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第1章 序論

1.1 研究の背景と目的

波長分割多重通信に代表される光通信システムの発展は，大容量かつ高速な情報通信を

可能にしてきた．近年では，通信トラフィックの増加に伴い，光通信システムを構成する

光回路の小型化が強く要求されている [1], [2]．実用的な小型回路の実現には，光波の伝

搬特性を解明するとともに，製造許容誤差や波長特性といった工学的特性を評価すること

が重要となる．

取り扱う光回路を 2次元構造で近似できる場合には，解析的解法や数値的解法を用い

ながら，小さな計算規模で諸特性を評価可能である．しかしながら，小型化の要求に伴っ

て，光回路デバイスの形状は複雑化する傾向にあり，2次元構造での近似が難しくなって

いる．そのため，3次元解析の必要性がますます高まっているのが実情である．3次元光

回路には通常，解析解が存在しないため，数値解析手法の利用が不可欠となるが，3次元

解析で要求される計算メモリと計算時間は 2次元解析と比較して膨大なものである．この

ような状況のもと，3次元問題に対する効率的な数値解析手法の開発と，信頼性のある解

の提供が望まれている [3]．

電磁界の数値解析手法は，主に時間領域解析と周波数領域解析の 2つに大別される．時

間領域解析の代表手法には，有限差分時間領域 (FDTD: Finite-Difference Time-Domain)

法 [4], [5]がある．FDTD法は，マクスウェルの式を直接差分化した厳密解法であるため，

精度の高い計算結果を得ることができる．また，進行波と後退波の両方が考慮され，反射

を伴う光回路デバイスの解析にも適用可能である．しかしながら，FDTD法では一般に

大容量の計算メモリが必要とされ，加えてクーラント条件で時間の刻み幅が制限されるこ
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とによって，特に 3次元問題に対して計算規模が膨大となる．

一方，周波数領域解析の代表的な手法には，ビーム伝搬法 (BPM: Beam Propagation

Method) [6]がある．BPMは，進行波のみを仮定し，緩慢変化包絡線近似を導入した近似

解法である．1991年頃には，交互方向陰解 (ADI: Alternative Direction Implicit)法が差

分法に基づくBPMに導入され，高速解法であるトーマスアルゴリズムとの併用によって，

計算の効率が劇的に向上した [7]-[9]．そのため，反射波の無視できる 3次元光回路デバイ

スを解析する手法として，差分BPMが広く用いられている [10]．最近では，誘電体導波

路のみならず，図 1.1に示すような，石英系の基板上に金属を装荷した金属光導波線路上

を伝搬する表面プラズモンポラリトン (SPP: Surface Plasmon Polariton)の解析にも応用

されている [11]．BPMは，そのアルゴリズムに簡単な変更を加えるだけで，固有モード

ソルバにもなる．虚軸 BPM [12], [6]と呼ばれるこの手法は，現象を説明し得る固有モー

ド界の解明や，光回路デバイスの端的な損失評価において，これまでに多くの実績をあげ

てきている [6]．

図 1.1 金属光導波線路

このように，BPMは光回路の諸特性を効率良く見積もることのできる手法であるが，

設計期間の短縮とコスト削減のためには，更なる計算効率の改善が求められている．

ここで，BPMは近似解法であるので，その適用範囲に注意を払う必要がある．特に，

小型化を目指して光回路の高屈折率化が進み，強導波構造がBPM解析されるようになる

と，光波の伝搬する過程でパワーの保存されない問題に直面するようになった [13]-[16]．
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これまでに，屈折率境界を任意に選べる改良差分式や，磁界成分を解析する際に従来無視

されていた伝搬方向の屈折率微分項を考慮する改善手法が提案されている [17]-[19]．それ

でもなお，3次元問題を取り扱うと，信頼性に欠ける計算結果を得ることがある．パワー

保存アルゴリズムが確立されれば，BPMの適用範囲が広がり，強導波構造を有する小型

光回路の設計においても強力な数値解析手法となり得る．

trench

ARROW

(a) (b)

図 1.2 屈曲導波路

光回路を小型化するには，屈折率の大きな誘電体を使用する方法以外に，導波路を曲げる

方法も重要な技術となっている．導波路を曲げると，屈曲部で生じる損失が問題となる．屈

曲損を低減する方法としては，図1.2(a)に示すようにトレンチを設置する方法 [20], [21]や，

同図 (b)に示すように反共振反射性光導波路 (ARROW: Anti-Resonant Reflecting Optical

Waveguide)を付加する方法 [22]が知られている．しかしながら，光回路中で水平 (x)方

向に電界の主成分をもつ準TEモードと，垂直 (y)方向に電界の主成分をもつ準TMモー

ドとの間の屈曲損失差が長波長帯で無視できない点 [23]については十分に検討がされて

いない．偏波間の損失差は一般に偏波依存損 (PDL: Polarization Dependent Loss)と呼ば

れ，光回路の特性を悪化させる一因となり得る．また，トレンチやARROWの設置は，追

加の製造工程を必要とし，製作の困難さやコストの増加を伴う．そのため，製造容易な構
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造を保ちつつ，低損失，広帯域に動作する屈曲導波路構造の提案が強く望まれている．

本論文では，こうした背景のもとに，まず，従来の差分BPMの定式化を整理し，より

計算効率の高い差分BPMを開発する．具体的には，Fundamental法と呼ばれる手法を計

算式に導入する．続いて，強導波構造の解析においてパワーの保存性を改善するために，

電界，磁界の両界分布からポインティングベクトルに基づいて厳密にパワーを評価する方

法を提示する．そして，構築したアルゴリズムを用いて，スポットサイズ変換器，偏波変

換器，屈曲導波路といった光回路デバイスを伝搬する光波の振る舞いを明らかにし，デバ

イスを小型化し得る設計法を提示する．

1.2 論文の構成

前節では，大規模な光回路デバイスを小型設計する上で，BPMの更なる高効率化とパ

ワーの保存性を改善するアルゴリズムの確立が重要であることを述べた．さらに，製造容

易性を維持しながら光回路を小型化する重要性について言及し，本研究の位置付けと目的

を明示した．以下に本論文の構成を述べる．

論文は全 7章で構成されている．第 2章では，差分BPMの基本式について概説してい

る．第 3章，第 4章では，計算効率を改善したBPMを開発し，パワー保存アルゴリズム

について言及している．第 5章，第 6章では，光回路の小型化において重要となる屈曲導

波路の新たな損失低減手法を提案し，諸特性を明らかにしている．

第 2章では，差分BPMの基本式について説明する．まず，マクスウェルの方程式から

波動方程式を導出する．波動方程式に緩慢変化包絡線近似を導入し，電界，磁界それぞれ

に対してフレネル方程式を導いた後，クランク・ニコルソン (CN: Crank-Nicolson)法に

よってフレネル方程式を 2次精度で伝搬方向に差分化する．水平，垂直方向の差分に対し

ても 2次精度を保証するために，屈折率境界での界の境界条件を満たした 2次精度の改良

差分式を導入する．次に，固有モード解析法の一つである虚軸 BPMについて概説する．

界の収束を速める手法として，増幅係数を用いた手法を取り上げる．

第 3章では，Fundamental法と呼ばれる簡素な定式化をBPMに適用し，計算効率の改
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善を図る．はじめに，CN-BPMに Fundamental法を導入する (FCN-BPM)．FCN-BPM

は，従来の定式化に比べて算術演算数が極端に少なくなり，CN-BPMと完全に同一の結果

を得ながら，計算時間を 85 %に短縮可能であることを見出す．次に，更なる計算効率の改

善を達成するために，ADI-BPMにFundamental法を導入する (FADI-BPM)．ADI-BPM

では，係数行列が可換となるように，各計算ステップにおける屈折率の選択方法に注意を

払う必要がある．FADIを用いると，選択し得る屈折率の組み合わせ全てにおいて係数行

列の可換性が満たされ，伝搬方向に構造の変化する導波路の場合でも従来と同じ計算精度

が維持されることを明示する．FADI-BPMの有効性を検証するために，直線テーパ導波

路型偏波変換器 [24]を解析する．計算時間が通常のADI-BPMに比べておよそ 74 %に短

縮され，計算効率の高いBPMアルゴリズムが構築されることを明らかにする．

第 4章では，伝搬ビーム解析におけるパワー保存アルゴリズムを考案する．電界と磁界

に関する 2種類のフレネル方程式を同時に解きながら，ポインティングベクトルに基づい

て，電界と磁界の積で厳密にパワーを評価する．階段近似による量子化誤差を低減するた

めに，屈折率境界に最も近い標本点には，コアとクラッドの平均屈折率を与える．本手法

では，計算すべきマトリクスの数が従来の 2倍になるが，効率良く計算パラメータを共有

することで，計算メモリの増加量は僅かで済む．パワー保存アルゴリズムの有効性を検証

するために，はじめに，強導波のテーパ構造を有するスポットサイズ変換器 [2]を解析す

る．パッシブデバイスでは，前方伝搬と後方伝搬とで得られる導波モードパワーが一致す

る性質を利用し，本解析手法の妥当性を証明する．本手法を用いたデバイスの解析例とし

て，テーパ長とモード変換効率の関係を調べる．次に，偏波結合項の寄与が大きいモデル

として，第 3章で取り上げた直線テーパ導波路型偏波変換器を改めて解析する．FDTD法

の計算結果と比較することによって，本手法の有効性を実証する．

次に，パワー保存型FADI-BPMを用いて，導波路型偏波変換器における偏波変換メカ

ニズムを突き止め，短いデバイス長で動作する構造の検討も行う．固有モード解析より，

導波路内に 1次モードと 2次モードが混在する混合モード領域が存在することを見出す．

混合モード領域では偏波間の結合が生じ易いため，この領域を伝搬方向に拡大すること

ができれば，効率的な偏波変換がなされる．本章では，曲線テーパ化されたコアを導入す
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ることによって混合モード領域が拡大され，短軸長で偏波変換の達成されることを明示す

る．さらに，部分的に上部コアを除去することで偏波間の再結合を抑制する．結果とし

て，従来の半分のデバイス長 100 μmで広い波長帯域に渡って高い偏波変換効率の得られ

ることを明らかにする．

第 5章では，光回路の小型化に欠かすことのできない屈曲導波路を取り上げ，金属膜を

装荷した際の特性を検討する．計算には，パワー保存型CN-BPMを用いる．金属膜を装

荷する前に，基礎検討として，屈曲平行スラブ導波路を取り扱う．屈曲の外側にあるコア

を本論文ではダミーコアと呼ぶ．ダミーコアを設置した混成導波路系では，TE，TM両

モードに対して偶奇のスーパーモードが生成される．屈曲導波路では，奇スーパーモード

の界が内側のコアに集中するため，このモードを励振することで屈曲損が低減される．コ

アとダミーコアとの間隔を変化させると，トレンチを設置した場合と同様に，純粋屈曲損

が周期的に変化する．ダミーコアの位置を適切に選ぶことで，TE，TM両モードの屈曲

損を低減する効果があることを明らかにする．次に，埋め込み型光導波路を解析する．屈

曲の外側にダミーコアを設置したときの効果を 3次元導波路でも確認した後，ダミーコア

の代わりに金属膜を装荷した構造を検討する．基板上に金属膜を付加すると，準TMモー

ドに対して SPPモードと呼ばれる特殊なモードが生成されることが知られている．金属

膜が準 TMモードに対してのみ導波路として機能する性質を利用すると，屈曲光導波路

のコアと平行に金属膜を装荷することによって準TMモードで混成導波路が形成され，偶

奇のスーパーモードが生成されることを見出す．屈曲導波路では，奇スーパーモードの界

がコアに集中するため，直線導波路を伝搬する光波で奇スーパーモードを効率良く励振す

ることで，屈曲損が低減されることを明らかにする．

この性質を応用すると，準TMモードの屈曲損を準TEモードのそれに近づけることで

PDLが低減されることを見出す．金属膜装荷時の屈曲損失は，金属膜の幅，およびコア

と金属膜の間隔によって周期的に変化するが，特性は寸法変化に比較的鈍感である．最後

に，1.3 μmから 1.65 μmの広い波長帯域に渡ってPDLが低減するように，金属幅及びコ

アと金属膜の間隔を調節する．更に，本手法を，トレンチ部を設けた屈曲光導波路に応用

する．結果として，0.4 dB/cm以下の低い PDLのみならず，純粋屈曲損も同時に低減可
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能であることを明らかにする．

第 6章では，埋め込み型光導波路において，空気界面からのコア位置を調節するだけの

シンプルな屈曲損低減手法を提案する．この手法は，屈曲半径，偏波に無依存で，かつ広

帯域に動作する，従来手法にない特長がある．まず，屈曲損が低減されるメカニズムを解

明する．直線導波路の固有モード解析より，空気層とコアの間隔が小さくなるほどクラッ

ド領域への界の広がりが大きくなることを示す．広がった界は，導波路を屈曲した際に漏

れモードに変換されやすいため，コアが空気層–クラッド境界に接近するほど屈曲損が生

じやすくなる．一方，コアを空気層–クラッド境界付近に設置した際の固有モード界分布

は，完全埋め込み型屈曲導波路の固有モード界において，空気層領域に相当する界を空

気層–クラッド境界を対称軸として折り返したときに生成される界と類似する．このとき

に，境界近傍の界が打ち消された固有モードが形成されることで，屈曲損が低減される．

結果として，漏れ波の生成と抑制によって生じる相反する効果によって，純粋屈曲損が最

小となる最適なコア位置が決定される．本手法によって，純粋屈曲損だけでなく，遷移損

も低減される．更に，コアの最適位置は，屈曲半径に依らずに一定となる．

次に，シリコン基板を付加した構造を取り扱い，シリコン基板への漏れ損失を0.04 dB/cm

まで抑制しながら純粋屈曲損が低減されるようにコア位置を調整する．7 mmの屈曲半径

では，波長 1.3 μmから 1.65 μmの広い帯域に渡って 0.88 dB/cmから 0.25 dB/cmまで純

粋屈曲損を低減可能であることを明示する．最後に，最適なコアの深さに関する設計指針

を示す．本研究で取り扱う導波路では，界の最大振幅値のおよそ 12%となる位置に空気

層–クラッド境界を設置することで，コアとクラッドの比屈折率差に依らず，純粋屈曲損

が最小になることを明らかにする．

第 7章では，本研究で得られた成果を要約している．





第2章 差分BPMの基本式

2.1 まえがき

本章では，具体的な検討の前に，伝搬ビーム解析及び固有モード解析で使用する差分

BPMの基本式を整理する．

まず，伝搬ビーム解析法について言及する．マクスウェルの方程式から，反射波を無視

し，屈折率の変化が小さいことを仮定した上で，電界と磁界それぞれについての波動方程

式を導く．波動方程式に緩慢変化包絡線近似を適用すると，フレネル方程式となる．フレ

ネル方程式を伝搬 (z)方向に差分化する際に，クランク・ニコルソン法を適用することで

z方向に 2次精度の差分式を得る．

次に，横 (xとy)方向に対しても 2次精度を保証できるように，2次精度改良差分式 [25],

[26]を導入する．通常の中心差分式が 2次精度を保証するのは，高階の微分の連続性が保

たれている条件下に限る．この条件は，グレーデッドインデックス形導波路では満たされ

るが，本論文で取り扱うステップインデックス形導波路においては満たされない．2次精

度改良差分式は，界の境界条件を満たした差分式であり，精度の改善効果は顕著となる．

最後に，固有モード解析法の一つである虚軸 BPMについて言及する．虚軸 BPMは，

伝搬ビーム解析のアルゴリズムにおいて，伝搬軸を実軸から虚軸に置き換えることによっ

て，固有モードを算出する方法である．固有モードの収束を速める手法として，参照屈折

率を逐次更新する更新法 [27]や演算子の増幅度（増幅係数）を積極的に利用した虚軸解

析法 [28]が提案されている．更新法を用いた固有モード解析では低次モードが優先的に

抽出されるため，高次モードを抽出するためには，グラム・シュミット直交化法を用いて

低次モードを取り除きながら繰り返し解析する必要がある [29]-[31]．一方，増幅係数を用
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いる手法では，求めたいモードの実効屈折率を近似的に与えれば，所望の固有モードを得

