これらの図から、円形導波管において遮断周波数が最も低いモードはTEIl　　モードであることがわかる。また、「1’El　1モードの次に励起するのはTMo1モードであ　　るが、TMo1モードの遮断周波数以上の周波数では導波管を複数のモードが伝搬し、効　　率の良い伝送が出来なくなるため、円形導波管を用いた電力伝送に使用する周波数は、　　TEI　1モ・一一　Fの遮断周波数より高く、TMOiモードの遮断周波数より低い帯域を選ぶこと　　で、TEuモードのみによる伝送が可能となる。一方、2節で述べた通り、誘電体導波　　路ではHE　11モードで伝送するが、金属導波管中のTEnモードはHE　uモードの電磁界　　分布に似ており、2つの導波管の接続部で効率よくモードの変換がおきると予想でき　　る。これに関する検証は3−3節で数値計算により行う。また、ボアホールレーダへ干　　渉しないようにレーダで使用する周波数帯域も避ける必要がある。661：照「：「篤：：「証鰯り4tl　““‡　1−…　一‡…�h帰等一こごこコ　1　　・　　1　　・　　1　　　　　…　2「一哨冤　一囎髄騨，「一　’i−一一巳鱒一■c一一一　・　　　き　ち　　ム　　し　　モ　　さ　　ロ　　ロ　　じ　　く�e†・如寸あU誌　1。馬一1，‘，　　　　Rac！ius　of　circUi1er　swn’eg顧dcσ【�o魂　　図3−LTMモードの遮断周波数垂1蒙§こ饗こ二二⊂：1二二1コ箋・　卜”｛y．一ご�e矯qこ町幸…L＿」り4／9−1一召…�h呪磯蔀謙蒙毒題　2「一層「曙「1「一τ　；　1“；　；i−　l　l　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　−　o−」一誌一一噛一一一一一一L−一」・一一一一一20　　　25　　　30　　　35　　　4◎　　　4S　　　50　　　55　　　60　　　Radius　ofcirculer　swweguide　a　（mm｝　図3−2．TEモードの遮断周波数3−2．　誘電体で満たされた金属導波管の遮断周波数　　円形導波管の媒質を空気ではなく、誘電体を使用した場合は、遮断周波数も変化す　るため、誘電体による遮断周波数の変動を考慮する必要がある。誘電体媒質中の伝搬　速度Vpを誘電体の比誘電率εrで表すと　　　v＝⊥　　　　（3）　　　P荷となり、誘電体導波路の遮断周波数は　　五圃2密　（4）TMモード　　　　　　ノ　　五げv監　（5）TEモードとなる。導波管の媒質の比誘電率を考慮した場合の導波管の径と遮断周波数の関係を図3−3に示す。本研究では、誘電体の比誘電率ε．を2．49として、導波管の設計をしていくことにする。！1潭Σ＝〔工ニコ＝〔了審葛司轟ll：旨二：1二二竃亀劉ll懸lll：1：ll：1二二｛：二二1二1似1；墜嚢§轟妻　％　　oo　3e　40　50　60　ro　se　go　！eg　　　　ゑぬミゆびむたぬハゆノガゐなしのヨ図3−3．誘電体導波路の遮断周波数3−3．　FDTD法による数値解析　　2節で示した電力伝送を行う場合、誘電体で満たされた金属導波管と誘電体導波路　が接続された導波管となる。このときのマイクロ波の伝搬をFDTD法で解析する。解　析モデルを図3−4に示す。誘電体導波路の直径aを50　mm、送受信モノポールアンテ　ナの長さhを37mm、金属導波管の長さ！mを0．3　m、誘電体導波路の長さZdを0．4　m金属導波管　　　　　誘電体導波路　　　　金属導波管鰐蹴諭繊灘灘厩灘鱗灘難イ£識灘欝♂　騰　　　♂　　　　　　　　’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　隔　，　　　雛．；三、無．　　7雛・腿穂灘蟻鷺甚1kト�_総ld　　　与im戸図3−4．解析モデル67としたときの伝達特性の計算結果と同じモデルでの実験結果を比較したものを図3−5に示す。実験では、伝達特性をベクトル・ネットワーク・アナライザ（Agilent　Technologies　E506！A）で測定した。この結果、TEI1モードの遮断周波数1．1GHzより高い周波数で利得が向上し、その後TMOiモードの遮断周波数1．4　GHzを超えると利得が低下しており、2節で予想したTEI1モードのみが励振する周波数帯域でTEnモードが励起していることが確認できた。　また、周波数1」GHzから1．4　GHzでは誘電体導波路と金属導波管の接続部でも効率よくモード変換がされていると考えられる。実験においても1．1GHzから1．4・GHzの基本モードが励振する周波数帯域で計算値と利得が一致している。　本研究では、電力伝送に使用する周波数を2GHzに設定し、その周波数に合わせた誘電体導波路を設計する。この誘電鱒波路の直径αは36�o、送受信モノポールアンテナの長さ磁26�o、誘電1t　　　　　　　　ドゆゆし　ヨ　　　図3・・5．解析結果と実験結果む§書還　ドゆ　ユヒくき　ヱユ図3−6．解析結果体で満たされた金属導波管の長さlmは0．2　m、誘電体導波路の長さldは0．2　mである。図3−6に示す送受信アンテナ間の伝達特性の解析結果より、比誘電率249の媒質による誘電体導波路が電力伝送に用いる周波数2GHzで効率よく伝送可能であることがわかった。3−4．　導波管の媒質による効率の向上　　マイクロ波による電力伝送に誘電体を用いることの効果について検証する。金属導　　　　　　　　　　　　　r−一“””　　　　　　　　　一”一一　　、．．一　　　　　…一…！36mm56mm（a）誘電体導波路を用いる場合（b）誘電体導波路を用いない場合　　　図3−7．解析モデル5．獣く　　　F脳luenq）t【GH刻図3−8．異なる媒質の比較68波管申に誘電体がない場合と、ある場合では遮断周波数が変化するので、遮断周波数が一致するように金属導波管の半径を変えて解析を行った。図3−7（a）に誘電体で満たされた金属導波管と誘電体導波路が接続された導波管のモデルを、（b）に金属導波管に絶縁区間があるモデルを示す。これらの伝達特性の計算結果を比較したものを図3…8に示す。誘電体導波路を用いない場合の伝達効率は、電力伝送で使用する周波数である2GHzのときで一13．5　dB（4．5％）であるのに対し、誘電体導波路を用いた場合の伝達効率は一5．06dB（31％）となり、6．9倍（8．4　dB）効率が向上することがわかった。4．　レーダシステム4−1．マイクm波電力伝送システム　　　前章で設計した電力伝送用導波管を用いて、ボアホールレーダヘマイクロ波で電力　　伝送を行うためのシステムを構成する。マイクロ波電力伝送システムの全体図を図4−1　　に示す。まず、発振器で高周波信号（2GHz）を出力し、増幅器で信号を増幅させ、導波　　管へ入力する。導波管を伝搬して受信した信号を整流器こ41で整流し、直流電力を取り　　出し、坑井内のボアホールレーダ用受信システムを駆動させる。地申の受信アンテナ　　では、受信したレーダ信号を増幅器で増幅しR／0変換器によって光信号に変換し、光　　ファイバで地上へ送っている。レーダ受信信号伝送システムのダイナミックレンジは　　100dBである。発振器（2GHz）増幅器A　送信　　誘電体　　受信　B整流器（40dB）　アンテナ　　導波路　　アンテナ　　　　図4−1．マイクロ波電力伝送システム平滑回路C　レーダへ　　電力供給4−2．電力伝送におけるレベルダイアグラム　　通常使用しているボアホールレーダの受信システムの地申部分を駆動させるため　には0．5W以上の電力が必要である。前節で設計した誘電体導波路の伝送効率は、周　波数2GHzのとき30％程度であるが、無損失の状態で計算した結果であるため、実際には計算値よりも効率が低下することが予想される。また、受信した高周波信号を整流するための整流器を文献［4王に基づき作成したところ、高周波信号から直流への変換効率は36％程度であった。これらのことから、電力伝送において発振器から出力する電力は10W程度が必要となる。図4−2にマイクロ波による電力伝送において予想されるレベルダイアグラムを示す。発振器で40dBm出力することで整流後は27　（IBmとなり、0．5・Wの電力が確保できる。45r一一一唄一煽一「一剛鵯卿塙催‘’7智智一　暫　脚一一一一403530冨葦・・1−一∵一一一一一・−i弓’5�e…1−……−1−…一…1…1’°’t−一”1−一一一一一一「一一一薗一一i’…1：ヒニニニニニニニコ　　　　　　　　　　　　Rect澁e己　　　　　　　Reeeived　　ττ�ps謡盤ed図4−2．予想されるレベルダイアグラムTTanswitted，　Received及びRectifiedはそれぞれ　図44でA，B及びCの位置に対応する4・・3．　ボアホールレーダ用受信アンテナシステムの駆動　　室内実験でボアホールレーダの受信システムを駆動させる実験を行った。図4。3に　レーダシステム実験の接続図を、図4−4にブロック図を示す。R／0変換器へ電力伝送　を行う際に用いた誘電体導波路は、直径aが36�o、モノポールアンテナの長さhが6926mm、送受信アンテナ近傍の誘電体で満たされた金属導波管の長さln、が0．2　m、誘電体導波路の長さZdが0．2　mのものを使用した。受信システムの実験は、ベクトル・ネットワーク・アナライザ（VNA）の送信ポートからの信号をR／0変換器の上限の入力電力以下に抑えるため、−83dBの減衰器を通して、　R／0変換器に入力する。　R／0変換器は誘電体導波路により電力供給されている。R／0変換器で光信号に変換された信号をシングルモード光ファイバで地表に設置する0／R変換器へ入力する。再び高周波信号に変換された信号をVNAの受信ポートへ接続し、送受信ポート間の伝達特性を測定した結果を図4−5に示す。なお、このボアホールレーダ用受信アンテナシステムの笑験の際には減衰器へ入力する同軸ケーブルと、0／R変換器から出力される同軸ケーブルの減衰と位相の遅れをVNAのキャリブレーション機能で取り除いた。このボアホールレーダ用受信アンテナシステムの駆動実験の結果、平滑回路出力は5Vとなり、定格6Vよりは低いものの、0．5　Wの出力が得られ、　RIO変換器へ入力された高周波信号を光信号に変換し、通常通り信号伝送を行うことができた。VNA　E5061A　　　　　　潔　　　　　　　　　　　　　0／R変換器　　　　　　難懸1−．！’同軸ケー　　　我、　柵繊器　　光プアイバ　　　　隔鰍…一一曝　　　　05W以上の電力供給驚、，，。，烈g変搬彗墨簸盟・．平滑回路　　　　　増幅器　　　　　　　　　　　誘電体導波路図4−3．レーダシステム実験の接続図　　　　ノ4．trttw．一．．．‘t整流開図4−4。レーダシステム実験のブロック図畠20むゆ量．暑oo葦　輔　一100　．1、20、　，．y　　　　　　　　　　　　　　　　　　　IBC）O　　l200　　1400　　　　　　　めガ　ほむンド　エ図4−5．受信アンテナシステムの実験結果705．結論　　　マイクロ波による電力伝送システムを構成する際に、電磁波を伝搬させる媒質とし　　て誘電体を使用すると、伝送効率が高くなるが、その際誘電体導波路で電磁波を励振　　させる方法として、モノポールアンテナを埋め込み、誘電体の端部を金属で覆うこと　　で伝送方向へ指向性を持たせることができる。電力伝送に用いる電磁波の周波数に合　　わせて誘電体導波路を設計することで、誘電体導波路を使用しない場合よりも電力伝　　送の効率が8．4・dB向上し、直流電力を取り出してボアホールレーダ用の受信アンテナ　　システムを駆動させることができた。次の段階の実験としては、送受信アンテナを室　　内に配置し、レーダ信号の送受信実験を行う。図5−1に実験接続図を、図5−2にブロ　　ック図を示す。この時、電力伝送に用いた誘電体導波路の電力受信アンテナ附近の金　　属導波管部分は、レーダ用受信ダイポールアンテナのエレメントの一部として利用す　　る。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　レーダ用受信アンテナ二石＿ンテナ童ii°iv　二！姦ぎ潔光フアイバ愁嚢監へ弥i議冤瀞チ’竺妃》嚢レ図5−1．レーダ信号受信実験の接続図　　　　図5・2．レーダ信号受信実験のブロック図6．謝辞　　　整流器の試作に協力していただいた植村明紘氏に深く感謝申し上げます。7．参考文献　　　【1］篠原真毅、松本紘、三谷友彦、芝田裕紀、安達龍彦、岡田寛、冨田和宏、篠田　　健司、「無線電力空間の基礎研究」、　電子情報通信学会、信学技報、SPS2003−18．　　　［2］竹田晴見、「地申埋設型送信装置」、特開2009−270919．　　　【3］柴田貴行、笹谷卓也、川原伸章、「マイクロ波エネルギー伝送を用いた自立移動　　可能なマイクロロボット」、電子情報通信学会論文誌、B，　Vo1．　J83−B，　N。．5，　pp．704−710，712000年5月．　［4］武市統、篠原真毅、松本紘、橋本弘藏　「マイクロ波送電用整流回路の小型軽量化に関する研究」、電子情報通信学会論文誌、2003／5，　Vol　J86・・B，　No．5，　pp．850−854．　［5】宮城光信、「光伝送の基礎」、昭晃堂　［6】安達三郎、米山務、「電波伝送工学」、コロナ社721禽73　　　　　熱輻射光源の発光スペクトルDPIanck’s　law　　　　　　　　　　　　VISfble　　　IRe’　　　　　　　，瀞2驚　　薪認〆胸暑〆　　　譲　ヨ　　　　　　　　　　　む　　むら　　む　　でお　　ゑ　二　　　　　　　　　　　w酵ε1翻穿踊購．。：．　　　　E。e，gy、d，絢ゆT）二：．　　　　　　　　　　　　　森の3　　　　1磁　　　　�g（t°，T）＝；：li，和伽鋼一垂寧・繁撃醤壁％愁1幣；零瀬沿1ド岸講1孫哨74褻憲｝§U」　o黒体輻射における可視光の割合マ奪憩oご儀　　　　　　　　　　　　　　　800　　　　0760nm　I200　　　400　　　600　Ftequency　FHzl3轡mだ脳∫量000　　　2000　　　30CO　　　4◎0◎Tempg「δture【K1様々な温度における規格化黒体輻射スペクトル輻射率1轟real　sur髭匿ce，廿絶�oレadia廿◎n　depends　on　mate「ialS．・b！ackbodyε4　smail　ho！e●real　sU�uace　l饗厩尾鋼蓄1雌講導1禰儒｝言：　　　　　　　　　　　　　　　　　，　捜搬魏i嘱舞お　　　　　　　　　　　　　　　　　　　91asses＿。＿膿　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　carb◎n　Xtl，n−：cv’ti」−X．keL’．　　　　　　　　　　　ce箔鵡lcs　　　　　　　　　　　　　　　　静隔「rジ解和塗挽協澱駈紀ξ2灘‘　　　　　　　o）睦d泣ed　r柄eta！S　済鵠欝婿・tX・‘・’ntt・rStsxqfirt’fixppteuriPdiShed　meta置S　　　＿ロ噺＿po董ished　metals臨■■■囮■国置t’，「　　　　　　　　ヒ　　ゆそのゆハヨせボ　　　biackb◎dy　　standardε　　　　　　O　　　　　O2　　　　α4　　　0．6　　　0．8　　　　1．O　　　　　　　　　　　　Typical　range＄　ef　emisSjvityYA・Cengel：lntrod鳳io“toτh3m崎nami（3・and・heatセa【撮fer（McGraw・Ntt，　t　99η構造による熱輻射制御の例Deep　ID　gratin身RJ．　Hesketti　e¢部．Na脇，324　CSge6｝549．49δPC45nua｝ga岱n9αa　clOped　S腿敵o合躍i妙a竃aジ梅転ca蔦α恩勧下PV�t鴇蹴町餌38f副．APL？9｛2001｝1393．Kusunokiθf鉱．JJAP　43髄8へ（2004｝5253．11・：τu“騒3始ハrGd　plle　PC：↓G，F�qi課ng，讃a瓢e，“7C2QCI2｝52．s．　Y　th，　e重d，　AP軋Vb竃曾63〔20M3｝．3＆0．　　　伺．‘ti麹欝　　　伺Ra【馳恥n　een’diel　bγ甑鵡w測eSurtaee　Phon◎n　po「aiton二JJ．G【ettet　et　a置．Nature，416‘200Z｝61r響Dg劇ngO”S鴎sedece　ptm醐enFXUS聰no｝6　ef　8亙．：日ectron．しetL　39．1｛2003）23噂K眠8daθご8∴eAPL592｛20◎8♪CI21S1ア．　　　　　　　M幽拾y賀10　pc二繍騨ミ撫‘d）75コ》　　》e　　｝一一開放端共振器モデルへT．ノ　　・　・　δlu冨蕪γ勲。，〃，．冴、｝罵2a｝war乃F．a．ina　eξ　af．　API．ア9｛2C◎｛｝で393。遷1・§鮒�e＼ノ．�_11・o乏　一一一1“＿＿＿」＿＿　⇒Wa讐登le筋g伽極撮肇　f，．難　3，ざ�d窪，．　一　　　　　　∂　‘P　　｛噂峰．1》、梱｝舜5｝　　βss　，も　　　　‘！」．o｝　　　　4？4　7　　　　　‘1、¶．1，　　　　4◎8　轟　　｛寄o．3｝｛ρ．竃．勃　　3オ雪　鴇　　　　　｛噛．董．3，　　　　322　こ　　　｛20．、｝｛02，｝　　2S尋　，ヨ　　｛2雪．o｝．（で2◎）　　268　偶　　‘雪苞．＄．t虫．s　57　　e　65　魯　　〔2．t1｝｛，2」｝　　264　N　　　にoβ｝ξ◎，2。3，　　256　’　　　　　｛1警5｝　　　　2メ呂3　さ晃　　　｛2i3｝σ．23｝　　22S　v　　　｛22．切　　　2讐2　と　　　　‘2．e5｝．｛02層5》　　　2歪，1蓼尋出、鴇離二｝；繁鞭二｝共振器中の電磁界分布のシミュレーション　　　λ冒2．6pm翼£ゑ墨　コユ　　　　　　　　　　　リな　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ヨc7677擬似表面プラズモンとば　　　　J．B．　Pendty，　Seience．305，847（2◎C4｝．軍『裡光…金嵐は負議電体鑑三�_　　　誘電体鰯電体なので蕊蚕灘欝在⇒表毒プラズモンポラリトン赤外光…金属は完全導体1　　．．　；�_覧　ヒ・　　．・、　　　�d　’＋Pt，．　　・　　　　　　　　　　　：ト　　　　　　　　周期d　　　擾翻　　　　　　　　む周翻糞造を設けると表面波が擬倣的に擁⇒擬像衷面ブラズモン（簸髭爆1り輻射場との結合　　一：　Sutfaee　vvave　has　been　non−∫adiation　m◎de．　　�`；n　！he　experimen奮e　we　fb囎d軌a象漁e　pea翼positbn　was　　　a噸b滋ed量o　SpooぜSP　en　vedical　therrrtat　ra〔haξien，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　愚一勢ノ’L“≒ター副嵐F”F一駈一　の　，　，’一．，．“．＿　　＿，ヤ　＿■　’v　幽’冒冒盛轟‘毒；論妻檎：痔濤・ジ1撫豪�`‘　　　Ob難q嬬e　i轟dde蕗ce　　　　　　　　’ttlerma聖radiatiertW”ny　the　Spoof　SP　is　exCi童ed　therma蹄y　a轟dc◎upled　wi伽ver舵at・raCiiati◎n　mode？輻　　　　　　　　εxpe�穫taS　reguit　　　。　。．，　紛　，、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　鵬�鰹R歪婁糊ve煕蹟5¢r触y韓0竈�u¶葦　　　　τhe　w創ele噛醜ぜo《v鋪（；al　radia歪iOn｝is　　　　皇he　same　as！he　expe貸me湾毫al　peak　posi豊lon．　　　　　　　Sp◎oテSP　is　c◎uptable　vvlth　verdcal　ratiiation　1YUeb己，　T．　Nagat＄uma　aBd　j．Takak＆t窒，　A象3鵬d臨狛SPP5，　Busa／n，賦P唱3（2G竃1｝，7879輻射科学研究会資料RSI　1−08航海電子機器概要An　Overview　of　the　Electronic　Equipments　in　Navigation　Technologies松本朋子（古野電気株式会社）　　　Tomoko　MatsumotoFuruno副ecnic　Corporation　Ltd．［内容概要］　深江丸は1987年1G月に三井造船玉野事業所にて建造され、神戸商船大学の練習船を経て2003年1◎月より神戸大学海事科学部・大学院海事科学研究科附属船となり今Hに至っている。本船は、総トン数449t、全長49．95　m、型幅10　m、喫水3．212　m、最大64名乗船可能で、船籍港は神戸港となっている。学生の操船実習が行われるほか、各種企業の社内研究、講演等にも用いられている。また、古野電気株式会社によって開発されたARPAレーダ（Xバンド、　Sバンド）、GPS航法装置、　DGPS航法装置、　AIS（船舶自動識別装置）、ECDIS（電子海図情報表示装置）といった最新技術が装備された高度知能化船となっており、研究設備としても活用されている。本御講演では、こららの諸技術につき具体的かつ詳細な解説をいただいた。また、これらの内容に関する実地視察を経て、活発な質疑応答が行われた。　大変興味深い御講演を賜り、また実地視察において大変懇切丁寧な御案内・御説明をいただきました。御講演いただきました松本朋子様（古野電気株式会社）ならびに、古荘雅生先生、矢野吉治先生をはじめとする神戸大学大学院海事科学研究科の皆様、柏卓夫様をはじめとする古野電気株式会社の皆様に厚く御礼申し上げます。以上報告者：浅居正充（近畿大学）平成23年11月1日（火）於二神戸大学80輻射科学研究会資料RS11−09錨泊システムへの超音波の応用Application　of　Ultrasonic　Waves　in　Ancho血g　Systems矢野吉治（神戸大学大学院）　　　Yoshiharu　Yano　　　Kobe　University［内容概要］　講演者は、船舶の安全運航を支援するためIT技術を駆使した情報提供の手段として統合化航海情報処理システムの構築を進め今日に至っている。このシステムの重要な要素の一つとして錨泊監視機能がある。これについては、安全な錨泊態勢を維持するために、錨泊監視の監視事項や情報伝送のあり方、警告の表現方法、操作性等にっき、実際の錨泊を繰り返すつど検証を重ねながら研究を進めてきた。本御講演では、その重要なテーマのひとつである錨泊システムへの超音波の応用に関する研究の成果にっき具体的かっ詳細な解説をいただいた。また、ご講演内容に関する活発な質疑応答が行われた。　大変興味深い御講演を賜り、また深江丸の実地視察において大変懇切丁寧な御案内・御説明をいただきました。御講演いただきました矢野吉治先生（神戸大学大学院）ならびに、古荘雅生先生をはじめとする神戸大学大学院海事科学研究科の皆様、柏卓夫様、松本朋子様をはじめとする古野電気株式会社の皆様に厚く御礼申し上げます。以上報告者：浅居正充（近畿大学）平成23年11月1目（火）於：神戸大学81輻射科学研究会資料　　　　　RS　11−10フェーズレトリーバル法による広角ビーム成形とそれを実現する　　　　アンテナ構成についてWide−angle　shaped　beam　based　on　phase　retrieval　method　　　　　　　　　　and　antenna　apPlication　　小林明広Akihiro　Kobayashi　　出口博之Hiroyuki　Deguchi辻幹男Mikio　Tsuji　　　　　　　　同志社大学理工学部Faculty　of　Science　and　Engineering，　Doshisha　University2011年12月21日於　同志社大学8283フェーズレトリーバル法による広角ビーム成形とそれを実現する　　　アンテナ構成について小林明広，出口博之，辻幹男（同志社大学）概要　誘電体レンズを用いて，所望の範囲を照射可能にする誘電体レンズアンテナを設計解析している．設計方法として，まずフェーズレトリーバル法という解析方法により所望の放射領域を実現する開口面位相分布を求める．次に，そこで求めた開口面位相になるように透過移相解析を行い誘電体の厚みを算出する．そして最後に，電磁界シュミレーションソフト（HFSS）を用いて電磁界解析を行い最終的なレンズの形状を選定するという方法である．設計例として，周波数は24GHzにおいて，所望の照射領域ビーム幅29．0°と154．8°の2つの円形領域をカバーする誘電体レンズを示している．そして，設計した誘電体レンズアンテナの特性について数値的・実験的に検討を行っており，それらの有効性を示している．1　はじめに近年，センシングの分野では，高角度分解能，機器の小型軽量化が可能なミリ波帯域電波の利用が注目されている．申でもミリ波レーダーなど，特定のエリアが測定対象となるとき，成形e’一一一ムアンテナなどを用いエリアの形にあった放射指向性を得ることが望ましい．その成形ビームアンテナには従来，幾何光学法を用いて鏡面修整された反射鏡アンテナや，指向性合成法によって設計されたアレーアンテナがある国．このようなアンテナをミリ波で測定評価するためには，高精度な位相測定が要求される．このような問題に対して位相測定が不要なフェーズレトリーバル法［2｝が提案されている．これは，二つの振幅分布が既知の場合，計算処理によって実際には測定されていない位相分布を推定する方法である［31．　本文では，このフェーズレトリーバル法に基づいて指向性合成を行うアンテナ設計ならびに，所望の成形ビームを得る誘電体レンズの設計方法について提案している．これは，開口面の振幅分布と所望の遠方界のビーム形状から，フェーズレトリーバル法を応用して開口面での位相分布を推定し，その位相を実現する誘電体レンズを用いて指向性合成を行うというものである［4，5］．従来，最適化手法を用いて誘電体レンズアンテナの設計を行っていた［6，7】が，そこでは誘電体レンズが大型になるという問題があった．そこで本文ではフェーズレトリーバル法を用いることで誘電体レンズの小型化かつ軽量化を実現する．次章で，まずフェーズレトリーバル法の概要について述べ，誘電体レンズの設計法について説明する．次に数値シミュレーションによりビーム成形を行うための開口面位相を求め，数値的な検討を行い，そこで求めた結果を用いて誘電体レンズ成形ビームアンテナを設計する．そして，最後に特性評価を行う．L842　設計法　ここではミリ波アンテナの測定法であるフェーズレトリーバル法の概要について述べ，本文で提案する誘電体レンズの設計法について説明する．2．1フェーズレトリーバル法　フェーズレトリーバル法とは，2つの面での振幅分布のみを測定し，そのデータより位相を推定する方法である．代表的なアルゴリズムとしては，Gerchberg−Saxtonアルゴリズムがある．これは，図1に示すように，2つの異なる測定面の振輻データを用いて，反復計算によりある点での位相分布および開口面での位相分布を推定する方法である．ここで，測定面は平面走査で行い、高速フーリエ変換（FFT）を用いてフィールド変換の計算を高速に行えるようにする．　図2に示すように，被測定アンテナから放射される電波の方向を2軸方向とし，2つの測定面の位置をZ＝Z1，X2（ただし11≠Z2）とする．このとき，振幅分布をそれぞれz　＝zI　　　　z−＝一：zz　　　　　　　　　S�t駐　　　　　隔叫一・一毫　　　　　　　　　　　2レlApertUre　plane　　　　／rP曲c〆　Measured　plane　l　Measured　p隻雛e2図1アンテナ測定におけるフェーズレトリーバル法搬ぞヲ・・‘　Aperture　planeFar−field図2平面幾何学85i罵、（x，y）i，1瓦、（x，y）1とする．これらの振幅分布を用いて，図3に示すアルゴリズムによって位相を推定する．以下にその手順を示す［9，10］．Z＝　11，Z2それぞれにおいて，振幅を測定する．　Z＝21において，初期値として適当な位相分希を与える．このときの分布E。、，o（x，y）はEz1，0（x，　y）＝IFZi（x，　y）1　exp（ゴφβ1，0（x，劉））（1）と表される．ここで用いる初期値の位相分布は，ランダム分布や一様分布を用いる．式（1）の初期値から，z・＝・　z1での分布をFFTによりフィールド変換し，　z＝z2での振幅，位相分布を得る．このときのz＝z2での分布Ez、，o（x，　y）は次のように表される．E。。，0（X，y）＝IEz、，0（X，　y）lexp（ゴφ。2，0（X，2）f））（2）式（2）で得られた振幅，位相分布のうち，振幅分布をz＝z2で測定されたものに置き換える．E2、，。（餌初一1瓦、（X，y）lexp（ゴφ。、，・（鋤）（3）式（3）で得られた分布をFFTにより再びz＝　Z1にフィールド変換し，　z．・＝　Z1での振幅，位相分布を得る．E。i，1（X，　y）＝IEを、，1（X，　y）lexp（ゴφ。、，1（X，　y））（4）同様に，このフィールド変換された振幅，位相分布のうち，振幅分布をz篇21で測定されたものに置き換える．・・　　　E・、，・（x，y）一！醜、（x，Y）lexp（ゴφ皇、，、（x，　Slr））　　　　　　　　　　　（5）　このような手順を繰り返し行う．この時，計算値と測定値の振幅分布の差が小さくなり，また推定された位相分布の変化量も十分小さくなれば収束したと判定し，得られた位相分布を距離11，z2における値として用いる．このように，フェーズレトリーバル法のアルゴリズムによれば，2つの異なる測定面での振幅から位相を推定することができる．2．2成形ビーム　先で述べたように，フェーズレトリーバル法を用いて，成形ビームアンテナを設計するためには近傍界あるいは放射パターンのうち，異なる位置での電界の振幅分布が必要になる．ここでは開口面での放射電界の振幅成分と，遠方の放射パターンを用いてフェーズレ86トリーバル法による反復計算を行ない，成形ビームを得るために必要な開口面位相分布を決定していく．　いま，図2に示すように．z＝20をアンテナの開口面をとし，位相分布に初期位相として適当な位相分布を与える．一方z・＝−。。を遠方界とし，求めたい任意のビーム形状を与えた場合を考え、フェーズレトリーバル法のアルゴリズムを基にビーム成形に適した位相分布を求める手順を説明していく．（図4参照）　まず，アンテナ開口面振幅分布F（x，y）は一次放射系によって照射される分布とし，遠方放射パターン∫（θ，φ）は要求される所望の成形ビームを与える．初期位相P（x，y）は所望の遠方放射パターン∫（θ，φ）を近傍界変換した位相分布に0°〜1°の範囲で構成される乱数を加えた分布とする．従来の初期位相の選定では，位相分布を決めるパラメーターが存在せず，不確定要素として選定の仕方次第で結果が変動する場合があったが，このように設定することにより，一義的に決定することができる．これによって，開口面分布を定義して平面波展開法をもとにFFTを用いてフィールド変換し，遠方放射パターンの振幅S1（θ，φ），位相p1（θ，φ）を計算する．　遠方領域においては，得られた放射パターンfiを，所望の放射パターン∫に置き直して放射電界を定義し，FFTによるフィールド変換によってアンテナ開口面分布を求める．このようにして得られた開口面分布のうち，位相分布Plは変えずに振幅分布Flを一次放射系の振幅分布Fに置き直して開口面分布を新たに定義し，再び遠方界を求める．　いま，上記フィールド変換の演算処理（開口面→遠方→開口面）のi回目を考え，このときの開口面位相分布Pi（x，　y）をi−1回目の位相分布Pi．＿1（x，　y）と比較し，遠方放射パターン∫（θ，φ）と鼠θ，φ）の結果の差のrms値露伽をi−−1回目のrms値ノ1。m・gと比較していく．そして，両者に差異があれば上記計算を繰り返して行い，両者ともに差異が十分小さくなれば計算を終了する．