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第 1 章

はじめに

近年，電子回路の集積化の著しい進歩とともに SI (Signal Integrity) / PI (Power In-

tegrity) や電磁妨害など，多様な電気雑音問題が深刻となっている．これらの雑音は，

チップ・パッケージ・ボード等の電子回路上で予期せぬ誤作動を生じさせる原因となっ

ている．特に，低電圧化が進む電源分配網においては，動作周波数の高い CMOSイ

ンバータから発生する SSN (simultaneous switching noise) が電子回路の SI / PIに

関する数多くの問題を引き起こす原因となっている [1, 2]．そのため，電子回路内の

SI / PIを保証するために，電子回路設計の早い段階において電源分配網を正確に解析

しなければならない．回路シミュレータを用いて電源分配網の解析を行う場合，まず，

電源分配回路網の形状や特性から等価回路網を抽出する．近年，等価回路網抽出手法

の有効な手法の一つとして，MFDM (multilayered finite-difference method) が提案

されている [3, 4]．この手法は，直交メッシュを用いて，多層導体平板の RLCG線形

回路網を抽出する手法である．しかし，直交メッシュを用いて，複雑なレイアウトの

配線やビア等の微細構造を含む電源分配網の物理形状を正確にモデル化するためには，

極めて小さなメッシュでモデル化する必要があり，そのメッシュ数は莫大な数となる．

その結果，未知変数の数が非常に多くなり，シミュレーション時間が飛躍的に増大す

る．この問題を解決するために，三角メッシュを用いた効率的な等価回路抽出手法と

して，MTEM (multilayered Triangle element method)[5, 6]，MFEM (multilayered

finite element method) [7, 8]が提案されている．MTEMは，ドロネー三角形分割 [9]

により生成されるドロネー三角形とその双対グラフであるボロノイ領域により物理構

造のモデル化を行う手法である．一方，MFEMは，三角メッシュで分割したあと，電

磁界解析手法である FEM (finite element method)[10, 11, 12]の基底関数に基づいて

物理構造のモデル化を行う手法である．三角メッシュは直交メッシュと比較して，局

所的にメッシュサイズを変更することが容易であるため，複雑な構造や微細形状のモ

デル化に適している．さらに，細かいメッシュが必要となる部分にのみ局所的にメッ

シュサイズを変更するため，未知変数の数を大幅に削減することが可能である．

　一方，高速な回路の過渡解析手法の一つとして，LIM (latency insertion method)

が提案されている [13, 14]．LIMでは，節点構造と枝構造と呼ばれる構造を最小単位と

して構成される回路の解析に適している．しかし，各構造には，必ずリアクタンス成分

が含まれていなければならない．もし，リアクタンス成分を含まない構造が存在する場
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合は，元の回路の特性に影響を与えない微小なキャパシタンス，またはインダクタンス

を擬似的に挿入し，解析を行う．また，LIMは，陽解法の一つである leapfrog型の差

分法に基づいているため，電磁界解析における FDTD (finite-difference time-domain)

法 [15]と同様に，解析に用いることができる時間刻み幅に制限が存在する [16, 17]．そ

の最大時間刻み幅は，回路網の最小のキャパシタンスと最小のインダクタンスによっ

て制限される．電源分配網から抽出される等価回路網は，一般的に，節点構造，枝構

造にリアクタンス成分を含む為，LIMは，電源分配網の解析に非常に適した構造とい

える．しかし，このリアクタンス成分はメッシュサイズに依存しているため，解析対

象に局所的に微細な三角メッシュが存在する場合，等価回路網に微小なリアクタンス

成分が含まれる事になる．結果として，微細な構造を含む電源分配網の過渡解析に従

来の LIMを用いた場合，効率的な解析が困難となる．また，多層構造の電源分配網か

ら抽出される等価回路網には，相互インダクタンス，相互キャパシタンスが多数含ま

れるため，従来の LIMでは解析を行うことができない．

これらのLIMの問題点を解決するために手法として，ブロック型LIM[18, 19]と局所

陰解法を用いた局所陰的LIM (locally implicit LIM)[20, 21]，マルチレートLIM[22, 23]