ることができ，高次モードを一度の解析で抽出できる利点がある [32]．これは，本論文で

取り扱う漏れモードの抽出にも効果的である．そこで，本章では増幅係数を用いた虚軸

BPMの基本式を導出する．

2.2 波動方程式

本論文では，線形，等方性，比透滋率が μr = 1の誘電体及び金属を取り扱う．以下に，

マクスウェルの方程式を示す．

∇× Ẽ = −μ0
∂H̃
∂t

(2.1)

∇× H̃ = σẼ + ε0n
2
r

∂Ẽ
∂t

(2.2)

Ẽと H̃は電界と磁界ベクトル，ε0と μ0は真空の誘電率と透磁率，σは導電率，nrは導波

路の屈折率 (実数) である．Ẽ と H̃の時間依存項を exp(jωt)と表現する．すなわち，

Ẽ(x, y, z, t) = E(x, y, z)exp(jωt) (2.3)

H̃(x, y, z, t) = H(x, y, z)exp(jωt) (2.4)

但し，E(x, y, z)とH(x, y, z)は複素電磁界振幅である．式 (2.1), (2.2)に，それぞれ式 (2.3),

(2.4)を代入する．

∇× E = −jωμ0H (2.5)

∇× H = σE + jωε0n
2
rE (2.6)

便宜上，式 (2.6)を以下のように表す．

∇× H = jωε0n
2E (2.7)

ここで，nは複素屈折率であり，n2 ≡ n2
r − jσ/ωε0である．一般に，誘電体のみで構成さ

れるデバイスを解析する際には，屈折率に虚部は存在しない．しかしながら，金属を有す

る構造を解析する際には，金属部で導電率を考慮する必要があるため，金属の屈折率を複

素屈折率として取り扱う．
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2.2.1 電界

はじめに，電界の波動方程式を導出する．式 (2.5)の回転をとると，以下のようになる．

∇× (∇× E) = −jωμ0(∇× H) (2.8)

式 (2.8)に式 (2.6)を代入すると，式 (2.8)は

∇× (∇× E) = n2k2
0E (2.9)

となる．ここで，自由空間波数を k0 = ω
√
ε0μ0と定義している．

以下に示すベクトル公式

∇× (∇× E) = ∇(∇ · E) −∇2E (2.10)

を用いると，式 (2.9)は

∇(∇ · E) −∇2E − n2k2
0E = 0 (2.11)

となる．∇ · D = ∇ · n2E = ρ = 0の関係を用いると，次式が得られる．

∇ · n2E = n2∇ · E + E · ∇n2 = 0 (2.12)

式 (2.12)は，以下のように変形される．

∇ · E = −E · ∇n2

n2
(2.13)

式 (2.11)に式 (2.13)を代入すると，以下のベクトル波動方程式を得る．

∇2E + ∇
[E · ∇n2

n2

]
+ n2k2

0E = 0 (2.14)

式 (2.14)の左辺第 2項は，以下のように変形できる．

∇E · ∇n2

n2
= ∇

[
1

n2
E ·

(
∂n2

∂x
i +

∂n2

∂y
j +

∂n2

∂z
k

)]

= ∇
[

1

n2

(
∂n2

∂x
Ex +

∂n2

∂y
Ey +

∂n2

∂z
Ez

)]
(2.15)
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z方向の屈折率変化が小さい構造を仮定すると，∂n2/∂z � 0とおける．後に本章で述べる

虚軸法では z方向に屈折率変化は無いため，上記の仮定は完全に満たされる．その結果，

式 (2.14)は以下のように書ける．

∇2Ex +
∂

∂x

[
1

n2

∂n2

∂x
Ex

]
+

∂

∂x

[
1

n2

∂n2

∂y
Ey

]
+ n2k2

0Ex = 0 (2.16)

∇2Ey +
∂

∂y

[
1

n2

∂n2

∂y
Ey

]
+

∂

∂y

[
1

n2

∂n2

∂x
Ex

]
+ n2k2

0Ey = 0 (2.17)

ここで，式 (2.16)の第 2項は，

∂

∂x

[
1

n2

∂

∂x

(
n2Ex

)]
=

∂

∂x

[
1

n2

(
∂n2

∂x
Ex + n2∂Ex

∂x

)]

=
∂

∂x

[
1

n2

∂n2

∂x
Ex +

∂Ex

∂x

]

=
∂

∂x

[
1

n2

∂n2

∂x
Ex

]
+
∂2Ex

∂x2
(2.18)

であるので，式 (2.17)の第 3項も同様に，

∂

∂x

[
1

n2

∂

∂y

(
n2Ey

)]
=

∂

∂x

[
1

n2

∂n2

∂y
Ey

]
+
∂2Ey

∂x∂y
(2.19)

と書ける．従って，式 (2.16)は，以下の式に変形できる．

∂2Ex

∂y2
+
∂2Ex

∂z2
+

∂

∂x

[
1

n2

∂

∂x

(
n2Ex

)]
+

∂

∂x

[
1

n2

∂

∂y

(
n2Ey

)]
− ∂2Ey

∂x∂y
+ n2k2

0Ex = 0

(2.20)

同様に，式 (2.17)は以下の式となる．

∂2Ey

∂x2
+
∂2Ey

∂z2
+

∂

∂y

[
1

n2

∂

∂y

(
n2Ey

)]
+

∂

∂y

[
1

n2

∂

∂x

(
n2Ex

)]
− ∂2Ex

∂y∂x
+ n2k2

0Ey = 0

(2.21)

式 (2.20)，(2.21)が電界に関する波動方程式である．

2.2.2 磁界

次に，磁界の波動方程式を導出する．式 (2.7)の回転をとると，以下のようになる．

∇× (∇× H) = jωε0n
2(∇× E)
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= jωε0(n
2∇× E + ∇n2 × E) (2.22)

式 (2.22)の右辺第 2項を n2∇× E = ∇n2

n2 × n2Eと変形し，更に式 (2.5)を代入すると，式

(2.22)は，

∇× (∇× H) = jωε0{n2(−jωμ0H) +
∇n2

n2
× n2E} (2.23)

となる．

以下に示すベクトル公式

∇× (∇× H) = ∇(∇ · H) −∇2H (2.24)

を用いると，式 (2.23)は，

∇(∇ · H) −∇2H = jωε0{n2(−jωμ0H) +
∇n2

n2
× n2E} (2.25)

となる．また，式 (2.7)を変形すると，

n2E =
∇× H
jωε0

(2.26)

となる．式 (2.26)と∇ · H = 0を式 (2.25)に代入すると，次式を得る．

−∇2H = ω2μ0ε0n
2 +

∇n2

n2
× (∇×H) (2.27)

電界の場合と同様に k0 = ω
√
ε0μ0を用いて式 (2.27)を整理すると，以下のベクトル波動

方程式を得る．

∇2H + k2
0n

2H +
∇n2

n2
×∇× H = 0 (2.28)

式 (2.28)の第 3項は，以下のように表現できる．

1

n2
∇n2 × (∇× H) =

1

n2

{∂n2

∂y
(∇× H)z − ∂n2

∂z
(∇× H)y

}
i

− 1

n2

{∂n2

∂x
(∇× H)z − ∂n2

∂z
(∇× H)x

}
j

+
1

n2

{∂n2

∂x
(∇× H)y − ∂n2

∂y
(∇×H)x

}
k (2.29)
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再び ∂n2/∂z � 0を仮定すると，式 (2.29)は以下のように書ける．

∂2Hx

∂x2
+
∂2Hx

∂y2
+
∂2Hx

∂z2
+

1

n2

∂n2

∂y

∂Hy

∂x
− 1

n2

∂n2

∂y

∂Hx

∂y
+ k2

0n
2Hx = 0 (2.30)

∂2Hy

∂x2
+
∂2Hy

∂y2
+
∂2Hy

∂z2
+

1

n2

∂n2

∂x

∂Hx

∂y
− 1

n2

∂n2

∂x

∂Hy

∂x
+ k2

0n
2Hy = 0 (2.31)

ここで，式 (2.30)の第 2項と第 5項はまとめて簡略化することができる．

∂2Hx

∂x2
+ n2 ∂

∂y

( 1

n2

∂Hx

∂y

)
+
∂2Hx

∂z2
+

1

n2

∂n2

∂y

∂Hy

∂x
+ k2

0n
2Hx = 0 (2.32)

同様にして式 (2.31)を書き直すと，

∂2Hy

∂x2
+ n2 ∂

∂x

( 1

n2

∂Hy

∂x

)
+
∂2Hy

∂z2
+

1

n2

∂n2

∂x

∂Hx

∂y
+ k2

0n
2Hy = 0 (2.33)

となる．式 (2.32)，(2.33)が磁界に関する波動方程式である．

2.3 フレネル方程式

2.3.1 電界

はじめに，電界に関するフレネル方程式を導出する．Eを複素振幅と位相変化項の積で
表す．

Ex = Ex exp(−jk0n0z) (2.34)

Ey = Ey exp(−jk0n0z) (2.35)

ここで，n0は参照屈折率を表す．式 (2.20)，(2.21)に，それぞれ式 (2.34)，(2.34)を代入

すると以下のようになる．

2jk0n0
∂Ex

∂z
− ∂2Ex

∂z2
=
∂2Ex

∂y2
+

∂

∂x

[
1

n2

∂

∂x

(
n2Ex

)]
+

∂

∂x

[
1

n2

∂

∂y

(
n2Ey

)]
− ∂2Ey

∂x∂y

+k2
0

(
n2 − n2

0

)
Ex (2.36)
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2jk0n0
∂Ey

∂z
− ∂2Ey

∂z2
=
∂2Ey

∂x2
+

∂

∂y

[
1

n2

∂

∂y

(
n2Ey

)]
+

∂

∂y

[
1

n2

∂

∂x

(
n2Ex

)]
− ∂2Ex

∂y∂x

+k2
0

(
n2 − n2

0

)
Ey (2.37)

一般に光導波路では，z方向に界の変化が小さいので，以下に示す緩慢変化包絡線近似

∣∣∣∣∣∂
2E

∂z2

∣∣∣∣∣� 2k0n0

∣∣∣∣∣∂E∂z
∣∣∣∣∣ (2.38)

を適用し，式 (2.36)，(2.37)の z方向の 2階微分を消去できる．結果として得られる式は，

フレネル方程式と呼ばれ，以下に示される．

2jk0n0
∂Ex

∂z
=
∂2Ex

∂y2
+

∂

∂x

[
1

n2

∂

∂x

(
n2Ex

)]
+

∂

∂x

[
1

n2

∂

∂y

(
n2Ey

)]
− ∂2Ey

∂x∂y
+ k2

0

(
n2 − n2

0

)
Ex

(2.39)

2jk0n0
∂Ey

∂z
=
∂2Ey

∂x2
+

∂

∂y

[
1

n2

∂

∂y

(
n2Ey

)]
+

∂

∂y

[
1

n2

∂

∂x

(
n2Ex

)]
− ∂2Ex

∂y∂x
+ k2

0

(
n2 − n2

0

)
Ey

(2.40)

2.3.2 磁界

同様にして，磁界に対するフレネル方程式を導出する．Hを複素振幅と位相変化項の
積で表す．

Hx = Hx exp(−jk0n0z) (2.41)

Hy = Hy exp(−jk0n0z) (2.42)

式 (2.32)，(2.33)に，それぞれ式 (2.41)，(2.41)を代入すると以下のようになる．

2jk0n0
∂Hx

∂z
− ∂2Hx

∂z2
=
∂2Hx

∂x2
+ n2 ∂

∂y

( 1

n2

∂Hx

∂y

)
+

1

n2

∂n2

∂y

∂Hy

∂x
+ k2

0(n
2 − n2

0)Hx (2.43)
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2jk0n0
∂Hy

∂z
− ∂2Hy

∂z2
=
∂2Hy

∂y2
+ n2 ∂

∂x

( 1

n2

∂Hy

∂x

)
+

1

n2

∂n2

∂x

∂Hx

∂y
+ k2

0(n
2 − n2

0)Hy (2.44)

ここで，電界の場合と同様に緩慢変化包絡線近似

∣∣∣∣∣∂
2H

∂z2

∣∣∣∣∣� 2k0n0

∣∣∣∣∣∂H∂z
∣∣∣∣∣ (2.45)

を適用し，式 (2.43)，式 (2.44)の z方向の 2階微分を消去する．更に，式 (2.43)，式 (2.44)

中の右辺第 3項をそれぞれ

1

n2

∂n2

∂y

∂Hy

∂x
=
∂2Hy

∂y∂x
− n2

{ ∂
∂y

( 1

n2

∂Hy

∂x

)}
(2.46)

1

n2

∂n2

∂x

∂Hx

∂y
=
∂2Hx

∂x∂y
− n2

{ ∂
∂x

( 1

n2

∂Hx

∂y

)}
(2.47)

と変形する．結果として，次に示すフレネル方程式を得る．

2jk0n0
∂Hx

∂z
=
∂2Hx

∂x2
+ n2 ∂

∂y

( 1

n2

∂Hx

∂y

)
+
∂2Hy

∂y∂x
− n2

{ ∂
∂y

( 1

n2

∂Hy

∂x

)}
+ k2

0(n
2 − n2

0)Hx

(2.48)

2jk0n0
∂Hy

∂z
=
∂2Hy

∂y2
+ n2 ∂

∂x

( 1

n2

∂Hy

∂x

)
+
∂2Hx

∂x∂y
− n2

{ ∂
∂x

( 1

n2

∂Hx

∂y

)}
+ k2

0(n
2 − n2

0)Hy

(2.49)

2.3.3 CN法の適用

簡単のため，式 (2.39)，(2.40)，(2.48)，(2.49)をまとめて以下の行列式で表記する．

χ
∂φ

∂z
=

⎛
⎜⎜⎝ Axx + Ayy B

B̃ Ãxx + Ãyy

⎞
⎟⎟⎠ φ (2.50)



2.3 フレネル方程式 21

ここで，φ = [φx, φy]，χ = 2jk0n0である．φ = Eのとき，

AxxEx =
∂

∂x

[ 1

n2

( ∂
∂x

(n2Ex)
)]

+
1

2
ν

AyyEx =
∂2Ex

∂y2
+

1

2
ν

BEy =
∂

∂x

[ 1

n2

( ∂
∂y

(n2Ey)
)
− ∂Ey

∂y

]

ÃxxEy =
∂2Ey

∂x2
+

1

2
ν

ÃyyEy =
∂

∂y

[ 1

n2

( ∂
∂y

(n2Ey)
)]

+
1

2
ν

B̃Ex =
∂

∂y

[ 1

n2

( ∂
∂x

(n2Ex)
)
− ∂Ex

∂x

]

φ = H のとき，

AxxHx =
∂2Hx

∂x2
+

1

2
ν

AyyHx = n2 ∂

∂y

( 1

n2

∂Hx

∂y

)
+

1

2
ν

BHy = −n2
[ ∂
∂y

( 1

n2

∂Hy

∂x

)]
+
∂2Hy

∂y∂x

ÃxxHy = n2 ∂

∂x

( 1

n2

∂Hy

∂x

)
+

1

2
ν

ÃyyHy =
∂2Hy

∂y2
+

1

2
ν

B̃Hx = −n2
[ ∂
∂x

( 1

n2

∂Hx

∂y

)]
+
∂2Hx

∂x∂y

である．但し，ν = k2
0(n

2 − n2
0)とする．

式 (2.50)にCN法を適用し，伝搬方向に離散化すると次式を得る．

(
[I ] − [M ]

)
φl+1 =

(
[I ] + [M ]

)
φl (2.51)