このとき，N回目の繰り返し計算で得られた放射パターンfN（θ，φ）と，要求される遠方放射パターンノ（θ，φ）の差のrms値fN，，nsの比較を次のように定義する．SN・一・　＝壼功∫（θ，φ）一　fi（e・　ip）12dθdip（6）ただしΩは放射パターンの立体角を示す．2、3誘電体レンズ誘電体レンズアンテナは通常，一次放射器から照射された球面波が誘電体レンズを通過し平面波になるように設計されるが，誘電体レンズの形状を任意に変えて，透過波の位相を制御できればビーム成形が行うことができる．　透過位相の解析は図5に示す座標系で行う．まず誘電体レンズ第二面から出た光線は波面の垂直方向に伝搬すると考える．ここでは，誘電体レンズ第二面を平面として与え，第一面の形状のみを変えて成形ビーム誘電体レンズを設計する．いま，誘電体レンズ第二87Startz＝Zl？ower：me鋤r｛述ampli加de　at　2罵2、　　　　　　Phaso：i11i樋al　phase図3フェーズレトリーバル法のフローチャート　　　　Sp¢ci石ca厩ORStart　　　　　（ape血re）POW¢rapprox血nate　amp1iude　F（Xj，）う　　Phase：initia！phase　P（x，．　y）i”血五eid鵬fo糠i　to　far−field　　　　　　（ap轍e）Powe1’：replace鵬ellt　of　transfo】rmed　Fi（ちア）　　　n・ase：�q1sfb血e既（η）0瓢vcrgC蹴�t？NoYesSolution図4フェーズレトリーバル法を基にした提案したアルゴリズムにおけるフローチャート88図5　座標系の定義面の電波の伝搬方向をS3とし，第二面の点P（X，y，Z）の点での位相をα（X，y，Z）とすると，その点での位相量A（X，y，Z）は　　　　　　　　　　α（X，Y，Z）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）　　　A（X，Y2Z）＝＝λ　　　　　　　　　　　　2πと表される．xz面での（x，y，　z）と微少区間hだけ移動した点（X＋h，　y，　Z）の位相差による第二面での等波面の傾きA矢（X，y，27）は，差分近似を用いてA襲（X，Y，Z）−A（X＋1！E！ILIi）1＿：＿AA（X・Y・Z）（8）と表され，同様にyz面での（X，　y，　Z）と（X，　y＋h，　Z）の位相差による第二面での等波面の傾きA争（X，Y，Z）は　　　　　　　　　　A（X，y十ん，2r）−A（X，｝弓Z）　　　Al・（X，｝〜Z）＝　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）　　　　　　　　　　　　　　　　hとなる．ここからS3の傾き◎，Φは次のように表される．　　　e＝tan剛1（A3（（X，｝〜Z））　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（10）　　　Φ＝tan馴1（AY（x，　y，　z））　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（11）よって，　　　S3＝S3xUx＋S3yUy＋S3。u。　　　　＝＝sin　euz十cos　O　sinΦu写十cos　e　cosΦuz（12）（13）ここで，Ux，％，　Uzは各々x，　y，　z方向の単位ベクトルとする．次にS3から誘電体申の電波の伝搬方向のベクトルS2を解く．　S2とS3の第二面の境界面のベクトルの向きは89スネルの法則より，　　　（S3xn）・＝ns（S2×n）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（14）ここでnは境界面の法線ベクトル，ns＝V鯨は屈折率とする．すなわちS2について解くζ　　　S2＝S2xUx十S2yUy十S2zUz　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（15）　　　　一毒（S3・u）u＋sign（S3・n）・一｛毒（S3・u）｝2n　　　（・6）ただし　　　　　S3xn　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（17）　　　t＝　　　　　IS3　×　nl　　　u＝n×t　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（18）すなわち　　　s2一鷺樽編｝Ux＋翌灘辛謡｝Uy　　　　　　　　＋sign（S3z）・一｛毒1雛1舞器；1｝2Uz　　（・9）第一面の形状の任意の点Q（x，y，z）を求める式は　　　x　＝IS2．十X＝＝Rsinθcosφ　　　’　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（20）　　　2ノ＝＝IS2y十y＝＝R，　sinθsinφ　　　　　　　．、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（21）　　　z　＝IS2z十Z＝1ヒcosθ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（22）　　　r：＝　　x2十2／2十z2　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（23）とし，θとφを任意に変化させQ（x，y，z＞を求める．ただし，　Rは焦点からQ（x，y，z）までの長さ，Zは誘電体申のS2の長さとする．ここで条件として　　　　　　　　　　　　　α一α0　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（24）　　　r十nsl＝fd十nsts十λ　　　　　　　　　　　　　　2π式（24）を1について解くと，　　　　　1　　　　　　　　　α一α0　　　　　　　　　　　　）十ts　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（25）　　　1　＝＝一（fd十λ　　　　　　　　　　27r　　　　nsとなりe、式（25）で求めた1の値により，レンズ第一面の形状が決定される．ただし，fdは位相の焦点，Tは焦点から第一面までの長さ，αoはX＝y・＝Oでの位相，　tsは誘電体の厚みとする．903　開口面位相分布の数値計算結果前項で述べた設計法を用いて，2つのパターンにおいてシミュレーションを行い，開口面アンテナの開口面位相分布を求め，本法の有効性を数値的に明らかにする．3。1照射領域29．0°円形カバレッジビーム設計するアンテナは，開口径96．0×92．Omm2，周波数24GHzとする。ガバレッジは放射域の大きさが29．0°の広域照射円形領域とする．シミュレーションのサンプル点の条件は3072x3072mm2の範囲を1、2mm間隔（nx×ny　・＝　256　x　256）とする．ただし，　nxはx方向のサンプル点数nyはy方向のサンプル点数である．　一次放射器には開口径16．2x11。7mmの標準ゲインホーンを用いる．開口面で与える振輻分布は図6で表わされる一次放射器の開口面を測定した振幅分布とし，遠方での所望の放射パターン∫（x，y）を図7に示す．開口面での初期位相分布Po（．T，　y）は所望の遠方放射パターンf（x，y）を近傍界変換して得られた位相分布（図8（a））に、0°〜1°の範囲の乱数（図8（b））を加えた分布（図8（c））とする．　これらのデータを基に開口面位相分布，遠方界放射パターンともに十分に収束をした繰り返し回tw　n　＝＝　2eO回目の遠方放射パターンのシミュレーション結果を，図9に示す．カバレッジを一一ffに照射する理想利得を磯，繰り返し計算により得られたカバレッジ内での最低利得をGeとし，カバレッジ内での最大利得低下量△G＝：Gi−G．を求めると，△Gはφ＝0°面内で1．9dB，di　＝　90°面内で2．1dBである．また，3dBビーム幅SHpBwはφ＝＝O°面内で34．3°，φ＝90°面内で34．4°である．また，このときのアンテナ開口面での位相分布をFig．10　V：示す．この結果を見ると，多少の誤差は見られるが所望の円形領域に近い領域を放射できていることがわかる．20門　0塁毒一2。一40一50　Oxy｛m哺（a｝50一tt（b）驚．22図624GHzにおける開口面振幅分布初期値9120　豊o・§o　−20一40一50　　　　0　　　　50　　　A�sle［（teg］図724GHzにおける所望の放射パターンk§307．2mm．90　　　　　　　　9　　　90　tdeg】　　　（a）3072mm§§戴鞍魏0（b》1｛dcg’1が　　　　　　　　　　　ウオしなヨヨ　　　（⊂）図824GHzにおける開口面位相分布初期値（a）近傍界変換された開口面位相分布（b）0°〜1°の乱数（c＞算出した開口面位相分布922018　箆16悪1412一50i93ts，20　OA！Pte　［deg］　（a）50．　　�GV／HPBW＿．＿ム↓◎　」σ桓｛　　｛＼｝　　　柵一10　　　0　　　　10　　　20　　　30　A�rle［dε93　　　（b）図9（a）シュミレーションで得られた遠方界放射パターン（b）シュミレーションにおける利得低下量307．2mm葺壽きth鍛軸凱　瀕一go91〔deg】図10シュミレーションで得られた開口面位相分布933，2　照射領域154．8°円形力バレツジビーム（一次放射器開口径16．2×　　　11．7mm）　設計するアンテナは，開口径50．4×50．4mm2，周波数24GHzとする．ガバレッジは放射域の大きさが154．8°の広域照射円形領域とする．シミュレーションのサンプル点の条件は307．2　×　307．2mm2の範囲を1．2mm間隔（nx×n，　＝　256　×　256）とする．ただし，　nxはx方向のサンプル点数nyはy方向のサンプル点数である．　一次放射器には前節と同様，開口径16．2×11．7mmの標準ゲインホーンを用いる．開口面で与える振輻分布は図6で表わされる一次放射器の開口面を測定した振幅分布とし，遠方での所望の放射パターンノ（x，y）を図11に示す．開口面での初期位相分布Po（x，y）は所望の遠方放射パターン！（x，y）を近傍界変換して得られた位相分布（図12（a））に、0°〜1°の範囲の乱数（図12（b））を加えた分布（図12（c））とする．　これらのデータを基に開口面位相分布，遠方界放射パターンともに十分に収束をした繰り返し回数n＝200回目の遠方放射パター一ンのシミュレーション結果を，図13に示す．このときのアンテナ開口面での位相分布を図14に示す．結果を見ると，図13においてy＝＝0°面では比較的利得の低下が小さく端まで照射できているが，x＝0°面においては端での利得低下が大きく出てきており目標の放射パターンに比べ楕円形領域になっているが広域照射を可能にしている．3020豆i・毒。一10一201一50　　OAngle［d鰯50図1124GHzにおける所望の放射パターン94コミむ　　　　　　　　　　ロミむ　　（a）む　　　　　　　　　ま　　　（b）一ge91．003（c｝図12　24GHzにおける開口面位相分布初期値（a）近傍界変換された開口面位相分布（b）0°〜1°の乱数（c）算幽した開口面位相分布40　20事§・　ミー20碁　§　冒一一一y＝ocajcda嘘ed　resUlt−−tt−一’x＝OCε盛cuated　resul定一一一Speclfled　p磁ern。ンン《こ＝禽ミ、、／　　　　　　　　　　　　　　　＼　、　　　　　　　　　　　　　　�`、i3ミ，一50　　　　　0　　　　　50　　　Argle．［degli図13シュミレーションで得られた遠方界放射パターン95307．2mm∈∈Nきoら騰魏擁蝋筈〆巧・物袴・オ囲，’　・，’ll舞メf｛・器一179．97179．99図14　シュミレーションで得られた開口面位相分布963．3照射領域154．8°円形力バレッジビーム（一次放射器開口径24．Ox　　　24．Omm2）前節と同様に設計するアンテナを開口径24．0×24．Omm2，周波数24GHzとして検討する．ガバレッジは放射域の大きさが154．8°の広域照射円形領域とする．シミュレーションのサンプル点の条件は307．2×3072mm2の範囲を1．2mm間隔（nx×ny　＝　256×256）とする．ただし，nxはx方向のサンプル点数，　nyはy方向のサンプル点数である．　一次放射器には開口径図15に示す開口径24．0×24．Omm2の円筒形アンテナを用いる．一次放射器にこのアンテナを使用する理由として，それ自体が標準ゲインホーンに比べ比較的広域かつ円形領域を一様に照尉する事ができるため，目的とするアンテナ設計に適しているからである．開口面で与える振幅分布は図16で表わされる一次放射器の開口面を測定した振幅分布とし，遠方での所望の放射パターン∫（x，y）は前節と同様に図11を用いる．開口面での初期位相分布Po（x，　y）も前節と同様，所望の遠方放射パターンf（x，y）を近傍界変換して得られた位相分布に，　oc〜1°の範囲の乱数を加えた分布（図12（c））とする．　これらのデータを基に開口面位相分布，遠方界放射パターンともに十分に収束をした繰り返し回tw　n＝200回目の遠方放射パターンのシミュレーション結果を，図17に示す．この場合においても前節同様，y＝0°面では比較的利得の低下が小さく端まで照射できているが，x＝0°面においては端での利得低下が大きく出てきており目標の放射パターンに比べ楕円形領域になっているが広域照財を可能にしている．このときのアンテナ開口面での位相分布を図18に示す．このような位相を開口面位相分布として得られれば，図13，図17に示すような放射パターンが実現できる．よって、これらの開口面位相を用いて実際に誘電体レンズアンテナを設計していく．971　4．7mm　　・1−：ヨコゆぬ（a）　　1◎薯oで§一竃・憲2◎箪＆−30　−40　　ぽ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　の　　ぽ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ぼ　　募着〆一秘k）」。　　｝。，・te　　　　　　　　　　　・．i　　ジ　　　　　E−pl　ane　　姦．一’‘；yxtrxFJe−’−x’eeH−plane　l触z　l　mm’×−Pd　　　l　べ　　の　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ほノ｝・！＼　ノヘイ∀｛　1　；　　　　　　　　　　一50　　0　　50　　　　　　　　　　　　Ang｝e［deg灘　　　　　　　　　　　　　　（b）図15（a）一次放射器として使用する円筒形アンテナ（b）放射パターン98　　10　　0　−10冨でL・…’−20焉（三）−30　−40　−50一50垂窪9　0　　　　　　50xy　［mm］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　。300（a）図1624GHzにおける開口面振幅分布初期値307．2mm（b）040　20　磐ぞ80一20ト　　E　　；　　　　　一50　　　　　0　　　　　50　　　　　　　　　　　　Angl　e．【de⊆郵図17シュミレーションで得られた遠方界の放射パターン99≡≡∈　き笛嫁蓼環趨既�a三簿ろ，鱈1三・メ　　’、‘・’・・鍋・礁一179．99179．93図18シュミレーションで得られた開口面位相分布1004成形ビームレンズアンテナの設計4．1成形ビーム誘電体レンズアンテナの設計　前節で述べた設計法を用いて，先に求めた開口面位相分布（図10）（図14）（図18）を実現するような誘電体レンズを設計する．設計周波数24GHz，レンズの焦点は開口径A＝　96．0　×　92．O　mm2の場合fd＝30　mm，　A　・・　50．4　×　50．4　mm2の場合もfd　・＝　30mm，　A＝24．O　x　24．O　mm2の場合はfd　＝＝5mm，材料はポリエチレン（εr＝2．4）とし，第二面形状を平面として第一面の形状のみを変化させ成形ビームの放射パターンを実現する．開口径A・　96．Ox92．Omm2の場合のレンズの厚みを図19（a）に，レンズと一次放射器との位置関係を図19（b）に示す．同様に開口径A＝50，4x50．4　mm2の場合のレンズの厚みを図20（a）に，レンズと一次放射器との位置関係を図20（b）に，開口径A＝24．Ox24．Omm2の場合のレンズの厚みを図21（a）に，レンズと一次放射器との位置関係を図21（b）に示す．互ig馨1。葺o一40一20　　　　0　　　　20　　ApertUre　［mm］（a）40たれヨ＼驚羅雛騨霧騨図19　（a）設計したレンズの厚み（b）レンズの位置関係（b）10115宕∈　10冒8量：X　5←0　　　y＝0　−一…x＝Ol＼｛＼1＼キ　　　　　も｛　、；　　、、　　　　　竜、、　　　　’Ai　　　　　き　　／　1　　‘　；　，　　　1ノ　　　｝’　　　｝　　　　　§　　　　　巨lens　↓懸欝騨郡驚羅糠prtma「y　antema→一20　Oxy［m呵’（a）20図20（a＞設計したレンズの厚みくb）レンズの位置関係　　、（b）＼8置6墾4舅20　　　「N　　　｛　　　1＼一＿，”，．．」　　’一一・・　y　＝0一一一一一x＝　o一20　　　　　　　　ロダクのコちx　　　　　　−　　　　　’　　’、一「・一・一’　　　　　　＿＿．し＿＿＿J　Oxy［m呵（a）1020lens↓灘騨騨　驚難』醐prlmary　antenna→一10　図21（a）設計したレンズの厚み（b）レンズの位置関係（b）蟹1025　特性評価　ここでは，実際にミリ波アンテナでのビーム成形にいついて有限要素法を用いた電磁界シミュレーションソフト（HFSS）で解析を行い特性評価する．5．1アンテナ開口径96．0×92．Omm2の場合前章で設計したアンテナ開口径96．0　×　92．Omm2の狭域照射円形カバレッジのための成形ビーム誘電体レンズアンテナをHFSSで解析した．図22にアンテナの構造を示す．周波数f＝24GHz，一次放射器と誘電体レンズの申心までの距離（焦点）fd＝30mmとする．　解析によって求められた放射パターンとフェーズレトリーバル法により求めた放射パターンを比較した結果を図23に示す．フェーズレトリーバル法による解析結果と比べると多少の誤差は見られるが，比較的良好な結果を得ていることがわかる．そして，アンテナ開口径96．O　x　92．Omm2の場合の誘電体レンズアンテナの測定を行った．図24に試作した誘電体レンズの写真を，図25に実験系を示す．測定周波tw　S　・＝　24　GHz，一次放射器と誘電体レンズまでの焦点距離fd＝　30　mmとし，誘電体レンズアンテナとプローブ閲距離d＝40mmにおいて，アンテナを中心とした3072×307．2mm2の範囲を，4．8mm間隔で測定した．測定結果を近傍界一遠方界変換により得られた遠方放射パターンを図26に示す．フェーズレトリーバル法により求めた結果と比較的一致しており，良好な特性が得られていることがわかる．よってビーム成形の有効性が確認できる．図22　アンテナ構造1034020冨巳．9δ　0一20・一・一・−1ソ　＝O°　　has　e−retrieval　result−一一」τ＝O°　phase−retri　eval　resu豆t−一っじ＝0°HFSS　resultア・＝0◎　HFSS．result＿ぎ　1　醸　　ノ　　ノ；運’、�d〆　　　ll9　　　　　　　　ぢノノ3腰ノ�_　　　　　　　　、　　　　　　　　　　　　lA　　　　　　　　　　へ凝！｛じ翼華　　　ノ”f‘　　E．：．．’・…　．．・曳！舅、『ド　　　　、．9　　　�d　　　　　一50　　　　　0　　　　　50　　　　　　　　　　　　Angle［deg］図23フェーズレトリーバル法とHFSSでの結果の比較羅蕪陥隅璽鱒蜘’　　　　　懲　　　図24試作したレンズの写真104measured　plane∫嵩14．6圃d謬40團図25誘電体レンズアンテナ測定系4020奪冒δ　0一20ハκ〆／　’f錦ノ1乙ly》劇菱’、羅　　　ヂ　　E，：憾昌1　妻　オ　　き　　　ね　　　　　　　　　ぴttv“li∫　　　　　　£、f　1≦　　　　　　　‘＿・　　　　　ぎ……一一x＝O°　Phaseイet】deval　calc−…y＝0°Phase−retrieval・ca裏c−…x＝00Measuredy＝0°Measured　　　　ズゆへら一50　　　　OAngle［deg】図26測定結果501055．2アンテナ開口径50．4x50．4mm2でのHFSSによる解析評価前章で設計したアンテナ開口径50．4×50．4mm2の広域照射円形カバレッジのための成形ビーム誘電体レンズアンテナをHFSSにより解析を行った．図27に設計したアンテナのHFSS内での解析画像を示す．測定周波数ノ＝24　GHz，一次放射器と誘電体レンズの申心までの距離（焦点）fd＝　30　mmである．　解析によって求められた放射パターンとフェーズレトリーバル法により求めた放射パターンを比較した結果を図28に示す．フェーズレトリーバル法による解析結果と比べると多少の誤差は見られるが，比較的広域に照射できていることが確認できる．灘図27　アンテナ構造40　20密R己’di　OO一20一50　　OAr団e．［deEil50図28　フェーズレトリーバル法とHFSSでの結果の比較1065．3　アンテナ開口径24．O　x　24。Omm2の場合でのHFSSによる解析評価前節と同様にアンテナ開口径24．0×24．Omm2の広域照射円形カバレッジのための成形ビーム誘電体レンズアンテナをHFSSにより解析を行った．図29に設計したアンテナのHFSS内での解析画像を示す．測定周波数∫＝24　GHz，一次放射器と誘電体レンズの中心までの距離（焦点）fd　＝＝　5　mmである．　解析によって求められた放射パターンとフェーズレトリーバル法により求めた放射パターンを比較した結果を図30に示す．HFSSによる結果とフェー一ズレトリーバル法による結果を比較すると，HFSSでの結果はフェーズレトリーバル法による計算結果と比較的一致している．よって，ビーム成形の有効性が確認できる．，”““”’、一圃図29アンテナ構造40　20冨三己蕃o一20一50　　OA　ngl　e．　［de｛＊50図30　フェーズレトリーバル法とHFSSでの結果の比較1075．4　レンズ第二面の形状を変えた場合前節でフェー一ズレトリーバル法による計算結果と比較的一致した放射パターンを確認できた．しかし，ビーム形状が当初の目標であった円形領域ではなく多少楕円形領域であるという問題がある．そこで，さらなる特性改善のためHFSSを用いた最適化により前節まで平面で設計していたレンズの第二面の形状を変化させ，放射パターンを円形領域にしていく．最適化の方法として，前節で述べたアンテナ開口径24．0×24．Omm2の成形ビーム誘電体レンズアンテナの第二面に図31に示すような2つの凸型の軸対称形の開口径26．0×26．Omm2の誘電体レンズを付け加える．そして，図31（a）に示す第二面の誘電体レンズの厚みdと申心から誘電体レンズ頂点までの半径tr”を変化させ，最も所望の放射パターンに近くなる形状を選択していく．前節と同様，測定周波数∫＝24GHz，一次放射器と誘電体レンズの中心までの距離（焦点）∫d＝5．Ommとし，アンテナを中心とした180°の範囲を測定した．そして，最も放射パターンが円形領域に近づいたd＝・3．Ommかつr＝7．2mmにおけるHFSSでの第二面の形状が平面め場合との解析結果の比較を図32に示す．前節ではx＝O°面において利得の減衰が大きく見られたが，今回は第二面の形状が平面の時に比べ利得の減衰が小さくなり円形領域に照射できていることが確認できる．108　5　4E3三v2。肇oOxy　（rmml�紀Oほビのニ懸罪⊃nmary　anten．nB　→（b）　　　　　　　　　　　　　　　　　（c）図31（a）設計したレンズの厚み（b）レンズの位置関係（c）アンテナ構造、冨三ご’蚕3σ40200一20　　　一50　　　　　0　　　r　50　　　　　　　　A噸a［deg］図32前節で設計したレンズとの結果比較1096　まとめ　本発表では，フェーズレトリーバル法に基づく新しい成形U“・一ムアンテナのための指向性合成法を提案し，ビーム成形を従来よりも広範囲に照射できることを明らかにした．円形カバレッジビームについての数値シミュレーション，誘電体レンズアンテナについて透過移相解析および設計，電磁界シミュレーションソフト（HFSS）での解析を行い提案している方法の有効性を示した．なお，本研究の一部は，パナソニック電工（株）の研究助成にて行った．また，解析および実験に際して助言，ご協力いただいたパナソニック電工（株）の栗原伸一郎氏に深謝します．110参考文献［11S．　Takubo　and　Y．　Yamada，“Low　sidelobe　and　asymmetrical　pattem　synthesis　　of　an　unequa皿y　spaced　array　ante�oa”，捌《］E　lnt．　Symp．　Antennas　Propα9at．，　　pp．11954198，　August　2000．［2｝D．Morris，“Ph｛憾e　retrievahn　the　radio　holography　of　reaector　ante�oas　and　　radio　telescopes，”IEEE　Tblans．　Antennαs　Propαgαt．，　vo1．　AP−33，　pp．749−755，　　1985．［3］木村哲雄，出口博之，辻幹男，繁沢宏，“2周波数共用ミリ波多モードホーンアン　　テナの近傍界測定による検証，”関支部，G8−32（2005・・11）．囚栗原伸一郎，出口博之，辻幹男，“フェーズリトリーバル法を基にした開口面分布　　の最適化，”信学技報ACT2008−16，　pp．25−30（2007−12）．［5】H．Deguchi，　S．　Kurihara，　Y．　Yanagi，　M．　Tsuji　Antenna　Design　Bαsed　on　Phα8e−　　retirevα1　Method　for　Contoured　Beam　with　Low　Sidelobe　Level，　ILLMC，Apr，2008．［6］出口博之，河原弘幸，辻幹男，繁沢宏，“マルチビーム特性を考慮した誘電体レン　　ズアンテナの幾何光学的最適化設計，”同志社大学理工学研究所報告，vo1．46，　no．2，　　pp．56−62（2005−7）．［7］河原弘幸，出口博之，辻幹男，繁沢宏，“広角マルチビーム特性を考慮したリニ　　アアレイ給電軸対称誘電体ドームの設計法，”信学論（C），vol．　J88−C，　no．12，　pp．　　1074−1081（2005−12）．［8］A．Kobayashi，　H．　Deguchi，　M．　Tsuji，　and　S．　Kurihara　“Arbitrarily−shaped−beam　　microship　reflect　array　based　on　phaseretrieval　met　od，”IMWS−IWPT　2011，　　IWPT−P−8，2011．［9］高林幹夫，出口博之，水野友宏，牧野滋，‘‘Ku帯アンテナを用いたニアフィールド　　フェーズレトリーバル法の実験検討，”信学会総合大会，B↓160，2000．［10］M．Takabayashi，　H．　Deguchi，　T．　Mizuno，　S．　Makino，“Experiments　on　phase　　reUieval　methods　in　near　field　aastenna　measurement　f（）r　Ku−band　offset　refiector　　a　ntenna，，，　Proceedings　of　Intema尤ionaユSymposium　on　A皿もennas　and　Propaga慮ion　　2000，Vb1．2，2A3−4，　pp．485−−488，2000．111輻射科学研究会資料　　　　　RS　11・・11任意形状単位セルで構二成された　　右手／左手系複合伝送線路Composite　Right／Left　Handed　Transmission　Lines　　Consisting　of　Arbitrarily−Shaped　Unit　Cell　　　中司真裕Masahiro　Nakatsukasa　　出口博之Hiroyuki　Deguchi辻幹男Mikio　Tsuji　　　　　　　　同志社大学　理工学部Faculty　of　Science　and　Engineering，　Doshisha　Universi七y2011年12月21日於　同志社大学112H3任意形状単位セルで構成された　右手／左手系複合伝送線路中司真裕，出口博之，辻幹男（同志社大学）概要　本稿では，平面回路上にビアを用いずに，かつ仮想グランドを金属パッチに固定せずに任意形状の左手系線路媒質を設計する手法として，任意形状のマイクロ波デバイスの最適化に利用されている遺伝的アルゴリズム（GA，　Genetic　Algorithm）を用いることを提案している．所望の周波数帯域において左手系媒質が得られるように右手／左手系複合伝送線路を構成する任意形状単位セルを周期的に配列させた時の位相定数を評価し最適化を行った．単位セルを周期的に配列させた時の伝送特性にっいて検討を行っており，その後，得られた平面回路素子を実際に試作し，伝送特性の数値的・実験的評価から右手／左手系複合伝送線路の有効性を示している．1　はじめに近年，等価的に負誘電率，負透磁率を示す人工物質であるメタマテリアルが注目を集め，その特異な性質を利用した新しいマイクロ波デバイスへの応用が期待されている．1968年にVeselagoによってそのような物質中に後退波が伝搬することが理論的に検証されPl，その後Smithらによってスプリットリング共振器と細線によって実験的に動作が確認された［2］．以後，様々な左手系媒質が提案されてきた．左手系媒質をマイクロストリップ線路上で実現するためには，等価回路的に見た場合，伝送線路に直列にキャパシタ，並列にインダクタを挿入する線路構造が必要となる．前者はストリップ上にギャップを設けることで，また後者は線路と分岐した短絡高インピーダンス線路を設けることで実現されるのが一般的である．通常，短絡を行うには地板へ接続されたビアが用いられる．そのようなビアは平面回路を構成する際には無い方が望ましく，ビアを用いずに平面回路上に左手系線路を構成する方法として地板に対して大きな対地容量を持った金属パッチを仮想グランドとみなしてインダクタに接続したものが提案されている［3］．しかし，仮想グランドである金属パッチを用いると形状表現の自由度が低くなり，その結果，自由度の高い左手系媒質の設計を行うことが困難であった．　そこで本稿では，平面回路上にビアを用いずに，かつ仮想グランドを金属パッチに固定せずに任意形状の左手系線路媒質を設計する手法として，任意形状のマイクロ波デバイスの最適化に利用されている遺伝的アルゴリズム（GA，　Genetic　Algorithm）［4，5】を用いることを提案している．ここでは，左手系媒質を設計するための評価関数として単位セルを周期的に配列させたときの伝搬定数を用い，所望の周波数帯域において左手系媒質の特性が得られるように最適化を行った．以下ではまず，右手／左手系複合伝送線路を構成する任意形状単位セルの構造と単位セルの伝搬定数を評価する方法について述べ，次にこの方法を基に最適化した例を示している．