が提案されている．ブロック LIMは，多数の相互結合素子を含む大規模回路網を過渡

解析できる手法である．ブロック LIMでは，相互インダクタンスと，相互キャパシタ

ンスにより相互結合された要素をブロックとして扱い，ブロックの更新処理にのみ行列

演算を用いる．局所的に行列演算を利用するため，従来の SPICE(simulation program

with integrated circuit emphasis)系シミュレータ [24, 25]と比べて非常に高速に回路

の過渡解析を行うことができる．しかしながら，ブロック LIMは従来の LIMと同様

に陽的な差分法である leapfrog法に基づいているため，LIMと同様に解析に用いるこ

とができる時間刻み幅に制限が存在する．そのため，LIMと同様に，微細な構造を含

む電源分配網から抽出された等価回路網のように，微小なリアクタンス成分が含まれ

る等価回路網の解析においては，効率的な解析を行うのが困難である．

一方，局所陰的 LIMは，局所的に微小なリアクタンス成分が含まれる等価回路網を

高速に過渡解析可能な手法である．局所陰的 LIMでは，解析対象の回路網をリアクタ

ンス成分の大きさに基づいて複数の部分回路に分割し，陰解法と陽解法を適切に使い

分けて，未知変数の更新を行う．これにより，1タイムステップあたりの計算コストは

増加する一方，数値安定条件を大幅に緩和できるため，結果として高速な過渡解析が

可能である．この局所陰解法に類似した手法として，FDTD 法の数値安定条件を緩和

した HIE-FDTD (hybrid implicit-explicit FDTD) が提案されている [26, 27, 28, 29]．

マルチレート LIMは，回路のマルチレート性に着目し，リアクタンス成分の大きさ

に基づいて解析対象の回路網を複数の部分回路に分割を行い，それぞれの部分回路ご

とに異なる時間刻み幅を用いる手法である．これにより，それぞれの部分回路ごとに

適した時間刻み幅を用いることができ，総計算数を減らすことができる．この手法の

類似手法として，メッシュのマルチレート性に着目することにより，FDTD法に対し

てマルチレート性を取り入れたマルチレート FDTD法 [30]，FVTD法 [31]にマルチ

レート性を取り入れたマルチレート FVTD法 [32]が提案されている．

本稿では，これらの手法をより高速化した手法を提案する．　本稿の以降の構成は

以下のとおりである．初めに，2章において，三角メッシュを用いた等価回路抽出につ
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いて概説する．次に，3章で従来の leapfrog法を用いた回路シミュレーション手法に

ついて述べる，4章で，マルチレート局所陰的 LIMの提案をする．5章では，非線形

局所陰的 LIMを提案する．6章では，局所陰的ブロック型 LIM，7章ではマルチレー

ト局所陰的ブロック型 LIMの提案をする．最後に，8章で本稿の結論を示す．
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第 2 章

三角メッシュを用いた等価回路抽出

回路シミュレータを用いて電源分配回路網の解析を行う場合，まず，電源分配回路網の

形状や物理特性から等価回路網を抽出する必要がある．効率的な等価回路網抽出手法と

して，三角メッシュを用いたMTEMとMFEMが提案されている．MFEMは，FEM

に用いられる基底関数に基づいて等価回路抽出をするため，その等価回路は複雑であ

り，また，物理的直観に基づいたものとはなっていない．一方，MTEMは，メッシュ

分割法の一つであるドロネー三角形分割により生成されるドロネー三角形とその双対

グラフであるボロノイ図で対象物を分割し，回路理論と電磁気学の両観点から考察す

ることにより，等価回路を抽出する．そのため，その等価回路は物理的な直観に基づ

いており，また，比較的簡単なものとなる．本章では，物理的な直観に基づいてモデ

ル化されており，また，その抽出されるた等価回路が比較的簡単なものとなるMTEM

をに関して述べる．

2.1 ドロネー三角形分割

ドロネー三角形分割では，まず，ドロネー三角形で分割を行った後，隣接し合うドロ

ネー三角形の外心を結ぶことにより，双対グラフであるボロノイ領域を形成する．図

2.1に開口部が存在する電源・グランドプレーンをドロネー三角形とボロノイ領域で分

割した図を示す．図 2.1において，黒線はドロネー三角形を形成するドロネー図を表

図 2.1 電源・グランドプレーンをドロネー図とボロノイ図で分割した図
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図 2.2 TEMのモデル