ここで，

[M ] =
Δz

2χ

⎛
⎜⎜⎝ Axx + Ayy B

B̃ Ãxx + Ãyy

⎞
⎟⎟⎠

である．式 (2.51)が，フルベクトル差分BPMで使用する基本式となる．本論文では，式

(2.51)中の偏波結合項BEy，B̃Exを次節で述べる改良差分式を用いた方法 [33]で評価す
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る．他方，BHy，B̃Hxに関しては屈折率の平均を用いる方法 [34]で評価する．偏波結合

項を無視すると，セミベクトル解析 [35], [6]の基本式となる．式 (2.51)において ∂
∂y

= 0

とおくと，y方向に一様な構造をもつスラブ導波路を解析するための 2次元BPMの基本

式となる．

3次元問題を取り扱う際には，準 TEモードで ExとHy が，準TMモードで EyとHx

が主要界となるため，同一の偏波に対して電界と磁界の 2種類のフレネル方程式が存在す

ることになる．通常のBPM解析では，電界もしくは磁界の式の片方のみを解くことが多

い．一方，スラブ導波路では，TEモードに対してEy，Hx，Hzが，TMモードに対して

Hy，Ex，Ezが存在する．そのため，TEモードでEy成分を，TMモードでHy成分を解

析することで，界の z成分を無視する仮定が完全に満たされ，精度良く計算することがで

きる．

2.4 改良差分式

前節で導出した差分BPMの基本式 (2.51)において，横方向の離散化を行う際に，2次

精度の中心差分式を用いれば，離散化の精度は常に 2次精度になると思いがちである．し

かしながら，通常の差分式が 2次精度を保証するのは，高階の微分の連続性が保たれてい

ている条件下に限る．この条件は，グレーデッドインデックス導波路では満たされるが，

本論文で扱うようなステップインデックス導波路においては満たされない．従って，ス

テップインデックス導波路を古典的な差分BPMで解析すると，計算精度の悪化する恐れ

がある．本論文では，この問題を解決するために，界の境界条件を満たした 2次精度改良

差分式 [25], [26]を利用する．本節では，2次精度改良差分式の定式化を詳細に行う．

いま，屈折率の不連続部近傍での標本点を図 2.1に示すように定義する．標本点に対す

る不連続部の相対位置を示す任意定数 ξ(0<ξ<1)を用いると，次式の関係を得る．

p = ξRΔα
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q = (1 − ξR)Δα

c = (1 − ξL)Δα

d = ξLΔα

ここで，α ∈ {x, y}である．

α

i−1 i i+1

d c p q

Δα

ni−1 ni ni+1

φi−1 φi φi+1φL φR

discontinuity

図 2.1 屈折率境界近傍の標本点

屈折率の不連続が右側にある場合と左側にある場合は同様に扱えるため，説明は右側

にある場合のみとする．一般に，差分式の導出では，φi+1を φiでテイラー級数展開する．

しかしながら，屈折率の不連続部が存在すると界の微分の連続性が保てないため，テイ

ラー級数展開の精度は悪化する．そこで，本論文では，テイラー級数展開を一様媒質内で

行い，屈折率の不連続部で境界条件により界を接続する手法をとる [36]．

まず，不連続部に対する左極限を φL，右極限を φRと定義し，φi+1を φRで，φLを φi

でそれぞれテイラー級数展開する．

φi+1 =φR+
q

1!

∂φR

∂α
+
q2

2!

∂2φR

∂α2
+
q3

3!

∂3φR

∂α3
+
q4

4!

∂4φR

∂α4
+
q5

5!

∂5φR

∂α5
+O(Δ6) (2.52)

φL =φi+
p

1!

∂φi

∂α
+
p2

2!

∂2φi

∂α2
+
p3

3!

∂3φi

∂α3
+
p4

4!

∂4φi

∂α4
+
p5

5!

∂5φi

∂α5
+O(Δ6) (2.53)
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表 2.1 θの値

E-field H-field

T N T N

θE 1 n2
i /n2

i+1 1 1

θH 1 1 n2
i+1/n2

i 1

T : tangential

N : normal

ここで，O(Δj)は打切り誤差が j次のオーダであることを示している．

一方，φR，φLは次式の境界条件を満たす．

φR = θEφL (2.54)

∂φR

∂α
= θH

∂φL

∂α
(2.55)

ここで，θE，θH は，屈折率の不連続部における電界，磁界成分の境界条件を考慮する定

数である．離散方向に対するそれぞれの値をまとめると表 2.1のようになる．扱う界成分

の離散方向により，適切な θE，θHを選択する．

2次精度改良差分式の導出には，さらに高次の境界条件が必要とされる．そこで，１次

元Helmholtz方程式

β2φ =
(
∇2

α + k2
0n

2
)
φ (2.56)

に基づき，高次の境界条件を導く．式 (2.56)に，式 (2.54)，(2.55)を応用することで次式

の境界条件が導かれる．

∂2φR

∂α2
= θE

[
∂2φL

∂α2
+ ηφL

]
(2.57)

∂3φR

∂α3
= θH

[
∂3φL

∂α3
+ η

∂φL

∂α

]
(2.58)

∂4φR

∂α4
= θE

[
∂4φL

∂α4
+ 2η

∂2φL

∂α2
+ η2φL

]
(2.59)

∂5φR

∂α5
= θH

[
∂5φL

∂α5
+ 2η

∂3φL

∂α3
+ η2∂φL

∂α

]
(2.60)
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ここで，k0は自由空間波数，nは導波路の屈折率分布を表し，η = k2
0(n

2
i − n2

i+1)を定義し

ている．なお，これらの式は打切り誤差を生じない．つまり，テイラー級数展開と界の境

界条件より導かれる改良差分式の精度は，テイラー級数展開の打切り誤差に依存する．

式 (2.52)，(2.53)から実際の標本点ではない φR，φLを消去する．はじめに，式 (2.52)

に，界の境界条件式 (2.54)，(2.55)，(2.57)～(2.60)を代入する．次に，式 (2.53)の両辺を

適当に微分した式をそれぞれ代入すると，次式が求まる．

φi+1 = f0φi + f1
∂φi

∂α
+ f2

∂2φi

∂α2
+ f3

∂3φi

∂α3
+ f4

∂4φi

∂α4
+ f5

∂5φi

∂α5
+O(Δ6) (2.61)

テイラー級数展開と界の境界条件より導いた式 (2.61)は，屈折率の不連続の影響を考慮に

入れて φi+1を φiでテイラー級数展開した式と見なせる．よって，式 (2.61)を一般化テイ

ラー級数展開と呼ぶことにする．

同様の手順により，屈折率の境界が左側にある場合についての一般化テイラー級数展開

を導出すると次式を得る．

φi−1 = e0φi + e1
∂φi

∂α
+ e2

∂2φi

∂α2
+ e3

∂3φi

∂α3
+ e4

∂4φi

∂α4
+ e5

∂5φi

∂α5
+O(Δ6) (2.62)

ただし，式 (2.61)，(2.62)の各係数については以下にまとめる．両式とも，屈折率の不連

続部が存在しないときは，通常のテイラー級数展開と一致する．

f0 = θE

(
1 +

q2η

2
+
q4η2

24

)
+O(Δ6)

f1 = θE

(
p +

pq2η

2
+
pq4η2

24

)
+ θH

(
q +

q3η

6
+
q5η2

120

)
+O(Δ6)

f2 = θE

(
p2

2
+
q2

2
+
p2q2η

4
+
q4η

12

)
+ θH

(
pq +

pq3η

6

)
+O(Δ6)

f3 = θE

(
p3

6
+
pq2

2
+
p3q2η

12
+
pq4η

12

)
+ θH

(
p2q

2
+
q3

6
+
p2q3η

12
+
q5η

60

)
+O(Δ6)

f4 = θE

(
p4

24
+
p2q2

4
+
q4

24

)
+ θH

(
p3q

6
+
pq3

6

)
+O(Δ6)

f5 = θE

(
p5

120
+
p3q2

12
+
pq4

24

)
+ θH

(
p4q

24
+
p2q3

12
+

q5

120

)
+O(Δ6)
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ここで，次の置き換えにより fj → ejに変換できる．

p→ −c

q → −d

ni+1 → ni−1

式 (2.61)，(2.62)の一般化テイラー級数展開に基づき差分式を導出することで，屈折率

の不連続部の有無に関わらず，打切り誤差の明確な差分式を導出できる．

いま，打切り誤差をO(Δ3)とすると，

φi+1 = f0φi + f1
∂φi

∂α
+ f2

∂2φi

∂α2
+O(Δ3) (2.63)

φi−1 = e0φi + e1
∂φi

∂α
+ e2

∂2φi

∂α2
+O(Δ3) (2.64)

となる．両式より，1階微分，2階微分の差分式を導出する．

∂φi

∂α
=

f2φi−1+(f0e2−e0f2)φi−e2φi+1

e1f2−f1e2

+O(Δ2)

≡ a1φi−1+b1φi+c1φi+1

≡ Dαφi (2.65)

∂2φi

∂α2
=

f1φi−1+(f0e1−e0f1)φi−e1φi+1

e2f1−f2e1
+O(Δ)

≡ a2φi−1+b2φi+c2φi+1

≡ D2
αφi (2.66)

ただし，式 (2.66)は ξ=0.5のときO(Δ2)となる．式 (2.65)，(2.66)の各係数は，一般化

テイラー級数展開におけるO(Δ6)の項まで含んでいるが，O(Δ4)の項までで打ち切れば，

2次精度改良差分式 [25]，[26]となる．本論文では，ここで導出した 2次精度改良差分式

を使用する．
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2.5 虚軸BPM

導波路の固有モード界を得るために，虚軸BPMを利用する．虚軸BPMとは，式 (2.51)

における光波の実伝搬軸 zを虚軸 jτ に置き換えることで，固有モードを含む任意の界か

ら固有モードのみを取り出す手法である．行列計算には，直接解法であるマルチフロンタ

ル法を用いる [37]-[39]．

本論文では，増幅係数を用いて固有モードを抽出する手法 [32]を用いる．この手法で

は，所望の界を増幅することで，固有モードが抽出される．本章では，簡単のため，セミ

ベクトル解析について説明する．式 (2.50)の解は固有モードの和として次のように書くこ

とができる．

φ(x, y, τ ) =
∑

amφm(x, y) (2.67)

ここで，amは固有モード界分布 φmの振幅である．mはモードの次数を表している．固

有モードは，以下に示される固有値方程式を満たさなければならない．

(Axx + Ayy + (k2
0n

2 − β2))φm = 0 (2.68)

ここで，βは固有モードの伝搬定数であり，実効屈折率 neを用いると，β = kneと表すこ

とができる．増幅係数を得るため，式 (2.51)を以下のように変形する．

φl+1
m =

1 +
Δτk2

0

2χ
(Axx + Ayy + ν)

1 − Δτk2
0

2χ
(Axx + Ayy + ν)

φl
m (2.69)

式 (2.68)を以下のように変形する．

(Axx + Ayy)φm = k2
0(n

2
e − n2)φm (2.70)

式 (2.70)を式 (2.69)に代入すると増幅係数Aが得られる．

φl+1
m =

1 +
Δτk2

0

2χ
(n2

e − n2
0)

1 − Δτk2
0

2χ
(n2

e − n2
0)
φl

m ≡ Aφl
m (2.71)

増幅係数を最大にするには，Aの分母を 0と置くことにより得られる．即ち，Δτ を以下

の式で与えると，増幅係数が最大になり，所望の固有モード界を抽出することが可能と
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なる．

Δτ =
2χ

k2
0(n

2
e − n2

0)
(2.72)

なお，第3章で述べるADI法を適用した虚軸BPMでは，増幅係数は以下に示す式 (2.73)

となる [11]．

φl+1
m =

1 +
Δτk2

0

2χ
(n2

e − n2
0) + ε

1 − Δτk2
0

2χ
(n2

e − n2
0) + ε

φl
m ≡ Aφl

m (2.73)

ε =
Δτ 2

4χ2
(Axx +

ν

2
)(Ayy +

ν

2
) (2.74)

式 (2.71)と比べると，付加項が含まれている．この付加項が誤差を生み，増幅係数を

利用した固有モード抽出手法においてADI法を併用することはできない．その代わりに，

ADI法に基づくBPMでは更新法 [27]を利用して界の収束を速めることができる．但し，

高次の固有モードを抽出するには，グラム・シュミット直交化法を用いて低次のモードを

差し引きながら，繰り返し演算する必要がある [29]-[31]．

2.6 むすび

具体的な検討の前に，BPMの基本式について説明した．まず，マクスウェルの方程式

から，電界と磁界に関する 2種類のフレネル方程式を導出した．フレネル方程式をCN法

によって z方向に差分化し，z方向に 2次精度を有する差分BPMの基本式を導出した．

次に，横方向の差分に対しても 2次精度を保証するために，改良差分式を導出した．2次

精度の改良差分式は，界の境界条件とテイラー級数展開を組み合わせ，1次元Helmholtz

方程式を用いて境界条件を満足させる手法であることを明示した．

最後に，虚軸BPMについて概説した．界の収束を速めるために，増幅係数を導入した．

これにより，所望のモードを抽出するための最適なΔτが決定されることを明らかにした．



第3章 Fundamental法による計算効率

の改善

3.1 まえがき

最近，TanによってFundamental法と呼ばれる簡素な定式化が，ADI法に基づくFDTD

法 [40]や局所的一次元FDTD法 [41]に導入された [42], [43]．この手法を用いると，従来

の陰的な FDTD法の精度と等価でありながら，基本式の右辺に微分項を含まないため計

算が極めて簡素に済む．Fundamental法は陰解法を効率良く実装できる手法であるので，

これをBPMに導入することも可能である．

本章の目的は，Fundamental法を用いたフルベクトルBPMを新たに提案し，その有効

性を詳細に議論することである．はじめに，フレネル方程式をCN法で陰に解くCN-BPM

にFundamental法を導入する (FCN-BPM)．FCN-BPMは，従来の定式化に比べて算術演

算数が極端に少なくなる．その結果，プログラミングが簡素化され，CN-BPMと完全に

同一の結果を得ながら，計算時間を 85%に短縮可能であることを明らかにする．

次に，更なる計算効率の改善を達成するために，ADI法を適用した BPM [44]-[47]に

Fundamental法を導入する (FADI-BPM)．係数行列の関係に注意しながら，各ステップで

の屈折率の選択方法を議論する．FADIを用いると係数行列が可換となり，伝搬方向に構

造の変化する導波路の場合でも計算精度が維持されることを明らかにする．FADI-BPM

の有効性を検証するために，直線テーパ導波路型偏波変換器 [24]を解析する．計算時間

が通常のADI-BPMに比べておよそ 74%に短縮され，計算効率の高いBPMアルゴリズム

を構築できることを明らかにする．
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3.2 Fundamental法に基づくBPM

3.2.1 CN-BPM

CN法で z方向に離散化したフレネル方程式 (2.51)を再掲する．

(
[I ]− [M ]

)
φl+1 =

(
[I ] + [M ]

)
φl (3.1)

但し，

[M ] =
Δz

2χ

⎛
⎜⎜⎝ Axx + Ayy B

B̃ Ãxx + Ãyy

⎞
⎟⎟⎠

Fundamental法を利用することによって，式 (3.1)を簡素化する．φの係数を共通化す

ることを意図して式 (3.1)を変形すると，次式を得る．

(
[I ]− [M ]

)
φl+1 = 2φl −

(
[I ]− [M ]

)
φl (3.2)(

[I ]− [M ]
)
(φl+1 + φl) = 2φl (3.3)

この変形によって，微分項を含む φの係数を左辺にまとめることができる．しかしなが

ら，式 (3.3)から明らかなように，左辺に l番目のステップと l + 1番目のステップの界

が混在しており，このままでは行列を計算することが難しい．そこで，以下の補助変数

v = [vx, vy]を導入する．

vl+ 1
2 = φl+1 + φl (3.4)

vを利用して式 (3.3)を 2ステップに分割すると，

1

2

(
[I ]− [M ]

)
vl+ 1

2 = φl (3.5)

φl+1 = vl+ 1
2 − φl (3.6)

を得る．これが FCN-BPMの基本式である．計算するステップ数が 1ステップ増えたも

のの，式 (3.5), (3.6)の右辺には微分項の存在しないことが分かる. ここで，得られる差分



3.2 Fundamental法に基づくBPM 31

表 3.1 算術演算数

Multiplication, Division Addition, Subtraction

CN-BPM 12 36

FCN-BPM 0 2

式の右辺の算術演算数を表 3.1に示す．比較のため, 従来のCN-BPMの結果も併記してい

る. 従来手法に比べFCN-BPMの算術演算数が極端に少ないことが分かる. このことから

プログラミングの簡素化が図れ, 計算効率の向上が期待される.