そして得られた回路素子を実際に試作し，解析結果と実験結果との比較により，本手法の有効性を明らかにしている．1142　動作原理　本章では，右手／左手系複合伝送線路について簡単に説明し，従来ビアを用いて構成されていた左手／右手系複合伝送線路を平面回路上にて：構成する方法について示す．211右手／左手系複合伝送線路（CRしH−TL）　マイクロストリップラインなどの通常の伝送線路の等価回路はF堵1．（a）のようにシリーズインダクタLR，シャントキャパシタORで表される．この場合，周波数と波数の関係である分散関係は　　　6　＝＝　wv’ZXiZii7　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（1）で与えられ，Fig．1．（b）に示すように両者は比例関係となり，分散曲線の傾きを表す群速度Vg＝∂ω／∂βと位相速度Vp＝ω／βは等しくなる．LRω�BβH（c）　　　　　　　　　（b）Figユ．　Rユght　handed　transmission　line（RH−TL）．（a）Equivalent　circuit，（b）Dis−persion　d圭agram　a皿d（c）Relation　between　the　wave　vector　a皿d　the　pointingvector．115　Vgの符号はエネルギーの伝搬方向，すなわちポインティングベクトルSの方向を表し，Vpの符号は波数ベクトルkの方向をそれぞれ表すので，ポインティングベクトルSと波数ベクトルkはFig．1．（c）のように同方向を向く．ここでFig．2．（a）のようのインダクタとキャパシタの位置を逆，すなわちシリーズキャパシタOL，シャントインダクタLLで構成された伝送線路を仮定し，電信方程式を解くと得られる分散関係は　　　　1β＝y　ωvfii’ZiCilLTとなり，Fig．2．（b）に示すようにωとβが反比例するような形となる．（2）ω（a）βH（c）／（b）Fig．2．　Left　handed　transmission　line（LH−TL）．（a）Equivarent　circuit，（b）Dis−persion　diagram　and（c）Relation　betweenもhe　wave　vector　and　the　pointingvec七〇r．　この場合，周波数が増加するに従って波数が減少するということは，分散曲線の傾きが負となるので群速度Vgと位相速度Vpが異符号となる，つまりFig．2．（c）のように，ポインティングベクトルと波数ベクトルが逆行する波が伝搬することを意味する．．これは通常の伝送線路では位相が遅れながら電磁波が伝送されるのに対し，位相が進みながら電磁波が伝送されることになる．このような伝送線路は，通常の右手系伝送線路に対して左手系伝送線路と呼ばれるものであり，左手系伝送線路においては等価誘電率，透磁率が共に負の値をとることからDouble　negative　metamateria1：DNM，　Negative　refractive116index：NRIとも呼ばれている．左手系伝送線路は従来の伝送線路に人工的にシリーズキャパシタ，シャントインダクタを付加することで構成することができるが，基となる伝送線路を表すシリーズインダクタ，シャントキャパシタが存在するので完全な左手系伝送線路を作ることはできず，右手系，左手系の両方の特性を併せ持つ右手／左手系複合伝送線路（Composite　Right／LefむHanded　Transmission　Lines：CRLH−TL）となる．　Fig．3．（a）に示すようにCRLH−TLの等価回路は伝送線路を表すシリーズインダクタをLR，シャントキャパシタCRと人工的に付加するシリーズキャパシタσLとシャントインダクタLLで表され，分散関係は次式で与えられる．　　　c・s（βの一・−1｛ω2LR・R＋Wh−（弩＋弩）｝　　（3）Fig．3．（b）に得られる分散特性の一例を示す．これを見るとCRLH−TLは低域に後退波が伝搬する左手系（LH）モード，および高域に進行波が伝搬する右手系（RH）モードの二つの通過帯域を持つことがわかる．c，　LR（a）β�DωFig．3．　Composite　right／lef七handedもransmission�qe（CRLH−TL）．（a）Equivar−enもcircuit　and（b）Dispersion　diagram．2．2　平面回路上での左手系線路の構成　従来より提案されてきたマイクロストッリプ線路による右手／左手系複合伝送線路の構成をFig．4．（a）に示す．ギャップキャパシタンス0を，ビアによって短絡された高インピーダンス線路によってシャントL　61r実現しようとするものであるが，グラウンドへのインダクタを得るためにビアが必要となって，これが低廉化への妨げとなる．そのようなビアは平面回路を構成する際には無い方が望ましく，ビアを用いずに左手系媒質を構成する方法としてFig．4．（b）のように単位セルに仮想グランドとみなせる地板に対して大きな対地容量を持った金属パッチをインダクタに接続したものが提案されている［3］．本構117造においては，シリーズ0はストッリプのギャップによって実現し，シャントLは仮想グラウンドを接続することで実現する．しかし，仮想グランドとして金属パッチを用いると形状表現の自由度が低くなり，その結果，自由度の高い左手系媒質の設計が困難であった．そこで本論文では，遺伝的アルゴリズムを用いて，仮想グランドを固定せずに単位セル全体を最適化することで，平面回路上にビアを使うことなく左手系媒質を構成する．6器撃¢聯ac葛鋤r’“’“一｝　1i鞠醐　離繋蜘舳｛　　　｛（a）（b）Fig．4．　Virtual　ground　capacitor．3　任意形状単位セルの構成および解析法本章では，任意形状単位セルの構造分散ダイアグラム及びGAに組み込むモーメント法による解析法について述べる．3．1　任意形状単位セルの構造　Fig．5．に任意形状素子で構成される単位セルの一例を示す．本回路は，比誘電率εr，厚みhの誘電体基板上に任意形状素子を配置して構成されており，その回路全体は完全遮蔽導体（寸法α×b×c）で覆われている．ただし，解析では回路形状を構成する導体の厚みは無限小とし，誘電体損，導体損は考慮せず，簡単のため無損失として扱う．3．2分散ダイアグラム　回路が左手系線路として動作していることを調べるために，伝搬定数を周波数の関数で表した分散ダイアグラムを考える．CRLH・・［EiLはFig．6．に示すように4ポート回路を無限に縦列接続したモデルで表現することができる．この時，単位セルの各端子における電圧，電流の関係をFパラメータで表すと次のようになる．ll8Shielding　bexOutputlane　　　　　CondUCtor　Diele｛瓶c　substrateFig．5．　Unit　cell　consisting　of　arbitar圭ly−shaped　elements．　　　　　　　　　　1●　　　●　　　●累●　　　●　　●Fig．6．　Mode1　of　uni七　cell．　　　［鷺］一圏撫］　　　　　　　　（4）また，無限周期境界条件を考えた場合，各端子における電圧波および電流波はFloqueの定理により，　　　［鷺］　一一erγ｛［鶏‡｝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（5）となる．式（4），式（5）より，　　　『ず�j島側一・　　　　　　（6）となり，単位セルの雛がABOD行列で与えられ腸合の伝縦凱　　　7（ω）＝＝　｝　c・sh−−1｛1（A＋D）｝　　　　　　　　　（7＞を得る．また，伝搬定数は　　　”y＝α＋ゴβ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（8）　　　　　　　　　　　　　　　　119であり，αは減衰定数βは位相定数を示す．モーメント法による特性解析の際には，Fig．5．のように単位セルに入出力線路が接続されているため，入出力部のみの通過，反射特性を取り除く校正方法であるTRL（Thru−Re且ect−Line）校正法により，次節で述べるモーメント法で解析する際の励振部を含む入出力線路の影響を取り除く．入出力線路が接続された全体の回路を入力線路のTパラメータTx，単位セルのTパラメータTA，出力線路のTパラメータTyの縦続接続と考えると，全体の回路のTパラメータTMは，　　　【TM】＝＝［Tx］［TA　I【Ty］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（9）と表すことができる．そこで，T」（，　Tyを求めるために，　Thru（入出力線路の直接接続），Reflect（入出力線路の分離），　Line（入出力線路間への伝送線路の挿入）という3つの状態を作る．ただし，Refiectでは入力線路の線路端を開放端としている．そして，付録Aに示す補正計算を行うことによって単位セルのみのTパラメータTAからABODパラメータを算出している．3．3　解析法　GAによる最適化では任意形状平面回路の特性解析を行う必要がある．ここでは，その解析に用いるスペクトル領域モーメント法の概要について述べる．Fig．7．に示すように，zニhにおける寸法α×bのx−y平面をP×Qグリッドに等間隔に分割する．azzShi誤！鐘．鴨　・・　09を　｝藍，1｛　「1き雛ぎ‘　，｝露，欄　潅↑｝　　童　　軽5　　　置b　餌予゜解　　；5　∫　　‘“292鱈　　1饗2P●1PShietding　watlFig．7．　An　example　of　an　arbitrarily−shaped　element　constructed　by皿iform　mesh．　ここでは等問隔メッシュとするが，不等間隔メッシュを用いた最適化にも容易に拡張できる．z　＝＝んのx−y平面の導体上の電流密度Jを波源とする散乱電界E（s）と入射電界E�Fの和の接線成分が導体上（2＝h）で零となることから，次式の境界条件式が得ら120れる．　　　Elの＋Els）＝o　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（10）ここで，添字tは接線成分を意味する．よって，　　　憐1］一慧割窪講窪調［蕩1　　（・・）なる電界積分方程式（EFIE，　Electric　Fie1d　Integral　Equation）が得られる．ここで，α，bは回路形状のx方向，y方向のサイズE8i），　E／」）は入射電界のx成分〃成分であり，m，nは遮蔽導体を導波管とみなしたときのモードの次数であり，　　　εm・一｛1：艦；8　　　　　　　（・2）と表せ，enについても同様である．（？ij（i，ゴ＝¢，　y）は遮蔽導体で囲まれた場合のスペクトル領域グリーン関数であり，イミタンス法によって容易に得られる．さらに凡およびFyは，　　　Fx（x，　y；kxm，kyn）＝cos（kxmX）sin（kynY）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（13）　　　Fy（x，〃；kxm，kyn）　・＝　sin（kxmX）c・s（k，n〃）　　　　　　　　　　　（14）である．ただし，kxm　・”　mπ／α，　kyn　＝＝　n7r／bである．　JxとJyは，未知数である電流晦とJyから次式により得られる．　　　」x（kxm・　kyn）−ffs」x（x’・y’）　Fx　（x’，y’；隔一嗣認　　　　　（15）　　　ゐ隔物）一蕉ら（xt，3〆）Fy（x’，2ノ「；kxm，kyn）♂5，　　　　　　　　　　　　　　　　　　（16）ここで，（〆，y’）は波源の座標であり，式（15）及び式（16）のSは導体面上での面積分を意味する．モーメント法による解析で任意形状の回路を扱うためにFig．7．に示すように．寸法α×bのx−y平面をPxQグリッドに分割し，各サブセルに部分領域基底関数を定義する．したがって，x方向の電流密度Jxとy方向の電流密度Jyは，各単位セルの（p，q）番目の基底関数によって，　　　J．（P，q）一ΣΣz．（，，のBx（P，9）　　　　　　　　　　　（17）Pq　　　」y（P，の一ΣΣiy（P，q）By（P，　q）　　　　　　　　　　　（18）pqのように表される。ここで，ちとちはそれぞれx方向とy方向の電流要素の未知係数であり，x方向，　y方向のroof−top型部分領域基底関数Bx，　Byはそれぞれ次のように表される．　　　Bx　（P，　q）　＝　Ax（P十（q）　　　　　　　（・9）121By　（P，q）一　Ey　（P）Ay（q＋1）（20）ただし，Ax（P）　＝｛と一壽�d瑞（q）一｛1：lx−P△xl≦△xlx−＿．p△副〉△x移調鐸（21）（22）である．Ey（p），　Ay（q）についても同様に記述できる．　また，遮蔽導体壁と回路が接続されているx＝0及びx＝αがそれぞれ入出力ポートであり，その入出力マイクロストリップ線路幅をwで定義している．平面回路フィルタの特性解析を行う場合には，その線路端を参照面とするSパラメータを導出する必要がある．モーメント法において平面回路のポート端の励振問題を厳密に取り扱うことは困難であり，以前よりポートでの励振電界の近似式を用いる手法などが提案されている［6，7，8，9，10，11，12］．また，遮蔽形回路のみならず遮蔽導体を取り除いた開放形回路のモーメント法による解析［13】や，3次元回路の解析［15，14，16〕も報告されている．本章では，その中でも比較的容易にSパラメータを抽出することのできるデルタギャップ給電を採用する［17］．　デルタギャップ給電を考えるため，入出力線路端におけるセルではFig．8．のようにroof−top型部分領域基底関数の半分の定義域を持つ関数を定義する．Ha藍f　roof・・top　functionsortFig．8．　Delta−gap　excitation　for　method−of−moments　anaユysis　of　planar−circuit飢ters．　そして，EFIEにガラーキン法を適用し，マトリクス方程式を導出する．簡単のため，Fig．8．のように入力，出力ポート端をそれぞれ1つの部分領域基底関数で定義し，それぞれをA，Bのように記号化して表せば，マトリクス方程式は，囲［Ol［Ol睡）】［劇［瑠）］［z塞）］．［z劉［瑠）1［z諺）］［z無）］［z劉［雍）］［z副國）】［z舞）］［劇［z副剛國圏囲（23）122となる．式中，頭記号（p）とは入出力ポート（input／output　pert）を表し，（c）とは導体で構成される回路（circuit）に関する諸量を表す．すなわち，列ベクトル［1兜）］，［1kp）1とは入出力ポート端で定義される半分のroof−top型部分領域基底関数の展開係数であり（ここではPort　A及びPort　Bでの基底関数はそれぞれ1つであるため，列ベクトル［1兜）1，鰺P）］o大きさはそれぞれ1である），勢」ベクトル【∫軌鴎c）］とは入舳ポート端以外の回路上を流れるx方向，y方向電流の展開係数である．入出力ポート端でデルタギャップ給電を考えるため，入射電界は入出力ポートでのみ定義されることになる．したがって，回路に関する入射電界は零とし，入出力ポートのセルのみ列ベクトル［vAp）1，［vEp）1が定義できる．式（23）の結果を簡単に表記したのが次式である．　　　［v6”）H劉劉悶　　　　　　（24）次に，文献【201の手法に基づき，得られたインピーダンス行列［Z］よりSパラメータを求める．まず，インピーダンス行列［z1の逆行列［Zl−1を行列【y］で表すと・式（24）より・　　　隅H劉劉r［讐＞1　　　　　　　−［鷺鵬］［唱　　　　　（25）となる．上式より，入出力ポート間の関係を表す【J（P）1−　［y（PP）］［V（P）】が得られる．よって，このアドミタンス行列［Y（PP）1を散乱行列固に変換す1’tば，反射係数811及び透過係数821が求められる．なお，インピーダンス行列の計算には，Kummer変換による高速化を図る［18，19，20，211．次章では，GAによる最適化手法を示す．4任意形状単位セルの最適化　本章では，まずGAによる任意形状単位セルの設計法について述べた後，　GAで生成される各々の素子の特性評価に用いる適合度関数について説明する．4．1　最適化手法　GAによる任意形状単位セルの設計法について述べる［22，23，24，25，　26】．　Fig．9．に，任意形状単位セルの一例を示す．同図の単位セル寸法は，既存の単位セル形状に仮想グランドとみなせる地板に対して大きな対地容量を持った金属パッチを接続した場合の寸法を参考に決定しており，形状表現の自由度を持たせるために，上部にも単位セル寸法を広げている［27，281　．　ここでは，厚さ1．Omm，比誘電率2．8の誘電体基板を用いることを想定して，入出力線路幅はインピーダンスが50Ωとなるように2．6mmとしている．　GAの最適化領域は任意に選択することができるが，本論文では，回路全体を最適化させるのではなく，Fig．123GA−◎ptimセed　regionぢ量弐ぢ§oaFig．9．　An　example　of　the　circuit　geometry．9．のように赤線で囲む素子を最適化領域とし，右半分は対称構造となるように導体パッチを配置する．最適化の際Fig．9．のように最適化領域をのx−y平面をP「×Qtグリッドに分割する．ただし，x方向のメッシュは，入力線路と単位セルの間のギャップに対応するセルのみ0．1mmメッシュとし，その他のセルは0．2　mmメッシュとしている．　GAでは任意形状の平面回路をcce”と“1”のバイナリコードで取り扱い，　Fig．9．の導体セルを“1”，それ以外を“0”とする．　Fig．10．にGAによる平面回路の任意形状素子の生成法及びモー一メント法におけるインピーダンス行列［Z］と回路形状の関係を示す．インピーダンス行列の構成に高速フーリエ変換を用いる手法は非常に効率的であるが［22，33，32，30，31，29】，分割数P，Qが2k（k：整数）に限られたものとなり，線路幅ωや遮蔽導体寸法の選択に制限が生じる．そこで本章では分割数P，Qを任意に選べるようにするが，その場合にはインピーダンス行列の計算時間が問題となる．そこで，最適化では予め入出力線路幅ω，遮蔽導体寸法α×b×c，比誘電率εr，厚みhを与えておき，GA実行前にP×Q個のセル全てに導体が存在する場合のインピーダンス行列［Zl（これを母行列と呼ぶ）を各サンプル周波数点ごとに予め計算しておく［341．GAによって生成される任意形状平面回路のインピーダンス行列［zt］は，その回路形状に応じて導体が存在しないセルに対応する母行列［zjの各要素を0に置き換えることで得られる．そして，得られたインピーダンス行列［zt］より前節で述べた方法によってSパラメータを求め，適合度関数によって特性評価を行う．第一世代（初期形状）は乱数によって生成し，そして次節に示す関数によって適合度が各個体に与えられ，第二世代以降の個体は適合度に基づいて遺伝的操作（選択，交叉及び突然変異）によって生成される．このように適合度が高い個体の遺伝子情報が次世代に受け継がれ，最適解の探索を行う．ただし，GAによる遺伝的操作のみでは，得られた素子形状124内に一点でのみ2つの導体が接触するという製作上実現困難な形状が生成されるため，本設計では形状整形法［291を用いる．さらに，各世代で最も適合度の良い個体を次世代に保存するエリート戦略を適用する．所望の帯域で動作する任意形状素子がGAによって生成されるようにGAによる世代交代を繰り返し，最良個体の適合度が収束すれば，その単位セル形状を最適解とみなすことにする．　　　　　　　　　繍］onducting　plateMother　Z一辮a煽x　Read　Z−matrix　and　truncate　it　acOO播ng宝o　drcu詮　geomeセy｛Os＆1s）Spa「amete「sFig．10．　Evo｝utionary　generation　of　arbitrarily・−shaped　elements　on　planar−circUitand　the　relation　between　circuiもgeometry　and　the　impedance　m＆尤rix　of　the　MoManalysis．4．2　適合度関数　GAで生成される任意形状単位セルの特性評価には次式に示す適合度関数を用いる．指定した周波数帯域において各単位セル形状の位相定数を評価し，周期配列させる単位セルの設計を行う．そこで，適合度（fitness）は，　　　　　　　　L　　　　　　　　．　　　　　　　　　　　　　　　（26）　　　丘tneSS＝　　　　　　　1＋Fpここで，　　　Pp　”＝諺附�鰍�12　　　　　　（27）　　　　　　　　i＝＝1　　b一諺（β（fi）　一一　6d（fi））　　　　　　　（28）　　　　　　i＝＝1のように定義する．f，は2番目のサンプル周波数Nは評価周波数帯域におけるサンプル周波数点数である．’また，β（fi）はサンプル周波tw　fiにおけるGAで生成された各個125体の位相定数の値で，βd伍）はサンプル周波数fiにおける理想的な位相定数の値である．また，Dはβ（fi）とβd（fi）の差の平均値である．式（27）ではGAで生成される各個体の位相定数と理想的な位相定数との平均二乗誤差を求めている．式（27）でbの差をとっているのは，β（fi）とβd（fi）を相対的に評価するために基準の位相定数に合わせるためである．よって，式（27）ではGAによって得られた個体の位相定数と理想的な位相定数との差が最小，すなわち式（26）が最大となるよう最適化を行う．5　最適化結果本章では，遺伝的アルゴリズムによって最適化する際の設計条件について述べ，最適化された単位セル形状の例を示す．5．1設計条件　6．0−7．OGHz，7．0−8．OGHzの2種類の評価周波数帯域を設定し，単位セルの位相定数の値が理想の位相定数の値に近づくように最適化を行う．理想の位相定数の値は，郡速度と位相速度の向きが反対になるように，直線的に減少する値とした．　誘電体基板には比誘電率ε．＝2．8，厚みh＝・1．0［mm】を用いる，モーメント法による解析では，z＝・hにおけるx−y平面をグリッドに分割する必要がある．分割数を上げれば形状の表現の自由度はより大きくなるが，膨大な計算時間を要するため，最適化を行うには実用的ではない．逆に計算時間を優先し，計上の分割数を小さく取れば表現できる形状が大きく制限されるため，所望の特性が得られなくなる．以上の事実を考慮して，本最適化ではメッシュの分割数をP　・＝　39，Q＝28とした．なお，　Fig．9．において，　x方向のメッシュは0．20mmとし，y方向のメッシュは0．52　mmとする．よって，遮蔽導体の寸法はα＝7．80【mm］，　b・＝14．7　［mm｝となる．最適化の際は単位セルの左半分をP’＝6，Q’＝24の6×24グリッドに分割し，右半分は対称構造とする．また，　x方向においてギャップを含んだ13メッシュの領域を1周期の単位セルとする．GAでは導体セルを“1”それ以外を“0”として扱い，これらを最適化変数とする。GAのパラメータとして，選択方法にはトーナメント選択を採用し，交叉方法には一点交叉を用いる。また，交叉率は0．8とし，突然変異率は0．02とする。1世代あたりの個体数は50個体とし，世代数は200世代，エリート戦略における最良個体保存数は1とする．5．2　設計例5．2。1最適化例1　本項では評価周波数帯域を以下のように設定し最適化を行った．評価周波数帯域　6．0−7．OGHz126最適化の結果得られた単位セル形状，分散特性をFig．11．に示す．’また，サンプル周波数点数1Vは6点とする．理想の位相定数の値は評価周波数帯域において直線的に減少する値とした．　評価周波数帯域において，群速度と位相速度の向きが反対となっており左手系の帯域となっていることがわかる．次に，最適化の結果得られた単位セルを周期的に配列させた場合の伝送特性の解析を行った．解析には，有限要素法による電磁界シミュレータであるHFSSを用いており，遮蔽型回路として解析を行っている．解析結果をFig．12．に示す．おおよそ評価周波数帯域内に通過域を確認することができる．さらに，Fig．11．の分散ダイアグラムは，1セルの．ABODパラメータから位相定数を算出しているが，実際には周期配列させた際の結合の影響によって帯域，帯域輻にずれが生じている可能性があり，今後検討していく必要がある．この事実は以下に示すすべての最適化例について言えることである．　次に，得られた単位セルを10セル周期配列させた回路の透過波の位相特性をHFSSで解析し，同じ長さのマイクロストリップ線路の透過波の位相から得られる入出力線路分の位相を差し引くことによって，10セル配列した場合の位相定数を求めた．その結果をFig．13。に示す．6．3GHz−7．OG且zの帯域で左手系の帯域となっていることが確認できる．も100昌§1850羅まFrequency［GHz］Fi昏11．　Geome七ry　of　designed　unit　cell　and　iもs　dispersion　diagram。（exa皿ple　1）127冨巳琴窟妻聲く010203040506067Frequency［GHz］　　　　　（a）門でs．n■．．‘1口o°寓口o岩くFrequency　lGHz】（b）冨乱き器8書くFrequency【GHz】（c）Fig．12．　Transmission　characteris七ics　ofもhe　planar．circuit　li耳e（example　1）（a）3cens，（b）5cells，（c）10cells．128冨800嚢1ご600婁琶4008量200店56　　　　　　7Frcquency［GH乞］8Fig．13．　Dispersion　diagram　of　10cells（example　1）．5．2．2　最適化例2　本項では評価周波数帯域を最適化例1よりも高く取り，以下のように設定し最適化を行った．評価周波数帯域　7．0−S．OGHz適化の結果得られた単位セル形状，分散特性をFig．14．に示す．　また，サンプル周波数点数1Vは6点とする．理想の位相定数の値は評価周波数帯域において直線的に減少する値とした．最最適化例1と同様左手系の帯域を確認することができる．同様に，最適化の結果得られた単位セルを周期的に配列させた場合の伝送特性の解析を行った．解析結果をFig．15．に示す．おおよそ評価周波数帯域内に通過域を確認することができる．また，Fig．14．の分散ダイアグラムにおける左手系帯域との差が大きくなっている．　同様に，得られた単位セルを10セル周期配列させた回路の透過波の位相特性をHFSSで解析し，同じ長さのマイクロストリップ線路の透過波の位相から得られる入出力線路分の位相を差し引くことによって，10セル配列した場合の位相定数を求めた．その結果をFig．16．に示す．7．OGHz−7．8Hzの帯域で左手系の帯域となっていることが確認できる．ξ10£G§85冨翌aF　requen（：y　［GHz】Fig．14．　Geometry　of　designed　unit　ceH　and　its　dispersion　diagram．（example　2）1290　　10冨ユ20岩゜鷹30雪§40そ　　506078Frequency［GHz］　　　　　　（a）冨ユ巳器≡≡£＜Frequency［GHzlΦ）c門巳琶慧8聲くFrequency［GHz］（c）Fig．15，　Transmission　characteristics　of　the　planar−circUit　line（example　2）（a）3cells，（b）5cells，（c）10ceUs．130宕800具自600著8400§記200es6　　　7　　　8　　　9　Frequency［GHz］10Fig．16．　Dispersion　diagram　of　10cells（example　2）．6　実験的検討　本章では，前章までに述べた最適化手法を用いて設計した任意形状単位セルをFig．17．のように周期的に配列した回路を実際に製作し，任意形状単位セルによって構成された右手／左手系複合伝送線路の動作を実験において確かめている．測定にはベクトルネットワークアナライザ（ヒューレット・パッカード社HP8510C）を用い，ベクトルネットワークアナライザからの同軸ケーブルに接続された同軸一マイクロストリップ線路変換器を用いて，製作した平面回路を励振している．なお，校正にはFtill　2　port校正法を用いている．設計時の解析では回路全体を遮蔽導体で囲っているが，測定の際には，開放形回路として行っている．また，解析値も前章とは異なり放射損を考慮して開放型回路として解析した値とした．最適化例1で得られた単位セルを3セル，5セル，10セルと周期配列させた時の伝送特性を測定する．また，測定値と解析値の比較をそれぞれFig．18．に示す．同様に，最適化例2で得られた単位セルを3セル，5セル，10セルと周期配列させた時の伝送特性を測定する，また，測定値と解析値の比較をそれぞれFig．19．に示す．また，前章と同様に，得られた単位セルを10セル周期配列させた回路の透過波の位相特性をHFSSで解析し，同じ長さのマイクロストリップ線路の透過波の位相から得られる入出力線路分の位相を差し引くことによって，10セル配列した場合の位相定数を求めた．前章で求めた解析結果との比較をFig．20．に示す。解析値から算出した値と多少ずれがあるが概ね傾向は一致しており，いずれの最適化例においても10セル周期配列させた場合におおよそ評価周波数帯域において左手系帯域となっていることが確認できた．瞬灘（a）鍵錘t辮鍛va鰻鱗（b）Fig．17．　Photograph　of　the　planar−circUit　line（example　1）（a）3cells，（b）10cells．131010冨筥208コ　裾30≡≡拷40＜50609’th弔轟罰8罰噌層゜Vt「4’7　晒t”�h♂．　掃げ瑠■呂P．“’aい叩，停”ノ＿一ノt“se’PtPtvN〆、“ノノ，sず「N〜　、’K、　「’nitl」t辱．．．　　　“’＿、　　　　　隔”“・’噛〜S2iMeasured一一ニー一一S21⊂alculated−…Sl1Measured・°・・’・S11（a塞cu董ated　箋8°鷺≡≡聲く67Frequen⊂ylGHzI　　　　宅言゜器≡≡拷＜　　　Frequen（：y［G　Hz］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　F　requen⊂y［G　H　z】　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（c）Fig．18．’llransmission　characteristic　between　the　calculated　result　and　the　mea−sured　one（example　1）．（a）3cellsゴ（b）5cells，（c）10cel1s．132　口◎でロ⊆o筍面コ⊆Φ＜Frequen（y【GHz］　　　　（a）　口でロ仁o眉邸コ⊂�@＜F　requen（y【GH琴］　　　　（t’）ロcaでロニo’騨而コζΦ＜　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　Frequen（y【G　H　z］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（c）Fig．19．　Transmission　characteristic　between　the　calcula恵ed　result　and恥e　mea−su・ed・ne（example　2）．