している．また，赤線はボロノイ領域を形成するボロノイ図を表しており，隣り合う

ドロネー三角形の外心を結んだ線分からなる．また，ドロネー三角形の各頂点をドロ

ネー点，ボロノイ領域の各頂点をボロノイ点と呼ぶ．図 2.2(a)に図 2.1のドロネー点

iにおける単位セルを示す．2.2(a)において，Ai はドロネー点 iを囲んでいるボロノ

イ領域の面積，dij はドロネー三角形の辺の長さ，lj はボロノイ辺の長さである．ドロ

ネー三角形とボロノイ領域の重要な性質として，ドロネー辺とボロノイ辺が互いに直

交していることが挙げられる．電界と磁界は互いに直交しているため，この性質は等

価回路モデルの抽出を行う際に重要な性質となってくる．

2.2 TEM

まず，回路理論の観点から考察する．プリント基板における電源分配回路網は，主

に導体平行平板と，その間を満たす誘電体から成る電源・グランドプレーンによって

構成されている．典型的な電源・グランドプレーンの場合，プレーン間の電気的な変化

は非常に小さいため，電源・グランドプレーンの等価回路は，平面回路に近似するこ

とができる [33]．図 2.2(a)を平面回路で近似した回路図を図 2.2(b)に示す．図 2.2(b)

において，Ci は，節点 iに接続している接地キャパシタンス，Lij , (j = 1, 2, · · ·, 5, 6)
は節点 iと節点 j に接続しているインダクタンスを表している．図 2.2からわかるよ

うに，平面回路による近似では，ドロネー点は，接地キャパシタンス Ciが接続された

節点，ドロネー辺はインダクタンス Lij に対応している．図 2.2(a)にキルヒホッフの

電流則 (KCL: kirchhoff’s current law)を適用することにより，

jωCiVi +
6∑

j=1

Vi − Vj

jωLij
= 0 (2.1)

が得られる．
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図 2.3 損失を考慮した等価回路

次に，電磁気学の観点から考察する．図 2.2(a)のボロノイ領域の境界である閉経路

a− b− c− d− e− f − aにアンペア・マクスウェルの法則を適用すると∮
abcdef

H · dl =
∫∫

Ai

(J+ jωE)·ds (2.2)

が得られる．プレーン間の電気的な変化は非常に小さいため，電圧分布関数は V(x,y)

と近似でき，閉曲面 Ai を貫く電界 Eは，

E = −
V(x,y)

h
z (2.3)

と表せる．また，ファラデーの法則

∇×E = −∂B

∂t
(2.4)

と式 (2.3)より，磁界Hは，

H =
1

jωµh
(∇V(x,y)×z) (2.5)

と表せる．ドロネー辺とボロノイ辺は互いに直交であることを考慮すると，式 (2.2)は

− 1

jωµh

6∑
j=1

{
(Vi − Vj)

lij
dij

}
= jωε

Vi

h
Ai (2.6)

となる [34, 35]．ここで，ε，µ，hは，それぞれ電源・グランドブレーン間の誘電体の

誘電率，透磁率，厚さである．式 (2.1)と式 (2.2)を比較することにより，キャパシタ

ンスとインダクタンスの各素子値は

Ci = ε
Ai

h
(2.7)

Lij = µh
dij
lij

(2.8)
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と計算できる．式 (2.7)，(2.8)より，キャパシタンスとインダクタンスはそれぞれボロ

ノイ領域の面積，ドロネー辺に比例しており，メッシュのサイズが小さいと微小なリ

アクタンス成分が等価回路網に含まれることがわかる．図 2.2(b)は，無損失の場合の

等価回路であり，損失を考慮した等価回路は図 2.3となる．図 2.3において，キャパシ

タンスと並列接続のアドミタンスは誘電層の損失，インダクタンスと直列接続の抵抗

は導体の損失を表しており，その素子値はそれぞれ

Gi =
σd

h
Ai (2.9)

Rij =
1

σb
dij lij , (2.10)

b =

t, t < δc

δc, t > δc, δc =
√

2
µσω
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と計算できる．ここで，σdは誘電層の導電率，σ，t，δcはそれぞれ導体の導電率，厚