FCN-BPMの有効性を検討するために, 図 3.1に示すリブ型構造の固有モード解析を行

う．構造パラメータは ngl = 3.44, ns = 3.40, w = 3.6μm, t = 0.6μm, h = 1.2μm とする.

使用波長を λ = 1.15μm に選び, 準TEモードを算出する.

airw

h
t ngl

ns

x

y

図 3.1 リブ導波路

従来のCN-BPMとFCN-BPMから得られた, 計算の刻み幅Δx = Δyに対する正規化伝

搬定数Bを図3.2に示す. 計算の刻み幅に対しBは収束する傾向を示す. ここで, CN-BPM

とFCN-BPMとの結果は完全に一致しており両手法が等価であることを確認できる．尚，

第 2章で述べた通り，準TEモードに対して電界，磁界の 2種類のフレネル方程式が存在

するが，どちらで計算した場合にも同一の結果を得る．図示はしないが，準 TMモード
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図 3.2 正規化伝搬定数

で計算した場合にも CN-BPMと FCN-BPMとで同一の結果を得ることを確認している．

また, CoreTMi7− 860 プロセッサ (2.80GHz)を搭載したPCで計算した場合，FCN-BPM

は従来手法と比較して計算時間を約 85%に短縮できる．

3.2.2 ADI-BPM

式 (3.1)を効率良く計算するために，ADI法が導入され (ADI-BPM)，これまでに種々

のデバイスが解析されてきている [33], [44]-[47]．ADI-BPMの計算式は，三重対角行列を

解く問題に帰着する．三重対角行列は，トーマスアルゴリズムを利用して高速に計算可能

であるため，計算時間とメモリを大幅に削減することができる．本節では，ADI-BPMに

Fundamental法を適用して更なる計算の効率化を図る．

式 (3.1)を Peaceman-RachfordのADI形式で因数分解した式を以下に示す．

(
[I ]− [Myy]

)(
[I ]− [Mxx]

)
φl+1 =

(
[I ] + [Myy ]

)(
[I ] + [Mxx]

)
φl (3.7)
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ここで，

[Mxx] =
Δz

2χ

⎛
⎜⎜⎝ Axx B

0 Ãxx

⎞
⎟⎟⎠ , [Myy] =

Δz

2χ

⎛
⎜⎜⎝ Ayy 0

B̃ Ãyy

⎞
⎟⎟⎠

である．式 (3.7)に中間界 φl+ 1
2 を導入すると，以下のADI-BPMの計算式を得る．

1st step:

(
[I ]− [Myy]

)
b
φl+ 1

2 =
(
[I ] + [Mxx]

)
a
φl (3.8)

2nd step:

(
[I ] − [Mxx]

)
d
φl+1 =

(
[I ] + [Myy ]

)
c
φl+ 1

2 (3.9)

式中の a～dは，各々の係数行列を区別するために付与した記号である．ここで，式 (3.8)

を式 (3.9)に代入し，両辺に係数行列 bを左から掛けると次式を得る．

(
[I ]− [Myy]

)
b

(
[I ] − [Mxx]

)
d
φl+1

=
(
[I ] − [Myy]

)
b

(
[I ] + [Myy]

)
c

(
[I ] − [Myy]

)−1

b

(
[I ] + [Mxx]

)
a
φl (3.10)

式 (3.10)が式 (3.7)に戻るためには，式 (3.10)の右辺第 1, 2項の係数行列 b, cが可換とな

る必要がある．可換性を満たすためには，導波路構造を表す屈折率分布が係数行列 b, cで

等しくならなければならない．式 (3.7)はΔzに対して 2次精度であるから，可換性を満

たせば，2次精度が保証される．可換性が満たされないとき，計算精度は 1次精度となる．

屈折率の選択し得る組み合わせを表 3.2に示す．ここで，Method 1では，次の計算ステッ

プで屈折率情報を更新することによって，伝搬方向の屈折率変化が表現される．表 3.2の

うち，Method 1から 4が可換性を満たす屈折率の組み合わせである．2次の計算精度を

得るためには，Method 1から 4のいずれかの方法で屈折率情報を設定すべきである．

以上の事実を念頭に置きながら，Fundamental法を利用して簡素な ADI-BPMの計算

式（FADI-BPM）を導出する．まず，補助変数 vを用いて式 (3.8), (3.9)を以下の式に書

き換える．
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表 3.2 各係数行列において選択可能な屈折率

a b c d

Method 1 nl nl nl nl

Method 2 nl nl nl nl+1

Method 3 nl nl+1 nl+1 nl+1

Method 4 nl nl+ 1
2 nl+ 1

2 nl+1

Method 5 nl nl nl+1 nl+1

1st step:

vl
x =

(
1 +

Δz

2χ
Axx

)
a

φl
x +

Δz

2χ
Bφl

y　 (3.11)

(
1 − Δz

2χ
Ayy

)
b

φ
l+ 1

2
x = vl

x (3.12)

vl
y =

(
1 +

Δz

2χ
Ãxx

)
a

φl
y +

Δz

2χ
B̃φ

l+ 1
2

x (3.13)

(
1 − Δz

2χ
Ãyy

)
b

φ
l+ 1

2
y = vl

y (3.14)

2nd step:

v
l+ 1

2
y =

(
1 +

Δz

2χ
Ãyy

)
c

φ
l+ 1

2
y +

Δz

2χ
B̃φ

l+ 1
2

x (3.15)

(
1 − Δz

2χ
Ãxx

)
d

φl+1
y = v

l+ 1
2

y (3.16)

v
l+ 1

2
x =

(
1 +

Δz

2χ
Ayy

)
c

φ
l+ 1

2
x +

Δz

2χ
Bφl+1

y (3.17)

(
1 − Δz

2χ
Axx

)
d

φl+1
x = v

l+ 1
2

x (3.18)

式 (3.18)を用いると，1ステップ前は以下の式で表現される．(
1 − Δz

2χ
Axx

)
d

φl
x = v

l− 1
2

x (3.19)

式 (3.19)を用いて式 (3.11)を書き換える．

vl
x =

(
1 +

Δz

2χ
Axx

)
a

φl
x +

Δz

2χ
Bφl

y
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= 2φl
x −

(
1 − Δz

2χ
Axx

)
a

φl
x +

Δz

2χ
Bφl

y

= 2φl
x − v

l− 1
2

x +
Δz

2χ
Bφl

y (3.20)

式 (3.13), (3.15), (3.17)も同様に書き換えることが可能である．

更に，新たに補助変数ψを導入し，式 (3.13)と式 (3.15)中の最終項を次式で共通化する．

ψ
l+ 1

2
x =

Δz

2χ
B̃φ

l+ 1
2

x . (3.21)

式 (3.17)と 1ステップ先の式 (3.11)に現れる最終項も，同様に次式で共通化する．

ψl+1
y =

Δz

2χ
Bφl+1

y . (3.22)

結果として，以下に示す FADI-BPMの計算式が得られる．

1st step:

vl
x = 2φl

x − v
l− 1

2
x + ψl

y (3.23)(
1 − Δz

2χ
Ayy

)
b

φl+1/2
x = vl

x (3.24)

ψ
l+ 1

2
x =

Δz

2χ
B̃φ

l+ 1
2

x (3.25)

vl
y = 2φl

y − v
l− 1

2
y + ψ

l+ 1
2

x (3.26)(
1 − Δz

2χ
Ãyy

)
b

φ
l+ 1

2
y = vl

y (3.27)

2nd step:

v
l+ 1

2
y = 2φ

l+ 1
2

y − vl
y + ψ

l+ 1
2

x (3.28)(
1 − Δz

2χ
Ãxx

)
d

φl+1
y = v

l+ 1
2

y (3.29)

ψl+1
y =

Δz

2χ
Bφl+1

y (3.30)

v
l+ 1

2
x = 2φ

l+ 1
2

x − vl
x + ψl+1

y (3.31)(
1 − Δz

2χ
Axx

)
d

φl+1
x = v

l+ 1
2

x (3.32)
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但し，最初の計算のみ入射界 φ0
x，φ

0
yを

v
− 1

2
y =

(
1 − Δz

2χ
Ãxx

)
d

φ0
y (3.33)

v
− 1

2
x =

(
1 − Δz

2χ
Axx

)
d

φ0
x (3.34)

に代入して得られる vx
− 1

2 , vy
− 1

2 を用いる．注目すべきは，計算式の右辺において，微分演

算は，式 (3.25)と式 (3.30)に現れる 2ヶ所の混合微分項のみで済むことである．右辺に 8

つの微分項が存在する従来のADI-BPMの計算式 (3.8), (3.9)と比べて，FADI-BPMの計

算式は極めて簡素になる．特に，9点差分近似を必要とする混合微分項の計算量が低減さ

れることで，少ない計算時間のアルゴリズムが実現される．φ = Eにおける，ADI-BPM

と FADI-BPMの計算式の右辺に存在する算術演算数を表 3.3にまとめる．

表 3.3 算術演算数

Multiplication, Division Addition, Subtraction

ADI-BPM 28 80

FADI-BPM 12 42

ここで，FADIをBPMに適用した場合の係数行列の可換性を検証する．x成分を更新

するときには，式 (3.24)の係数行列 bの屈折率情報は φ
l+ 1

2
x を通じて式 (3.31)に引き継が

れる．式 (3.31)は，ADIの式 (3.9)右辺（係数行列 c）に相当する．同様に，y成分の更新

には，式 (3.27)の係数行列 bの情報が cに引き継がれる．即ち，FADI法は bと cに同一

の屈折率が設定されるので，常に行列の可換性を満たす．dと aの屈折率情報にも同じこ

とが言える．更に，FADI法の計算は，aに nlを，dに nl+1を設定したADI法と完全に等

価である．結果として，2次精度を維持しながら，表 3.2のMethod 2から 4の屈折率情

報を FADI法で使用することができる．

FADI-BPMの有効性を検証するために，図3.3に示す直線テーパ導波路型偏波変換器 [24]

を解析する．本デバイスは一対のコア層から構成され，各々のコアが非対称かつ反対方向

にテーパ化された，直線テーパ導波路型偏波変換器である．準 TMモードを入力し，準
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TEモードを出力することを意図している．コアとクラッドの屈折率をそれぞれnco = 2.2

，ncl = 1.445とし，入力導波路の高さと幅をそれぞれ h = 0.8 μm，w1 = 0.4 μm，出力導

波路の幅をw2 = 0.8 μm，デバイス長を l = 200 μmとする．使用波長を λ = 1.55 μm，計

算の刻み幅をΔx = Δy = Δz = 0.02 μm，参照屈折率を n0 = βin/k0とする．βin は，入

力導波路における固有モードの伝搬定数である．

階段近似による量子化誤差を低減するために，屈折率境界近傍でコアとクラッドの屈折

率の平均値を与える方法が効果的である [48]．本研究では，屈折率境界に最も近い標本点

に対して，以下の式から算出される平均的な屈折率を与える．

n2
i =

(Δα/2 + d)n2
1 + (Δα/2 − d)n2

2

Δα
(3.35)

α ∈ {x, y}であり，dは，屈折率境界に最も近い標本点から境界位置までの距離を表して
いる (−Δα/2 < d ≤ Δα/2)．改良差分式における，標本点から境界位置までの距離 ξは，

2次精度が維持されるように，0.5に固定している．

(a) (b)

x

y

z

w1

w2

h

h

TM

TE

ncl
nco

l

z

y
x

w2

w1

ncl n
co l

under-core

upper-core

lower-core

upper-core

図 3.3 導波路型偏波変換器 (a) 鳥瞰図 (b) x - z断面

従来のADI-BPMと FADI-BPMから得られた伝搬ビーム解析の結果を，図 3.4に示す．

光波の伝送パワーを，界の 2乗ノルムで近似している．即ち，φ = E に対して PE =
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図 3.4 パワー

∫∫
(|Ex|2 + |Ey|2)dxdy，φ = Hに対してPH =

∫∫
(|Hx|2 + |Hy|2)/n2dxdyで評価する．図中

のTotalは，伝送パワーを入射端のパワーで正規化したものを示している．導波モードパ

ワーは，正規化パワーと重なり積分の積によって算出される．重なり積分は，比較界を準

TEモードにおける出力導波路の固有モード界とし，伝搬界と比較界からスカラ型の評価

式で算出している．図より，入射された準TMモードの界の殆どが，出力端付近で準TE

モードの界に変換することがわかる．(φ = E の場合と φ = H の場合とで結果が異なる

点については次章で詳しく議論する．)ここで注目すべきは，FADI-BPMとADI-BPMの

結果は良く一致しており，両手法が等価となることである．実際には両手法の計算結果に

10−13以下の誤差が見られるが，実用上は等価であると言える．また，前節と同じ PCを

用いた場合，FADI-BPMの計算時間は従来手法と比較して約 74%になる．
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3.3 むすび

Fundamental法を用いてフルベクトルBPMを再定式化した．CN-BPMにFundamental

法を適用することで，従来の定式化と完全に同一の結果を得ながら計算時間をおよそ85%に

短縮可能であることを示した．また，ADI-BPMにFundamental法を適用すると，係数行

列が可換となり，伝搬方向に構造の変化する導波路の場合でも計算精度が維持されること

を明らかにした．計算時間は，従来の ADI-BPMに比べて 74%まで短縮される．本章で

は，より汎用性の高いフルベクトル型の FCN-BPMと FADI-BPMについて議論したが，

偏波結合項を無視することで，計算負荷を低減しながら，セミベクトル解析を行うことも

可能である．





第4章 電界と磁界に基づく高精度な伝搬

ビーム解析法

4.1 まえがき

従来の BPMでは，電界 (φ = E)のフレネル方程式または磁界 (φ = H)のフレネル方

程式の片方を解くことにより，光波の振る舞いが解析されてきた．さらに，パワーは |E|2

や |H|2/n2のような界の二乗ノルムによって評価されてきた．ところが，この方法を用い

て伝搬方向に屈折率が変化する強導波構造を伝搬ビーム解析すると，パワーの保存されな

い問題がしばしば生じる [13]-[16]．この問題を解決する方法として，ポインティングベク

トルに基づいてパワーを計算する方法の可能性が文献 [13]で指摘されているが，これまで

に具体的な計算例は示されていない．

本章では，電界と磁界に関する 2種類のフレネル方程式を同時に解きながら，ポイン

ティングベクトルに基づいて，電界と磁界の積でパワーを評価する手法の必要性を検証

する．本手法では，計算すべきマトリクスの数が従来の 2倍になるが，効率良く計算パラ

メータを共有することで，計算メモリの増加量は僅かで済むと期待される．

はじめに，強導波のテーパ構造を有するスポットサイズ変換器を解析する．スポットサ

イズ変換器は，2種の異なる導波路を低損失に接続するためのパッシブデバイスである．

パッシブデバイスでは，前方伝搬と後方伝搬とで得られる導波モードパワーが一致する性

質を利用し，本解析手法の妥当性を証明する．更に，本手法を用いて，テーパ長とモード

変換効率の関係を調べる．

次に，第 3章で取り上げた直線テーパ導波路型偏波変換器を改めて解析する．伝搬方向

に屈折率が変化し，かつ偏波結合項の寄与が大きい強導波構造は，従来の伝搬ビーム解析
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において最もパワー計算精度の信頼性に欠けるモデルの一つである．本手法の有効性を実