（a）3cells，（b）5cells，（c）10cells・　’、133署8°°歪言600に窃8400と措ま200倦678Frequency［G　H　z】　　　　　　（a）冒姫冒⊆18霧菱　　6　　　　　　7　　　　　　8　　　　　　9　　　　　　　　　　　　　　Frequen（y［G　Hz］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（b）Fig．20．　Dispersion　diagram　of　10cells．（a）Example　l　and（b）example　2．1347　まとめ本論文では，周期配列させる単位セルをGAを用いて最適化する手法を提案した．指定した周波数範囲において単位セルの位相定数と減衰定数を評価することにより，左手系の通過域が生成されるように最適化を行った．その結果，指定した周波数帯域において，左手系の通過域を生成することができ，実験においても解析値と近い値が得られていることから，任意形状単位セルで構成された右手／左手系複合伝送線路の有効性を確認した．　今後は，本論文で提案した最適化手法に加え，周朔配列させるセル間の結合の影響について検討し，より広帯域，低損失な通過域をもつ左手系媒質の実現が望まれる．なお本研究の一部は，文部科学省研究費補助金新学術領域研究「電磁メタマテリアル」（No．22109004）を受けて行われた．135付録A　TRL校正法TRL（Thru−Refiect−Line）校正法のモデルをFig．21．（a）に示す．この構成の被測定回路および誤差回路のSパラメータをFig．21．（b）のようにとる．（a）bo　aoalb1b2　a2a3ろ3SHA　SI2AS21AS22、Aε22θ23e32ε33e　eg　eOlθ10θ220［　Tン］1［T．］（b）2［　T，］Fig。21．　Model　of　TRL　proofreading　method．3TRL校正では回路パラメータをTパラメータで計算するため，下記の式で黍す．　　［TM　1＝［Tx　l［TAI【Ty］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（ノL　29）136ここで［TM］は最初に測定される（誤差を含む）8パラメータに対応するTマトリックス，［Tx］，［Tylは誤差回路のSパラメータに対応するマトリックス，［TAIは被測定回路のSパラメータに対応するTマトリックスである．これらを各種パラメータで表すと，　　TM≡臣1難制　　　　訓励謡M砺喚M］　　（A・3・）　　　TA≡臣1誘：宜］　　　　一覗踊�j」幽8凶　　　　（A・3・）　　　Tx≡［ゑ1ゑ：］　　　　一素［e・・e・ttafooen　e：o　］　　　　（A・32）　　　Ty≡〔畿；］　　　　一毒［勉職弊�h］　　　　　（A・33）ここで，誤差回路［Tx｝と［T．1のパラメータまたはe歪ゴσ，ゴ＝0〜3）が求まると［TA］は以下のようにして計算できる．　　　［TA　I漏［Tx］＿1｛TM］［Ti．］．−1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．34）　被測定回路のSパラメータはTパラメータから計算できる．まず，開口1と2を直接接続する．直接接続のTマトリックス［TT］は囲一H　　　　　　　　（A・35）なので，この時の8パラメータをTパラメータに変換したTマトリックスを［TMT］とすれば　　　｛TMT］　＝・　［Tx］［TT｝［Ty］　　　　　　＝［Tx］［Ty］　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．36）となる．次に，一定の長さの伝送線路を開口1と2の間に接続する．この伝送線路のT137マトリックス｛TL］は四一［ギル］　　　　　　（A・37）となる．ここでッは伝送線路の損失も含む複素伝搬定数1は伝送線路の長さである．この伝送線路を接続したとき測定されるSパラメータをTパラメータに変換したTマトリックスを［恥Llとすれば　　［TMLI＝【T．x］［TLI［Ty1となる．ここで，TRL法では一一’ylが未知数であっても計算することができる．　　［Tyl　＝［Tx1−i　［TMT｝であるから，　　［M】［Tx】＝［Tx］［TL］となる。ここで　　昨國隔ドー偽鵬：］である．従って，　　匿擁1：］悌1ゑ；H鑑殺1［ギル］となるから，これを展開して　　m、、X、、＋m、2×2、＝X、、e−rvt　　M2、X正、＋M22×2、＝X2、e“’tyl　　m、、X、2＋m、2×22　・＝・X、2e−71　　M2、X、2＋m22．X22＝．xr22e−7iとなる．この4つの式からe−71を消去して，　　m2、（X、、／X、、）2＋（M22・−M、、）（X、、／X2、）−m、2−O　　M2、（X、2／X22）2＋＠22一鵬、、）（X、2／X22）−m、2＝0（A．38）（A．39）（A．40）（A。41）（A．42）（A．43）（A．44）（A．45）（A．46）（A．47）（A．48）があられる．この2式は同じであり，2個の解が得られる．その解はX11／X21とX12／X22であるが，【Txlの式（D．4）から　　α≡X11／X21＝　eoo　一（eloeo1／e11）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．49）　　b≡X12／X22＝。　eoo　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．50）138となる．ここで，方向性結合器の特性から回》lblとなるので，　　　　　　eoo　＝b　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．51）　　　eloeo1／ell＝＝b＿α　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．52）と決まる．［野1についても同様にして，　　　c≡≡y11／1旨2、＝（e23e32／e22）＿．　e33　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．53）　　　d≡Y21／X22＝＿e33　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．54）とすると，　　　　　　e33＝＿d　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．55）　　　e23e32／e22−c−d　　　°　　　　　　　　　　　　（A．56）　ここで，残るパラメータell，　e22を求めるため，開口1と2に反射係tw　1’Aを持つ負荷を接続する．このとき，Fig．21．（a）のスイッチの位置に応じて開口1，2側ともリフレクトメーターとして動作する．開口1側のリフレクトメータが測定する反射係数をrMXとすれば　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　’　　　　　　　　　　eioeo1TA　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．57）　　　rMX＝eoo＋　　　　　　　　　　1　一　enrAとなる．ここで，rについて解くと，　　　rA÷1≡雛　　　　　　　　　（A・58）となる．開口2についても同様に反射係数をrMYとすれば　　　　　　　　　　e23e32rA　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．59）　　　rMγ＝e33十　　　　　　　　　　1　一　e22rAであるから，　　　　　　　　d十rMX　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．60）　　　「孟＝賜’c＋rMXとなる．TRL校正法においてはrAも未知数であるとして式（D．31）および（D．33）から消去すると，　　　⊥．．⊥．b−「MX．‘it＋「MX　　　　　　　　　（A．6・）　　　　　　　　　　　　　　c十rMX　　　e22　e11　α一rMXが得られる．　ここで，Fig．21．（a）におけるスイッチ部分の反射が非常に小さいとすると，αo及びα3の値は微小となる。従って，測定される8パラメータであるSl1MT，　S21MT，　S12MTは139次のように近似される．　　　　　　　　　　　（eloeo1）e22　　　Sl1MT　or　eoO十　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．62）　　　　　　　　　　　1−elle22　　　　　　　　　eloe32　　　S21MT　or　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．63）　　　　　　　　1−・elle22　　　　　　　　　e23eol　　　S12MT　bl　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．64）　　　　　　　　1−e11　e22これより，e11とe22は以下のように求まる．　　　el・÷鍛・1需・隷鑑舞　　　　　（A・65）　　　　　　　1　　b　一一　Sl　1　MT　　　e22＝蚕゜α．一．　S、、MT　　　　　　　　　　　　（A・66）e11とe22が求まれば，　eloeolとe23e32，　eloe32とe23eo1はそれぞれ　　　eloeo1＝（b一α）el1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．67）　　　e23e32＝（c−d）e22　　　　　　　　　　　　　　　　　　　・　　　　　　　　（A。68）　　　eloe32＝　S21MT（1−　elle22）　　　　　　　　　　　　　　　　｝　　　　　　　　（A．69）　　　e23eo1＝　S12MT（1’−elle22）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．70）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（A．71＞となる．以上より，誤差回路の8つのシステム定数であるeoo，　e11，、　eloeo1，　e22，　e33，e23e32，　eloe32，　e23eo1が求まった．これにより，式（D．6）によって被測定回路の8パラメータ及びTパラメータを算出することが出来る．140参考文献［11V．　G．　Veselago，‘‘The　electrodyna謡cs　of　substances　wiもh　simultaneously　neg−　　　at　ivevalues　ofεa皿dμ，，，　Soviet　1）hysies　乙乃spekhi，　vo1．10，　no．4，　PP．509−514，　　　Jan，一］Fbb．1968．［2］D．R．　Smith，　W．　J．　Pad1lla，　D．　C．　Vier，　S．　C．　Nemat二Nasser，　S．　Schultz，“Compos−　　　ite　medium　with　simuhaneously　negative　p　ermeability　and　p　ermittivity，”P吻3．　　　Rev．　Lett．　，　vel．　84，　no．18。　pp．4184−4187，　May　2000．［3］A。Sanada，　K．　Muraikami，　S．　Aso，　H．　Kubo　and　1．　Awai，“A　Microstrip　composi七e　　　right／1efレanded　transmissioll　line　without　vias，”Tech．．　Report　o∫辺αE，　Jαpαn，　　　MW2003−223，　pp。7−12，　Jan．2004．［41D．　S．　Wbile　and　E．　Michie飴sen，‘‘Genetic　algori七hm　optimization　applied　to　elec−　　　tromagnetics：areview，”IEEE　Trans．ノ隻・ntennas、PTりpαg砿，　vo1．45，　no．3，　pp．　　　343−353，Mar．1997．［5】Y．Rahmat−Samii　and　E．　Michielssen，．Eleetromαgnetic　optimization　of　genetic　　　algorithm，　New　Ybrk　Wiely｝1999．｛6］R．B．　Katehi　and　N．G．　A迩exopoulos，“Frequency−dependent　characteristics　of　　　microstrip　discontinuities　in　millimeterLiXxave　integrated　circuits，，，　IEEE　MTT，　　　vo1．33，　no．10，　PP．1029−−1035，0ct．1985．［7｝」．C．　Rauもo　and　R．F．　Harrington，“A皿electromagnetic　time−harmonic　analysis　of　　　shielded　microsもrip　circuits，”IEEE　MTT，　vo1．35，　no．8，　pp．726−730，　Aug．1987．［8］LP．　Dunleavy　and　P．B．　Katehi，“Shielding　effect　in　microstrip　discontinuities，，，　　　IEEE　MTT，　vol．36，　no．12，　pp．1767−1774，　Dec．1988．回L．P．　Dunleavy　and　P．B．　Ka恵ehi，“A　generahzed　method　fbr　analyzing　shielde（l　　　thin　microstrip　discontinuities，”】［EEE　MTT，　vo1．36，　no．12，　pp．1758−1766，　Dec．　　　1988．【10］J．R．　Mosig，“Arbitrarily　shaped　microstrip　structures　andもheir　analysis　with　a　　　miXed　potentia　1　integral　equation，”IEEE　MTT，　vol．36，　no．2，　pp．314−−323，　Feb．　　　1988．［11】CJ．　Railton　and　S．　Meade，　ccFast　rigorous　analysis　of　shielded　planar　filters，”　　　IEEE　MTT，　voL40，　no．5，　pp．978−985，　May　1992．［121R．　Gillard，“A　general七rea七men七〇f　ma七chedもermina七ions　using　integral　　　equa七i◎ns−modehng　and　applications，”IEEE　MTT，　vo1．42，　no．12，　pp．2545−2553，　　　Dec．1994．｛13】L．Zhu　and　K　Wu，“CharacterizatioR　of　unbo�oded　multipo沈皿icrostrip　passive　　　circuits　using　an　explicit　network−based　method　of　momenもs，，，］［EEEMTT，　vol．45，141　　no．12，　pp．2114−2124，　Dec．1997．・［14］T．Becks　and　I。　Wolff，‘‘F　ull二wave　analysis　of　3D　meta皿ization　structures　using　a　　spectral　domain　technique，”in　1992　IEEE　MTT−S　lnt．　Microwαve　Symp．　Dig．，　　pp．978−985，　Albuquerque，　NM，　June　1992．［15］T．　Vaupe1　and　V．　Hansen，“Electrodynamic　analysis　of　combined　microstrip　and　　coplanar／slotline　structures　with　3−D　components　based　on　a　surface／volume　　integral−equation　approach，，，　IEEE　MTT，　vo1．47，　no．9，　pp．1788−1800，　S　ep．1999．［16］M．Farina　and　T．　Rozzi，“A　3−D　integraユequation−based　approach　to　the　analysis　　of　real−life　MMICs−application　on　microelectromechanica1　systems，，，　IEEE　M’TT，　　vol．49，　no．12，　pp．2235−2240，　Dec．2001．［171G．V．　Elefもheriades　a　nd　3．R．　Mosig，“On　the　ne七work　chaぎac七erization　of　planar　　passive　circuits　using　the　metho　d　of　moments，”IEEE　MTT，　vol．44，　no．3，　pp．438−　　445，Mar．1996．［18］S．Singh，　W．F．　Richards；」．R．　Zinecker　and　D．R．　Wilton，“Accelerating　the　con−　　．vergence　of　series　represen七ing　the　free　space　perio　dic　Green，s　function，，，　IEEE　　AP，　vo1．38，　no．12，　pp．1958−1962，　D�t．1990．【191G．V．　Elefむheriades，　J．R．　Mosig　and　M．　Guglie�qi，“An　efiicien七mixed　p　otential　　illtegral　equation　tecllnique　fbr　the　analysis　of　shielded　MMIC，s，”in　1）roc．　of　25th　　Europeαn　Microwave　Oonf．，　pp．825−827，　Bologna，1七aly，　Sep．1995．【20］G．V．　Elef七heriades，　J．R．　Mosig　and　M．　Guglielmi，“A　fast　integra1　equation　tech−　　nique　for　shielded　planar　circuits　defi　ned　on　nonuniform　meshes，，，　IEEE　MTT，　　vo1．44，　no．12，　pp．2293−2296，　Dec．1996．【21］大平昌敬，出口博之，辻幹男，繁沢宏，“任意形状共振素子を装荷した遮断導波管フィ　　ルタ，”電磁界理論研資，EMT−04−57，　pp．31−−36，　Sep．2004．［22］A．Jo�qand　R．H．　Jansen，“Evolution5ry　generation　of（M）MIC　compOnent　　shapes　using　2．5D　EM　simulation　and　discre七e　genetic　optimiZation，，，　in　1996　　1EEE　MTT−S　i物t．　Microωαve　Syηp．　Dig．，　pp．745−748，　San　Franscisco，　CA，　J皿e　　　1996．［231大平昌敬，出口博之，辻幹男，繁沢宏，cc任意形状素子による平面回路帯域通過フィル　　　タの一構成法，”信学論（C），vo1．J89−C，　no．5，　pp．274−281　May　2006．［24］大平昌敬，出口博之，辻幹男，繁沢宏，‘‘GAを用いた任意形状平面回路フィルタの　　　一構成法，”信学技報，MW2005−60，　pp．59−64，　Ju1．2005．［2司大平昌敬，出口博之，辻幹男，繁沢宏，“任意形状平面回路素子による帯域通過フィ　　　ルタ，”2005年信学ソ大，C・−2−77，　p．98，　Sep．2005．［26】大平昌敬，出口博之，辻幹男，繁沢宏，“GAによる任意形状平面回路フィルタの最適　　　化，”電磁界理論研資，EMT−05−88，　pp．29−34，　Nov．2005．［271本田善也，出口博之，辻幹男，“遺伝的アルゴリズムによる左手系平面回路線路構成142　　　に関する研究，”．［28］井狩苑子，出口博之，辻幹男，“GA・による右手／左手系複合伝送線路の一構成法，”　　　電磁界理論研究会，EMT−10−155，　pp．131−136，　Nov．2010．［29］M．Ohira，　H．　D　eguchi，　M．　Tsuj　i，　and　H．　Shigesawa，‘cMUItiband　single−layer　　　frequency　selective　surface　designed　by　combination　of　genetic　algorithm　and　　　geometry−re丘nement　technique，”IEEE　AP，　voL　52，　no．11，　pp。2925−2931，　Nov．　　　2004．、　　　　　　　　　L［30｝M．Ohira，　H．　Deguchi，　M．　Tsuji，　and　HI．　Shigesawa，“Nove1　一　waveguide　filters　　　wiもh　multiple　attenuaもion　poles　using　frequency　selective　surfaces，”2005　IEEE　　　　MTT−S　int．　Microwαve　Symp．，　Long　Beach，　CA，　June　2005．［311M．　Ohira，　H．　Deguchi，　M．　Tsuji，　and　H．　Shigesawa，“Circuit　synthesis　for　com−　　　　pact　wavegUide’filters　with　closely−spaced　frequency　selecもive　surfaces，”10th　lnt．　　　　597ηp．on　Microwαveαnd　OpticαZ　Tech．，　pp．811−814，　Fukuoka，　Japan，　Aug．2005．［32｝A．Hill　and　V．K．　Tripaもhi，“An　e缶cient　alEgorittm　fbr　the七hree−dimensional　　　　analysis　of　passive　microstrip　components　and　discon七inuities　fbr　microwave　and　　　　mi磁meter−wave　integrated　circuits，”IEEE　MTT，　vol．39，　no．1，　pp．83−91，　Jan．　　　　1991．【33］M．Ohira，　H．　Deguchi，　M．　Tsuji，　and　H．　Shigesawa，“Optimized　single−layer　fre　　　　quency　selective　surface　and　its　exp　eriment　al　verification，”in　1）roe・of　32nd　Eu−　　　　ropean　Micro’wavεConf．，　pp．981−−984，　Milan，　Italy，　Sep．2002．［34】Y．Rahma七一Samii　and　E．　Michielssen，　Electromαgnetic　optimization　of　genetic　　　　algorithm，　New　York：Wiely，1999．143輻射科学研究会資料RS　11−12球面電磁波のエネルギー、角運動量の保存に関する一考察ンlStu透ソoηthe　Energy　an∂・Angular　Momentum　Conseハ7ation　qプEZecか0脚9ηe重ic　Spherical　Waves松室尭之Takayukt　Matsumuro石川容平Yohei　Ishikαwa篠原真毅Nα0葡Shinohαra京都大学生存圏研究所Kyoto　UntVersiijノ京都大学生存圏研究所Kyoto　University京都大学生存圏研究所Kyoto　University2011年12月21目（水）　於：同志社大学144概要　半空間の平面電磁波を球面波で展開することによって球面波の持っ様々な電気的物理的性格がより明らかとなった。球面波の原点近傍における瞬時電力密度・瞬時ポインティングベクトルの計算を行い、球面波の放射過程の検討を行った。また球面波は放射時においても、原点近傍においては放出と吸収が起きていることを放射電力密度の計算を行うことで明らかにした。さらに低次の球面波に存在する電磁エネルギーについて密度と放射量に関する計算を行った。その結果、放射される電磁エネルギーは原点近傍においても遠方と同じ値であり、電磁界が正しく計算されていることが確認できた。また低次の球面波に存在する角運動量についても同様に密度と放射量に関する計算を行った。球面波の原点近傍における放出と吸収とが作り出す角運動量の流れによって原点から全方位に放射される電磁エネルギーが前方へ運ばれることは興味深い。1　はじめに　平面波の球面波展開は量子力学における衝突の問題や電磁気学の散乱問題において、従来より用いられている手法である。量子力学における部分波の方法で．は、角運動量指標である次数Zがターゲットと入射粒子との概略距離を決め、低次の部分波が衝突確率に優れた近似解を与える［i］。一方電磁気学の場合は平面波の金属による散乱問題において、境界条件を満足する散乱波のセットが正確な解を与える［21。このように平面波の球面波展開は有効な解析手法として知られているが、その物理的な描像を捉えることは困難である。特に電磁波において、全空間に広がって直進してくる平面波を空間的広がりを持たない任意の1点から放出または吸収する球面波のセットで表せることは光の直進性を考えると一見矛盾するように思える。このような事実を球面波に存在する角運動量に注目することで捉えようとする試みがなされている［3］。すなわち、球面波に存在する角運動量によって電磁エネルギーにトルクが働き回転することで広がりを持ったエネルギーが原点において吸収または放出されると考えられている。　そこで本研究では、数式計算ソフトウェアMathe−matica　ver．8を用いて、このような原点から放射され一方向に伝搬する球面波の性質に関する計算を行っている。本稿においては、球面波の原点近傍における電力密度・ポインティングベクトルの様子を示すとともに、球面波によって放射されるエネルギーと角運動量に関する計算結果について報告する。2　平面波の球面波展開X方向に電界、y方向に磁界を持ち、真空中をZ正方向に進行する電界強度1V／mの直線偏波は次のように球面波展開できる囚。　　　　　　　　　　　E＝Σ［alE）E禦＋alM）E霧）1　　　　　　4＝　・l　　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1　　　　　　　　　　　H　一　2［αIE）H禦＋α鮮）H優）1　　　　　　2＝＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　m．＝1　　　　alE）−alM）　−i（e＋2）e（e＋1　　　　2乏十1）　　（・）EIR）、　Hlk）はE波あるいはTM波と呼ばれる電気多重極子による球面波であり、Hl2）一素Lゴe（切理くC・Sθ）｛一・in（mg）｝・““iwt　　E盟孕▽×囎　　　　（2）で表される．E霧）、　HIM）はH波あるいはTE波と呼ばれる磁気多重極子による球面波であり、　　　EIM）−Lゴ綱班（…θ）…（mg）e−‘磁　　　Hl留）一釜▽×EY．i）　　　（3）で表される。直線偏波を球面波展開した場合、e毫卿ではなく一sin（mg）やCOS（鵬ψ）を用いて展開されることに注意する。ここで、kは波数、ωは角周波数、Zoは真空の固有インピーダンスを表す。（r，θ，　g）は直交座標系から定義される球座標系とする。ゴ8（x）は球ベッセル関数、理（v）はルジャンドル陪関数であり、Lは　　　　　　　　L．．1（r×▽）　　　（4）　　　　　　　　　　zで定義される演算子である。　ところで、E波・H波の径方向の関数である球ベッセル関数は2つの球ハンケル関数の和で表される。　　　　鯛一1｛hS）（K・r）＋ん望）（kr）｝　（5）h9）（kr）は原点から外向きに進む進行波、ん望）（kr）は原点に向かって内向きに進む進行波を表し、それぞれの項はz＝＝0からz正方向に進行する半空間の平面波の球面波展開、z負方向からz＝・0に進行する半空間の平面波の球面波展開に対応する。　本研究では、hl1）（kr）を用いて4＝＝1からe＝nの有限個の次数のE波とH波を足し合わせた外向き球面波（以降、最大次twe　＝nの球面波と呼ぶ）の解析を行っている。周波数は5．8GHzを用いて計算を行っている。1453　瞬時電力密度　球面波の瞬時ポインティングベクトルは、式（1）で与えられる電界と磁界から次のように与えられる。8（t）＝Re［E（t）］xRe［H（t）工（6）　瞬時電力密度分布は、瞬時ポインティングベクトルの絶対値によって求めることが出来る。図1に最大次数乏＝10の球面波のt＝0における瞬時電力密度分布を示す6強力な電磁界が原点近傍に存在し、広がりを持ったエネルギーが一方向に放射されていることがわかる。このような物理的な大きさを持たない波源から方向性を持った電磁波が放射される機構を明らかにすることが本研究の目的である。10λ．lo　dBSIv／m2鱒50dB、v／m2　　　　　10λ図1：瞬時電力密度（最大次tWe　・＝　lo）4　瞬時ポインティングベクトル　瞬時ポインティングベクトルの各成分の計算を行ったところ球面波のポインティングベクトルにはg方向成分が存在しない、すなわち、エネルギーは7’方向またはθ方向に流れていることが確認された。　図2から図4に最大次数忍＝10の球面波のg＝・0平面におけるポインティングベクトルの向きをrとθを変数としてプロットしたものを示す。原点から放出する向きを赤く、原点に吸収される向きを青く、回転する向きを緑に色付けを行っている。図2はt＝O，T／2におけるポインティングベクトルであり、図3、図4はそれぞれt＝＝T／8，3T／8におけるポインティングベクトルである。ただしτは球面波の周期である。t＝0における分布とt＝T／2における分布が一致ずることから、瞬時ポインティングベクトルは球面波の2倍の周波数で振動することがわかる。図2からt＝o，T／2においては、原点近傍では放出と吸収の両方が起こっていることが読み取れる。また、図3からt＝T／8においては原点近傍では主に放出が、図4からt＝　3T／8においては、主に吸収が起こっていることが読み取れ1463λ2．尾弱＿灘麟離纏羅灘強←原容蓬嘉る培墾舅蜜箋蛮裏る図2：瞬時ポインティングベクトル（t＝0，丁／2）γ辱�_灘灘鰍綴雛纂麟強←｝原．墜灘購叢1一・T　　　　　　　　　−n／2　　　　　　　　　0　麗繊脇灘墓灘雛翼簾鍛　一滲檬；建濠睦llβ陸図3：瞬時ポインティングベクトル（t＝T／8），弱＿蹴繍繕繍繕強3，；2？．1覇燃奮鞍墾ll　　　　　　　　　鼻nt”．，“”，i−＿一ユ1妻鍵雛灘〈〜1原球｛途涼　漣　ぎつ　肇　璽噛T　　　　　　帽？12　　　　　　◎θ　騰灘糠霧鷺顯蠣　　一｛舅峻薩姪覆1る図4：瞬時ポインティングベクトル（t　・＝　3T／8）る。