さ，表皮深さである．

2.3 MTEM

多層構造の電源分配回路網は複数の電源・グランドプレーンが積み重なった構造と

なっている．その等価回路網は，電源・グランドプレーンペア間の垂直方向の電磁気的

な結合をモデル化することにより得られる．多層構造の電源分配回路網の等価回路を

考えるために，図 2.4(a)に示す 3層構造の電源分配回路網を考える．図 2.4は，プレー

ン 1，2，3が積み重なっている 3層構造の電源分配回路網となっているが，プレーン

１とプレーン 2からなるプレーンペアとプレーン 2とプレーン 3からなるプレーンペ

アが積み重なった構造と考えることができる．そのため，図 2.4(a)は，図 2.4(b)に示

すように 2組のプレーンペアに分解できる．図 2.4(b)において，プレーン 1とプレー

ン 2からなるプレーンペアのモデルではプレーンペア 2，プレーン 2とプレーン 3か

らなるプレーンペアのモデルはプレーン 3をそれぞれ基準面と想定している．それぞ

れのプレーンペアにおける基準面が異なっているため，お互いのモデルに共通する節

点を接続すると，L34が短絡となってしまい，正しい等価回路モデルが得られない．正

しい等価回路モデルを得るためには，indefinite admittance matrix[36, 37]を用いて，

それら 2つのモデルの基準面を一つの共通な基準面に揃える必要がある．プレーン 1

とプレーン 2間のインダクタンス L12 に indefinite admittance matrixを適用すると
I1

I2

I3

I4

 =


Y1 −Y1 −Y1 Y1

−Y1 Y1 Y1 −Y1

−Y1 Y1 Y1 −Y1

Y1 −Y1 −Y1 Y1




V1

V2

V3

V4

 , (2.11)

Y1 =
1

jωL12

が得られる．同様にして，プレーン 2とプレーン 3間のインダクタンス L34に対して

も，indefinite admittance matrixを適用するとI3
I4

 =

 Y2 −Y2

−Y2 Y2

V3

V4

 , (2.12)

Y2 =
1

jωL34

が得られる．式 (2.12)，(2.13)を組み合わせることにより，プレーン 3を共通の基準

面としたアドミタンス行列
I1

I2

I3

I4

 =


Y1 −Y1 −Y1 Y1

−Y1 Y1 Y1 −Y1

−Y1 Y1 Y1 + Y2 −Y1 − Y2

Y1 −Y1 −Y1 − Y2 Y1 + Y2




V1

V2

V3

V4

 , (2.13)

Y1 =
1

jωL12
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が得られる．式 (2.14)のアドミタンス行列より，正しいインダクタンスモデルとして

図 2.5(a)に示すような等価回路モデルを得ることができる．その等価回路モデルは，

節点 1-2間のインダクタンスは L12 +L34，節点 3-4間のインダクタンスは L34，相互

インダクタンスは L34 とモデル化されている．同様にして，キャパシタンスのアドミ

タンス行列として
I1

I2

I3

I4

 =


Yc1 0 −Yc1 0

0 Yc1 0 −Yc1

−Yc1 0 Yc1 + Yc2 0

0 −Yc1 0 Yc1 + Yc2




V1

V2

V3

V4

 , (2.14)

Yc1 = jωC1, Yc2 = jωC2

が得られる．式 (2.14)，(2.15)を１つの行列にまとめると，最終的に，図 2.4(a)の 3

層構造の電源分配回路網の全体を表すアドミタンス行列として
Yc1 + Y1 −Y1 −Yc1 − Y1 Y1

−Y1 Yc1 + Y1 Y1 −Yc1 − Y1

−Yc1 − Y1 Y1 Yc1 + Yc2 + Y1 + Y2 −Y1 − Y2

Y1 −Yc1 − Y1 −Y1 − Y2 Yc1 + Yc2 + Y1 + Y2

 (2.15)