証するために，FDTD法による計算結果と比較する．本手法は，FDTD法と同等の精度

を有しながら，効率的に計算することができることを明示する．

最後に，第 3章で提案した FADI-BPMを併用しながら，導波路型偏波変換器における

偏波変換メカニズムを明らかにし，短いデバイス長で動作する構造を検討する．固有モー

ド解析より，導波路内に 1次モードと 2次モードが混在する混合モード領域が存在するこ

とを明らかにする．混合モード領域では偏波間の結合が生じ易いため，この領域を伝搬方

向に拡大することができれば，効率的な偏波変換がなされる．本章では，曲線テーパ化さ

れたコアを導入することによって混合モード領域が拡大され，結果として短軸長で偏波変

換の達成されることを明示する．さらに，部分的に上部コアを除去することで偏波間の再

結合が抑制され，従来の半分のデバイス長 100 μmで広い波長帯域に渡って高い偏波変換

効率の得られることを明らかにする．

4.2 電界と磁界に基づくBPM

マクスウェルの方程式をポインティングベクトルに代入し，界の z成分と界の z方向の

微分を無視すると，伝送パワーを評価するための近似式が得られる．すなわち，

PE =
1

−jωμ0

∫∫
Re{|Ex|2 + |Ey|2}dxdy (4.1)

PH =
1

−jωε0
∫∫

Re{|Hx|2 + |Hy|2
n2

}dxdy (4.2)

従来のBPMでは，電界または磁界に基づくフレネル方程式 (2.51)のうち，片方のみを解

き，式 (4.1)または式 (4.2)を用いて伝搬する光波のパワーを評価してきた．しかしなが

ら，これらの式は，弱導波構造の解析が前提となっている．強導波構造の解析では，以下

の式でパワーを厳密に評価すべきである．

P =
1

2

∫∫
Re(ExH

∗
y − EyH

∗
x)dxdy (4.3)

ここに*は複素共役を意味する．本章では，1つのモードに対して存在する，電界と磁界

の 2種類のフレネル方程式 (2.51)を解くことで式 (4.3)の形式でパワーを評価した際の計
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算精度を議論する．一見したところ，電界と磁界両方のフレネル方程式を解くことは，2

倍の計算メモリを要するように思われる．しかし，実際は，式 (2.51)を計算する過程で，

電界と磁界とで多くの計算パラメータを共有することができるため，メモリの増加量は僅

かで済むことが期待される．本手法の有効性を，次節以降で議論する．

4.3 解析結果

4.3.1 直線テーパ導波路型スポットサイズ変換器

伝搬方向に屈折率変化を伴う強導波構造の一例として，直線テーパ導波路型スポット

サイズ変換器 [2]を取り扱う．構造を図 4.1に示す．Si細線導波路を x-z面内でテーパ化

することで，界の伝搬とともにスポットサイズを変換し，Si細線導波路と SiON導波路と

の接続損を低減することを意図している．便宜上，Si細線導波路から光を入射する場合

を前方伝搬 (Forward)，逆に，SiON導波路から光を入射する場合を後方伝搬 (Backward)

と定義する．Si, SiON, SiO2オーバークラッド, SiO2アンダークラッドの屈折率をそれぞ

れ，3.48，1.5，1.465，1.44とする．なお，使用波長は λ = 1.55 μmとし，計算に用いる

刻み幅をΔx = Δy = Δz = 0.01 μm，参照屈折率を n0 = (βin + βout)/2k0とする．ここ

で，βin と βoutはそれぞれ，入力導波路と出力導波路の固有モードの実効屈折率である．

一般に，スポットサイズ変換器の BPM解析では，界の副成分が小さいことを仮定し，

偏波結合項を無視したセミベクトル伝搬式が使用される [49]-[51]．しかしながら，本導波

路内を伝搬する界の副成分は，コアのコーナー部で著しく大きくなることを固有モード

解析にて確認している．従って，本章では，式 (2.51)中の偏波結合項BEy，B̃Ex，BHy，

B̃Hxを考慮したフルベクトル伝搬式を使用する．また，第 3章で扱ったように，屈折率

境界に最も近い標本点に対して，式 (3.35)から算出される平均的な屈折率を与える．

スポットサイズ変換器のようなパッシブデバイスでは，ForwardとBackwardの出力端

で各々の導波モードパワーは一致しなければならない [52]．そこで，本構造に+z，−z両
方向から界を入射した際の導波モードパワーの相反性を確認することで，パワー保存アル
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図 4.1 スポットサイズ変換器

ゴリズムの有効性を検証する．

はじめに，従来の手法で導波モードパワーを計算する．導波モードパワーは，出力端に

おける固有モード界と伝搬界との重なり積分を用いて算出される．従来，正規化パワーは

界の二乗ノルムで，重なり積分はスカラ型で評価されている．図 4.2，4.3に，従来の計算

方法によって算出された準TEモードと準TMモードの導波モードパワーをそれぞれ示す．

準TEモードの電界のスキームに注目すると，準TE，準TMモードともに，z = 100 μm

にてForwardとBackwardの導波モードパワーが一致しないことがわかる．即ち，相反性

が満たされていない．他方，Forwardに注目すると，電界と磁界で導波モードパワーの最

終値に差異の生じることがわかる．図示こそしないが，これらの現象は FDTD法を用い

た場合でも観察され，差分BPMの計算精度によるものではないことを確認している．
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図 4.2 準TEモードの導波モードパワー（従来法）
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図 4.3 準TMモードの導波モードパワー（従来法）
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次に，2種類のフレネル方程式から算出された電磁界分布を基に，式 (4.3)で光波の伝

送パワーを厳密に評価する．重なり積分の計算には，副成分を考慮することのできる，以

下のフルベクトル型評価式 [53], [54]を利用する．

η =
√
ηa ηb (4.4)

ここで，

ηa =
| ∫∫ E × H∗

0 · nzdS |2
Re {∫∫ E × H∗ · nzdS}Re {∫∫ E0 × H∗

0 · nzdS}
ηb =

| ∫∫ E0 × H∗ · nzdS |2
Re {∫∫ E × H∗ · nzdS}Re {∫∫ E0 × H∗

0 · nzdS}

である．ただし，E = [Ex, Ey], H = [Hx, Hy]であり，E0, H0は比較界を，*は複素共役

を表している．図 4.4，4.5に本手法を用いた場合の準TEモードと準TMモードにおける

導波モードパワーを示す．本手法を適用することにより，導波モードパワーの最終値が準

TEモードの場合には 0.85，準TMモードの場合には 0.64で一致し，相反性の満たされる

ことが見出せる．Forward, Backwardにおける出力端での磁界分布を，それぞれ図 4.6と

図 4.7に示す．Forwardでは SiONに，Backwardでは Siに主要界の集中する様子を確認

することができる．尚，本手法では電界と磁界の 2種類のフレネル方程式を扱うので，解

くべきマトリクスは 2倍となるが，計算パラメータを効率的に共有することで，計算機の

メモリ増加量を+3%に抑制できる．
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図 4.4 準TEモードの導波モードパワー（本手法）
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図 4.5 準TMモードの導波モードパワー（本手法）
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最後に，本手法を使用して，変換効率のテーパ長依存性を調べる．簡単のために，Forward

のみを議論する．本構造は，Siに主要界が集中する導波モードと，SiONに主要界が集中

する導波モードが存在する複合導波路と見なせる．従って，モード変換のメカニズムは，

両者のモード結合と解せる．2つのモードの結合長 Lは以下の式で表される．

L =
π

β1 − β2
(4.5)

ここで，β1と β2は各々のモードの伝搬定数である．式 (4.5)より，2つの導波モードの伝

搬定数が近いときに，結合長が長くなることがわかる．また，両者の伝搬定数が近いと位

相整合条件が満たされ，結合効率が高くなる．ゆえに，2つの導波モードの伝搬定数が近

い区間を長距離設けることで効率良くモード変換がなされると予想される．

図 4.8に，テーパ長に対する導波モードパワーを示す．予想されたように，準TE，準

TM両モードともにテーパ長を長くとることで，高い導波モードパワーを得ることがで

きる．
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図 4.8 テーパ長に対する導波モードパワー
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4.3.2 直線テーパ導波路型偏波変換器

前節で述べたパワー保存アルゴリズムの更なる有効性を検証するために，偏波結合項

の寄与が大きい偏波変換器を解析する．一例として，第 3章で扱った直線テーパ導波路型

偏波変換器 [24]を取り上げる．デバイス長を l = 100 μmとする．使用波長，計算の刻み

幅，参照屈折率は第 3章で扱った値と同一である．コアとクラッド境界近傍の屈折率を式

(3.35)を用いて平均化する．
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図 4.9 パワー (FDTD法)

伝搬ビーム解析を行う前に，FDTD法を用いて光波の伝搬特性を明らかにする．図 4.9

に伝搬距離に対するパワーを示す．正規化パワーの計算にはポインティングベクトルに基

づく評価式 (4.3)を，重なり積分の計算にはフルベクトル型の評価式 (4.4)を用いる．導波

モードパワーは，準TEモードにおける出力導波路の固有モード界と伝搬界との重なり積

分を用いて算出する．図より，入射された準TMモードのほとんどが準TEモードに変換

されることを見出せる．同時に，光波の伝搬過程においてパワー損失は僅か 4%程度に留

まることがわかる．

次に，伝搬ビーム解析を行う．図 4.10は，FDTD法における正規化パワーからの偏差
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図 4.10 FDTD法からの偏差

(P
BPM

−P
FDTD

)を表している．図より，式 (4.3)を用いて正規化パワーを評価することで，

FDTD法の結果と良く一致することがわかる．本手法は，FDTD法と同等の精度を有し

ながら，FDTD法よりも計算時間を大幅に短縮することができる．

4.4 曲線テーパの導入による導波路型偏波変換器の小型化

本節では，第 3章で導出した FADI-BPMと，これまでに検証したパワー保存アルゴリ

ズムを用いて，テーパ導波路型偏波変換器における偏波変換特性を明らかにし，デバイス

の小型化を図る．

まず，200 μmのデバイス長を有する従来の直線テーパ導波路型偏波変換器について，

各伝搬ステップにおける導波路断面の固有モード界を調べる．固有モード解析によると，

λ = 1.55 μmの場合，各伝搬ステップで，1次モードと 2次モードの 2つの固有モード界

が存在する．界分布の一例として，z = 0, 100, 200 μmでの導波路断面の固有モード界

分布 (電界成分)を図 4.11，4.12に示す．界分布は，それぞれの導波路断面における主要

界成分の最大値で正規化されている．z = 0 μm(入力端)では，1次モードが準 TMモー
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ドに相当し，2次モードが準TEモードに相当する．z = 100 μmでは，1次，2次モード

ともに Ex成分と Ey成分の振幅が互いにほぼ同等であり，両モードが混合された状態と

なっている．z = 200 μm(出力端)では，1次モードが準TEモードに相当し，2次モード

が準TMモードに相当する．このようにして，導波路内の 1次固有モードと 2次固有モー

ドの偏波状態は，光波の伝搬方向に沿って徐々に変化する．

図 4.13に，伝搬距離に対する 1次，2次固有モードの実効屈折率を示す．図より，2つ

のモード間の実効屈折率差は，入力端と出力端付近で最も大きくなることがわかる．他

方，先述したように，z = 100 μm付近では 2つのモードが混合された状態であり，両者

の実効屈折率差は最も小さくなる．これは，テーパ化された方向性結合器等 [55]-[57]で見

られるスーパーモードの典型的な特性と同一である．モードが混合される点は crossover

point [55]と呼ばれ，ここで偏波変換効率が最も高くなる．
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図 4.13 伝搬距離に対する 1次固有モードと 2次固有モードの実効屈折率 (直線テーパ型)

次に，伝搬ビーム解析によって，界が偏波変換する様子を調べる．図 4.14に，伝搬距

離に対する導波モードパワーを示す．破線で示される直線テーパ構造のデータに注目する

と，lが短くなるにつれて，出力端で得られる導波モードパワーは小さくなることがわか

る．これは，lが短いと，上下コア幅の変化が急激になり，結果としてモードの混合する
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図 4.14 導波モードパワー

領域が伝搬方向に短くなることで偏波変換効率が悪化するためと解せる．出力される導波

モードパワーは，l = 50, 100, 200 μmでそれぞれ 64%, 88%, 98% と計算される．

変換効率を改善するためには，入力端近傍でコア幅を大きく変化させ，モードが十分に

混合される導波路断面形状になったところで，コア幅の変化を小さくすべきである．曲線

テーパ導波路 [58]を導入すると，この条件を満たすことができる．そこで，偏波変換器

の直線テーパ形状を以下の式を利用して曲線テーパ形状にする．

w(z) = w1 + (w2 − w1)
(z
l

)1/r
(4.6)

入力端付近でコア幅の変化を大きくするために，文献 [58]中の式 (1)右辺における最初の

減算を加算に置き換えている．r = 1で上下コアが直線状にテーパ化され，図 3.3に示す

構造となる．r > 1に選ぶことで，図 4.15に示されるように，上下コアが曲線状にテーパ

化される．本節では，r = 2に選ぶ．ここで，再度図 4.14に示される導波モードパワーを

考察する．図より，曲線テーパ導波路を導入することで，出力端での導波モードパワーが

上昇する様子が観察される．出力される導波モードパワーは，l = 50, 100, 200 μmでそ

れぞれ 83%, 97%, 99%と計算される．
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図 4.15 曲線テーパ導波路型偏波変換器 (a) 鳥瞰図 (b) 上面図

混合モードの観点から，曲線テーパ導波路を導入する効果について更に考察する．図

4.16に，l = 50, 100 μmにおける伝搬距離に対する 1次固有モードと 2次固有モードの実

効屈折率差Δneff を示す．Δneff は，(neff(1st) − neff(2nd))/{(ncr
eff(1st) + ncr

eff(2nd))/2}で定義さ
れる値である．ncr

eff(1st)と ncr
eff(2nd)は，crossover pointでの 1次固有モードと 2次固有モー

ドの実効屈折率をそれぞれ意味する．本研究では，Δneff が 3%以下となる領域を 2つの

モードが十分に混合される混合モード領域と見なす．図より，曲線テーパ導波路を導入す

ることで，混合モード領域が伝搬方向に拡大することがわかる．結果として，偏波変換効

率が向上し，出力端で大きな導波モードパワーを得ることができる．

図 4.17に，消光比の波長特性を示す．比較のために，文献 [24]で提案された直線テー

パ導波路型偏波変換器 (r = 1)の結果を点線で示している．図より，r = 1の直線テーパ

形状を維持したまま 100 μmに短縮すると波長特性が悪化するが，曲線テーパ形状に変え

ることで広い波長帯域で消光比の増加する様子が観察される．しかしながら，従来の構

造 [24]と比べると，波長 1.2 μmから 1.7 μmまで消光比はなお低いままである．これは，

準TEモードに変換した界が準TMモードに再変換し，偏波変換効率を悪化させることが
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図 4.16 1次固有モードと 2次固有モードの実効屈折率差

主たる要因である．

一旦準TMモードが準TEモードに変換されてしまえば，もはや上部コアは必要ない．

そこで，l = 100 μmの構造において，z > 69 μmで見られる偏波間の再結合 (図 4.14参

照)を抑制するために，z > 69 μmで上部コアを部分的に除去する．結果を，図 4.17に▲

で示す．図より，1.2 μmから 1.7 μmの広い波長帯域に渡って，15 dB以上の消光比が得

られることがわかる．図示はしないが，準TEモードを入射した場合でも同等の結果が得

られることを確認している．尚，BPMの計算では進行波のみを仮定し，反射波を無視し

ていることに注意が必要である．上部コアを除去した構造において，上部コアの最終端に

残存する界は十分に小さいが，消光比のピークを算出する際に過大に評価されている可能

性がある．

最後に，上部コアを除去する位置について言及する．上部コアを除去する位置を変え

ると，消光比のピークが現れる波長が変化する．本研究では，O-バンドから U-バンド

(1.260 μmから 1.675 μm)の広い波長帯域で高い消光比を達成することを意図して構造を

設計した．それゆえ，中心となる波長1.45 μm付近で消光比が最大となるように z > 69 μm
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図 4.17 消光比の波長特性