このような原点近傍における放出と吸収によってエネルギーが回転し、指向性を持った放射が起こっていると考えられる。また、ポインティングベクトルのr−e分布はgの値に依存しない、すなわちz軸に回転対称な分布を持っていることも確認した。5　放射電力密度　場の量の複素振幅をEのように表すと、球面波の複素ポインティングベクトルは次のように与えられる。の　　　　　の　　　　　ん　ネP＝ExH（7）複素ポインティングベクトルの実部は電力密度の時間平均値（有効電力密度）を与えるため、その径方向成分を計算することにより球面波の放射電力密度を求めることができる。　図5、図6は4　・1のみの球面波の放射電力密度を、g＝0としてθを変化させ、極座標形式でプロットしたものである。図7、図8は最大次数4＝2の球面波の放射電力密度を、同様にプロットしたものである。鞭｝畷　＼葦咄　　f擁一一蹴一欝一謡驚…｛w／m・｝　4　　12．；｝一；，　｝毒、．　；t．・T　y図5：放射電力密度［W／m2］（．e＝1、｛r＝＝10λ）lw／m一墨　曇樋琳｝噛，1・｝　　蟻駅／　　　一獺¢　螺、　�n難IX・V／m2］図5、図7は遠方における放射電力密度、図6、図8は原点近傍における放射電力密度である。図5、図6に示した8＝1のみの球面波は微小ダイポール輻射と微小ループ輻射を直交させて足し合わせたものに等しい。図6と図8は値を2つ持っているようなグラフになっているが、これは極座標形式でプロットを行ったため値が負（吸収）になる部分が内側の円弧に出力されているためである。図5と図7から、遠方においては吸収はほとんど見られないのに対し、図6と図8から、原点近傍においては放出と吸収が起こっていることがわかる。瞬時ポインティングベクトルの計算（図2から図4）において、原点近傍においては放出と吸収が同相で繰り返されていることから、揚所によって放出と吸収の割合が異なると考えられる。また、図5と図7を比較すると球面波の最大次数が大きいほど指向性が高くなっていることも確認できる。6　エネルギー密度・放射量の計算　電磁界に存在するエネルギー密度の時聞平均値は複素振幅を用いて　　1−　一＊　一　　　　　　　　　にネ�K三i（E・D＋H・B）のように計算できる。lw／m2｝2・蹄・61竪津噂・一。ぜ／織（8）図7：放射電力密度［W／m2］（最大次数e＝2、　r＝10λ）【W加z1．謙痂　　　放出a／遡紺’9．coぎCJ．“）6〆騨…／放出、．攣磁　監図6：放射電力密度【W／m2］（e＝・1、γ＝02λ）興、，　衡一露卿m2！図8：放射電力密度［W／m2］（最大次数乏＝2、　T＝0．2λ）147一方、真空中におけるエネルギー保存則の積分形紅ω伽一一ゑγ【E×Hlds（9）より、ある体積に蓄えられているエネルギーの時間変化はその表面のポインティングベクトルの径方向成分によって与えられる。よって、放射されるエネルギーの時間平均値は式（7）によって与えられる複素ポインティングベクトルの実部の径方向成分を面積積分することによって求めることができる。　最大次数e＝2の球面波の球面上におけるエネルギー密度・放射量の計算を行った。図9には原点からの距離rの球面上に存在するエネルギー密度の時間平均値を示す。エネルギー密度を球面上で積分すると、その値は径方向密度となる。径方向密度を原点からの距離で積分すると、ある体積に存在するエネルギーが計算できる。また、図10には原点からの距離rの球面上から放射されるエネルギーの時間平均値（放射電力）を示す。エネルギー径方向密度は原点近傍において高くなっているのに対し、放射電力は原点近傍においても遠方と同じ値であることが確認できる。すなわち前節における放射電力密度の計算でも明らかになったように原点近傍においては放出電力とともに吸収電力が存在し電磁界の共振が起こっていると考えられる。　レ：10・12T、x、le．B寧こ二2雌043爆lt、1。一｝3健Sx・iCt’1‘　　　、騨2潮・1鼻壼聴星：く匪o蟹ll会釜　　　　o畑His　th　ds7　角運動量密度・放射量の計算電磁界に存在する運動量密度の時間平均値はの　　バ　　のホG≡Dx」B（10）で与えられるため、角運動量密度の時間平均値はrxGの絶対値によって計算できる。　また、真空中における角運動量保存則の積分形凱�i×σ伽一ゑレ圃・ds（11）より、ある体積から放射する角運動量密度の時間変化はその表面のrxTの径方向成分ベクトルによって与えられる。よって、単位時間あたりにの放射角運動量はr×Tの実部の径方向成分ベクトルの絶対値を面積積分することによって求まる。ただし、Tは＿　＿＿＊　＿＿＊　1＿　＿＊　＿　　　　　　　　　　　　　　　　リ　ネT≡DE＋BH−i（D・E＋B・H）（12）で与えられるマクスウェルの応力テンソルの時間平均値である。1は単位テンソルである。［51　まず、球面波の電磁界において運動量密度から計算される角運動量密度とマクスウェルの応力テンソルから計算される放射角運動量はいずれも球座標系で表現　1｝：邑o。含‘ぞ子　5，d�P’：”c59　’・・1「e−25遡　Mo’2s程濯邸鯉　2，，tO−・M醐Nか×GldSoむ2　　　　e．Ct尋　　　　o患痔　　　　o紛　　　　　o．監oL−．一一一．一一．．一一厚煮からの毘離｛m】図9：エネルギー径方向密度［J・m““1｝（最大次数乏＝2）；貰蟹轟、鴛費誓三ζ・｝tこ南ξ瓢一1．f．P・ndS�`、．　　　　も、働　　　　．、q　　　　c・；，f　　　　’，‘‘　　　　�_．し。　　　　原点からの距離【1司図10：放射電力【Wl（最大次数2＝2）c，｛｝章　　　　092　　　　�J．（4　　　　　0鱒　　　　　喚癬　　　　　o．墓o　　　　原点からの距離〔m｝図11：角運動量径方向密度［k替m・s’“1］（最大次数2＝2）　“∂　3瀞一1t・　そ∴瀞、，　苧e鍵佃�D一‘i7ひ一一総襯ゲ1・展謝奮賦2．xl。’te週憲麟蟄9．co　　　　o．02　　　　く16尋　　　　“．％　　　　�P脇　　　　　tJ．10　　　　原点からゐ距離【m｝図12：単位時間あたりの放射角運動量［≧9・m2・s””2｝（最大次数ゼ＝2）148した場合、g方向成分のみであることを確認した。これは、球面波のポインティングベクトルのg方向成分が存在しないという計算とも一致する。　次に、最大次数e＝　2の球面波の球面上における角運動量密度・放射量の計算を行った。図11には原点からの距ee　rの球面上に存在する角運動量密度を示す。エネルギー密度の計算と同様に、角運動量密度を球面上で積分するとその値は径方向密度となる。また、図12には原点からの距離rの球面上から単位時間あたりの放射角運動量を示す。図10に示した放射電力とは異なり、原点からの距離に反比例して減衰していることがわかる。波源の放射する角運動量成分は、｛p方向成分のみを持ち、エネルギーの渦は幹とcp＋πの空間において逆向きに存在している。したがって、ビームを形成するz軸上で互いのエネルギーが合成され、干渉しあって角運動量は原点からの距離に反比例して減衰するものと考えられる。5．低次における角運動量密度・放射量の計算を行い　次の結果を得た。・球面波は角運動量の放射を伴うことを確認　した。●球面上の角運動量密度・放射量は球座標系　で表現した場合g方向成分のみであること　を確認した。●球面上から放射される角運動量は原点からの　距離に反比例して減少することを確認した。��エネルギーの渦はgとg＋πの空閲におい　て逆向きであるため干渉しあって減衰して　いると考えられる。高次の球面上のエネルギーや角運動量の解析は、高い計算精度が必要となるため今後の検討課題とする。謝辞8　まとめ　半空間の直線偏波の球面波展開の要素を有限個重ね合わせた球面波の様々な性質に関する計算を行った。1．瞬時電力密度の計算を行い次の結果を得た。●球面波の放射電力が一方向に伝搬する様子　を確認した。2．瞬時ポインティングベクトルの計算を行い次の結　果を得た。。球面波のポインティングベクトルは球座標　系で表現した場合g方向成分を持たないこ　とを確認した。●原点近傍ではエネルギーの吸収と放出が繰　り返されていることを確かめた。e原点近傍の吸収と放出によってエネルギー　の回転が起こると考えられる。3．放射電力密度の計算を行い次の結果を得た。●吸収と放出の割合が場所によって異なるこ　とを確認した。■球面波の最大次数が大きいほど、指向性が　高くなることを示した。4．低次におけるエネルギー密度・放射量の計算を行　い次の結果を得た。9エネルギー密度は原点近傍において大きく　なるのに対し、放射電力は一定値であるこ　とを確認した。有益な助言をいただき、先行研究のデータのまとめにご協力いただいた（株）村田製作所の柳ヶ瀬雅司氏に感謝の意を表します。　　　　　　　　‘参考文献li］LJ．シップ（井上健訳），『量子力学』，吉岡書　店，PP．120。128，1957，（L．1．　Sciff，“Quantum　Me−　chanics　Secoロd　Edition，，，The　McGraw−HiU　Book　Company，1955．）［2｝W．KJH．パノフスキー・M．フィリップス（林忠　四郎・西田稔訳），『新版電磁気学〈上〉』，吉　岡書店，1967，（W．K．H．　Panofsky，＆MPhillips，　“C｝assical　Electrici七y　and　Magneもis�u，，Addison−　Wesley　Publishing　Companye　1961．）［3］石川容平，IEEE　MTT−S　Kansa呈Chapter設立総　会記念講演会資料『光・マイクロ波のエネルギー　を集める』，2007．（4］JJ）．ジャクソン（西田稔訳），『電磁気学（下）』，　吉岡書店，pp．640−643，　pp．698−699，2003，（JJ）．　JackSon，　‘‘ClassicaユElectrodynamics　3rd　edi一　もion”，Johr1　Wiley　k　Sons，1998．）［5］北野正雄，『マクスウェル方程式一電磁気学のよ　りよい理解のために』，サイエンス社，pp．123−128，　2005．149輻射科学研究会資料資料番号　RS　1143散乱因子から導出されるスペクトル領域グリーン関数　　　　　　を用いた複合誘電体格子の計算法　ComputatioRal　Me七hods　of　Composite　Dielec七ric　GratingsUsing　Spectra1−Domain　Green’s　Functions　by　Scatte血g　Factors○梅田一彰†　若林秀昭††　山北次郎　　　　　岡山県立大学情報工学部　　†c318009x◎gmaiLcom　　††waka◎c．oka．pu．ac．jp2012年3月26日（月）　於大阪府立大学150RSII−13散乱因子から導毘されるスペクトル領域グり一ン関数を用いた複台誘電体格子の尉算法梅田・著林・山北　概要　　移動不変性を持つ表面・構造における散乱において，入射平面波が低入射角極限（graxing）に達すると，入射波と鏡面反射波が相殺され，全電磁界は「影」になる．その理論的な取り扱いについて，申山らは，「影理論」として提唱し，完全導体格子を対象に，散乱因子を用いた電磁界表現式を提案し，物理的解釈を明らかにした．筆者らは，多層誘電体格子の散乱問題において，散乱因子を入射波領域だけでなく全領域に拡張した．しかし，実際の数値計算において，低入射角極限のように固有値が縮退するのは，高々，数点であり，影理論の真価を発揮できるような応用例は見つかっていない。本報告では，ストリップ格子と多層誘電体周期構造が混在する複合誘電体格子による散乱問題の一解析法として，「影理論」の散乱因子から直接導出されるスペクトル領域グリーン関数を用いる方法を示す．1　まえがぎ　移動不変性を持つ表面・構造における散乱において，入射平面波が低入射角極限（graZing）に達すると，入射波と鏡面反射波が相殺され，全電磁界は「影」になる現象が近年，注目されている�@．その理論的な取り扱いについて，申山らは，「影理論」と呼ばれる散乱因子を用いた薪しい電磁界表現式を提案し，最初の例として完全導体洛子を取り上げ低入射角極限に対する物理的解釈を示した（2，3）．誘電体周期構造による散乱問題に関しては，数多くの数値解析法が確立され，極めて複雑な構造を持つ誘電体格子に対しても解析されているにも関わらず（4’−7），影理論が指摘するような議論は，見逃されていたようである．影理論における計算法では，従来の回折波振幅を求める方法に代わって，まず，より根源的な物理量である散乱因子を求め，変形回折波振輻を経由して，従来の回折波振幅に至る方法を推奨している．しかし，実際の数値計算においては，低入射角極限のように固有値が縮退するのは，高々，数点であり。影理論の本質的な真価を発揮出来るような応用例は見つかっていない．　筆者らは，入射波領域において議論されていだ影理論を誘電体格子における散乱問題に適用し，影理論における数式処理を，励振源の選択とマクスウェルの方程式から得られる1階微分方程式の係数行列の対角化問題として捉える鯉釈を示した（8・9）．また，散乱因子を低入射角極限だけでなく，申間領域にも拡張することにより，中間領域において固有値が縮退する場合，すなわち，申問領域への入躯波（incoming　wave）と反射波がほぼ同じ大きさの振幅と逆位相を有する場合を包含した電磁界表現式を報告した（1e・11）．　本報告では，まず，影理論における散乱因子とスペクトル領域グリーン関数の閣係について，�@影理論を用いた計算法における励振源（入射平面波と鏡面反射波の和）は見方を変えれば，スペクトル領域の単位面電流源または面磁流源である．�A影理論の電磁界表現式は多層誘電体周期構造の申閤領域においても成立するように拡張することができる．�B単位電磁流源または面電磁流源を，多層誘電体周期構造の中間領域に配置することができる，の3点を議論する．散乱因子はスペクトル領域のグリーン関数に直結する根源的な物理量であり（12・　13），TE波解析では，散乱因子はスペクトル領域の単位面面電流密度に対する応答，　TM波解析では，単位面磁流に対する応答に相当することを明らかにし，影理論の散乱因子の応用例が発見できたことを示す．　次に，ストリップ格子と多層誘電体周期構造が混在する複合誘電体格子における散乱問題の一解析法として，影理論の散乱因子から直接導出されるスペクトル領域のグリーン関数を用いたガレルキン法による方法を提案する．数値計算例により．本手法の妥当性を示す．なお，本報告における数式の定式化は，誘電率だけでなく透磁率が共に周期性を持つ構造を対象とし，比誘電率・比透磁率の媒質定数をζ　＝　−ptz、（TE波），ζ＝εzz（TM波）を用いて数式の対称性を有している．151RS　11−13散乱因子から導出されるスペクトル領域グリーン関数を用い7ξ複合誘電体格子の計騨法梅囲。著林・山北2　1階微分方程式時間因子をε」磁とし，空間座標（x，y，　z）を波数ko　＝　2π／λ（λ：波長）によって規格化し，　kox→x，んog→雪，　koz→zのように簡略表示すれば，計算機解析向けにディメンジョンレス化されたマクスェルの方程式は　　　　　　　　　　EiiiFivi％E　一　一一ゴ［μ】V笏π，　ε面V冗H＝ゴ同〜儒E　　　　　　　　（1）で表される．但し，Zo　＝　i！yo　＝＝　v！P57Ei；は真空申の波動インピーダンスである．　z　tw方向に対する構造の周期性を想定すると，比誘電率テンソル同，比透磁率テンソル［μ｝の各成分eiit，僻（i，　i’＝x，　y，　z）はフーリ工級数によって，　　　　　　　　eii・・（z）＝　£giit，m・xp（伽・z），　i・Li・t（z）一Σ瓦、’em・XP（ゴ彿吻　　　　（2）　　　　　　　　　　　　m　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　7ηのように展開表示できる．但し，s　＝＝　AIAであり，展開次数Mとする．電磁界の各成分〜妬玖侮，　y，　z），v，’ZI；Hi（x，　y，　z）　（i　＝　x，　y，z）を考え，そのy，　z方向変化因子をそれぞれ，　e’“jg・z，　e−　εSWt　Zのように，表し，空間高調波展開すれば，　　　V／ii　EEi　（x，　y，　z）＝　IE　eim（x）・一一」（q・y＋εmZ），　v／26Hi（x，y，z）畿Σ蝋躍）・騨畑＋＄mZ）（3）　　　　　　　　　　　m　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　mが得られる．但し，δm’m，δmnはクロネッカ・デルタである．．次に，2M＋1元の列ベクトル’e、（¢）一［・、←M）ω…・、。（x＞…e綱】T，h、（x）　一　［h、（−M）（¢）…h、6（”）…ん溜（x）］T（4）を導入する．式（3）を式（1）に代入し，電磁界のy，z成分について整理すると，次式のような1階行列微分方程式　　ey（x）≦Le・（x）dx　hy（x）　　h。（x）＝ゴ〔qε写（のe。（忽）hy（x）ん。（x）（5）が導出される．但し，係数行列［C｝は【c］　＝　　［9］　［εxx｝−1［εXY］十［μ司［μ¢¢r1［3】　　　　団〔εxx］’“i［εxzト骸¢1μ¢¢】爾1【gl　　同〔ε。。rllε。，Hμ欝1［pa。。］　“i　［S】　　　同【ε。。】−1【ε。。｝＋蹄｝【閥脚1団一［ε。。11ε、，。r1［ε。y］＋［q］　IPxx］”1同＋團一【ε。。］［ε。、，］−1園一団1μ。。】騨1q・＋國［εy。］［εxxl−1［ε。。1＋［・1医。1−1同一隔1　iε詞［ε司脚1國一同［μ司騨1團一｛嗣一［α1ε剥幽1同＋｛μ司［働r1〔働卜【μ嗣団【ε剥喘1団＋｛爾医】劇1【μ。。］一晦】一同［ε剥輔1同勲詞［μ、，。1頓1隔｝＋隔H・｝【ε。。1−1【qト【嗣1μ。。1”1馳。。1＋［μ詞　　1ε司［ε。、，r1同＋回IP。、，r1隔｝　　　一【ε。。］［ε。。］”1【9］＋〔α］1）・。。1幽1医1　　−［ε繍ε。、，r1回＋同【μ詞一i　｛i・。yl　　　［ε。。］［ε。。1噸1【q】＋［β1［μ朗一1　［μ。1（6）で与えられる．また，qo，　Smから作られる対角行列〔q］．同、及び9ii’　，m　，瓦‘，仰から作られる（2M＋1）×（2M＋1）元の正方行列【ε副，【μii・］はそれぞれ，　　　　　　【q】＝90　1δmn】，　　　〔s］＝　【Smδmnl，　　　【εii］＝［εii，n＿m1，　　　レ切＝【peii，n＿，rn］　　　　　　　（7）である．ここで，対角異方性の場合（ε‘」魏μ毎＝Oon乞≠ゴ）に限定し，入射面とx−z平面が一致している場合（qe　＝0）を考えると，行列［Clは　　　　　　　　　　　　　　　　　［q描［割　　　　　（8）152RS　11−13散乱因挙から導出されるスペクトル領域グリーン閣数を用い托複舎誘電体格子の瀞算法梅田。若林・山北となる．従って，TE波とTM波に分けて整理でき，　　　　　〆　［σTE｝　・．となる．蓋［調一納圏・［［晦晶一隔ド聯II・瑠］一ゴ［びM榴1｛cTM］　・・［一同團碧し1＋園（9）制（・・）3　影理論における励振源と散乱因子　図1に示すような散乱問題の電磁界表現の基本形は，影理論では，回折波振幅編の代わりに，変形回折波振幅嬬＝編＋δ伽を用いて　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　［町一五嬬…M6°）一…嬬）1T　　　　　　　　　（・−」ξ8¢一♂ξ8リビ58°’ll　　　　　　　　　　　yz一要一・　　　　　　　　　　　　　　　ロ　ヨ　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　　　　　　A　　　　　　　　　　　　　図1影理論の励振源と変形回折波振幅　　　　　　　　　W，a（x，・）＝（・−」ξ8露一♂ξ8°5）e輯ゴ8・x＋ΣM易♂ξ�l33・−55鵬之　　　　（・・）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　凱　　　　　　　　　ξ象＝＝　εaμa−3義，i　Sm＝So・＋M8　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（12）のように表される．第1項の励振項に着目し，その法線方向微分から得られるz軸方向の電磁界成分Ψz（x，z）を含めて　　　　Ψ｝n（x，z）＝（e一ゴξ8調農一eゴξ8¢）e−’　」εoz，　　　重勢（x，z）＝一（ξ81ζα）（e−5ξε鍛＋eゴξ8雷＞e−’jS°x　　　　（13）によって表し，第1境界面をx　・O　ecセットすれば　　　　　　　　　　　曹（o，z）＝＝　e，　Ψ豊駐（o，z）＝一（2ξ8／ζ・）e“’」s°1　　　　　　（14）となる．影理論の計算法では，式（14）に対する応答が変形回折波振輻1監である。式（14）の第1式はゼロであるから　　　　　　　　　　　　　吻（0，z）：0，　Ψ夢（0，　z）＝　一一1e−5Sez　　　　　　　　　（15）に対する応答を最初に計算し，散乱因子鑑と呼ぶことにすれぱ．この散乱因子8義から変形回折波振ts’　Ma　＝（2ξ81ζ瓜）3最，さらに，変形回折波振幅から回折波振幅gM　＝　ME−　iomが計算できる・影理論では（2ξδ！ζ、）が特別重要な意味を持つ．153RS　11−13散乱因亭から導出されるスペクトル領域グり一ン闘数を用いた複合誘篭体格子の計舞法梅田・著林・山北4　中間領域に拡張された散乱因子　図2に示すような多層誘電体格子内のある中間領域内に着目すれば，比誘電率ε，比透磁率μの変化は変数2だけの周期関数であるから，構造の周期性から，各中間領域内の電磁界成分は空間高調波展開を用いて，　　　　　　　　　　　　Regien　O　　　　　　　　　　　　Air　εa　　　　　　Excitation　Source　　　　　　　　　　21　　　　z　　　　　　　　　　　　　　　ニー一．−lt．．．．＿i．1！1　x＝x、　　　　　　　　　　　’1轟鍾鰹璽羅1猛こ豪至ヨ薫星辺二．　　　　　　　　　　¢　一　　　　一一■・一■　　　　■’崩■一一　　　　曲一゜°　　　　一“一’亭　　　　一儒・°　　　　　　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ロ　　　　　　　　　　　　t　　　　A　　　　　圃　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　忽＝XN　　　　　　　　　　　　Region　N　　　　　　　　　　　　　　　M痔　　　　　　　　　　　　Substrate　εs　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，　　　　　　　　　　　図2多層誘電体周期構造における変形回折波振輻　　　　　　　　　　　Ψi（切＝Σψ‘鵬（x）exp（一ゴ3伽z）　（i　＝　y，z）　　　　　　（16）　　　　　　　　　　　　　　　　mのように表される．電磁界成分の展開係数ψ伽（x）を　　　　　　　　　ψ重（x）＝［ψi←M）（x）…　ψ犯（x）…　ψ葱M（x）］　T　　　（i＝y，z）　　　　　　　　　　（17）のように，中間領域に影理論の励振源に相当する一般化された特異変形回折波振幅囎と変形回折波振幅嬬を導入し　Mte（x）＝［M曾M（x）…岬（x）…鴫（x）］T，　M−（x＞＝　｛M：M（x）…町（x）…MM（x）］T（18）のようにベクトル表示すれば，多層誘電体格子内の中間領域に拡張された電磁界表現式（10・11）　　　　　　　　　　　　　關響圃膿1：；］　　　（・9）が得られる．ここで，行列【Ttl，〔pt（�S）1は，従来の［Tl，｛」P（x）1（付録参照）から，影理論の計算法を用いて導出される変換行列，伝搬行列であり，吋囮臨1轟総｝］，　　輪響）によって表され，（2M＋1＞×（2M＋1）元の行列［Q1］は，　　　　　　　　　　　　　　　【Q・1　・＝｛巨魍禺［P’（x）1−［［レ→］幽］（20）（21）で与えられる．【e］　＝　｛Q21｛Q1］の固有値固有ベクトルは｛峨｝，［T2］でそれぞれ，与えられる．但し，［Q2］は　　　　　　　　　　　　　叫調欝1禺　　　　（22）154RSlI・・13散乱霞子から導出されるスペクトル領域グリーン関数を用いた複合誘電体格子の計算法梅田・若趣・由北である．これらの影理論による変換行列［T’］，及び伝撫行列fpt（x）1は，行列｛Q］の固有値ξ．がゼロになる可能性がある場合だけ使用することになる．従って，k　ts目の固有値嘉斜0であれば，ξiC，ξ，’（kt　＝＝　k＋2M＋1）とし，第k，　k’列に対応する要素だけを，影理論の変換行列【T’1，　P’（x）の形式に変更すればよく，それ以外は次式に示す従来の変換行列［T｝，伝搬行列P（x）を用いればよい．　多層領域が一様領域の場合，比誘電率，比透磁率分布は一定となる．式（10）において，［Clの小行列は対角行列となるため，m次の高調波に対応する係数行列［Cmlの固有値｛略，κL｝と固有ベクトル行列［tmlは，箇易のため統一表現を用いるとκ；：　＝　g　e，．，Cm・・＝｛（εYY−32／μ¢¢）μ宕彦（μ卸ザ52／ε。のε雛・“一｛款1欝（23）　　　　　　　　　　［・m］・＝［勲いm］・＝［一よ／〈n　6．’／〈．］　　（24）と表すことができる．但し，eym　＝＝　1，または，　h。m＝1に規格化している．ここで，〔f司は一様領域における対角化行列であり，固有値が縮退しなければ，領nj　nの電磁界成分は，　　　　　［灘］欄ゆm侮一弗婁；：1璽：1］，圃一r響剥　　（25）のように表すことができる．影理論の計算法に従い，励振源をg鯉＋＋ghn）＿に選べば，次式のように変形できる．騰H剥魂聯＋レ彩d魂曄　　　　　一［剥魂聯擁睡ξ脳＋［6ilnie．］　（gfu”）＋　＋　ginn）一一）e3’ξSn）x　　　　　　　［←ξsc）鳶護詞熱［（講ξ鮎1（gh”）＋　＋　ghn）一）　　　　　　一　［−2（一2仙（ckk）＄）ξhn）1〈姦）cos（ξ鶏）x）］ghn）＋＋［（chn）諜ξ鮎］（9£n）÷＋gh・）一）　　　　　一［α薦乱）（鵡誰欄　　　　　一砿副隣州團　　　　（26）但し，Mhn）＄＝−2ξ総）ghn＞＋，　MAn）’＝gkn）＋＋ghn）一である．従って，一様領域においては，変換行列［T∬｝は，　　　　　　　　　　　　　　叫輪習／“）1　｛6mn［翻　　　　（27）のように与えられる．中間領域における影理論の表現式（19）は，境界面に対するスペクトル領域の電磁界y，z成分を表す．今，領nj　n−1と領Ut　nにおける変換行列｛T’］と伝搬行列［P’（x＞｝の積を　　　　　　　　　　　　　國一種’（n“’1）｝［P’（n−−1）（・・バ嗣1　　　　　（28）　　　　　　　　　　　　　圓一囲［P’（n）（鰯一綱　　　　　　　（29）155RS1143散乱因子から導出されるスペクトル領域グリ”・一・・一ン関数を用いた複含誘電体格子の計算法梅田・若林・山北のように表し，第1〜1V境界面（x＝X1〜XN）における境界条件から，変形回折波振幅Mn＄（Xn）（n＝1〜N−1），Mi（Xn＋1）（n＝0〜N−1），及びMk（XN）を未知数とする凶［轟］一［Bl｝剛一臨鵡／“］圏［副一圏［副一盤］（on　x　＝＝｛x1）（onx＝x2）團騰：1］一國圏一圖　（・n・x−・XN）（30）のような線形方程式が得られる．但し，δm9は単位ベクトルδmO＝［O…1…0］Tであり，練形方程式（30）の解M「が申山らの影理論で言う変形回折波振幅であり，（．M碧，Mf），（M，e，Mi），…，（M痔一、，　Mfi−、）が中間領域に拡張された変形回折波振幅である．なお，第1V領域では影理論の計算法を適用せず，未知数をMN“とする．式（19）に変形回折波振輻を代入すれば，式（17）から電磁界成分陶（x，z），Ψ。（x，x）が決定される．線形方程式（30）において，定数ベクトル項2ξ8／ζ、δ�ooを，単位ベクトルδmOに置き換えれば，多層誘電体格子の中間領域に拡張された散乱因子囎，3汀が計算できる．散乱因子が決定すれば．変形回折波振幅1囎＝（2ξ81ζ、）52，M汀舘（2ξ8／ζa）5πが求められる．　線形方程式の定数項が単位ベクトルであることは重要な問題を提起する．式（30）の第1式の右辺の2ξ91ζaを規格化し，単位ベクトル定数項（励振源〉δmOに置き換えることは，　x　＝＝　Xl境界上におけるz方向電磁界成分の差　　　　　　　　　　　　　　　　ψ£9）＠1＿）一ψ≦も》（Xi＋）＝＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　（31）を意味する．すなわち，TE波解析では，0次の単位面電流密度e−js・x，　TM波解析では単位面磁流密度e−js・zに対する応答を求めていることに他ならない．従って，影理論で用いられる散乱因子5δ，　S舟は，TE波入射の場合，単位面電流密度，　TM波入射の場合，単位面磁流密度を励振源に選んだ場合に相当する．一般化して，中間領域の境界面（�S＝Xk’）に第m’次の単位面電流（磁流）密度e−jSm’zが¢二X1�@＝＝Xk’記＝XN図3面電流（磁流）密度と散乱因子与えられた場合（図3参照）を考えれば，面電流（磁流〉密度は磁界（電界）の接線方向成分の差　　　　　　　　　　　　　　　ψΣ瓢71）（Xk’＿）一ψ〜鶉（Xk・＋）＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　（32）156RS11−13散乱因子から導出されるスペクトル領域グリーン関数を尾いた複合誘電体格子の計算法梅田・若林・山北であるから，散乱因子5飲�Sη〉，3i（Xn）を未知数とする　　　　　　　　　囚｝［霧］一團團一凋　　（・nx　・x・）團圏一叫卦周　価圃　　　　　　　　　閲圏欄團凋　（・n・x・一　xN）　（33）のような線形方程式が得られる．式（33）の解は，ag＝鞠に置かれた第m’次の単位面電流（磁流）密度に対する散乱因子であるから52（XnlXk’，m’〉，砺（婦¢た・！m’）で表せば，申閥領域に拡張された電磁界表現式（17）から，境界面（x＝．Xk’）の第mt次の単位面電流（磁流）密度に対する電磁界成分は　　　　　　　　　終1畿：：：：1］　一　［Tl（”＞1（？，（n）侮一翻樗蹄1：：21］によって与えられる．但し，観測点の座標xは多層構造の第n領域に属しXn≦x≦Xn＋1，　　Xo　＝＝　一一〇〇，　　XN＋1＝”・OQ（34）（35）を満足し．式（34）への散乱因子の代入に際しては確＝5濁＝0，SSI　＝＝　S憲であることに注意を要する．TE（TM）波解析において，式（34）は単位面電流（磁流）密度に対する電界と磁界に関するスペクトル領域グリーン関数である．なお，TM波解析において，面電流密度に対するグリーン関数を求めるには，式（33）の第2式を【編偲1一叫輩Hヤ］＠・・一��（36）に変更する必要がある．以下の節では，面電流密度を波源とする電界に関するスペクトル領域グリーン関数だけが必要となるので，　　　　　　　　　　　　　　σ一儲段：：：：隈　　　（37）とおき，混同することがないので，G（¢擁’，m’）のように簡略表記する。すなわち，ベクトル表示されたスペクトル領域グリin一ン関数は　　　　　　C（XnlXk，，mt），＝【G＿M（XnlXk，，mt＞．．．Co（Xn　lXk，，M、）．．．GM（Xn　lXk，，m，）1T　　　　　　　　（38＞のように表されるから，Gm（Xn　IXIe・，mt）は，境界面¢＝　Xk’に置かれた面電流源e−」8・・’X応答成分を表している．5　ガレルキン法による定式化　図4に，多層誘電体周期構造の境界に．