が得られる．式 (2.15)より，図 2.4(a)の 3層構造の電源分配回路網の最終的な等価回

路モデルは図 2.5(b)に示す相互インダクタンスと相互キャパシタンスが含まれる等価

回路モデルとなる．

MTEMでは，多層構造の電源分配網をデローニ三角形とボロノイ領域で分割し，回

路理論と電磁気学に基づいて等価回路モデルの抽出を行った．また，3層以上の電源分

配回路網の垂直方向の結合に関しては，プレーンペアに分割し，indefinite admittance

matrixを適用することにより，相互結合素子を用いてモデル化をした．三角メッシュ

は，局所的なメッシュサイズの変更が容易なため，細かいメッシュが必要となる部分

にのみ局所的にメッシュサイズを変更する．そのため，従来の直方メッシュを用いた

等価回路網抽出手法に比べ，未知変数の数を大幅に削減することが可能である．しか

し，それでもなお多層構造の電源分配網の等価回路網を構成する回路素子の数は膨大

な数となるため，SPICE系シミュレータのような行列演算に基づく解析手法では解析

に莫大な時間を要する．
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第 3 章

従来の leapfrog法を用いた回路シミュ

レーション

3.1 LIM

2ai

aC aG aH

B
aaN

i 1ai

av

(a) 節点構造

+‐

ab
R

ab
L

ab
E

b
v

ab
i

a
v

(b) 枝構造

図 3.1 LIMにおける回路構造

LIMは，差分近似に陽解法の一つである leapfrog型の差分法を用いる手法であり，

図 3.1に示すような節点構造と枝構造を最小単位として構成される大規模な RLCG回

路網を高速に過渡解析するのに適した手法である．図 3.1において，Ca，Ga，Haは，

接地キャパシタンス，コンダクタンス，独立電流源をそれぞれ表している．また，Lab，

Rab，Eab はそれぞれ節点 aと b間に接続されているインダクタンス，抵抗，独立電

圧源をそれぞれ示している．節点構造は，節点 aと接地の間に並列に接地キャパシタ

ンス，コンダクタンス，独立電流源が接続している構造となっている．一方，枝構造

には，節点 aと bの間にインダクタンス，抵抗，独立電圧源が直列に接続している構

造となっている．LIMで解析を行うためには，各構造にリアクタンス成分が必ず含ま

れていなければいけない．もし，リアクタンス成分を含まない構造が存在する場合は，

元の回路の特性に影響を与えない微小なキャパシタンス，またはインダクタンスを擬

15



似的に挿入し，解析を行う．

3.1.1 定式化

LIMの更新式は，図 3.1(a)，(b)の節点構造と枝構造に対して，節点電圧 vaと枝電

流 iabを未知変数に取り，節点構造に対してはキルヒホッフの電流則，枝構造に対して

キルヒホッフの電圧則 (KVL: kirchhoff’s voltage law) をそれぞれ適用し，leapfrog型

の差分法を用いて差分近似を行うことにより導出される．節点構造，枝構造にそれぞ

れ KCL，KVLを適用すると，一階の微分方程式として

Ca
d

dt
va +Gava = −

NB
a∑

m=1

iam +Ha (3.1)

Lab
d

dt
iab +Rabiab = va − vb + Eab (3.2)

が得られる．ここで，NB
a は節点aに接続している枝の総数を表している．次に，leapfrog

型の差分法に基づき，式 (3.1)，(3.2)に対して差分近似を行うことにより，LIMの更

新式

v
n+ 1

2
a =

Ca

Ca +∆tGa
v
n− 1

2
a

− ∆t

Ca +∆tGa
(

NB
a∑

m=1

inam +Hn
a ) (3.3)

in+1
ab =

Lab −∆Rab

Lab
inab +

∆t

Lab
(v

n+ 1
2

a − v
n+ 1

2

b + E
n+ 1

2

ab ) (3.4)

が導出される．更新式 (3.3)，(3.4)から分かるように，電圧は半奇数次時刻，電流は整

数次時刻と半ステップずれて配置されている．そのため，それぞれの変数の更新は代

入演算のみで更新を行うことができる．LIMの更新手順のフローチャートを図 3.2に

示す．図 3.2において，tc は現在の時刻，tend は解析終了時刻である．LIMでは，図

3.2に示すように現在の時刻 tc が解析終了時刻 tend に到達するまで式 (3.3)，(3.4)を

用いて，電圧と電流を交互に求めていくことにより過渡解析を行う．

3.1.2 数値安定条件

LIMは陽解法の一つである leapfrog型の差分法に基づいて差分近似しているため，

電磁解析における FDTD法と同様に数値安定条件が存在する．その数値安定条件は

∆tmax <
√
2

NN

min
a=1

√
Ca

NB
a

NB
a

min
m=1

(Lam)

 (3.5)