で上部コアを除去した．図示はしないが，例えば上部コアを z > 71 μmで除去すると，波

長 1.55 μmでおよそ 30 dBの消光比のピークが得られる．

4.5 むすび

電界と磁界の 2種類のフレネル方程式を同時に解き，電界と磁界の積でパワーを計算す

るパワー保存型BPMの有効性を検証した．本手法を用いることにより，スポットサイズ

変換器のパワーの相反性が満たされることを確認した．更に，偏波変換器の解析におい

て，本手法の計算結果が，FDTD法の結果と良く一致することを明示した．本手法では

電界と磁界の 2種類のフレネル方程式を扱うため，解くべきマトリクスは 2倍となるが，

計算パラメータを効率的に共有することで，計算機のメモリ増加量を+3%に抑制できる．

FADI-BPMとパワー保存アルゴリズムを用いて，テーパ導波路型偏波変換器を解析し

た．はじめに，固有モード解析により，導波路内に，2つの固有モードが存在することを

明らかにした．導波路内には，2つのモードが混在する混合モード領域が一部生成され，

ここで偏波変換が顕著となる．曲線テーパ導波路の導入によって混合モード領域が伝搬方
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向に拡大され，効率良く偏波変換が達成されることを明示した．偏波間の再結合を抑制す

るために部分的に上部コアを除去することで，1.2 μmから 1.7 μmの広い波長帯域に渡っ

て，15 dB以上の高い消光比の得られることを示した．



第5章 金属膜を装荷した屈曲埋め込み型

光導波路

5.1 まえがき

光回路の小型化には屈曲した導波路が必要不可欠である．屈曲光導波路では，曲げに

伴って生じる損失が問題となる．屈曲損には，曲がり部で生じる純粋屈曲損と直線導波路

等との接続部で生じる遷移損とがある．これまで屈曲損を減らす手法が種々提案されて

きた．例えば，純粋屈曲損を低減するためには，屈曲部の外側に低屈折率のトレンチを

設置することが有効である [20], [21]．また，遷移損の低減にはコアの軸ずれが有効であ

る [59], [60]．

文献 [61]-[64]では，コアとトレンチとの間隔の変化に伴い，純粋屈曲損が周期的に変化

することが見出され，純粋屈曲損を最小にする最適なトレンチ位置の存在が指摘された．

この事実は，Howlayらにより，実験的にも確かめられた [65]．しかしながら，PDLを低

減する方法についてはまだ十分に検討されていない．平面光回路では，水平方向に導波路

を曲げると，長波長帯で準 TMモードの損失が準 TEモードに比べて大きくなり，PDL

の無視できないことが知られている [23]．

本章では，埋め込み型光導波路において，屈曲の外側に金属膜を装荷することで，準

TMモードの屈曲損のみを選択的に低減できることを明らかにする．金属は光の波長帯域

で損失性媒質として振る舞うため，金属膜の導入は寧ろ損失を増大させるかのように思え

る．しかしながら，金属膜を導入することで準 TMモードに対して混成導波路が形成さ

れ，コアに界が集中するスーパーモードが生成される．このモードを励振すると，準TM

モードの損失のみ低減される．この性質を応用することで，PDLの低減を図る．解析に



60 第 5章 金属膜を装荷した屈曲埋め込み型光導波路

は，第 3章，第 4章で提案したパワー保存型高効率BPMを用いる．

はじめに，基礎検討として，屈曲平行スラブ導波路を取り扱う．屈曲の外側にあるコ

アを本論文ではダミーコアと呼ぶことにする．ダミーコアを設置した混成導波路系では，

TE，TM両モードに対して偶奇のスーパーモードが生成される．屈曲導波路では，奇スー

パーモードの界が内側のコアに集中するため，このモードを励振することで屈曲損が低減

される．コアとダミーコアとの間隔を変化させると，トレンチを設置した場合と同様に，

純粋屈曲損が周期的に変化する．ダミーコアの位置を適切に選ぶことで，TE，TM両モー

ドの屈曲損を低減する効果があることを明らかにする．

次に，埋め込み型光導波路を解析する．屈曲の外側にダミーコアを設置したときの効

果を 3次元導波路でも確認した後，ダミーコアの代わりに金属膜を装荷した構造を検討す

る．装荷した金属膜が準TMモードに対してのみ SPPモードを生成する事実を積極的に

利用し，準TMモードに対して混成導波路を構成する．その結果，準TMモードの奇スー

パーモードは，コアに界が集中するモードとなり，屈曲損が低減される．この性質を応用

すると，準TMモードの屈曲損を準TEモードのそれに近づけることで PDLが低減され

る．金属膜装荷時の屈曲損失は，金属膜の幅，およびコアと金属膜の間隔によって周期的

に変化するが，特性は寸法変化に比較的鈍感である．

最後に，より広い波長帯域に渡って PDLが低減するように，金属幅及びコアと金属膜

の間隔を調節する．更に，本手法を，トレンチ部を設けた屈曲光導波路に応用する．結果

として，PDLのみならず，純粋屈曲損も同時に低減可能であることを明らかにする．

5.2 基礎検討

5.2.1 屈曲スラブ導波路

3次元屈曲光導波路を解析する前に，基礎検討として，図 5.1(a)に示す屈曲平行スラブ

導波路を取り扱う．コアとダミーコアの屈折率をnco = nd = 1.4675，クラッドの屈折率を

ncl = 1.46とする．コアとダミーコアの導波路幅を 2dc = 2dd = 6 μmとし，コアとダミー
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コアとの間隔 sを可変とする．屈曲半径をR = 4 mmに固定する．導波路幅が屈曲半径

に比べて十分小さく，かつ比屈折率差が小さいとき，屈曲導波路の屈折率分布は図 5.1(b)

に示すような直線導波路の屈折率分布 neqと等価になる．neqは次式で与えられる [66]．

neq = n(1 + x/R) (5.1)

本論文では，式 (5.1)を用いて，屈曲導波路の解析を行う．使用波長を λ = 1.55 μmに選

ぶ．計算に用いる刻み幅をΔx = 0.05 μmとする．吸収境界条件として，計算領域端に一

般化された完全整合層 [67]を設置する．

2dc 2dds

x

ncl ncl nd

R

nclnco

z

neq(x)

x

(a)

(b)

n

図 5.1 (a)ダミーコアを付加した 2次元屈曲導波路 (b)等価的屈折率分布

Kumarらは，屈曲dual-modeスラブ導波路において，基本モードに相当する偶スーパー

モードの界の極大が屈折率の高い屈曲の外側に現れ，高次モードに相当する奇スーパー
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モードの界の極大が屈折率の低い屈曲の内側に現れることを見出した [68]．屈曲dual-mode

スラブ導波路は，屈曲平行スラブ導波路において，2つのコア間隔を 0とした特殊な場合

であるため，屈曲平行スラブ導波路におけるスーパーモードにも同様の効果が期待される．

そこで，図 5.1に示す導波路の固有スーパーモード界を解析する．TMモード (Hy)にお

ける偶スーパーモードと奇スーパーモードの固有モード界を図 5.2に示す．一例として，

s = 16 μmに選んでおり，コアとダミーコアの位置を点線で示している．予想されたよう

に，偶スーパーモードの界は屈折率の高いダミーコアに集中し，奇スーパーモードの界は

屈折率の低い内側のコアに集中する．これは，文献 [68]で示された傾向と一致する．尚，

奇スーパーモードの実効屈折率は 1.4734，偶スーパーモードの実効屈折率は 1.4654と算

出される．図 5.2(b)にはダミーコアを付加しない場合に得られる固有モード界分布も破

線で示している．注目すべきは，ダミーコアを付加した際に得られる奇スーパーモードの

界の方が，ダミーコアを付加しない場合の固有モード界に比べて漏れ波が抑制される点で

ある．図示はしないが，同様の傾向はTEモードにおいても観察される．

図 5.3にコアとダミーコアとの間隔 sに対する奇スーパーモードの純粋屈曲損を示す．

参考として，ダミーコアを付加しない場合の結果も併記している．図より，ダミーコアを

s = 16 μm付近に設置することで，TE，TM両モードともに損失が最小となることを見出

せる．TMモードの場合，0.25 dB/mmの屈曲損を 0.076 dB/mmまで低減できる．なお，

偶スーパーモードでは，漏れ波の影響で屈曲損が大きく，s = 16 μmの場合，11.20 dB/mm

と算出される．

図 5.3から，sの変化に伴い，純粋屈曲損が周期的に変化する様子も同時に観察される．

この原因について考察する．本導波路では，内側のコアとダミーコアに挟まれた領域に，

中空導波路のような擬似導波路が形成される．sが大きくなると，疑似導波路の実効屈折

率が，内側のコアの実効屈折率と近くなる領域が現れる．このとき，疑似導波路と内側の

コアとで位相整合条件が満たされ，疑似導波路に界が生成される．屈曲の外側の実効屈折

率は大きいので，この界は漏れ波となり，結果として純粋屈曲損が増大する．疑似導波路

の高次のモードに対しても位相整合条件が満たされると，同じように純粋屈曲損が増大す

る．これが，図 5.3で純粋屈曲損に周期的な極大値が見られた原因である．尚，sが更に
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図 5.2 固有モード界分布 |Hy| (a) 偶スーパーモード (b) 奇スーパーモード
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図 5.3 奇スーパーモードの純粋屈曲損

増加すると，純粋屈曲損はダミーコアを付加しない場合の値に収束する．

sを適切に選択することで，奇スーパーモードの界はコアに集中し，その界形状は本来

の直線導波路の界に類似したものとなる．対照的に，偶スーパーモードの界はダミーコア

に集中し，コアにはほとんど存在しない．よって，直線導波路の固有モード界を直接入射

することで，低損失の奇スーパーモードを効率良く励振し，高損失の偶スーパーモードを

殆ど励振しない．結果として，伝搬に伴う純粋屈曲損を低く抑えることが可能となる．直

線導波路の固有モード界と奇スーパーモードの界との重なり度は良いので，軸ずれ等を使

用することなく，接続部で生じる遷移損も同時に抑圧される．

5.2.2 屈曲埋め込み型光導波路

次に，より実用的な構造として，石英系の埋め込み導波路から成る平面光導波路 [23]を

取り扱う．クラッド層が十分に厚く，シリコン基板の影響が無視できるものとする．解析す

る構造を図 5.4に示す．コアおよびクラッドの屈折率をそれぞれ nco = 1.4675，ncl = 1.46

とする．コアと同じ屈折率である nd = 1.4675のダミーコアを付加している．導波路幅を
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2ρx = 2ρy = 6.0 μm，屈曲半径をR = 4 mmとする．前節と同様に，屈曲導波路の屈折率

分布を，等価的な直線導波路の屈折率分布で表現する．使用波長を λ = 1.55 μmに選ぶ．

弱導波構造では界の副成分を無視できるため，セミベクトル解析を行う．漏れ波を伴う固

有モードを取り扱うので，ADI法ではなく，CN法に基づくBPMを使用する．計算に用

いる刻み幅は，Δx = Δy = 0.1 μmとする．尚，第 2章で導出した 2次精度改良差分式は

金属膜の装荷された導波路の解析でも使用実績があり [11]，その有効性は文献 [69]でも

確認されている．
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図 5.4 ダミーコアを付加した屈曲埋め込み型導波路

図 5.5に，sに対する純粋屈曲損を示す．図 5.3で見られた現象と同様に，sに対して純

粋屈曲損が周期的に変動する様子が観察される．準TMモードでは，s = 11 μmで純粋屈

曲損が最小となり，その値は 8.71 dB/cmである．準 TEモードでは，同じく s = 11 μm

で最小の純粋屈曲損 7.77 dB/cmを得る．詳しくは 5.3.3節で述べるが，クラッドよりも

屈折率の低いトレンチ部を設けることで更に純粋屈曲損を低減することが可能である．ダ

ミーコアを使用する利点は，コアと同一の屈折率を使用できる点にある．

遷移損は，曲線導波路と直線導波路 (入射導波路)の固有モード界の重なり積分で算出

される．前節で述べたように，ダミーコアを付加することによって，純粋屈曲損だけで

なく，遷移損も低減可能である．埋め込み導波路の場合，準 TMモードの遷移損は 0.66

dB(s = ∞)から 0.48 dB(s = 11 μm)まで低減される．準 TEモードの遷移損は 0.61



66 第 5章 金属膜を装荷した屈曲埋め込み型光導波路

dB(s = ∞)から 0.45 dB(s = 11 μm)まで低減される．幸いなことに，純粋屈曲損と遷移

損が最小となるのは，どちらも s = 11 μmに選んだ場合である．
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図 5.5 奇スーパーモードの純粋屈曲損

これらの傾向は，前節で扱った屈曲スラブ導波路で観察されたものと同様である．しか

しながら，図 5.3と図 5.5を比較して明らかなように，屈曲埋め込み型光導波路では，構

造の非対称性によって純粋屈曲損に大きな偏波間差が見られる．そこで，次節では PDL

を低減する方法を新たに提案する．

5.3 金属膜を装荷した屈曲埋め込み型光導波路

5.3.1 屈曲損の低減

光波と金属の自由電子との相互作用によって，金属と誘電体の界面に沿って SPPモー

ドと呼ばれる特殊なモードが伝搬することが知られている．SPPモードでは，金属面に

対して垂直な電界成分と水平な磁界成分が主要界となる．金属膜の幅をw，高さを tとし
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たときの寸法比 w/tが 1よりも大きいとき，Ey，Hx成分 (準 TMモード)が支配的とな

る [70]．石英系の基板に金属膜を装荷した構造における SPPモードの特性は文献 [11]で

詳細に検討され，分岐型偏波分割器にも応用された [71]．この SPPモードの性質に着目

し，屈曲埋め込み型光導波路にw/t � 1である金属膜を導入すると，準TMモードに対

して混成導波路が形成され，偶奇のスーパーモードが生成されるはずである．準TEモー

ドの場合，金属の影響を無視できるため，金属の有無に関わらず，スーパーモードは生成

されない．

図 5.6に示す埋め込み型光導波路を解析する．誘電体の構造値は前節で取り扱ったも

のと同一である．装荷する金属 (Au)をDrude分散性媒質として取り扱い [72]，屈折率を

λ = 1.55 μmで nm = 0.18 − j10.2 [73]とする．金属膜の厚みを t = 0.2 μmとする．金

属幅 wとコアと金属との間隔 sを可変とする．計算に用いる刻み幅は，Δx = 0.1 μm，

Δy = 0.05 μm，Δz = 0.1 μmとする．
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図 5.6 金属膜を装荷した埋め込み型光導波路

一例として，w = 3 μm，s = 5 μmにおける準 TMモードの界分布 |Hx|を図 5.7に示

す．図 5.7(a)より，偶スーパーモードは金属–誘電体境界に界が集中する様子が観察され

る．金属膜は光の波長帯域では損失性媒質であり，かつ屈曲により界は漏れ波となってい

るので，このモードの損失は大きなものとなる．対照的に，図 5.7(b)に示す奇スーパー

モードでは，金属–誘電体境界に僅かに界が生成されるものの，大部分の界はコアに集中
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している．比較のため，破線で金属膜を装荷しない場合の界を破線で示している．金属膜

を装荷することで，漏れ波の抑制されることが見出せる．
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図 5.7 固有モード界 |Hx| (a) 偶スーパーモード (b) 奇スーパーモード