波長に比べて十分厚さが薄く，厚さを無視できる平板格子が装荷された構造を考える．電磁界の面電流密度のスペクトル上の展開項数をm，mt＝−M，…，0，…M，ストリップ格子が存在する境界面の番号をk，ki　＝＝　1…K，劣＝鞭上の既知関数による面電流の展開157RS11。13散乱因子から導出ざれるスペクトル領域グリーン関数を用いた複合語電体格子の計算法梅田・若林・山北項数を4識一L，…，O，…，L，　et＝　一一L’，…，O，…，L，とする．ストリップ侮＝コ匹た’）上の面電流密度のスペクトル辮によって誕されるスペクトル領域の電界の総和・i・＝Σ・；li（””）　eま，グリーン醗ktを用いて，　　　　　　　　　　　　　　・霧（x）一ΣΣσ伽（xlx・・，m・）ゴ離）　　　　　　　　（39）　　　　　　　　　　　　　　　　　　k’　m「のように表される．境界面コ匹寡鞠上の面電流密度V咳∫1ζ伽）（z）のスペクトル魔’）をスペクトルの既知関数φ舞2によって展開すると　　　　　　　　V冗K（ゴ・’）（z）＝Σゴ離）・xp（一ゴ・m・Z），　ゴ舘’》一Σφhk2ifり　　　　（40）　　　　　　　　　　　　　　　　ヲ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ザ　　　　　　　　　　　」（kt）一團・（k’〉・・（k’）一［・鯨…・6k’）…・致’）］T　　（4・）となる．但し，IE，h’）は第ゐ’番目のストリップ格子」B＝¢た’上を流れる面電流密度の展開係数を表す．　　　　　　　　　　　X＝X1記二｛1婁；1麓識XN図4複数のストリップ格子を持つ誘電体多層周期構造ストリップ格子がない場合の入射波によるスペクトル領域の散乱界を齋（x）（1次界）とすれば，全電界は1次界と面電流が流れることによって生じた2次界ε謬め（x）の和で表され，空間領域の電界の表現式は　　　　　　岬（切一求（・・）駕G鵬（…團ゴ離）］exp（一綱　（42）で与えられる．第k番目のストリップ上における電界の接線方向成分と面電流密度は，抵抗境界条件　　　　　　　　　V需璃・t・’（x…）＝象Σゴ離）・XP（一ゴ・簿2）　（・n・t晦）　　　　（43）　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　鵬を満たさなければならないため，導捗（x）＋：　）G−（Xklxk，，m，）ゴhk；）］・xp（一綱一舞）・xp（一綱（44）となる．但し，Rkはx＝Xk上に置かれたストリップ導体の表面抵抗である．式（40＞，（44）より境界面x＝　¢kにおいては，空間領域の表現式多馨｛Cm（x・lx・’・m’）　一一　illiiδkkt6m？nt｝琴φ蟹）・”」・m・　・　一・　lii）Eikl：（…）・’・−j・m・（45＞が得られる．式（45）に醜流の展開関数の複素共役Σφ鱗exp（ゴ8鵬”z）を乗じてzで積分（ガレルキ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　7穐”ン法）すれば．線形方程式　　　　　　　　　　　　　　　　Σ［毎多xた’）レ（k’）・・．　b（k）　　　　　　　（46）kt158RS11−13散乱因子から導出されるスベクトル領域グリーン関数を用いた複合誘電体絡子の計算法梅田。若林・山牝瑠（め＝ΣΣφ鮫｛Cm（・・戯�u）一”｛Sliδk’h6，n’m｝φ紛・碓）一Σφ鯖蕎�梶i47）　　　　　mt　m　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　7箆が得られる．式（46）は第kブロック行，第ictブロック列の第e行，第4列要素がZ鯉（k’）である行列（Z（k’）（め1と第leブロック行の第e行要素がわ磐である定数ベクトルb（K’）からなる線形方程式であり，小行列を用いて，　　　　　　　　　騰雛；i繍1難1　（48）のように表される。従って，ストリップ格子数が1である最も簡単な場合は｛Z（1）（1）］1（1｝＝・　b（1）である．6　面電流密度の展開関数と回折効率　ストリップ上を流れる面電流密度を表現する既知の展開関数は多数考えられるが，最も簡単なストリップ上（lz一堀くw12））だけのフーリエ展開関数φ禦一・」・m・z・￥i8t！li（llll：stllW！／2）・靴一一κ一伽・nK　・λ！A・�g一脚（49）を採用すれば，面電流密度の展開項数2L＋1は，空間高調波の展開項数2M＋1と比較して，　L≦M（W／A）の範囲で留める限り，空間高調波のスペクトル範囲に収まる．式（48）より面電流密度の展開係数葦ダ｝が計算できれば，式（40），（49）からスペクトル領域の面電流密度搬’）が求められる．第0領域の散乱因子5δ（XilXk・、m’），及び第N領域の散乱因子SN（XNiXk・，m’）を用いれば　　　　Mh°）一・・ΣΣsh°）一（x・　lx…，mt）ゴ蔦），雌）＋竃ΣΣ3鰹ト（XNiXk’，mt）」認）　　　　　　　　　kt　mt　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　、　　　　　　　　距’　mlが得られる．x軸方向の平均電力の流れを考えれば，　　　一去藷）（x…z）×重少（x・・z）d・＋去蔚研）（XN・・z）×ΨEN）・（x・…z）d・・＝＝・が得られる．回折波振幅g訂を用いて各電磁界の展開形式を式（51）に代入すれば　　　・k｛＄｝＋2im｛｛g｝im｛98°）印｝一ΣR・｛警｝lghe）一一1・＋ΣRe｛警｝19£Nl》＋1・　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　m（50）（51）（52）が得られる．式（52）より，反射回折波振幅g獅，透過回折波振幅g討を用いた反射回折効率ηみ透過回折効率η銑は　　．　・k｛ξ残ζa｝19＃°i）−1・　　。　R・｛警｝195hN）＋1・η彿＝恥｛｛i｝＋21m｛ξ84｝lm｛98・）　一｝’η気馨｝＋21m｛S｝・m　｛95・）一｝（53）のように表される．但し，ストリップの無い場合の反射回折波振幅gS？）剛，透過回折波振輻互際）＋を用いて，　　　　　　　　　　gh°）一一璃鵯）一＋翻）�_　9翻）�`MhN》＋＋KgmN）＋　、　　　（54）である。これらの回折波振幅はストリップの無い場合の散乱因子から，　　　　　　　　　　　諜�d禦）�`輪gShN）�`2警）÷　　　（55＞のように求められる．159RS11−13散乱因子から導出されるスペクトル領域グリ■一一ン関数を用いた複合誘電体格子の誹算法　梅田・若称・山北7　数値計算例　本節では．ストリップ格子が埋め込まれた構造において，散乱因子から導出されるスペクトル領域グリー隔ン関数の有効性を検証する・以下の数値計算では，μ・＝1とする。図5は，完全導体（Rk　iZo　＝o）の4重ストリップ格子（K＝4）が誘電体中に埋め込まれた構造であり，佐藤らが文献［141において解析した構造である．計算パラメータはdl　・・0．125A，　d2　＝0．25A，ε。　＝ε。　＝1．0，ε。＝3．4，θi＝0°であり，電磁界の展開項数を2M＋1縮101に設定した．格子周期に対する反射波電力rp　・Σ　n残，透過波電力の総和t，　＝　£ηthの変化を図6に示す．文献｛14］の図8の有限要素法による結果と比較すると，TE，　TM波の場合共に，よく一致しており，本手法の妥当性がわかる．影理論の計算法を用いているので・中間領域において，固有値がゼロになる場合vtlE；；sin　ei　十　m（λ1A）・�_属番こおいても問題なく計算できていることがわかる．eid1　　　　ミ　　　　i　　　　：　　　　：　　　　｛　　　　：εad2d2d1gmgglwegRms　εrSNMNN−gcmltA　　鱒繭繭幽國P噌回・一一w→・9　　　　　　　　　　　　巳εs図54重ストリップ格子が埋め込まれた多層誘電体の構造1．00．830．6β040．20．0　00．5　　　　　1　　A／λ（a）TE波1．51．00．8喬0．6£0．40．20．0　00．5　　　　　1　　A／λ（b）TM波図6格子周期に対する反射電力．透過電力の変化1．5　次に，誘電体領域が周期構造である場合を検討するために，ストリップ格子が誘電体格子に埋め込まれた図7に示すような複合誘電体格子による散乱問題を考える．本手法の有効性を確認するために，まず，山崎らが文献【151において報告しているストリップ格子が誘電体の上下境界面に配置された構造（K・2）について計算例を示ず格子形状は，方形（a　＝c＝0．0），四辺形（α　＝・−0．1A，　c＝0．1A），逆台形（a＝　c　・＝　−0．1A）であり，　b＝0．5　A，　d　＝＝　0．3　A，　sa　・　e。　・εg2＝1．0，εg　1　・1．5，θi＝e°とする．図8に，格子周期A／λに対する透過波電力tpの変化を示す．なお，解の収束と計算時間の関係から，展開項数は2M＋ユ＝81とし，四辺形状，逆台形の場合の全領域分割数は1V＝22とした．山崎らの計算結果（15）とTE波，　TM波共に，ほぼ一致しており，誘電体領域が周期構造の場合においても，本報告におけるスペクトル領域グリーン関数の妥当性がわかる．160RS11−13散乱因子から導出されるスペクトル鎖域グり一ン関数を用いた複台誘電体格子の計算法梅田・着愁・山北1kt＿1　一　1k，kr十1N＿1−1図7複合誘電体格子の構造書1．00．80．60。40．20．0　0　◎．51　1．5　2　　A！λ（a）TE波2．5　3　3．5ぶ1．00．80。60。40．20．0　0　0．51　　　1．5　　　2　　　2．5　　A／λ（b）TM波3　3．5図8格子周期に対する透過波電力の変化　図9に，電磁界の展開項数2M＋1に対する反射波電力アp，透過波電力tpの変化を示す方形誘電体格子内にストリップ格子4枚を装荷し（K　・4），誘電体格子内に等闘隔に配置した．入射角θi　＝：　20°とし．格子周期A1λ＝1．2，他の構造パラメータは図8の方形の場合と岡じである．展開項tw　2M＋1が増えるに従って．計算値が収束している様子がわかる．本報告では，解の収束性から，展開項数2鍛＋1≧81としている．多層分割数に対する収束性を調べるために，a＝c＝0．1　Aの台形誘電体狢子の上下境界面と申間に，鳥／Zo＝o◎のストリップ格子3枚が装荷された構造（K＝3）を考える．　b＝　g．5　A，d＝0．5A，　ea　＝ε。＝　eg2＝1．0とし，εg1　＝　1．5，3．0の誘電体格子について，全領域の多層分割数Nに対する反射波電力Tp，透過波電力ちの変化を図10に示ず但し，2．M＋1＝81としている．εg1＝L5の場合，TE波，　TM波の場合共に，多層分割数1Vが増えると，十分収束している様子がわかる。本報告では，計算時間と解の収束性の関係から，多層分割数1V＝22としている．1．00．8　瀞0．6　ミ　90。4　　　　　　・0．2　　　　　　　O．0　　　0・　　　　　　50　　　　　　　100　　　　　　150　　　　　　200　　　　　　　　　　2M十1図9展開項数に対する反射波，透過波電力の収束性161RS11・13散乱因子から導出されるスペクトル領域グリーン関数を用いた複合誘電体格子の齢算法梅田・着林・山北0。90．7瀞　0．5壽O．30．90。7謁　0．550．3　　　0．1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0．1　　　　0　　　　　10　　　　　20　　　　　30　　　　　40　　　　　50　　　　　　　　0　　　　　10　　　　　20　　　　　30　　　　　40　　　　　50　　　　　　　　　　　　N　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　2V　　　　　　　　　（a）TE波　　　　　　　　　　　　　　（b）TM波　　　　　　　　　図10多層分割数に対する反射電力，透過電力の収束性　最後に，図10と同じ台形誘電体格子に，表面抵抗Rk．／Zo　＝　0．25を有するストリップ格子をx＝Xlの境界からd／20等間隔ごとに，K枚埋め込んだ複合誘電体格子について考える．80＝v傷sinθ‘に対するジュール熱損失（1　’一　rp　一’　tp）の変化について，図11に示ず図（a），（b）はそれぞれ，　TE波TM波入射の場合である．計算に用いたパラメータは電磁界の展開項数2M＋1＝　81，多層分割数N＝22とする．30＜1．0の範囲は通常の平面波入射に対するジュール熱損失であり，80≧1．0の範囲はエバネセント波入射に対するジュール熱損失を表す．ストリップ格子の枚数が増えると，So＜1．0の範囲では，’ジュール熱損失の増加が見られ，ストリップ格子の枚数に関わらず，低入射角極限において損失が0となっている．また，エバネセント波入射に関しては，K・＝1のときにジュール熱損失が高い傾向が見られる．K＝21，80＝0．4のときのストリップ格子上の面電流分布を図12に示す．　x＝　Xlの境界におけるストリップにおいて最も面電流密度が大きく，表皮効果が現れている様子がわかる．1　0．8§α6E尾　°・4　0．200　0．2　0．4　0．6　0．8　　1　　1．2　1．4　1．6　L8　2So　＝　vf51；iZsinθi　　　　（a）TE波1　0．8馨α6三§晩　0．200　　0．2　0．4　0．6　0．8　　1　　1．2　L4　1．6　1．8　　2　　　　8・＝v麻sinθ‘　　　　（b＞TM波図11格子周期に対する反射電力，透過電力の変化3奪2壁12韮．5苓嵜1寧0．50　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　0　−0．4　　　　−0．2　　　　　0　　　　　0．2　　　　　0．4　　　　　　　　　　　　　　−0．4　　　　−02　　　　　0　　　　　0．2　　　　　　　z／A　　　　　　　　　　　　　　　　　4A　　　　　（a）TE波　　　　　　　　　　　　　　（b）TM波　　　　　　　　　図12ストリップ格子上の面電流分布0。4162RS11−13散乱因帯から導出されるスペクトル額域グリー”’一ン関数を用いた複舎誘電体絡子の計算法梅田・若林・由北8　むすび　本報告では，影理論における散乱因子とスペクトル領域グリーン関数の関係について議諭し，申間領域に単位励振源を配置し，拡張した散乱因子を用いることにより，スペクトル領域のグリーン関数が直接導出できることを示した．導出されたスペクトル領域グリーン関数を用いて，複数個のストリップ格子と多層誘電体周期構造が混在する複合誘電体格子による散乱閥題に対する一解析手法を提案し，数値計算により，その妥当性を示した．　スペクトル領域グリーン関数から，より利用しやすい空間領域のグリーン関数への変換，斜め入尉波に対する準3次元問題への拡張，異方性誘電体周期構造に対するダイヤディクグリーン関数を求めることが今後の課題である．参考文献（1）M．玉Chamo�nskii，“Wave　scattering　by　periodic　surface　at　low　grazillg　angles：single　graztng　　mode”，　Progress　i陰electrom．ag丑etic　Reseaτch，　PIER　26，　pp．1−41，2000．（2）　」．Na塒a】瞼a，‘‘Sha威ow　theory　o£di翫act玉o豆grating8，，，　IEI（氾Mans．　Electro丑．，　VoL　E92−C，　　No．1，　pp．王7−24，2009．（3）」．Nakayama，“Shadow　theory　of　diffilact圭on　graむing；Anumerical　exampIe　fc｝r　TE　wav♂，　　1庭｝ICE　］｝ans．　Electron．，　Vbl．　E92−C，　No．3，　pp．370−373，2009．（4）　R．Peti七editing，　Electromlagneticもheory　o墾gratings，　Springer−Verlag　Ber1葦箆Heidelberg　New　　Ybrk，　1980．（5）KRokushima　a豆d　J．　Yamakiもa，‘‘A豆a，1ysis　of　anisotropic　dielectric　gratingぎ，，」．　Opt．　Soc．　　Am．，　VbL　73，　No．7，　PP．901−908，　1983．（6）山崎憤樹，計算電磁気学，6章，培風館，2003年．（7）R・・Ozaki，　T・Y融麗a短蹴d皿Hi豆ata，‘‘Scatt曲9・felectr・鵬g・eもic　wa鵬by（践e王ectric　graレ　　i丑gs　with　dielecもric　r�tもangular　cyiinders　sandwiched　between　two　mu1慮ayers’，，】〔EEJ　Tセans．，　　FM．，　VbL　129，　No．10，　pp．718−724，20◎9．（8）若林秀昭，浅居正充，松本恵治，山北次郎，“影理論を用いた誘電体回折格子による散乱界表現’e，　　電子情報通信学会論文誌C，Vol．　J93−C，　N（）．・3，　pp．　81−90，2010年．（9）山北次郎，若林秀昭，松本恵治，浅居正充，‘‘誘電体回折格子への影理論の適用について”，電気　　学会電磁界理論研究会資料，EMT−08−144，　pp．25−30，2008年．（1◎）H．Waltabayashi，　K　Mats荘m・t・，　M．　Asai・and・J．・Yamakita，‘［N・・merical・meth・ds　ofmultilay。　　　ered　d呈ele（rkric　9tra・七ing8　by　apPlication。f　shad◎w七heoryもo血iddle　regions”，　IEICE　3｝｛msa（ト　　　tions　oh　Electron三cs，　VbL　E95−C，　No．1，　PP．44−52，　January　2012．（11）山北次郎，若林秀昭，松本恵治，浅居正充，“多層誘電体周期構造媒質による散乱界解析への影　　　理論の応用”，電気学会電磁界理論研究会資料，EMT−09−119，　pp．103−1G8，2009年．（12）梅田一彰，山内仁，若林秀昭，山北次郎，“影理論の散乱因子を用いた導電性ストリップを持つ複　　　合誘電体格子の計算法”，電気学会電磁界理論研究会資料，EMT−11・42，　pp。209−214，2011年．（13）梅田一一’ge−，山内仁，若林秀昭，山北次郎，‘‘散乱因子を用いた金属ストリップを持つ複合グhティ　　　ングの計算法と解棉，第13回IEEE広島支部学生シンポジウム論文集，　A−2，　pp．2−4，2011年．163RS　11−13散乱因子から導出されるスベクトル領域グり一ン関数を用いた複合誘電体格子の計算法梅田・若林・山北（14）佐藤慎悟，長谷川　弘治，“多層周期構造による平面波散乱特性の有限要素解析法の比較”，計算　　　数理工学論文集，Vol．　7，　No．2，論文No．08−080317，2008年．（15）山崎恒樹，尾崎亮介，日向隆，“平行なストリップ導体を装荷した不均質誘電体グレーティング　　　による電磁波の散乱”，電気学会電磁界理論研究会資料，EM雅09−121，　pp．115−120，2009年．（付録）　係数行列の固有値と固有ベクトル　式（10）の係数行列【σ｝に対して，固有値の2乗｛鑑｝を計算できるので，必ず｛±ξ．｝が固有値となる．係数行列【C］を小行列【Q1］，【Q21を用いて，［・1−［［場一制（56）のように表す．〔c］の固有値行列を［聯，固有ベクトル行列を［T］とすれば，｛q閃・＝［T｝mm（57）のように表される．ここで，［T］について小行列を用いて表すと，団一隅闘（58）のようになり，式（57）は，［［墨1劉圏H圏］15mnKm］・となる．小行列だけを用いて演算すれば，膿1剛闘一圏［婦魏1［Q1】【92｝［鶉】＝＝［Qll正乃1［δmnκvn］・＝｛T【】〔δmπκ監1［Q21［Q　ll［T，］＝・【Q2】［Ti］［δmnrCm］＝［望碧［δmπκ舞」［Q、IQ、1團＝IQ、】［T6］［6伽κ掃＝［瑚翫πκ尉［Q21［Q、1團＝［Q2X瑚〔δ，nnκ；。］　＝團［δ伽κ鼎（59）（60）（61）（62）（63）のようになるので，κ弗識κ儘＝ξ都［T，］＝　［trA，【乃｝灘【昭1となることがわかる．つまり，［［Qi］　［Q2］1の対角化行列は［Ti］，［｛Q2］　［Q1］］の対角化行列は【Q，】であり，両行列の固有値は共に，｛鴫｝である．峨≠0であれば，全体の固有値行列【zas　；］は，團一［［聯�j既｝H脚［轡1晶］（64）となり，対角化行列は，吋［噸隔H哩1欄1⇒［一【黙m｝螺総］（65）のように表される．ここで，記号”⇒”は固有値ベクトルを適切に規格化したことを意味する．さらに，計算誤差の関係から，逆行列演算を含まないように，固有ベクトルを変形している．一般に，非可逆媒質以外の波動問題においては，係数行列［C］は全て，このタイプの行列である．また，本計算法を用いれば，嬬＝0すなわち固有値が0で縮退しても固有ベクトル1つは必ず決定できる．164輻射科学研究会資料RS　11−14　・小型アンテナへの応用を目的とした多重極輻射の考察St助・ηM磁一Pole　Radiation　with　the　A鰍ゾSmall−Size　Antenna　松室尭之Tata》mki・Matsumuro石川容平Yehei　Ishikawα篠原真毅Nαokt　Shinohαra　　　　　　京都大学　生存圏研究所Researqh　lnstitute　for　Sustainable　Humanosphere，」K　ootQ　Universityx2012年3月26日（月）　於：大阪府立大学165小型アンテナへの応用を目的とした多重極輻射の考察松室尭之、石川容平、篠原真毅（京都大学）　　　　　　　　　　　　　　　　概要　小型アンテナへの応用を目的として、平面波の展開係数を用いて合成すると原点を波源とする球面波が干渉により指向性を持つという現象について解析を行っている。合成球面波の原点近傍における瞬時電力密度の計算を行い、近傍界の様子を調べた。また、遠方界の指向性を放射電力を用いて計算した。次に、合成球面波の放射電力は原点近傍においても遠方と同じ値となりエネルギー保存則を満たすことを確認した。また、放射運動量の計算を行い運動量保存則を満たすことを確認した。合成球面波は角運動量の流れを持っことを計算により明らかにした。球面波の原点近傍における角運動量の流れを用いて原点から全方位に放射される電磁エネルギーが前方へ運ばれる過程について検討を行った。また、球面波合成による電磁流を再現する実現可能なアンテナ構造の設計方針について検討した。その放射素子として球形誘電体共振器を提案し、シミュレーションを用いて設計を行った。1　はじめに　平面波の球面波展開は量子力学における衝突の問題や電磁気学の散乱問題において、従来より用いられている手法である国図。量子力学における部分波の方法では、角運動量指標である次数1がターゲットと入射粒子との概略距離を決め、低次の部分波が衝突確率に優れた近似解を与える｛i］。一方電磁気学の場合は平面波の金属による散乱問題において、境界条件を満足する散乱波のセットが正確な解を与える［2］。　このように平面波の球面波展開は有効な解析手法として知られているが、その物理的な描像を捉えることは困難である。特に電磁波において、全空間に広がって直進してくる平面波を空間的広がりを持たない任意の1点から放出または吸収する球面波のセットで表せることはアンテナ理論における実開口面と指向性の関係とは別の現象が起こっていると考えられる｛3｝。そこで、本研究では小型アンテナに応用することを目的として球面波合成による指向性とその性質について検討を行っている。1662　平面波の球面波展開　x方向に電界E、y方向に磁界Hを持ち、真空中をz正方向に進行する直線偏波は展開係数をαIE）、　alM）として、次のよう1こ球面波殿できる【2］。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　EニΣ［αIE）E禦＋αIM）EIM）］　　　　　　　（1）　　　　　　　　　　　　　4＝1　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　H一Σ［αEE）囎＋αIM）螺）！　　　　　　（2）　　　　　　　　　　　　　乏＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　m＝1　　　　　　　　　　αIE）＝＝　alM）−i（e＋2）乏舞1）　　　　　（3）E露Hl票はE波あるいはTM波と呼ばれる電気多聾子を波源とする次数（e，m）すなわち乏，mモードの球面波であり、　　　　　　　　Hl　’一岩聴）理（c・・θ）｛−sin（mg）｝e−−iwt　　（4）　　　　　　　　囎一勢▽xH鼎　　　　　　　（5）で表される。また、E儘）、石r優）はH波あるいはTE波と呼ばれる磁気多重極子を波源とする次数（e，m）すなわちe，mモードの球面波であり、　　　　　　　　　　E優）−L7’e（kr）Pe・（c・sθ）c・s（mg）e−’w‘　　　　　（6）　　　　　　　　　　Hsee）一蕩▽・　EIOI）　　　　　　（7）で表される。ただし、直線偏波を球面波展開した揚合、eimpではなく一一　sin（mg）やcos（mg）を用いて展開されることに注意する。平面波の球面波展開には次数mはm＝1のみが用いられる。ここで、kは波数、ωは角周波数、　Zoは真空のインピーダンスを表す。7’は原点からの距離、θはz軸からの天頂角（0≦θ≦π）、gはx軸からy軸に向かう方位角（0≦g≦2π）である。ゴ6（x）は次数乏の球ベッセル関数、�i（x）は次数（e，m）のルジャンドル陪関数であり、Lは　　　　　　　　　　　　　　　　　　1　　　　　　　　　　　　　　　　L＝了（r×▽）　　　　　　　　　　（8）で定義される演算子である。　また、E波、　H波のr方向の関数である球ベッセル関数は2つの球ハンケル関数の和で表される。　　　　　　　　　　　　ぬ�決齡栫ohl1）�戟{hl2）（剛　　　　　（9）167時間項はe−iωtであるから、hY）（kr）は原点から外向きに進む進行波、　h！2）�撃ﾍ原点に向かって内向きに進む進行波を表す。それぞれの項はz・・0の平面から2軸正方向に進行する半空間の平面波の球面波展開、z軸負方向からz＝・Oの平面に進行する半空間の平面波の球面波展開に用いる。　本研究では、hS）（kT）を用いてe＝1から乏＝・Nまで足し合わせた外向き球面波（以降、emax　＝　Nの合成球面波と呼ぶ）の解析を行う。本研究で解析するe．ax　＝・　Nの合成球面波の複素電界ベクトルE（t）と複素磁界ベクトルH（t）は次式で与える。NE（t）＝＝　2｛alE）囎＋alM）El留）1　　　君＝1　　　　　　　　　　　　　　　　　　πド1　　　　ハ珈）一Σ［αIE）H禦＋αIM）H！留）｝　　　　ゼニニユ　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　れニユαSE）一αSM）−i（e＋2）幾車1）H禦諸茄11）曜（C・Sθ）｛−sin（脚）｝e−’b」tEl碧一？z▽×H瑠Elas）一争んS）�圏掾iC・Sθ）C・S（脚）eTiωtH蟹）一蕩▽×螺）（10）（11）（12）（13）（14）（15）（16）球面波の最大次数1Vが大きいほど、展開した平面波に漸近する。ここで、　AとBはそれぞれE波、H波の振輻項である。本解析では、　A　＝＝　B＝　1　V／mとして解析を行った。このとき数式計算ソフトウェアMathematicaを用いた。また、電磁波の周波数は5．8GHzとした。3　異なる球面波の干渉による指向性　まず、高次の合成球面波を代表して9ma．＝＝　10の球面波について解析を行った。球面波の様子を明らかにすることを目的として球面波の電力密度分布を計算した。解析を行う球面波の複素電界ベクトルをE（t）、複素磁界ベクトルをH（t）とすると、瞬時電力密度は、式（17）で与えられる瞬時ポインティングベクトルの絶対値で表される。　　　　　　　　　　　　　S（t）＝Re［E（t）｝xRelj臣（t）】　　　　　　　　　　　　（17）図1にe．ax　＝・　10の合成球面波のt＝0におけるx−z平面の瞬時電力密度分布を示す。各次数のE波とH波が互いに干渉しあい、一点を波源として指向性のある放射が起こっ168ていることが確認できる。また、放射電磁界と比較して高いエネルギー密度となる共振電磁界領域が原点近傍に存在していることがわかる。璽｝．2o．1署・．・・一一〇．1一一〇．2一〇．2　　−1）．ユ　　1）。絹l　　　　　　z｛1n】0。12010一ll｝　　　　　一之〔｝o．2　　【dBtn“r／11t−】図1球面波合成における瞬時電力密度分布（4．．，，　＝　lo，　t＝・O）　また図2には十分遠方における放射電力密度から求めた乏max　＝10の合成球面波の電界面における指向性をピークを基準としたdB表記で示す。図2より、片側に（4max−1）個のサイドU・・一ブが存在していることが分かる。このような異なる球面波の干渉による指向性と比較すると、開口面アンテナの指向性は異なる位置の球面波の干渉による指向性として捉えなおすことが出来る。譲二：器：：：一500θ｝　　　　　1：＝±：士q「G4（θ，φ）i1半値角1θ。　｝　　　3！L−−T−一　　　　　　　1←l　　　ll　ii　　　　l　　　　l9寸　｝｝帽一　　1　　｛0一π　　一吾　　　o　　　憂　　　π角度（θ）図2球面波合成による遠方界の指向性（4max＝10，　g＝0）1694　球面波の計算保証と放射過程の検討半径γの球面から出ていく放射電力Ps（r）はPs（r）一ゑP・砺d5（18）を計算することにより求まる。ここで、Sは球面の面積、　erは丁方向の単位ベクトルであり、Pはポインティングベクトルの時間平均値P≡Re［盈x司（19）である。ポイgティングベクトルの次元はW／m2であり、放射電力の次元はWである。最大次数偏ax＝2，3の球面波の放射電力について計算を行った。図3にその計算結果を示す。放射電力は積分を行う球面の半径が変化しても一定値であり、エネルギー保存則が満たされている。このことから、球面波の電磁界計算の正確さが保証されたと考えられる。（X10畠6）8．0　　6．0蒙−a■．14．02、00．00．00　　　0．02　　　　｛）．04　　　　0．06　　　　0．08　　　　0．10　　　　　　積分する球面の半径［m］図3　放射電力の計算結果単位時間あたりに半径rの球面から出ていくz方向の放射運動量Tz（r）はT・（T）一ゑ［（一†）・n］・e・・dS（20）170を計算することにより求まる。ここで、nは球面の法線ベクトル、εzはz方向の単位ベクトルであり、Tはマクスウェルの応力テンソル［41の時間平均値　　　　　　　　　一　　　　N−＊　＿＿＊　1　＿　＿＊　＿　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　リ　ボ　　　　　　　　　T≡Re　DE＋BH−一　S（D・E＋B・H）　　　（21）である。マクスウェルの応力テンソルは球面の内向きに働く単位面積当たりの張力であるため、放射運動量は符号を反転して与えられることに注意する。ここで、1は単位テンソルである。また・マクスウェルの応力テンソルの次元はkg・m−1・S−2であるから、放射運動量の次元はkg・m・s−2である。このとき、最大次数emax　・・　2，3の球面波のz方向の放射運動量について計算を行った。図4に単位時間当たりの2方向の放射運動量の計算結果を示す。