である．ここで，∆tmax は，解析に用いることができる最大時間刻み幅，NN は解析

対象の回路網内に存在する節点の総数である．式 (3.5)より，∆tmaxは回路網の最小の

リアクタンス成分によって制限されるため，回路網に微小なリアクタンス成分が含ま

れる場合，解析時間に莫大な時間を要する．また，リアクタンス成分が含まれない節

点，及び枝構造が存在する場合も，前述したように LIMを適用するために擬似的に微

小なリアクタンス成分を挿入しなければいけないため，解析に莫大な時間がかかる．
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tc = 0

tc = tc + 1/2∆t

�(3.3)�����	�
�

tc = tc + 1/2∆t

�


�(3.4)�������
�

tend �tc

No

Yes

図 3.2 LIMの更新手順のフローチャート

物理モデルから抽出された等価回路網を過渡解析する場合，各構造に必ずリアクタ

ンス成分が存在するため，LIMは適している．しかし，式 (2.7)，(2.8)から明らかな

ように，物理モデルから抽出される等価回路の素子値は，メッシュサイズに比例する

ため，微小なメッシュが存在する場合，微小なリアクタンス成分が含まれる．したがっ

て，LIMは，その素子値が一様となるような一様な形状・電気特性である平行平板や

導体線路などの過渡解析に特に適しているといえる．

3.2 ブロック型LIM

LIMは，大規模な RLCG回路網を過渡解析するのに適した手法であるが，相互結

合素子を含む解析を行うことができない．ブロック型 LIMは，相互結合素子を含む

RLCG回路網を解析できるように LIMを改良した手法である．ブロック型 LIMでは，

相互結合素子により結合している節点構造，または枝構造の集合をブロックとして扱

う．相互キャパシタンスによって結合している節点構造を節点ブロック構造，相互イ

ンダクタンスによって結合している枝構造を枝ブロック構造と定義する．ブロック型

LIMでは，節点ブロック構造の電圧に対してKCL，枝ブロック構造の電流に対しては

KVLを適用し，leapfrog型の差分法で差分近似することにより，各ブロック構造ごと

の更新式を導出する．ブロック内の電圧，または電流を同時に更新するため，行列演

算を用いる反復系手法の一つであるが，ブロックごと行列演算を利用するため，従来

の SPICE系シミュレータと比べて非常に高速に回路の過渡解析を行うことができる．
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図 3.3 節点ブロック構造

3.2.1 節点ブロック構造における定式化

節点ブロック構造の更新式を導出するために，図 3.3 に示すようなキャパシタン

ス，コンダクタンス，電流源が並列に接続している NN
block 個の節点から構成される

節点ブロック構造を考える．図 3.3において，Cm，Gm，Hmは，節点mとグランド

間に接続しているキャパシタンス，コンダクタンス，電流源をそれぞれ表している．

Cp,q (p, q = 1, 2, · · ·, NN
block, p < q)は節点 pと q 間の相互キャパシタンスを表してお

り，各節点はその他の節点と相互キャパシタンス Cp,q により結合している．さらに，

ĩm は，節点mから流れ出る電流，または流れ込む電流の総量を表しており，節点m

に接続している枝 k (k = 1, 2, · · ·,Mm, Mm：節点mと接続している枝の総数 )から流

れ出る電流，または流れ込む電流を imk とすると，ĩm は

ĩm =

Mm∑
k=1

imk

と表される．節点ブロック構造の更新式は，LIMの電圧の更新式の導出と同様に，KCL

を各節点構造に適用し，陽的な leapfrog法を用いて差分近似することにより導出する

ことができる．節点ブロック構造にKCLを適用することにより，行列形式の 1階の微

分連立方程式として

−ia = Ca·
d

dt
va +Ga · va − ha (3.6)

Ca =


C1,1 −C1,2 · · · −C1,NN

block

−C1,2 C2,2 · · · −C2,NN
block

...
...

. . .
...

−C1,Nblock
−C2,Nblock

· · · CNN
block,N

N
block

 ,

Ga =


G1 0 · · · 0

0 G2 · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · GNN
block

 ,
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図 3.4 枝ブロック構造

va =


v1

v2
...

vNN
block

 , ia =


ĩ1

ĩ2
...

ĩNN
block

 ,ha =


H1

H2

...

HNN
block


が得られる．ここで，Cm,m は

Cm,m =

m−1∑
k=1

Ck,m + Cm +

NN
block∑

k=m+1

Cm,k

と定義する．式 (3.6)に leapfrog型の差分法を用いて差分近似することにより，節点ブ

ロック構造の更新式(
1

∆t
Ca +Ga

)
·vn+ 1

2
a =

1

∆t
Ca·v

n+ 1
2

a − ina + hn
a (3.7)