図 5.8に，w = 3 μmの場合におけるコアと金属膜の間隔 sに対する純粋屈曲損を示す．

準TMモードは，奇スーパーモードの純粋屈曲損のみを示している．参考として，準TM

モード及び準 TEモードにおいて金属膜を装荷しない場合の結果も併記している．図よ

り，準TMモードでは，損失を伴う金属膜を装荷しているにも関わらず，奇スーパーモー

ドの生成による漏れ波の抑制効果が大きく，寧ろ純粋屈曲損が低減されることがわかる．

より具体的には，13.67 dB/cmであった純粋屈曲損が，s = 5 μmで 6.66 dB/cmまで低

減される．同時に，ダミーコアを付加した場合と同様に，周期的な損失の変動も観察され

る．直線導波路における準 TMモードの界形状は，金属膜を装荷した屈曲導波路におけ

る奇スーパーモードの界形状と類似している．そのため，直線導波路からの入射界は，奇

スーパーモードを効率よく励振し，接続部での遷移損も低減される．他方，準TEモード

では，SPPモードが励振されないので，混成導波路は構成されず，誘電体導波路本来の

屈曲損が観測される．結果として，準TMモードのみ総合的な屈曲損が低く抑えられる．

以上で述べた屈曲損低減効果を実証するために，誘電体のみで構成される直線導波路の

固有モードを入射界とし，伝搬ビーム解析を行う．屈曲損失が最小となるように，金属膜
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図 5.8 純粋屈曲損

の構造値をw = 3 μm，s = 5 μmに選ぶ．使用する計算パラメータは，Δy = 0.05 μmと

Δz = 1 μmを除いて固有モード解析と同一である．界の変化が伝搬方向に緩やかである

ため，Δz ≤ 1 μmであれば，計算精度に有意な差は見られない．

伝搬距離に対する微分パワー損 (DPL: Differential Power Loss) [74]と重なり積分を図

5.9に示す．微分パワー損は，微小伝搬距離Δz間での光波のパワー差を，1 cm当たりの

デシベルで表したものである．一定の曲率で曲げられた導波路において，界が長距離伝搬

すると微分パワー損は一定値に収束する．出力導波路が入力導波路と同一であることを仮

定し，入射界と伝搬界との重なり積分を次式で計算する．

−10log
| ∫∫ H inc

x Hprop
x dxdy|2∫∫ |H inc

x |2dxdy ∫∫ |Hprop
x |2dxdy (5.2)

図より，入力端付近では遷移損に起因して重なり積分の変動する様子が観察される．その

後，重なり積分は収束し，収束した値は遷移損の 2倍の値を示す．これは，重なり積分を

算出するときに，直線導波路から屈曲導波路へ伝搬する際の遷移損と，屈曲導波路から直

線導波路へ伝搬する際の遷移損との両方を評価しているからである．また，実軸伝搬から
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も，金属膜を装荷することで損失の低減されることがわかる．具体的には，純粋屈曲損が

13.68 dB/cmから 6.70 dB/cm (およそ 3.7 dB/cmの金属損失を含む)，遷移損が 1.31 dB

から 0.74 dBまで低減される．これらの値は，固有モード解析から得られる値とよく一致

している．

5.3.2 偏波依存損失の低減

SPPモードを利用した屈曲損低減効果を応用すると，金属膜を適切な位置に設置する

ことにより，準TMモードの屈曲損を準TEモードの屈曲損と同等にすることが可能とな

る．つまり，PDL(LossTM − LossTE)の低減が期待される．そこで，PDLを低減すること

を目的として，最適な金属膜幅と金属膜の装荷位置を検討する．

図 5.10に，PDLの等高線図を示す．1.3 μmから 1.65 μmの波長帯において最大とな

る |PDL|をプロットしている．図より，|PDL|が 0.10 dB/cmよりも小さくなる sとwの

組み合わせが存在することがわかる．例えば，s = 8.1 μm，w = 4.4 μmに選ぶことで，

|PDL|は 0.08 dB/cmとなる．構造値を，s = 8.1 μm，w = 4.4 μmに選択したときの波長

特性を図 5.11に示す．図より，金属膜を装荷することで，1.3 μmから 1.65 μmの広帯域

に渡って PDLが 0.10 dB/cm以下に抑制されることがわかる．

5.3.3 トレンチとの併用

これまでに，埋め込み導波路に金属膜を装荷することで，準 TMモードの純粋屈曲損

を準TEモードのそれと同等になるまで低減し，結果として PDLを抑制することができ

ることを明らかにした．ところが，この方法は準TEモードの純粋屈曲損自体は低減され

ておらず，総合的な屈曲損としては大きいままであった．総合的な屈曲損を低減するため

には，よく知られているように，クラッドよりも小さな屈折率を有するトレンチの設置が

有効である．そこで，本節では，金属膜とトレンチとを併用することで，PDLだけでな

く総合的な純粋屈曲損をも抑圧する．
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図 5.12に，解析する構造を示す．トレンチの屈折率はntr = 1.4525，トレンチの寸法は

コアと同一である．その他の構造パラメータは前節で扱ったものと同一である．
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図 5.12 金属膜とトレンチを付加した屈曲埋め込み導波路

はじめに，金属膜を装荷しない構造を解析する．図 5.13に，純粋屈曲損を strに対して

示す．str > 12 μmで，純粋屈曲損は周期的に変化する様子が観察される．これは，コア

とトレンチに挟まれた疑似導波路を伝搬する界の実効屈折率がトレンチを付加しない屈

曲導波路の実効屈折率に周期的に近付くためである [63]．この現象は 5.2.2節で扱ったダ

ミーコアを付加した構造や，5.3.1節で扱った金属膜を装荷した構造で見られたものとよ

く似ているが，トレンチを用いた場合の方が損失低減効果は大きい．

図 5.13から，トレンチをコア近傍に設置することで純粋屈曲損は大幅に低減されるこ

とがわかる．ところが，PDLを効率良く低減するためには，金属膜をコアから適度に離

して設置する必要がある．金属膜とコアの間隔が小さいと，金属膜–誘電体境界で生成さ

れる SPPモードとの強い結合効果に起因する顕著な損失が生じるためである．そのため，

純粋屈曲損が最小となるトレンチ位置 str = 2 μmで金属膜を設置することができない．し

かしながら，予備的な計算によると，str > 7.5 μmに選ぶことで金属膜による PDLの低

減効果が得られる．

smとwが PDLに及ぼす効果を調べる．図 5.14に，str = 7.5 μmに選んだ場合の PDL

の等高線図を示す．図中には，1.3 μmから 1.65 μmにおける最大の |PDL|がプロットさ
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れている．図より，最大の |PDL|が 0.40 dB/cm以下となる，最適な smとwの組み合わ

せが存在することを見出せる．同時に，PDLは smとwに対して鈍感であるため，高い製

造精度を要求しない利点のあることがわかる．

図 5.15に，sm = 4.0 μm，w = 3.7 μmとした場合の波長特性を示す．図より，トレンチ

を導入することで純粋屈曲損が低減されるものの，PDLは依然として大きいままである

ことがわかる．更に金属膜を装荷することで，1.3 μmから 1.65 μmの広帯域に渡り，0.4

dB/cm以下の低いPDLを達成する．尚，トレンチと金属膜の効果によって，λ = 1.55 μm

で純粋屈曲損は 13.67 dB/cmから 7.02 dB/cmまで低減されている．
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図 5.15 波長特性 (sm = 4.0 μm, w = 3.7 μm)
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5.4 むすび

本章では，混成屈曲導波路の損失特性を詳しく解析した．はじめに，混成屈曲スラブ導

波路において，屈曲の外側にダミーコアを設置することによって偶奇のスーパーモードが

生成されることを明らかにした．偶スーパーモードの界は屈曲に伴って屈折率が高くなっ

たダミーコアに集中し，奇スーパーモードの界は相対的に屈折率の低くなった本来のコア

に集中する．その結果，奇スーパーモードを励振することによって，純粋屈曲損が低減さ

れる．入射界である直線導波路の固有モード界は，屈曲導波路における奇スーパーモード

の界と類似しているため，効率良く奇スーパーモードが励振され，同時に遷移損も低減さ

れる．同様の現象は，屈曲埋め込み導波路でも確認された．

次に，屈曲埋め込み導波路において，屈曲の外側に金属膜を装荷した構造を解析した．

金属膜を装荷することによって，準TMモードに対してのみ SPPモードが生成され，混

成導波路が形成される．結果として，準TMモードで偶奇のスーパーモードが生成され，

ダミーコアを設置した場合と同様のメカニズムで屈曲損が低減されることを見出した．コ

アと金属膜の間隔を調節することによって，準 TMモードの純粋屈曲損を 13.67 dB/cm

から 6.66 dB/cmまで低減できることを明らかにした．直線導波路から界を入射すること

で，遷移損も同時に低減することができる．

更に，金属膜の設置による準TMモードの屈曲損低減効果を利用して，PDLを低減で

きることを明らかにした．具体的には，準TMモードの屈曲損が準TEモードの屈曲損と

同等になるようにコアと金属膜の間隔を調節する．1.3 μmから 1.65 μmの広い波長帯域

に渡って PDLが抑制されるように，金属膜幅と金属膜の設置位置を決定した．

最後に，本手法をトレンチを付加した屈曲埋め込み導波路に応用した．トレンチによる

純粋屈曲損の低減効果を得ながら，波長 1.3 μmから 1.65 μmにおいて，0.4 dB/cm以下

の低い PDLを達成できることを明示した．
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6.1 まえがき

第 5章では，埋め込み導波路における準TMモードの屈曲損を低減する手法として，屈

曲の外側に金属膜を装荷する方法を提案した．この手法を応用することで，広帯域に渡っ

て PDLを低減できることを明らかにした．更に，トレンチを併用することで，純粋屈曲

損を大幅に低減しながら PDLを抑圧できることを明示した．

本章では，埋め込み型光導波路において，空気界面からのコア位置を調節するのみで屈

曲損を低減する，より簡単な手法を提案する．この手法は，屈曲半径，偏波に無依存で，

かつ広帯域に動作する，従来手法にない特長がある．

まず，コアの深さと固有モード界分布の関係から，屈曲損に影響する 2つの要素の存在

を明らかにする．第 1の要素は，空気層の存在によって生じる界の広がり効果である．第

2の要素は，空気層–クラッド境界で生じる固有モード界の折り返し効果である．

直線導波路の固有モード解析より，空気層とコアの間隔が小さくなる程クラッド領域へ

の界の広がりが大きくなることを示す．広がった界は，導波路を屈曲した際に漏れモード

に変換されやすいため，コアが空気層–クラッド境界に接近する程屈曲損が生じやすくな

る．一方，コアを空気層–クラッド境界付近に設置した際の固有モード界分布は，完全埋

め込み型屈曲導波路の固有モード界において，空気層領域に相当する界を空気層–クラッ

ド境界を対称軸として折り返したときに生成される界と類似する．このときに，境界近傍

の界が打ち消された固有モードが形成されることで，屈曲損が低減される．

結果として，漏れ波の生成と抑制によって生じる相反する効果によって，純粋屈曲損が

最小となる最適なコア位置が決定される．本手法によって，純粋屈曲損だけでなく，遷移
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損も低減される．更に，コアの最適位置は，屈曲半径に依らずに一定となる．

次に，シリコン基板を付加した構造を取り扱い，シリコン基板への漏れ損失を抑制しな

がら純粋屈曲損が低減されるようにコア位置を調整する．波長 1.3 μmから 1.65 μmの広

い帯域に渡って本手法が効果的であることを明示する．

最後に，最適なコアの深さに関する設計指針を示す．本研究で取り上げる導波路では，

界の最大振幅値のおよそ 12%となる位置に空気層–クラッド境界を設置することで，コア

とクラッドの比屈折率差に依らず純粋屈曲損が低減される．

6.2 コア位置の調節による屈曲損の低減

6.2.1 構造

図 6.1 屈曲埋め込み導波路 (a) 鳥瞰図 (b) 断面図

図 6.1に構造を示す．nSi = 3.4のシリコン基板上に石英系埋め込み型光導波路を構成し

た構造である．コアとクラッドの屈折率をそれぞれ nco = 1.4675，ncl = 1.46とする．シ

リコン基板への漏れ波を抑制するために，2 μmの厚さの SiO2膜 [75], [76]を挿入してい

る．コア幅を 2ρx = 2ρy = 6.0 μmとする．特に断らない限り，これらの値を採用するこ

ととする．コアの上面と空気層までの距離を dair とし，可変とする．屈曲半径をR = 7
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mmとする．前章と同様に，式 (5.1)で表現される等価屈折率 neqを用いることで，屈曲

導波路を直線導波路に置き換える．後に波長特性を解析する場合を除いて，設計波長を

λ = 1.55 μmとする．本導波路は，第 5章で取り扱った構造と同じく，弱導波構造である

ため，CN法に基づくBPMを用いてセミベクトル解析を行う．

6.2.2 コアの深さが固有モード界に及ぼす影響

はじめに，直線導波路（R = ∞）の固有モード界分布から，コアの深さと屈曲した際
に想定される漏れモードの生じやすさとの関係を考察する．図 6.2に準TMモードにおけ

る固有モード界分布を示す．dair = ∞では，当然のことながら，界分布は x，y両方向に

対称な形状となる．他方，dair = 0 μmでは，空気層で生じる構造非対称性により，屈折

率差の小さい−y方向に界の重心がシフトする．その結果，dair = ∞の場合よりも，ク
ラッド領域に界は広がる．広がった界は，導波路を屈曲した際に漏れモードに変換されや

すく，屈曲損が生じやすくなる．
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図 6.2 固有モード界 |Hx| (a) dair = ∞ (b) dair = 0 μm (c) x = 0 μmでの界振幅

このことは，算出される実効屈折率の変化からも裏づけられる．図 6.3は，dairに対す

る固有モードの実効屈折率 neffを示している．図中には，dair = ∞で得られるneff も併記

している．言うまでもなく，dair = ∞では準TEモードと準TMモードが縮退し，neff は
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唯一に定まる．図より，dair ≤ 3.0 μmでは，dairが小さくなるにつれて neff も小さくなる

ことがわかる．即ち，dair ≤ 3.0 μmでは完全埋め込み導波路（dair = ∞）の場合よりも
界の閉じ込めが弱く，クラッド領域に広がる界が大きくなる．クラッド領域に広がった界

は，導波路を曲げた際に漏れモードに変換されやすいので，一見すると，完全埋め込み形

状が最も屈曲損が小さくなるかのように思える．
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図 6.3 実効屈折率 (R = ∞)

次に，空気層近傍での固有モード界の形状に着目する．簡単のため，2次元スラブ導波

路で議論する．dair = ∞の導波路断面を，クラッド－コア－クラッドの 3層で構成される

スラブ構造と見なすと，クラッド領域の固有モード界は指数関数 e−αy(αは減衰定数)で減

衰する界となる．他方，dairが有限（例えば，dair = 3.0 μm）であるとき，同様に空気－

クラッド－コア－クラッドの 4層スラブ構造と見なすと，空気層とコアに挟まれたクラッ

ド領域の固有モード界は双曲線関数で表現される [77]．同時に，空気層－クラッド間は

26.5%の大きな屈折率差を有するため，境界で界の振幅は殆ど 0になる．

いま，dair = 3.0 μmで空気層に相当する領域（y > 6 μm）における dair = ∞の固有
モード界を逆位相にし，空気層－クラッド境界（y = 6 μm）を対称軸として折り返すと，
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−eαyで表現される界が y < 6 μmに現れる．この界を，本来のクラッド領域の界 e−αyに

加算すると，e−αy + −eαy = 2 sinh(−αy)となり，双曲線関数となる．但し，クラッドと
空気領域の減衰定数 αを同じであると仮定している．更に，生成された界の振幅は，空気

層–クラッド境界で殆ど 0となる．このようにして，dairが有限の場合の導波路の固有モー

ド界を，dair = ∞の固有モード界から近似的に求めることが可能である．
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図 6.4 界分布Re{Hx}（R = 7 mm）