放射運動量は積分を行う球面の半径が変化しても一定値であり、運動量保存則を満たしている。このことより、電気力学的な側面からも球面波の電磁界計算の正確さが保証されたと言える。　　　（X10顧14）　　　2．0綱圃　　1．5麹門鎖？　め9・1．0⊃§畿　　　0．5誕一珊・　0・0　　　　0．000．02　　　　0．04・　　0．06　　　0．08　　　0．10　　積分する球面の半径［m］図4　単位時間当たりの2方向の放射運動量の計算結果単位時問あたりに半径rの球面から出ていくq方向の角運動量流Tq（T）は　　　　　　　　　　　　Tg（r）一　f．［［r　．（一〒）］・n］・e・d8　　　（22）を計算することにより求まる。ここで、Tは位置ベクトル、　nは球面の法線ベクトル、　egはψ方向の単位ベクトルであり、Tはマクスウェルの応力テンソルの時間平均値である。［rx（−T）1の次元はkg・s−−2であるから、　Tq（r）の次元はkg・m2・s−2となる。最大次数171emax　＝＝　2，3の球面波のq方向の角運動量流について計算を行った。図5にその計算結果を示す。エネルギー、運動量の場合と異なり角運動量は原点からブ3の速さで減衰し、原点近傍から有効開口半径程度に留まることが明らかとなった。角運動量は軸性ベクトルであり空間を違えて逆向きのベクトルが存在しているため、その総量は0で保存されていると考えられる。積分する球面の半径【m］　　　　　0．00　　0．02爆　　　0．0麟灘．．．　−2．・載�k製一4．・喫ε麗一丘・趨0，04　　　0．06　　　0．（｝8　　　0ユ0図5　原点近傍の単位時間当たりの角運動量流の計算結果　ψ方向成分の角運動量によって、球面波の放射過程を検討する。図6に球面波の電磁界の様子を力学的モデルと波動的モデルで表現したものを示す。この図では波源である原点の多重極から放射されるg方向成分の角運動量を、力学的モデルでは回転する歯車で表現している。さらに力学的モデルでは回転する歯車として表現できる望方向成分の角運動量から、力学的モデルではボールとして表現できる放射電磁界がエネルギー・運動量・角運動量を受け取るため、図6に示されるように、原点から離れた場所から放射が起こる。このように考えると、角運動量は原点から離れた場所から放射を起こす役割を果たしていると言える。そのため原点からの指向性のあるエネルギー放射が実現される。ここで放射する電磁界を波動的モデルで表現した場合、空間を違えて逆向きの角運動量を持った電磁界がお互いに干渉しあうため、角運動量の絶対値は干渉によって減衰し、遠方には伝搬しないことが分かる。これは、図5に示した角運動量が有効開口半径程度に留まるという解析結果と一致ずる。172図6角運動量によるビーム形成モデル5　等価定理を用いたアレー状アンテナ構造　高次の球面波は無限小の多重極を波源とするため、原点におけるエネルギー密度は非常に大きく、電磁界がきわめて複雑であり、小さなハードウェアへの給電は難しいため、直接アンテナとすることは困難である。そこで、閉曲面上の接線方向成分の電磁流が同じであれば、遠方界では等価な放射であるとみなすことが出来るという、等価定理の考え方を球面波合成を実現するアンテナハードウェアの設計方針として用いることを考える。すなわち、図7に示すように等価定理の考え方を用いて原点から有限長離れた閉曲面上において球面波合成による電磁流を再現する実現可能なアンテナ構造について検討する。このことにより原点から有限長だけ離れた閉曲面上に構成するアンテナ構造となるため、原点において多重極を実際のアンテナで実現する揚合に問題となる大きなエネルギー密度、電磁界の複雑さ、給電の困難さなどの問題を解消することが出来る。このとき指向性利得から求まる有効開口面積より小さな閉曲面上で球面波合成による電磁界を再現するアンテナを構成することにより実効的大開口径を持つ小型アンテナを実現できる。　図8にemax　＝　3の合成球面波の球表面における電磁界を示す。球面上の各点における電界ベクトルと磁界ベクトルの単位ベクトルをそれぞれ計算した結果である。電界ベクトルは赤色のベクトル、磁界ベクトルは青色のベクトルで表現している。x−z平面において173球面波有効開口面積　　　殊・　　、　　　　＼／／ノ　’：、孫．マ，．〆　　　　多重極　’　　　　　燈脅��　　；，　　　　　脅　　轟　　　　　甑蜘鉾　　　　　　　、　　　’　　　＿…，＿、臨く／有効翻9面積　　、　　　　　　　　、　　　　ゴ・華惚鯉磁流‘球面波の電磁流を再現する響電流　一夢磁流図7等価定理を用いたアンテナ構造設計のイメージは電界が楕円偏波であり、磁界は電界の偏波面に対して垂直な直線偏波であることがわかる。一方y−z平面においては電界と磁界の役割が入れ替わり電界が直線偏波、磁界が楕円偏波であることが読み取れる。このことから球面波の電界と磁界を再現する放射素子は、電界と磁界を独立に操作可能でかっ任意の直線偏波、円偏波、楕円偏波を励振できる必要があると考えられる。　図9に示すような球形2重構造を持つ誘電体共振器を放射素子として用いることを考える。誘電体共振器は中心に高誘電率の誘電体または導体を用いて、TE11モードとTM11モードを縮退させる。誘電体共振器のTEモードの磁界を用いて球面波の磁界を再現し、TMモードの電界を用いて球面波の電界を再現する。各モードの電界、磁界を用いることで電界と磁界は独立に操作可能であり、対称性から電界・磁界それぞれにおいて、直線偏波だけでなく任意の偏波面を持っ円偏波や楕円偏波が個別に励振できるため、球面波の電磁界を再現することが可能であると考えられる。有限要素法による電磁界シミュレーターFemtetの共振解析を用いて球形誘電体共振器のTE11モードとTMI1モードの縮退にっいて検討を行った。　共振器全体の直径が9．56mm、中心導体の直径が3．82　mmのときz軸に対して回転対称なTE孟モードの共振周波数は5．797　GHzとなった。また、　z軸に対して回転対称なTMkモードの共振周波数は5．792　GHzとなった。このとき、　TE盈モードと174図8球表面における合成球面波の電磁界（emax＝3）1　の　　　　　　　コ　　　　　　　　　　　　　のお　り　　　　　　　　り　　臼　　　　tasu占酩　　　　　　任慧の直線傭波、円偏波、4−−x棚鰍の融界が得ら2T6・伽闇隅雪t　！づ，、　　驚＼　　　　　　　　Ant−−s＝9−一TEnl塑，of　VtfiT　s）ミ　ぜu　　臓　〆ノ＿＿”，起　�_�`．肇　　�`　、・・煽8t｝一・・tr，　r“）e　　　　罵！s”C「s二1：’：＼　　　ヘ　　ワ鯉　　　　、、　　　tdx　難←→霧ゲ　，、噛‘どyr図9　2重構造の球形誘電体共振器175TM釜モードの共振周波数がほぼ一致し、2つのモードが縮退していることが確認された。ただし解析空間の直径は88．24mm、外部境界条件は吸収境界条件を用いた。図10にTE孟モードのx・−y平面における電界ベクトルを、図11にTE孟モードのz−x平面における磁界ベクトルを示す。図12にTM孟モードのz−x平面における電界ベクトルを、図13にTM孟モードのx−y　EiZ面における磁界ベクトルを示す。　TEkモードの複素周波数は5．797×109十」6．825x107　Hzであり、放射Q値Q，は84．9と求まる。　TM孟モードの複素周波数は5．782x109十」3．325×107　Hzであり、放射Q値Qrは174と求まる。また、無負荷Q値は導体損が支配的であると考えられる。導体として銀（導電率6．289×107s／m＞を用いた場合、　TE孟モードの導体損による無負荷Q値Qoは4511’と求まり、TM盈モードの導体損による無負荷Q値Qoは7314と求まった。以上より、TE盈モード、　TM盈モードの放射効率は1．85％、2．32％と求まる。謝辞有益なご議論をいただいた（株）村田製作所の柳ヶ瀬雅司氏、田村博氏に感謝の意を表します。参考文献｛1】LJ．シッフ（井上健訳），『量子力学』，吉岡書店，　pp．120−128，1957，（LJ．　Sciff，　“Quantum　Mechanics　Second　Edition”，The　McGraw−Hill　Book　Company，　1955．）［2］J．D．ジャクソン（西田稔訳），『電磁気学（下）』，吉岡書店，　pp．640−643，　pp．698−699，　2003，（」．D．　Jackson，“Classical　Electrodynamics　3rd　edition”，John　Wiley＆Sons，　1998．）［3］石川容平，IEEE　MTT−S　Kaηs田Chapter設立総会記念講演会資料『光・マイクロ波　のエネルギーを集める』，2007．［41北野正雄，『マクスウェル方程式一電磁気学のよりよい理解のために』，サイエンス社，　pp．123−128，2005．176図10TE盈モードのx−y平面における電界ベクトル（5．797　GHz）図11TE孟モードのz−x平面における磁界ベクトル（5．797　GHz）177図12TM孟モードのz−x平面における電界ベクトル（5．792　GHz）図13TM孟モードのx−〃平面における磁界ベクトル（5．792　GHz）178輻射科学研究会資料　　　　RS　11−15　THz時間領域分光法の妥当性確認と　　　THz波の時間波形の再構築Va至idation　of　THz　time−domain　spectroscopy　andreconstruction．of　tempora1　waveform　of　THz−wave和田健司，木本琢也，竹本直史橋井　匠，松山哲也，堀中博道大阪府立大学大学院　工学研究科　Kenj　i　Wadζ　Takuya　Kimoto，　NaofUmi　Takemoto，Takumi　Hashii，　Tetsuya　Matsuyama，　Hiromichi　Horinaka　　　　Osaka　Prefbcture　Uhiversity2012年3月26日於　大阪府立大学179TH乞時間領域分光法の妥当性確認とTHz波の時間波形の再構築和田健司，木本琢也，竹本直史，橋井　匠，松山哲也，堀中博道　　　　　　　大阪府立大学大学院　工学研究科　　　　　　　　　　wada＠pe．osakafu−u．acjp　　　　　　　　　　　　　　　　　　　要旨　2本と5本の縦モードで記述される2波長定常光とモード同期パルスをそれぞれ入力光とする簡易な数値計算モデルを用いて，テラヘルツ時間領域分光法（THz−TDS＞に対する数値シミュレーションを行った．その結果，モード同期パルスの入力に対しても，2波長定常光の場合と同じく，縦モード間の周波数差にもとつくビート電流によってTHz波の発生を説明できることがわかった．また，THz−TDSで観測される波形はTHz波と光キャリアの両時間波形の相互相関波形であり，THz波の時間波形を再生するためには，周波数ωの重み関数を乗じたデコンボリューションが必要であることを示した．ただし，THz−TDSでは，相互相関波形を利用して，正確に測定試料の複素透過係数が読み出せることを確認した．ユ．はじめに　現在，テラヘルツ（TH乞）帯と呼ばれる0．1〜10　xloi2Hzの周波数帯は，電波法で定める電波の周波数上限（3THz）付近に相当し，以前はサブミリ波帯として，その利用が，天文学や軍事などの特殊な用途に限定されているイメージが強かった。これは，TH乞波の発生や検出に大型で高価な装置が必要であったためである．しかし最近では，レーザー関連技術（特にフェムト秒モード同期レーザー）の進展に伴い，比較的小型で安価なTHz波発生・検出装置が利用可能となり，防犯，通信，イメージングなど幅広い分野でTHz波の応用が提案されるようになってきたm．特にTHz帯は分子の構造や運動状態を調べる分光の窓として適しており，THz分光から多くの重要な情報が得られると期待されている．　THZ分光では，室温で高感度な測定が行えることから，THz時間領域分光法（THz−TDS）がよく適用される．典型的なTHz−TDSでは，まず，一対の光伝導アンテナにフェムト秒光パルスをポンプ光，プローブ光として入力し，相互相関測定を行うことにより，THz波の時間波形を取得する．次に，測定対象の試料を実験系に挿入して同じ測定を行う．得られた2つのTHz波の時間波形をフー一　y工変換した複素スペクトルの情報より，試料の複素透過係数が求まり，複素屈折率に換算することができる．　このシナリオの中では，相互相関によって光サンfプリングが実行され，THz波電界の時間波形が取得できるという説明がなされている．しかし，プローブパルスにポンプパルスと同じ時聞幅のフェムト秒パルスを用いること，THz波と相互相関する対象は，プローブパルスによって発生する光キャリアであり，これはアンテナ媒質の帯域制限を受けて時間的に広がってしまうことを考慮すると，上記の光サンプリングの概念にもとつく説明は必ずしも適切ではないと感じる．また，基本的に相互相関によって得られる物理量はエネルギーであり、電界の次元ではないため，相互相関測定によりTHz波の時間波形を取得できるとするTHz−TDSの説明は，再考の余地があると思われる．そこで本研究では，簡単な数値計算モデルを用いてTHz−TDSのシミュレーションを行い，180観測データの波形形状やその物理的意味を調べることにより，THz−TDSの妥当性について考察するとともに，THz波や入力光パルスに対する時間波形の再生について検討したので報告する．2．THz−TDSの数値計算モデル　図1に数値計算モデルとして用いた典型的なTHz−TDSの実験系を示す．入力レーザー光はポンプ光とプローブ光に二分され，光伝導アンテナ内の金属電極間の狭いギャップにポンプ光が集光される．ギャップで生成した光キャリアは，金属電極間に印加されたバイアス電圧によって過渡電流」（t）として流れる．この電流の時間微分に比例した電界E（t）の大きさをもっ電磁波が空間に放射される（E（t）〜dJ（t）／dt）．ここでは，放射された電磁波をTHz波と想定する．THz波は軸外し放物面鏡で平行ビームに変換され，試料に照射される．試料を透過したTHz波成分は，再び軸外し放物面鏡を経由して，もう一方の光伝導アンテナ内のギャップに集光される．このギャップにはプローブ光を集光することにより，光キャリアが生成され，入力したTHz波電界によって決まるギャップ電位に比例した電流が外部に流れる。このとき，プローブ光側に設けた遅延軸を掃引することにより，THz波と光キャリアの時間波形間の相互相関波形（従来の説明ではTHz波の時間波形）が得られる．試料ありと試料なしのときに観測した相互相関波形をそれぞれフーリエ変換して複素周波数　　　　　　　　Off−axis　parabolic　mirrors　　　　　　欝轟繭　　　　｛？　　　　　宇L�@　　　V　　　　糞鼠�_　Photoconductive−・一”‘17糞　　　　　　奪　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　tr　　　　　　垂　　　　　　　　　　　a1監tcnnae　　　　　　　　　　　輩　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　ち　　　　　　　　　　Delay　line　　　　図1．典型的なTHz・TDSの実験系スペクトルを求め，振幅と位相に分離して計算すると，試料の複素透過係数が得られる．　数値計算に用いる入力光として，比較のために以下の2波長定常（cw）光とモード同期パルスの二種類を想定する．THZ−TDSはオーストンスイッチを起点として提案された手法であるため，フェムト秒光パルスを入力光とすることが基本であり，時間領域でTHz波発生の説明がなされることが多い．一方，2波長cw光を入力する場合は，縦モード間の周波数差にもとつくビート電流に起因してTHz波が発生するとして周波数領域で説明される．筆者の考えでは，むしろ2波長cw光入力が基本であり，フェムト秒モード同期パルスは，縦モード数を増大させた応用として捉えた方が理解しやすいと考え，これを明らかにするために以下のシミュレーションを行った．・2波長cw光　　　　　　　　　　1　　　　　　E・（t）＝万exp（‘2π鋤　　　　1Ez（t）＝ZE・xp（’2n’54t）・モード同期パルス　　　　1E・（の＝需・xp（’2π’5°t）E2（t）＝　kexp（i2z・54t）　　　　1E3（t）＝lts・・p（i2π’580E・（t）　＝　kexp（i2z・62t）　　　　1E・（の＝花・xp（i2n‘　66t）（1）（2）ここで，　Ei（t）〜Es（t）はレーザー出力の各縦モードの光電界である．各縦モードの中心周波数ガ・vfsは50〜66で，モード間隔6fは4と設定した．周波数は研4で規格化し，6f’v46fがTHz帯に属すると想定している．振幅は各モードで等しく，二種類の入力光において時間平均強度が等しく1となるように設定した．実際のモード同期パルスでは，モード間隔が100181ノMHz（＝共振器長3m），中心周波数が375　THz（＝中心波長800　nm）程度になり，その比は3．75×106（＝375THz／100・MHz）である．また，レーザーの利得帯域を20・THzとすると，その中に含まれる縦モード数は2×lO5←20　THZtlOO　MHz）に達する．式（2）で記述するTHz帯のモード間隔5fをもつモード同期レーザーとは，サブミリメートルの共振器長を想定することになる．このように実際の条件とは異なるが，計算の簡単化のため，ここでは5本の縦モードと低い中心周波数（f，！5f＝　58！4−　14．5）を仮定してモード同期パルスをシミュレートする．図2に二種類の入力光の強度スペクトルを示す．数値計算の際には，各光電界を216（65536）個の時系列データで表現し，フーリエ変換には高速フy一リエ変換（FFT）を用いた．3．THz波の発生　光伝導アンテナで生成される光キャリアの時間変化n（t）は，式（1），（2）で記述される入力光の合成電界Esu，n（t）の強度波形1　Esu，n（t）｝2に比例する．2波長cw光とモー一ド同期パルスの強度時間波形と周波数スペクトルを図3と図4にそれぞれ示す．2波長cw光の場合，強度波形1　E、。m（t）12は式（1）を代入することにより　　　　（a）嘗o’6．9　e’41n　・’2　　0．0　　　0　　　　　　20　　　　　　40　　　　　　60　　　　　　80　　　　　100　　　　（b）智o’6塁α4勢2　　0．0　　　0　　　　　　20　　　　　　40　　　　　　60　　　　　　80　　　　　100　　　　　　　　　Normalized丘e（luency　　　（X　6f14）図2．入力光（（a）2波長cw光，（b）モード同期パルス）　　　　　　　の強度スペクトル次式となる．　　　　n（t）◎c　IEsu　m（t）12＝1十cos（2πδft）　　　　（3）　図3の結果は式（3）に一致し，2波長cw光のビート周波lk5fで光キャリアが変調度100％で変調されている．一方，図4のモード同期パルスの揚合，強度波瑚E。，m（t）i2は図2（b）の線スペクトルの包絡線が方形波（帯域幅46Pとなることを反映してsi薮c関数になり，繰り返し周期116f，時間幅0．2！6fのパルス列を示している．上と同様にlE、um（t）12に式（2）を代入すると次式を得る．n（t）　oc　IEsum（t）lz＝1＋1　…（2n・　6ft）＋書…（2z・26ft）　　　＋書…（2n・3δft）＋1・・s（2…4δft）　（4）モード同期パルスの時間波形をフーリエ変換した結果の図4（b）を見ると，図2（b）の縦モードの組み合わせから生成可能な4個のビート周波数成分凱2削3af，46fが強度比4：3：2：1の割合で発生しており，式（4）に一致することがわかる．ビート周波数6fは（EI，坊），（E2，易），（乾，　E4），（E4，　Es）の4通り，25fは（El，　E3），（易，E4），（易，　Es）の3通り，35fは（El，　E4），（E，，　E5）の2通り，46fは（El，　E5）の1通りの組み合わせで発生することから，図4（b）の強度比は，この縦モードの組み合わせ数の比に一致する．これは，モード同期の条件として，式（2）の光電界問には位相差が生じないように初期位相をすべてゼロとし，また，5本の縦モードの振幅を等しく設定したため，すべての縦モードが均等にビート周波数の生成に寄与する条件が整ったことによる．この結果から，モード同期パルス入力で生成するパルス状の光キャリアも，2波長cw光入力時と同じく，縦モード問のビート周波数で時間的に変調されていると理解することができる．ただし，モード同期パルス入力の場合には，複数のビート周波数が発生するため，縦モード問に位相差がある揚合は，パルス強度波形が変化し，これに伴い，ビート周波数成分の強度比も変動する．　また，式（3），（4）より〃（t）は実数かつ偶関数であるた182ぐ　2．0（a）嘗15量・§1．0嚢吾α5　0．0　　−2／6S　10�D磐　8ぎ冒6慧4着甚2　　0八　ハ　　　転　タ　1　’∠△∠幽　−1ノげ　　　　O　　　　lノヴ　　　X6f　　　　NorrnaliZed　time一50f−4ザー30f−−20f一ザ　0　δ　2δ3δ贈4げ5復　　　　　　Nommalized　frequency図3．2波長cw光の（a）強度時間波形と　　　（b）周波数スペクトルl　ll践　1　｝3　　銭　ll　銭　12　菖　1｝　菖　1　　　　耗　ll　菖　lo　盤凸凸翠’牡鉱βムム丘と詳ム雌畜一21げ　　　　　一1ノ｛ff　　　　　　　o　　　　　　　　　11（§r　　　　　　21｛蓼ρ　6（a）トルが対称な複素共役光成分をもつことに対応している．発生した光キャリアn（t）は，金属電極間に印加されたバイアス電圧Vによって次式の瞬時電流」（t）として流れる．　　　　　　　1（t）＝eμn（t）V／d　　　　　　　　　　　（5）ここで，eは電荷素量，μはキャリア移動度，　dはギャップ長である．光伝導アンテナは，低温成長GaAs基板を用いて超高速なキャリア緩和（〜0．1　ps）を実現した広帯域素子であり，簡単のため，ここでは，その周波数帯域が156fgM上あると仮定する．この条件では，図3，4のビート周波数成分は，帯域制限を受けることなくギャップを瞬時電流として流れる．このとき空間に放射されるTHz波の時間波形EillkO（t）とその周波数スペクトルExuno（ta）は以下となる．ETHz・（t）學瓠響　　　　　（6）頓后趙零吾名棄　4含三接　2昆の　　0　　−5屡一4ぽ闘3｛7−2《7−Of　O　復　2げ3可4｛750f　　　　　　　　No】m面L乙ed　frequency図4．モード同期パルスの（a）強度時間波形と　　　　　（b）周波数スペクトルめ，フ・一一　y工変換の性質から〃�Aをフーリエ変換した周波数スペクトル双ω）は任意の入力光Esum（t）に対して実数となる．これは，図3（b），4（b）の周波数スペクETH・・（ω）一鷹舳（t）e−’iatdt賦∫饗e−一心�@・−iωt　dt　　　　＝＝itonN（ω）　　　　　　　　　　　　　　　　　　（7）式（3），（4）の二種類の入力光に対する光キャリアの時間変化n（t）を式（6）に代入すると，THz波の時間波形Emab（りはそれぞれ次のように求まる．・2波長cw光：E＿（t）・　！ll：2　．．　＿2πδf・inl2rrδft）・モード同期パルス：E・H。。（t）渓響＝−16琶δ∫・in（2嗣一2kgZ6f・i践（2n・2δアt）一24琶δノ・in（2n・3δアの一16琶δf・in（2…4δft）（8）（9）図3（a），4（a）に示した二種類の入力光の強度時間波形を数値的に時間微分して描いたTHz波の時間波形をその周波数スペクトルとともに図5，6にそれぞれ示す。いずれも時間微分によって直流成分は除玄され183　　1．e（a）　盤℃彗05鋸§器αo縮那舞　．i．o　　　−21蓼　　　　　一董！｛墾　　　　　　　　0　　　　　　　　　11｛ヲ　　　　　　　　　Nolma呈izcd　t�qe譜4顯醜　o彦碁　§42i＆養1”雛“51起α゜z穿織5臨．（a）tp＝°4πfl　桑　　ll　　季納継瑠ほ　　　　るゴぴ　　罎1．oo．50．04》．5一Ilff曹1．q》嵩06π　　　　　弄　　桑稗い・へ1　　￥甘1．00．50．Oり0．5・1．0四．　、1V幽　　20馳15籠襲1°曼゜O　　　tlOf−・1ノ翻　　　0　　　11屡　一11可　　　O　　　IiOf　　　　　Noma】｛主ed　time（b）騨0．4　　　　−0．2　　　　0　　　　02　　　　0．41nit蛤1　phase　ofoP丘cal　e！ect【｛c　f玉eld｛ρ　（X　2π）図7．THz波エネルギーに対する入力波形の依存性Norma玉ize｛1丘eq“e盤cy図5．2波長cw光の入力により発生したTHz波の　　（a）時間波形と（b）その周波数スペクトル　　LO（a）　貴v毫0．5層費舞1．°・°z　k　．o．5　震　　一1．O　　　　−2ノ屡　　　一1ノ牙　　　　0　　　　1ノ屡　　　21bf　　　　　　　　　Normalized　time　　　　（b）　8　49s”慧身魏o£巻　§4No�o訂ized倉eque麓cy図6．モード同期パルスの入力により発生LたTHz波の（a）時間波形と（b）その周波数スペクトルている．図5の2波長cw光の場合は，周波数成分5fしか含まないため，時間微分により余弦波形の位相が魂進み正弦波形に移行するだけである．ただし，時問微分により，時間波形が偶関数から・奇関数に変換されるため，周波数スペクトルは，複素共役光成分の符号が負となる非対称な形状を示している．このことは，式（7）が純虚数であることに対応する．　一方，図6のモード同期パルスの場合，時間微分により時間波形がパルス状から分散曲線状に変化する．周波数スペクトルは，2波長cw光の場合と同じく，複素共役光成分の符号が負になっている．また，4個のビート周波数成分嗣26f，36×45fの強度比は4：6：6：4となっている．これは，図4（b）の双のの周波数成分の比率に，式（7）で示されるように周波数ωの重み関数が掛かることにもとづき，これを考慮して計算すると，2π6f’4｛4πdf・3：6π5f・2：8π5f・1＝4：6：6：4の比率が得られる．以上のことは，式（8），（9）の表記に一致する．　光キャリアの時間関数がTHz波の発生効率に与える影響を見積もるため，式（2）の光電界成分島のみ位相差を次式のように与えた．　　　E3（t）　一　igexp（i2rr・sst＋i・P）　（・・）rpを一zからπまで�u20ずつ変化させ，図6と同じ計算を行った．得られた結果を図7に示す．図7（a）にはrp　・＝　0．4π，0．6π，πのときのTHz波の時間波形を描いた．（pが逆相πに近づくにつれて分散曲線のピークが低下し，定常発振に近づく様子が見える。図7（b）ではΦに対するTHz波のエネルギー（ΣlEr｝mo（t）12）の値をプロットした．縦軸は同じ平均強度をもつ周波数差6fの2波長cw光を入力した場合のTH］z波のエネルギーで規格化している．THz。TDSは瞬時電流の時問微184�`分に比例してTHz波が発生するため，電流波形に鋭い傾きがあると，効率よくTHz波が発生する．その観点から最も効率のよいTHz波の発生条件は，図7（b）に示されるようにtp　・oのモード同期パルスの入力である．寄与しうるすべての光電界の波を位相差ゼロで足しあわせることにより，最も急峻な光強度の傾きを実現し，この情報が電流波形に転写される。ここでは，tP　・oにおいて，2波長cw光入力時の16倍のTHz波エネルギーが出力されているが，これは，モード同期パルス入力により発生する光キャリアの周波数スペクトルが2波長cw光のそれに比べて4倍の帯域をもち，さらに強度波形として絶対値2乗され，16倍の高速な傾きをもっ電流波形が生じるためである．これをモード同期パルスと同じく最大周波数差46fの2波長cw光を入力光とした場合に規格化し直すとザ0で最大値1となる．このように，THz・TDSは線形システムであるため，　THz波の発生効率は，入力光パルスのピークパワーではなく，入力光の帯域と平均強度によって決定される．このことは，光コヒーレンストモグラフィー（OCT）と同様に，フェムト秒レーザーに替わり，波長差が高速掃引できる2波長レーザーがTHz・TDSの入力光源として主流になる可能性を示唆しているように思える．4．THz波の検出　プローブ光の遅延軸を掃引することにより，THz波と光キャリアの両時問波形の相互相関を行う．ここでは，2個の軸外し放物面鏡間に試料を挿入しない実験系を想定する．また，検出側に用いる光伝導アンテナも発生側と同じく広帯域特性をもち，アンテナ内で生じる現象に周波数制限を与えないものと仮定する．この場合，外部電流として実験観測される相互相関出力Cl。�Fとその周波数スペクトルCo（ω）は次式で与えられる．c・�@一∫1．E一髄一・）dt・・J一二響れ（‘麟（11）c・（ω）魂£響η（t−・T）dt　e−・W・dT　　＝ic・）fi（ω）fi＊（ω）＝　iullfi（ω）12　．　itufi2（ω）　（12）式（12）の導出はウィナーヒンチンの定理にもとつく．式（12）の結果より，相互相関波形のフーリエ変換は光キャリアの強度スペクトルに比例することがわかる．　図3（a），4（a）と図5（a），6（a）に示した二種類の入力光に対する光キャリアとTHz波の時間波形間の相互相　　1．0（a）　　　ー21δ　　　　　一11げ　　　　　　　0　　　　　　　　1／ザ　　　　　　21tiif　8　4§塁駕・彦巻　§．4　　1．0　の寵α5uN冠21i　°・°む　おz．蚤．o．5　吻　　一1．0No�oalized　time護牽；，一4げ一3ゲー2げ一ず隻藍0毯2げ3屡4げ垂夢婆Normalized　fヤequeney図8．2波長cw光入力時に検出されたTHz波の（a）相互相関波形と（b）その周波数スペクトル　　　（a）一2！6f　8　4寵馨量・薯§　§−4一116f01！ザ21bjeNomla1セed　time　　　　　　　　　　　　葺矧岬認．屡　1≡≡ll摩Ulll°復　　　　1　襲2σ3屡4げNormalized」瞳equency図9．モード同期パルス入力時に検出されたTHz波　の（a）相互相関波形と（b）その周波数スペクトル185関を数値的に行った結果を図8，9にそれぞれ示す．　図8の2波長cw光の場合，上述のように周波数成分5fしか含まないため，相互相関の結果も正弦波形となりTHz波の時間波形に一致する．一方，図9のモード同期パルスの場合，相互相関を行うことによりTH乞波の時間波形（図6（a））に含まれるリップルが消え，急峻な立ち上がり部分がなまった波形に変換されることが確認できる．このことは，相互相関波形の周波数スペクトル（図9（b））において，4個のビート周波数成分6X　26X　35f，　46fの強度比が4：4．5：3：1となり，THz波の周波数スペクトル（図6（b））に比べて高周波成分が抑制されていることに対応する．これは，式（12）で示されるように，図6（b）のnd（ω）の周波数成分の比率に双φ）の重み関数が掛けられていることにもとつく．つまり，2π5f・42：4π6f・32：6π6f・22：8π6f・12＝4：4．5：3：1である．5．THz−TDSの妥当性　以上のことから，モード同期パルス入力時の相互相関測定によって得られる波形は，THz波の時間波形とは異なることがわかった．ただし，数値シミュレートしたTHz波の時聞波形（図6（a））とその相互相関波形（図9（a）〉の差異は相対的に小さく，かつ，自己相関とは異なり，相互相関では波形の非対称性も反映できるため，相互相関波形をTHz波の時間波形として近似的に扱うことは問題ないと思われる．　ここでは，THz・TDSで測定される波形は相互相関波形であると認識した上で，理論的な検討とともにTHz−TDSを数値シミュ‘レートし，その妥当性を確認する．今回は軸外し放物面鏡問に試料が挿入されているとする．ここで試料の複素透過係数ε（ω）とすると，試料を透過したTHz波の周波数スペクトルET｝｛z　i（切は次式となる．　　　ETH，1（ω）；1（ω）Eva，o（ω）＝価瞬6（ω））Enz。（ω）（・3）ここで，7てω）はエネルギー透過率スペクトル，δ（ω）は位相スペクトルである．試料を透過したTHz波から相互相関波形C，（t）を描き，フーリエ変換によりその周波数スペクトルC！（m）を求めると，式（12）より次式が得られる．　　　　d，（ω）＝　itofi2（ω）爾・XP（iδ（ω））　（14）上式と式（12）より，複素透過係数f（ω）は次式で求まる．　　　　　　　　　　　　の　　　　　　　　lf（ω）1・　＝：　tr（ω）＝隅　　　（・5）繍ω）｝＝＝9（ω）一　tan”1（鶏｛鰐）−9（・6）上式（15），（16）中の相互相関スペクトル（io（■），C1（tO））をTHz波の周波数スペクトル（ETIko（tO），君Tlkl（ta））の表記に置き換えると，従来のTHz−TDSの説明に一致する．これは，試料ありと試料なしの測定データを割算処理するので，測定データの物理量の次元は相殺されて間題とならないことを意味しており，測定データの処理手順としてのTHz−TDSの妥当性は確認された．ただし，相互相関スペクトルio，1（ω）はエネルギーの次元をもつため，絶対値2乗して図示する場合は表記に注意を払う必要がある．　次に，確認のためTHs−TDSの数値シミュレーションを行った．：複素共役光を含むTHz波の9個の周波数成分±6f，±26f，±36f，±46fに対応する測定試料の複素透過係W（Ol）を下に設定する．　t（±δf）＝A・xp（iθ、）＝V6S・xp（柵1π）　t（±2δア）＝拓・xp（ie，）＝Viis・xp（￥io．2π）（17）　t（±3δの＝再・xp（iθ、）＝而卿（手ごα3π）　t（±46f）＝A・xp（iθ。）＝V63・xp（￥io．4n）　図6�DのTH乞波スペクトルに式（17）の複素透過係数i（ω）を掛け，逆フー一リエ変換したのち相互相関を行う．得られた相互相関波形C，（t）とその周波数スペクトルごi（の）（複素振幅を絶対値で表示）を図10に示す．図10（b）の周波数スペクトルi’（のと図9（b）の周波数スペクトルio（tO）の数値データを式（15）に代入すると，エネルギー透過率スペクトルテ（ω）が求まる、その結果を図11に示す．式（17）で設定したT，　・0．9，T2　・0．8，　T3ニ0名T，＝0．6が読み出されることがわかる．位相スペクトルδ（ω）も式（16）にもとづき計算することにより，el＝−0．1π，畠＝隔0．2sc，＆一一（｝．3au　6る鶴一〇4πが読186　　LO（a）塁α5鰭α。幽頑　・穿・α5　　・1．0　　　−21屡　　　一1！屡　　　　0　　　　11げ　　　　　　　　　　Nomlalized　time　　　　�D．茎4右含選゜婆42！｛γNo】�oalized丘equency図10．試料透過後のTHz波の（a）相互相関波形と（b）その周波数スペクトル（複素振幅の絶対値）墓1：ll：：1靴：1　　　−−50f　4δ一3げ一2げ一ザ　0　6f　2《ヲ3｛ヲ4｛75げ　　　　　　　　Normalized　frequency　　　　図11．試料の透過率スペクトルみ出され，設定値に一致した．これより，THz−TDSの妥当性を数値的に確認することができた．6．THz波の時間波形の再生　ここでは，相互相関波形をデコンボリューションしてTH乞波の時間波形を再生する手法について考察する．式（7）と式（12）より，試料を挿入しない揚合，相互相関スペクトルは吻敏ω），THz波スペクトルは吻π（CD）で表現される．双ω）に含まれる4つの正の周波数成分がすべて正の実数と見なせる場合は，次の手法で容易にTHz波の時間波形を再生できる．・測定した疏2（（o）に周波数ωの重み関数を掛け　　tU2fi2（tO）とし，各成分の符号はそのまま維持し，　　振幅の平方根をとりnd（tO）の数値データを得る．　虚数単位iを掛け紛充（妨とし，逆フーリエ変換す　　ることによりTHz波の時間波形E”｛。o（t）を求める．式（2）で記述されるモード同期パルスの場合，fi（切の正側の周波数成分はすべて正の実数である．そこで，図9（b）の相互相関スペクトルを初期データとして上記のデコンボリュー一ションアルゴリズムを実行した．結果を図12に示す．図6の結果に一致し，上記の手法でTHz波の時間波形の再生が可能であることが確認された．これは，この問題では電界成分の位相を考慮する必要がないことにもとついている．　一方，双φ｝が負の周波数成分を含む一例として，式（2）の光電界成分E3の位相を逆相に設定した場合（式（10）のΦに一πを代入）について考察する．この条件で計算したTHz波の時間波形とその周波数スペクトルを図13＠b）に示す．先に述べたように，分散曲線状の時間波形が消滅し，定常発振に近い波形となっている．周波数成分のうち，±6f成分はほぼゼロになり，飢のの影響を受けて，±26f成分の符号が正負反転している．観測される相互相関波形とそのスペクトルを図13（c，d）に示す．周波数成分はfi2（のに比　　　　（a）　§4宕曇量書・碧智　§4　　　　　　　　　Nomla1セed丘equency　　　　（b）　　1．0　君℃蓋α5ゆ　ゆ　　　一21｛7　　　　　−11｛7　　　　　　　0　　　　　　　　11｛翌　　　　　　21屡　　　　　　　　　　Nolmalized　time図12．THz波時間波形の再生：図9（b）の相互相関スペクトルに周波数ωの重み関数を掛け，振幅の平方根をとった（a）周波数スペクトルとその逆フーリエ変換により再生した（b）THz波の時間波形187　　　　（a）　書1・o℃塁α5還§完邸0。0廼器む乞キーα5　韻　←−1．0一瓠苛　　　　一x｛　Ef　　　　　　“　　　　　　M習　　　　　　　　　Norm記セcd　t三me　　　4塁暮21遷゜曝彦　　4　　　　　　　　　Normali2ed　frequency216f　　1．o（¢）℃§α5還苞讐暑α゜z鼻一α5　en　　−1．O　」，Zl　Qf　　　−、1毒　　　　　　“　　　　　　M琶　　　　　　　　　　Normalized　time　　　　（d）　　　4　8唱暑　2り　の量婁・くコ　レz影　　　一4　　　　　　　　　Nornialized量equency21屡図13．光電界成分E3に逆相成分tP　・zを考慮した場合のTHz波の（a）時間波形と（b）その周波数スペクトル，（c）THz波と光キャリアの相互相関波形と（d）その周波数スペクトル．例するため，相互相関スペクトルではすべての周波数成分の振幅の符号は正（複素共役光成会は負）となる．このため，相互相関波形には分散曲線状の波形が現れている．実験的に得られる図13（d）のデータを用いてデコンボリュー一ションアルゴリズムを適用すると，図14（a）に示す周波数スペグトルを得る．これを図13（b）と比較すると，各成分の振幅は正しく　　　　（a）　　　4　名唱ξま　2超且顯゜碧著一2　§　　　　　　　　　NornaliZed　fhequenc｝r　　　　（b）　　1．0　8唱塁α5．§冒91　°・°む客翫5　霞　　一1．0　　　−2んヲ　　　　　ー1！6f　　　　　　　O　　　　　　　　1ノ《罫　　　　　　　　　　Norm諏zed伽e2！Of図14．光電界成分E3に逆相成分tP、＝πを考慮した場合のTHz波時間波形の再生：（a）図13（d）の結果に周波数のを掛け，振幅の平方根をとった周波数スペクトルと（b）その逆フーリエ変換変により再生したTHz波の時間波形．再生されているが，±25f成分の符号が逆となっている．この結果，図14（a）の数値データを逆フーリエ変換して描いたTHz波の時間波形（図14（b））は元の波形（図13（a））とは異なってしまう．このように，デコンボリューションにおいて叙切の周波数成分の符号は重要であるが，相互相関スペクトルからはその情報は得られないため，THz波の時閥波形は一意に決定できない．ただし，入力光電界の位相を広い範囲で走査した結果，入力光の強度波形がパルス形状をもつ限り，fi（m）の周波数成分はすべて正となることを数値的に確認した．THz−TDSの一般的な実験条件では，フェムト秒光パルスを入力するため．上記のデコンボリューションアルゴリズムが適用できることがわかった．7．入カパルスの強度時間波形の再生　THz波の時問波形と同様に，下の手順でデコンボリューションを実行すると，光キャリアの時間波形を再生することができる．188§4セごだ舗　　　0藝遷碧弩　§4　bO・8顯鷺゜・4碧�l。（a）量…　lllり一へ選弓｛ぎ一20f一苛　　“　　琶　｝選　、琶　へ琶一2！可　　　一1！ヴ　　　　0　　　　1！げ　　　　　　Nonnalized　time2！復図15．光キャリアの時間波形の再生：図9（b）の相互相関スペクトルの複素共役光成分の符号を反転したのち，周波数のの重み関数で割り，振幅の平方根をとった（a）周波数スペクトルと（b）その逆フーリエ変換により再生した光キャリアの時間波形・ω敏のを周波数ωの重み関数で割りfi2（m）とし，複　素共役光成分の符号を正に反転したのち，平方根　をとり双のの数値データを得る．双切の逆フーリ　エ変：換により，光キャリアの時間波形n（t）が求まる．　前節と同様に，図9（b）の相互相関スペクトルを初期データとして上記のデコンボリューションアルゴリズムを実行した．得られた結果を図15に示す．図15（a）の結果は，直流成分以外は図4（b）のモード同期パルス（ここでは光キャリアと同じ）の周波数スペクトルに一致している．この結果を逆フーリエ変換した図15（b）では，図4（a）の時間波形に一致しており，光キャリアの時間波形が再生可能であることを確認した．　キャリア緩和が高速であれば，光キャリアの時間波形は入力パルスの強度時間波形に一致する．したがって，THz−TDSの実験系は入力光パルスの再生にも利用できると考えられる．これは，線形システムによる短光パルスの再構築法として興味深い．THz−TDSは相互相関計測を行うため，時間ジッタの影響を受けることなく，また，ミリワット程度の出力強度のcw光に対しても観測可能［2］であることから，弱い強度のピコ秒光パルスを測定対象として，高感度に強度時間波形を読み出すことができると考えられる．光スペクトラムアナライザで光パルスの強度スペクトルを別途取得し，繰り返し計算法を適用することにより，光パルスの時間波形と内部位相が再構築できる．8．まとめ2本と5本の縦モードで記述される2波長定常光とモード同期パルスをそれぞれ入力光とする簡易な数値計算モデルを用いて，テラヘルツ時間領域分光法（THz−TDS）に対する数値シミュレーションを行った．その結果，THz−TDSで観測される波形はTHz波と光キャリアの両時間波形の相互相関波形であり，THz波の時間波形とは異なることを示した．しかし，THz−TDSでは，試料ありと試料なしの測定データを除算する手法を用いるため，測定データに相互相関波形を利用しても，正確に測定試料の複素透過係数が読み出せることを確認した．THz波や光キャリアの時間波形は，相互相関スペクトルに周波数ωの重み関数を考慮したデコンボリュ’一ションを実行することにより再生できることを示した．これより，光伝導アンテナのパラメータを調整することにより，線形システムであるTHz−TDS実験系を用いて，入力光パルスの時間波形と位相情報を再構築できると思われる．謝辞本研究の一部は，JSPS科研費基盤研究（C）21560044の助成を受けたものです．参考文献｛1］テラヘルツ波の基礎と応用，西澤潤一編著，　工業調査会（2005）［21M．　Tani，　S．　Matsuura，　K．　Sakai，　and　M．　Hangyo，　IEEE　Microwave　Guide．　Wave　Lett．，7（1997）282．189輻射科学研究会資料　　　　RSI　1−16光ファイバの非線形光学効果を用いた光A／D変換技術Optical　Analog　to　Digita1　Conversion　usingOptical　Nonlinear　Effect　in　Optica1　Fiber三好　悠司，大橋　正治　　（大阪府立大学）　　　並木　周（産業技術総合研究所）　　北山　研一　　（大阪大学）2012年3．月26日於　大阪府立大学190「…　’＿”＿‘＿＿“’ew−““一一ヨ｛｝輻射科学研究会資料RSM−16発表内容闘■囮幽陶闘躍■一　　　：lw．・「「・．＿r，螺細了三・r3ツ・噂酌蠕二’ζ・光ファイバの非線形光学効果を用いた　　　　　光A／D変換技術一灘μ丁　兜窟冨≡，・¢｛乞モ・￥3着1f’巧灘｛・”・ジμ’…一．“・’；’　　　　　　”・’‘’YS夙’大阪府立大学皇魍、大橋正治産業技術総合研究所並木周研究韓11＿＿＿＿＿＿．＿＿↓＿．》光A／D変換　〉研究背景　〉全光AID変換方式　〉原理　〉多周期NOLMの設計　　　》HNLFの分散と非線形効果の影響　　　》逆伝搬効果の抑制方法　　　》婁験緒果　＞NOLMを用いた分解能向上AD変換方式　》まとめ実効分解能の制限要因と現状z；　　l　　l　　　l°　S綱掘撫h【鯛　1°°°　高速なAID変換器に求められる特性　　　・サンプリング時のタイミングジッタの低減　　　・比較器の応答速度の向上2tディジタル信号1復調、判定されたデ・一タ　　、批舶鴇Serlal　to　paralle　CO旛ve纏er≡DSP力光信号・近年、無線通信で用いられてきたディジタル信号処理｛DSP｝による分散補償技術や多値伝送技術が光通信においても研究が進められており超高速のAiD変換器が必要となっている．AID変換器に求められる性能・サンプリング速度はシンボルレートと同等以上（1．5−・2倍程度）。・分解能はQPSK信号の複調には5　bit、16QAMには6b耗程度3110000t）B．・VNta讐蜘，“）beialogtO・digtal　cersvers薯o漁�le　e鱒2雪sl　ce醐rゾpres�p沁d　a匙the　ln窒�p窃蕊�p謎紐葦crewave　Sym◎siVf　l　i轟2907，　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　4光技術を用いたメVD変換の高速化に関する主な　究例高速ADCの現状と光AD変換器の研究ターゲット→織ご鳶1．Optical　time−stretch　ADC方式（B．　Jalsliら，　UCtS））　　広帯域電気信号を群遅延分散特性を用いて光領域で時間伸　　長し、低速の電気AtD変換器（量子化器）で観灘する方法。2．Optical　time・interleaving　ADC方式《R　A　A轟dreksonら，　　Chalmers大学）　　光領域で標本化した光信号を並列に展開し、短数の電気Aの　　変換器（量子化・符号化器）を用いて観灘する方法。連続時問灘定や高分解能を実現するためには並列数を大きくし、多数のAID変換器を用いる必要がある。隷論礫慧潔戴嚢嚇鱒購奪讐1ttO　9　お§7§6畠5岳・　9　1魍岱繍箔幹亀漸冨鰐塾覧沖，．’．rtrrft’“r4・乱飛．齢゜“tV：．ぎ、モ：rtt“’二歪’：い．「・い85，亨1mQ劇．．ち、・・’；　tirne−ktteirtea嚇｛・二み�d”　Qb．11＞2湘0幽を甫いだ高会解能M）変灘〜章　…三竃陵穐9ec績¢創無�o雛α量eaving謬藪51》酬輔・・，個S2β9η1°　鋤al融藻愉關　　1°°°　　　鱒゜°°・NOLMを用いた全光AID変換技術（琉晦。s為i・吐螺ε田。SA」“�S1。）｝　・分解能5bit程度、50　GHz程度　・光タイムインタリーブ技衛による並列化によりさらに高速化力｛可能・NOLMを用いた高分解能Aπ）変換技術α絢。sb≡et　aU匪αOSA」“（2011》》　・既存の超高速AO変換器を4〜5blt程度高分解能化　・単纏な光タイムインタリーブより並列AOCの数｛16→3台）が少数191…一”一咽一一一一n’−ew一一‘一一一一一一一’i−T一軸＿＿p＿＿＿＿＿＿一＿＿＿’nt°聯備一帽齢’一一一A’＿　’M’”一剛’一’騨τ酬騨帽i““一’一一一一一光A／D変換方法のブロック図］Quantizer　and　Encoder一瓢響竃擢聖飾’メoe・rYP脚・itiTVsT，w”隔F・ぐ　，♂’t”’tε’いh＝．＿ngg　10110101110101三盤1難Optical　anal。g　signal　Samp團a口al。g　s壌圃躯1ご三獅纏漁1欄1真一繋5簿1離ぎ紹訪1オ1蠣OP廿cal　Sampbr　　　　　　　　　’　　　．O図ca畢、嬢脚鱒r＆e聰c。der−　｛甑の’・Optical　dodくpulse　s◎urceP卜届灘郷顧匙疑猛盤鐡　OIEDeciSionCircuit　HNしF　　，き’ド’t　　　　＿ノc夕；繊雛tBPFt｝．よ鰍M．謎嫉’；’1蓋’　　　，Nport．　HNt．F　・：≡　’tべ塾二　　・蹴．．鵬綿聯瓢摺躍謙冨5　　　’鎚励イ戦ジ噸籾レ隅源をサガリン難胸る　・広帯域の信号は光信号のままディジタル杷される．　　’　　　7光アナログ入力信号言§E標本化された光信号≡≡6ZN」02nΣ」02℃一」oz’　嗣班鰹聯桝晒””’」’’”‘t毒身了‘t”ri　1”　lfC’”ir　”「∵t”t’　　　　　　　　　　；A・il｝1・1＃1（MS8》TranS蓄e「fuaCtions言9δ誓9δ0’諺撞0，teUVt」Fi〆’帰遜りF語7−9電　幼’t　’、4了：lnputヨ9δgAKgxA；，，｛ftf，，xP−・tlnput言9δ9〃gA・，、9ム2ヌ1、聯，4馨皇りぎ亙80　聖o1｝嶽＃；；1；1｝1　1　｝s　＃311；i，；11i　li、1叩u　ロ　　ロゐ　い、t、乏、桝（LSB）Digitat　signaIH．直脚�t魑A薩elo伽p籔c　ana董og−to・CligkaS　convetter．S循巳EE　j．　Qua腕重�pn　Electsvn｛tg75）All−optical　quantizing＆coding一籔隅諾勺叢陣膏漁践」∫ごず喋ド7罵�`tEtr・t「：�`、“‘べ州”嘘、’�j‘t　MSB　LS　’1000　ちo．Ω肉婁。　馬智0，．乱ツ膣　‘1010碧日〜08督劉誓’｛EO1書δ188　8碧1　8δ！8，：鑛・蓉象：：：G職：石欄eN　bitのAiD変換には，最大2tW2周期の光入出力伝達閥数が必要　g一鯉，螂9篤1鵬願）t、．．．，．r、S△憂曲鶴、φ廊覗・あ麺馴一�p‘ン鯨f−dJr　F　27P，｝x，‘a　i！t！’1・¢．ful−ac｝。≒2アPh．L　’！Pant’1Rm≒（レoos△φ蹄，）12HNしF：Highlynonlinea「fibe「：セ定’1篇1麟1、：IO5　　　　　　　　多周期NOLMの設計方法　擁一蛯署7ン1が等〆「謹質ζΨh’等rゴノtの一一i；L’＿’±　v−，　アe　tN　か尊’　」’Control　pulse　　　　5。bit　AIDSC換に必要な8周期の伝逮関（Sampled　an勘g　slgnals）　数を案現するには非緑形効果と分散効　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　｛　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，｝S華鷺　　　　　　　　　　　　　　　一＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿一，＿，．．．一．．＿．一＿の＿192Experime胸tal　setup＿　騨い鱒一一’〜一一一T−一一一一一一　一………’　　　　　　　；　　　　　　　躍1CORtrol　pulse　攣ぎノ瀞・K　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　，’げ苧凧7　　冊隆lProbe　pulse　　　　　　　：簗こ蕊』一磁蕊�f§疇実験結果VOA：va「iab量e　o◎蟹ca監謝e轟uε綻orHNLF：High韮y　nontinc｝ar鍔berBPF：Optical　band　pass　fi旋er　　灌31　　　0．06選言名銭　o餌笹婁且9　　e・02＆§表　α◎o　　　　　ぬこ　ぞヨアけ　　ノ　　　　　　　ノノいヒ　　　ツちドひ　　サ　　　　　やミContrel　pulse：），＝1556　nm，△t＝4．75　psPr◎be　pulse：λ＝1580　nm，ムヒ盟2．76　ps0一＿＿＿＿．“．．＿．．RM・±INし巳鳩霧茄68．nmデLF．£iOCLtr；．．v＿st5−b廷（232Periods）鞭　　ロ覇孤、∴　　2　　　　　　4　　　　　　6Peak　power　of　control　pu！se［W】lo85邑雛AD変換に必要なき周期の先入出力伝達関数を確認しだ占14レー．Calculated　tra　nsfe　r　fu　nCtien　of　ADCE，　鞘』脳一一　．．e「．TT響胃：；　　　　　　　r’写ン裕’ア．粛・o苧’7ノ！5嚇心臨　　　畠”r竃’同一の伝達関数を持つNOLMとAITの組み合わせで得られるmD変換器の性能を検討する。　ぎ7s‘x：ww・s「eMWh．「幽wws”t・’；tO−htゆ？ithW膚iV“lt？分解能についての計算結果Arr　　NOしM麟SBArrr　NOしMATT　NOLMATT　NOしM　　NOLMftSB魎・�梶E謡霊hAπ・｛響一7−・騨＿！ρ　　　　　冷三　1二二4ご：：エ・離粛暴塩’　”、。一．．一“毒r　　　　　　　　　　　　　　　　’齢……贋牌π傭噴「し　r　　　　　　　　　　　一εジ　　　ε．・・’り襯畜r薦曜¶鞭鎧醐Peak　P◎we「of　cor窪「ol　pu蓬se　　l　　Calcula歪ed　transf陰r　　lが＿鱒鯉ム臨掛・翻蓬：i9328歪　24aヨ16§§8曇゜タ箪躯＿EN．，。・・Si　），　　　　　6．02脳一箒・い毒飼・霧瞬）Ot234567Peak　p◎we「of　c◎nt『ol　putse醐　十一一“・一・・”野一躍　ldeal　　　奪：t，，、，≡ギ　．，．．IYquant韮zation　　　　　−r．　error羅饗糠畿魏濃醗鯉奮畿難一一一一一一一一一一一一十一一一一””一一一16「’…一…　　　　　　　一一一‘一｛　…による灘騨耀い熈解11｝」）凶cal−、灘翼　｛；；1ヨ｛　｝塵　ε・毅a露惚rぜ聞dbR診望糞三．蟹Q架萱苫o書叩u1思懲、進、｝t←ミ弐δz創遷髪饅o輿o題o。鵯Qやoz＜言苫oM−b辻dlgitaloutpu奮qp重ica韮samplerOptical　anabgsignal　　　　　諸」岬言ヨo、．駕oやQz＜蘇へ編譜1叩u象1砦激鰻齢講羅離讐鑛鶴編影　　　　　　　　　　　分解能向上原理　　　　　　　　　　　wn＿uPttVtrYtV7F”’「　葉洗一ご詑　　r＿°’・　　　　茸『煩ゲド；’3『♂‘；”v　　　　　　　　’i−t∫：r’「’t’　　T「ansfe「旬nc緬ons嬉しig：fEi」：置あ微鵬懸畿は信号　　　　　ココマー噂一　　　　　1≡奏§幽讐も響犠講雲欝N“　　　　　　　　　t　解能が向上する．遷凱，．−t義＿＋．一．．．．．．．T−一一＿．2δ　　＿5磁・、．　　　．3．NOLM2では90度の位相差を与　　　　　　　　＼　　　　　えることにより傾きの小さい部分を　　　　tnPUt購懇難騨興鯛鰍¢饗騨鱒暫：193？　　　　一‘h’“”一……’”’一一’一一一一一一一一一　　　　　　　一一］伝翻数の醐数と分雛向上効果（S．bit、ADCの場合）　　｝．　　　　　　　　　　一言”r桝欄‘z黙甲シ覧’eMγtρ・jV｝．’PtS冨i’ttlt・’tJ、iV撃Vrtt　t・・　ゆ査　、三N＝5缶ミ・，；糞、　　　t、．，、．舞“！，／　’」　　　　　　　　　　　　’　　　　　　　　一五言・’　！�`■　　二　　　　”諺ミズモタめニノコのニ　　　ノ炉ξ　1ミ’　≠　噂　7　eき‘一’−9−…一一…一…一…”鴨　　腿　　　　　ユ　　　ゲ。…’”t　，，｝」7の死ザ望戸’〆3．6　bit1同曜　bit　　　　　　　　　　　4　　　　　　　　　　お　　　　璽●2　　　　　　　　　ヤぶぱひぽロゆエいいゴおゆセぶろア　　，，、．．無喫跳蝋珂）∴．．一．．鍛奮礁蓬襲騰鯉隻鱒禦｛懸鰍、OPBC（Optical　Phase　Bias　Controller）AD変換器の入出力特性例IN＝3　bit，　T雷1periodl・5ti1・31｛P楠舞峯1襲　　£1、，ミ1・　包　コ彗。．闇ツ評｝enハt）fV2t‘〃7鰺F？fl二あ財嶋｛・r；曜｝・死’σ・’雪：t！「8’驚、f望；3「り　　　鮎　　　　2rnPtrtIv“冒of瞬』副�r�u8固8ntroller）　　一齪層塀’∂rtyTPttvvr・anrft．L　．f．　t．町警’｛tJt−．vちfi‘：；”Nt32噌”」Ψt’駈ピ「，u言・菩貢h襲！嚢把a■鱒白開201　　　　　　t　　　　　　　　　　　　　　　　　i−…一一一一一一一一一一一190度位相差を持つNOLMの光入出力伝達関数・90度の位相差を発生させるためにはPM−HNLF　OPBC（Optical　’phase　bias　controller》をNOLM内に用いた。αSakam。t。・and　K・　Kikuchi（T・ky・り磁）・P川n　2004）鯉L肱慰渉螺諭麟ヒ蟻��←�Q†��←�M1　　　　　　　　　　喋講ビー璽2t1　多叩r　三．，，凝わ　塾　．　ぎ’卿の　　ゆコロごロリ99撃ガ曜“舜ovgl電訴｝℃d2　畠9言咄ru　9陰m’−m’fitrt．t，」・♪rijtV〃SCrI・v．。r’一ノIt／．くOrr．−t・Pt，“Vvt：，”9’ゆ〆ち働もぽ　　ヒオニい　　ロゆ　ロひり　　きもむ　　いの　　のごり　　ゑいAverage　power　of　control　pulse【mVV1邑｛奄・　　竜；tし。90度位相差を持つ光入出力伝達関数を得ることに成功した。221伝達関数の傾きと分解能向上効果　　　　　　　　　　　　sc／r3vra．c．t”v．：，，t：一．：．．t−14t’a　tL，t−t“r−”P’1・．�nr・：：”ノ”J・r・　　4‘1劃t／i．gI“蕪電，夢．1。動　　コ：：　　　　‘，　　　　11．2　　　　‘，。q　　　　t，。fi　　　　｛，．x　　　　　l　　　　　　　Nt，nn　sliAxl　ptixs’er　ot°c“n！rol　ptiL　L’・この伝達関数を用いるとその傾きからN＋4．08　bitの実効ビット分解能を得ることが可能。　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　239まとめ111t1　　　　　　　　　　　　＿�o野wr図ロヌβ�hr’ζ註ソ“♂伺”卿“rξ艶’v轟7’7脚讐、，：−tr：t「壷’ド・多周期の伝達関数を持つ非線形光ループミラーを用い　た光AtD変換方法に？いて紹介を行った。・光ファイバ中で発生する分散効果および非線形効果に　ついて詳細な検討を行い、5・・bit　AtD変換に必要な8周　期の伝達関数を実験により確認し、実効ビット分解能　4．51bitを得られることを確認した。．・NOLMを用いた高分解能光AD変換方式について紹介　し、　N。bit　ADcとの組み合わせにより、N＋4．08bitの分　解能を得られることを確認した。24194∂　　　　、　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　　L　　　参考文献【11R．　H．　Walden，　t’Analog・to・digital　converter　survey　and　analy8is，”IEEE　J．　Select．Areas　Commun．，　vo1．’17，　pp．539−550，　Apr．1999．【2】G．C．　VaIley，”Pho加nic　analog・to・digital　converters，”Optics　Express．　vol．15，　no．5，　pp．1955−1982，Mar．°2007．【3］：M．Sk61d，　M．　Westlund，　H．　Su皿emd，　and　P．　A．　Andrek　80n，‘’A皿・Optical　WaveformSampling　in　High・Speed　Optica1　Communication　Systems　U8i　lg　Advanced　ModulationFormats，”IEEE／O　SA　J．　lightwave　Tec｝1nology，　vo1．27，　no．16，　pp．3662−3671，　Feb．2009．［41’Y．Han，　and　B．　Jalali，”Photonic　Time‘Stretched　Analog・to・Digital　Converter：Fundamental　Conoepts　and　Practical　Con8iderations，”IEEE10SA　J．　LightWaveTecllnology，　vo1．21，　no。12，　PP．3085・2102，　Dec・2003・16，no．2，　pp．545・547，　Feb．2004．［6］K。Ikeda，　J．　M．　Abdu1，　H．　Tobioka，　S．　Namiki，　and　K　Kitayama，　t‘D　esignConsiderations　of　Al−Optical　AID　Conversion：Nonlinear　Fiber−Optic　Sagnac　LoopInterferometer−based　Optical　Quantizing　and　Coding，”IEEE　J・Lightwave　Technology・vol．24，　no．3，　PP．2618・2628，　July　2006．［7］YMiyoshi，　K　lkeda，　H』bbioka，　T．　lnoue，　S．　Namiki，　and　K　Kitayama，．“An・opticalAnalog・to・Digital　Conversion’Using　Split・and・Delay　Technique，”　IEEE10SA　J．　，Lightwave　Tbchnology，　vol．25，　pp．1339・1347，．June　2007．．　　　　、，［81Y．　Miyoshi，　S．　Takagi，　S．　Namild　and　K　Kitayama，’‘Multiperiod　PM・NOI．M　WithDyna�u，　C・unterP・・pagating　Effe・bS　C・mp・n・ati・n　f・r’5−Bit・An・Opti・alAna1�r・to・Digital　Conversion　and　Its　Perfbrmance　Evalua廿ons，”　IEEE10SA　J．lightWave　Technology，　vo1．28，　no．4，　PP・415・422，　Fel》・2010・［9］　Y．Miyoshi，　S．　Na血温　and　K．　Kitayama，‘’Perfbrmance　Evalua偵on　ofResolution・Enhanced　AD　C　Using　Optica1　Multip．eriod　Transfer　Functions　of　NOLMs，”IEEE　J．　Selected　tOpics　in　qu’aritUm　electronics，　voL　18，　pp．779−784，　Mar．2012．stN・195∴，　．L　　．《（鴨r　　ト、　誰　ボ総建，ゴ・1．∵，．離連絡ぺ憾発行　丁tt．trl，，9漏亨9�`・・：∵∵．．訴圃陀・∵　　　　冨塞テム専攻　欝写