以上の事実を念頭に置きながら，屈曲導波路（R = 7 mm）の界分布を考察する．図

6.4(a)に dair = ∞，(b)に dair = 3.0 μmでの固有モード界を示す．界の実部を表記するこ

とで，界の位相状態を明らかにしている．図 6.4(c)は，dair = 3.0 μmで空気層に相当する

領域（y > 6 μm）における (a)の界を逆位相にし，空気層－クラッド境界（y = 6 μm）を

対称軸として折り返した界を示している．(a)の y < 6 μmにおける界のみを抽出した後に

(c)の界を加算すると，(d)に示す界を得る．(b)と (d)はほぼ同一であり，dair = 3.0 μm
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で基板側への界の広がりは，dair = ∞の場合と等価となる．すなわち，dair = ∞の固有
モード界から dairが有限の場合の界を求めることができる．

注目すべきは，(c)の界を (a)の界に加算する際に，境界近傍の漏れ波が打ち消される

点である．dair = 3.0 μmでは，界の折り返し効果によって漏れ波の一部が打ち消された

固有モード界が形成され，結果として屈曲損が低減されると言える．界の折り返し効果が

理想的に生じると仮定すれば，dairが小さくなるにつれて損失低減効果が大きくなるはず

である．これは，先述した界の広がり効果と相反する傾向である．

6.2.3 純粋屈曲損の評価

コア近傍に空気界面のある屈曲埋め込み型光導波路では，コアの深さに伴う屈曲損の低

減作用に，相反する 2要素があることが分かった．従って，コアの最適位置の存在が予想

される．そこで，純粋屈曲損を，固有モード界の広がり効果と固有モード界の折り返し効

果に分解して算出する．

固有モード界の広がり効果が純粋屈曲損に与える影響のみを近似的に評価するために，

図 6.5に示す構造を解析する．コアの右端から+x方向をすべてクラッド領域とすること

で，空気界面での折り返し効果が漏れ波を打ち消す影響を排除している．他方，固有モー

ド界の折り返し効果の影響を近似的に評価する際には，図 6.4(d)を生成した方法と同様

の方法で界分布を生成する．

図 6.6に，分解された純粋屈曲損を dair に対して示す．固有モード界の広がり効果を

Extended，固有モード界の折り返し効果をFoldedと表記している．実効屈折率の変化量

が dair ≤ 3.0 μmで大きくなる（図 6.3）ことから予想されるように，dair ≤ 3.0 μmで界

の広がり効果による損失の増加が見られる．固有モード界の広がり効果による損失を発生

させないためには dairを 3.0 μm以上に選ぶべきである．

他方，固有モード界の折り返し効果は，dair ≤ 10.0 μmの比較的広い範囲で観察される．

dairが小さい程界の折り返し効果によって相殺される漏れ波の量が大きいため，dairの減

少とともに折り返し効果による損失低減効果が大きくなる．従って，効果的に漏れ波を相
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殺するためには，dairをできる限り小さく選ぶのが得策である．

これらの 2要素から，総合的な純粋屈曲損（Total）が最小となるコアの最適位置の存

在が理解される．図 6.6より，dair = 3.0 μm付近で総合的な屈曲損が最小となることを見

出せる．

図 6.7に，準TE，準TM両モードにおける dairに対する純粋屈曲損と遷移損を示してい

る．遷移損を，前章で計算した方法と同様に，直線導波路 (入出力導波路)の固有モード界

と伝搬界との重なり積分から算出する．図より，コア位置を適切に選ぶことで，dair = ∞
の場合と比べ，純粋屈曲損だけでなく遷移損も低減されることがわかる．これは，漏れ波

の抑圧された固有モード界分布がコアに集中し，接続部におけるモードの整合性が改善さ

れたため，と言える．

また，屈曲損が最小となるコア位置は，どの屈曲半径の場合にも dair � 3.0 μmに存在

する．これは，折り返し効果の度合いに影響する漏れ波の放射点の深さが，屈曲半径にほ

とんど依存しないためである．放射点の位置は，屈曲半径が変化すると，x方向に沿って

シフトするのみである．従って，一旦 dairと dSiが適切に選択されれば，たとえ屈曲半径

が変わった場合でもコア位置の再設計は不要である．屈曲半径の変化に伴ってトレンチや

ARROW [22]の最適位置が変化することを思い起こすと，これは，従来の屈曲損低減手

法にはない特長である．

同様の損失低減効果は，コア下部のシリコン基板境界でも得られると期待される．図

6.8に，dair = ∞を仮定した場合の dSiに対する損失を示す．図中の損失は，純粋屈曲損

と基板への漏れ損を含んでいる．また，2 μmの厚みをもつ SiO2膜を挿入しているので，

dSi = 2.0 μmでコアの下面と SiO2膜が接する (図 6.1参照)．そのため，dSi ≥ 2.0 μmで

データをプロットしている．図より，準TEモードでは，dSi = 6.5 μmで 0.17 dB/cm，準

TMモードでは dSi = 7.5 μmで 0.20 dB/cmの最小損失が達成されることがわかる．準

TMモードではシリコン基板への漏れが準TEモードよりも大きいため，総合的な準TM

モードの損失は準TEモードのそれよりも大きく算出される．他方，dSi = 4.0 μmに選ぶ

と，偏波に依らず最小遷移損は 0.06 dBとなる．
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図 6.7 (a) 純粋屈曲損 (b) 遷移損 (dSi = ∞)
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6.2.4 コア位置の最適化

6.2.3節では，dSi = ∞と dair = ∞の場合において，それぞれ屈曲損が最小となるコア
の最適位置が存在することを明らかにした．本節では，空気層–クラッド境界と，クラッ

ド–シリコン基板境界両方の効果を利用することで，さらなる屈曲損の低減を図る．損失

が最小となるように，dairと dSiを最適化する．
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図 6.9 損失の等高線 (a) 準TEモード (b) 準TMモード (R = 7 mm)

図 6.9に，dairと dSiに対する損失の等高線図を示す．赤線はR = 7 mmの屈曲導波路

における損失を示している．損失が最小となるコアの位置は偏波によって異なるものの，

dair と dSi を適切に選ぶことで，両偏波ともに完全埋め込み導波路 (dSi = dair = ∞)に

おける純粋屈曲損 0.25 dB/cmよりも小さくなることがわかる．例えば，dair = 2.5 μm，

dSi = 8.5 μmの場合，準TEモードでは 0.06 dB/cm，準TMモードでは 0.08 dB/cmまで

純粋屈曲損が低減される．一方，青線は直線導波路におけるシリコン基板への漏れ損を示

している．基板をコアから離す (dSiを大きくする)ことで，漏れ損の小さくなることを確
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認できる．当然のことながら，漏れ損は dairに対して鈍感である．幸いなことに，両偏波

ともに，屈曲導波路で損失が最小となる構造値では，漏れ損が 0.017 dB/cm以下に留ま

る．換言すると，シリコン基板によって生じる漏れ損を抑圧した状態で屈曲損を低減可能

である．

以上で述べた屈曲損の低減効果を実証するため，直線導波路の固有モード界を入射界と

して伝搬ビーム解析を行う．構造値を，準TMモードの損失が最小となる dair = 2.5 μm，

dSi = 8.5 μmとする．伝搬方向の刻み幅をΔz = 1 μmとする．図 6.10に伝搬距離に対す

る微分パワー損と重なり積分を示す．算出方法は，図 5.9で計算した方法と同一であり，

微分パワー損と重なり積分の収束値はそれぞれ純粋屈曲損，遷移損に相当する．図より，

コアを適切な位置に埋め込むことにより，純粋屈曲損，遷移損失ともに低減される様子を

確認できる．このとき，純粋屈曲損は 0.25 dB/cmから 0.08 dB/cmまで低減され，遷移

損は 0.08 dBから 0.05 dBまで低減される．これらの結果は，虚軸BPM解析で得られた

結果とよく一致している．

図 6.11に屈曲導波路と直線導波路における損失の波長特性を示す．一例として，R = 7

mmの屈曲導波路において，準 TMモードの屈曲損が最小となる dair = 2.5 μm, dSi =

8.5 μmの場合を取り上げる．比較のため，完全埋め込みの結果を黒線で併記している．図

6.11(a) より，コアの埋込み位置を調節することで波長 1.3 μmから 1.65 μmの広い帯域に

渡って，屈曲損の低減されることがわかる．また，図 6.11(b) より，同波長帯域において，

シリコン基板への漏れ損失は最大でも 0.04 dB/cmと小さいことが見出せる．図示こそし

ないが，フルベクトルBPMを用いた計算でも殆ど同じ結果を得ることを確認している．

6.2.3節では，コアの最適位置は屈曲半径に依らず一定であることを明らかにした．コ

アの位置を最適化したところで，改めて屈曲半径と損失の関係を調べる．λ = 1.55 μmで

の結果を図 6.12に示す．図より，許容損失内でどの程度屈曲半径を小さくすることができ

るか，ということがわかる．例えば，dair = dSi = ∞においてR = 7 mmでの損失はコア

位置を最適化した場合のR = 6 mmでの損失と殆ど同じである．dair = 0.0 μm，dSi = ∞
の半埋め込み導波路では，より顕著な小型化が可能となる．図のスケール外であるが，半

埋め込み導波路では，R � 9 mmにおける損失が，コア位置を最適化した場合のR = 6
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mmでの損失とほぼ同等となる．

最後に，比屈折率差Δ = (n2
co − n2

cl)/2n
2
coが損失低減効果に及ぼす影響を検討する．簡

単のため，dSi = ∞，λ = 1.55 μmとする．構造値を表 6.1に示す．ncoを可変とし，ncl

を 1.46に固定している．単一モード導波路となるように，コアの寸法が大まかに調整さ

れている．各Δにおける完全埋め込み導波路の純粋屈曲損が，R = 7 mmの屈曲損と同

等になるように屈曲半径を選ぶ．

表 6.1 構造値

Δ (%) 2ρx = 2ρy (μm) R (mm) dair (μm)

0.51 6.0 7.00 3.2

1 5.0 2.13 1.9

2 3.5 0.79 1.3
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図 6.13 空気層–クラッド境界の位置に対する準 TMモードの純粋屈曲損 (dSi = ∞, λ =

1.55 μm)

スケーリング則から，単一モード導波路において屈曲損が最小となるコアの位置は，正
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規化された界分布が空気層–クラッド層境界に接する位置によって決定できると期待され

る．空気層–クラッド層が，界振幅の所望の位置に接するように dairを調節したときの純

粋屈曲損を図 6.13に示す．ここで，挿入図は，dair = ∞の固有モード界振幅上における
空気層–クラッド層境界の位置関係を表している．期待されたように，どのΔにおいても，

屈曲損が最小となる位置が一致していることがわかる．具体的には，dair = ∞の固有モー
ド界振幅において，ピークの 12%程度となる位置に空気層-クラッド層境界を設置するこ

とで屈曲損は最小となる．先述したように，純粋屈曲損が最小となる位置は，偏波，波長

を変化させた場合にもほぼ一致する．

6.3 むすび

埋め込み型光導波路において，コアの埋め込み位置を調節するのみで屈曲損を低減する

手法を提案した．

はじめに，コア近傍に空気界面が存在する屈曲導波路において，コアの深さに純粋屈曲

損の最小となる最適位置が生じる理由を説明した．屈曲損を低減する要素として，界の広

がり効果と界の折り返し効果の 2要素が存在することを明らかにした．次に，純粋屈曲損

をこれらの 2要素に分解し，各々の効果を定量的に評価した．これらの効果は，それぞれ

コアの深さに対して相反する傾向を示し，純粋屈曲損が最小となるコアの最適位置の存在

が理解された．

本手法は，コアの最適位置が屈曲半径に依らず，一定であることを示した．また，1.3 μm

から 1.65 μmの広い波長帯域に渡って屈曲損とシリコン基板への漏れ損が低減されるこ

とを明示した．更に，最適なコア位置に関する設計指針を示した．界の最大振幅値のおよ

そ 12%となる位置に空気層–クラッド境界を設置することで，コアとクラッドの比屈折率

差に依らず，純粋屈曲損が最小となることを明らかにした．





第7章 結論

　本研究では，光回路素子の特性を，効率よく評価することのできる BPMを開発した．

具体的には，Fundamental法を導入することで計算式中の算術演算数を低減し，計算効率

の向上を実現した．また，電界と磁界のフレネル方程式を解きながら，ポインティングベ

クトルに基づいて厳密にパワーを計算する手法の必要性について言及し，BPMのパワー

保存アルゴリズムを確立した．さらに，開発したアルゴリズムを用いて，小型光回路の

キーデバイスである屈曲導波路の損失を低減する 2つの手法を新たに提案し，諸特性を評

価した．第 1に，屈曲の外側に金属膜を装荷することで広い通信波長帯域で PDLを低減

する方法である．第 2に，コアの埋め込み位置を調整するのみで，屈曲半径に依らず屈曲

損を低減する方法である．

第 1章では，数値解析における高速解法の開発および信頼性のある解を提供することの

重要性を述べ，代表的な数値解析手法であるBPMの課題について言及した．また，光回

路の小型化に欠かせない屈曲光導波路の課題を説明し，本研究の位置付けと目的を明示

した．

第 2章では，差分BPMの基本式を整理した．フレネル方程式を導出した後，2次精度

の改良差分式を導入し，横方向の計算刻み幅に対して 2次精度を保証することのできる改

良差分式を導入した．また，本研究で取り扱う漏れモードに対しても有効である，増幅係

数を用いた虚軸BPMのアルゴリズムについて概説した．

第 3章では，Fundamental法を適用することで計算式中の算術演算数を極端に低減し，

BPMの計算効率を改善した．従来と同等の精度を得ながら，FCN-BPMでは 85%，FADI-

BPMでは 74%の計算時間を達成した．

第 4章では，伝搬ビーム解析におけるパワー保存アルゴリズムを確立した．電界と磁界



両方のフレネル方程式を解き，ポインティングベクトルに基づいて電界と磁界の積で厳密

にパワーを評価することで，大幅にパワーの保存性が改善されることを明示した．また，

第 3章で開発した FADI-BPMとパワー保存アルゴリズムを用いながら，導波路型偏波変

換器の小型設計を行った．基本モードと高次モードが混在する混合モード領域の存在を突

き止め，直線テーパ形状を曲線テーパ形状に変えることで，従来の半分のデバイス長で動

作することを見出した．

第 5章では，第 3章と第 4章で提案したパワー保存型 FCN-BPMを用いながら，金属

膜を装荷した埋め込み型屈曲光導波路を解析した．屈曲光導波路に金属膜を装荷するこ

とで，準 TMモードに対してのみスーパーモードを形成し，コアに界が集中する奇スー

パーモードを励振することで屈曲損が低減されることを見出した．このメカニズムを応用

し，準TMモードを準 TEモードの屈曲損まで低減することで，PDLを抑圧することに

成功した．更に，トレンチを付加することで，純粋屈曲損を低減しながら，1.3 μmから

1.65 μmの広い波長帯域で 0.4 dB/cm以下の低い PDLを達成することを明らかにした．

第 6章では，埋め込み型光導波路において，空気界面からのコア位置を調節するのみで

屈曲損を低減できる手法を提案した．コアの深さと固有モード界分布の関係から，コアが

空気界面近くに存在すると漏れモードの生成と消失という 2つの相反する効果が生じるこ

とを解明し，屈曲損が最小になる最適なコア位置が存在することを見出した．コア位置を

最適な位置に選ぶと，7 mmの屈曲半径において，波長 1.3 μmから 1.65 μmの広い帯域

に渡って 0.88 dB/cmから 0.25 dB/cmまで純粋屈曲損を低減可能であることを明示した．

また，本手法は，コアの最適位置が屈曲半径に依存しない利点があることも明らかにし

た．比屈折率差に依らずにコアの最適位置を見積もることのできる，設計指針も示した．

以上，本研究ではパワー保存型高効率BPMを開発し，光回路を小型化し得る設計法を

新たに提案した．今後は，光コンピュータや，プリント基板上のチップ間光通信等，基幹

ネットワーク以外の分野でも光通信技術の実用化が進むと考えられる．本研究の成果が，

これらの分野において，新たなデバイスの設計，開発に少なからず貢献するものと期待

する．
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