を導出できる．更新式 (3.7)は，NN
block変数NN

block本の連立線形方程式となっている．

そのため，節点ブロック構造の節点電圧を求めるには，NN
block元の連立方程式を解く必

要があり，NN
block×NN

block の行列を LU分解法や緩和法などの行列演算を用いて解く．

3.2.2 枝ブロック構造における定式化

次に枝ブロック構造の更新式を導出するために，図 3.4に示すようなインダクタン

ス，抵抗，電圧源が直列に接続しているNB
block本の枝から構成される枝ブロック構造

を考える．図 3.4において，Rm，Lm，Emは枝mに接続されている抵抗，インダクタ

ンス，電圧源をそれぞれ表している．また，各枝の自己インダクタンス Lpはその他の

枝の自己インダクタンス Lq と相互インダクタンス Lp,q(p, q = 1, 2, · · ·, NB
block, p < q)
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により結合している．さらに，vam，vbm は枝mの正側の節点電圧，負側の節点電圧

をそれぞれ表している．枝ブロック構造の更新式は，LIMの電流の更新式の導出と同

様に，KVLを各枝構造に適用し，陽的な leapfrog法を用いて差分近似することにより

導出することができる．枝ブロック構造にKVLを適用することにより，行列形式の 1

階の微分連立方程式として

vab = Lab·
d

dt
iab +Rab·iab (3.8)

Lab =


L1 L1,2 · · · L1,NB

block

L1,2 L2 · · · L2,NB
block

...
...

. . .
...

L1,NB
block

L2,NB
block

· · · LNB
block

 ,

Rab =


R1 0 · · · 0

0 R2 · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · RNB
block

 ,

iab =


i1

i2
...

iNB
block

 ,vab =


va1 − vb1

va2 − vb2
...

vaNB
block

− vbNB
block


が得られる．式 (3.8)に leapfrog法の差分法を適用することにより，枝ブロック構造の

更新式

1

∆t
Labi

n+1
ab =

(
1

∆t
Lab −Rab

)
inab + v

n+ 1
2

ab (3.9)

を導出できる．更新式 (3.9)も，節点ブロック構造の節点電圧を求めるときと同様に，

LU分解法や緩和法などの行列演算を行い，NB
block×NB

block の行列を解く必要がある．

式 (3.7)，(3.9)は，行列演算を行う必要があるため，大きなサイズのブロック構造を

含む回路網に適用すると，行列サイズが大きくなり，結果的に解析効率が低下する可

能性がある．しかし，SPICE系シミュレータで使用される行列サイズと比較して，式

(3.7)，(3.9)の行列サイズは小さいため，計算コストを抑えることができる．ブロック

型 LIMの更新手順のフローチャートを図 3.5に示す．ブロック型 LIMでは，式 (3.3)

を用いて，節点ブロック構造以外の節点構造における節点電圧の更新を行った後，式

(3.7)を用いて節点ブロック構造の節点電圧を更新する．そのあと，式 (3.4)を用いて

枝ブロック構造以外の枝構造における枝構造の枝電流の更新を行い，式 (3.9)を用いて

枝ブロック構造の枝電流の更新を行う．現在の時刻 tcが解析終了時刻 tendに到達する

までこれを繰り返し行う．

3.2.3 数値安定条件

ブロック型 LIMも陽的な leapfrog型の差分法に基づいているため，数値安定条件が

存在し，その条件は，LIMの数値安定条件 (3.5)である．すなわち，ブロック型 LIM
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図 3.5 ブロック型 LIMの更新手順のフローチャート

も LIMと同様に，回路網に存在する最小のリアクタンス成分によって最大時間刻み幅

が制限される．したがって，ブロック型 LIMは，その等価回路網が比較的小さな節点

及び枝ブロック構造が多数含まれ，かつ，リアクタンス成分が一様となる多導体伝送

線路や多層プリント基板の解析に特に適している．

従来の LIMでは扱えなかった多数の相互結合素子を含む大規模回路網を相互インダ

クタンスや相互キャパシタンスにより相互結合された要素をブロックとして扱うこと

により，解析を可能とした．ブロック構造の電流，または，電圧の更新にのみ局所的

に行列演算を用いるため SPICE系シミュレータと比べて非常に高速な解析が可能であ

る．しかし，ブロック LIMは従来の LIMと同様に陽的な差分法である leapfrog法に

基づいているため，解析対象の回路網に局所的に微小なリアクタンス成分が含まれて

いる場合，時間刻み幅が極めて小さく制限されてしまい，効率的に解析を行ない．

3.3 局所陰的LIM

LIMに用いられる時間刻み幅∆tは数値安定条件

∆tmax <
√
2

NN

min
a=1

√
Ca

NB
a

NB
a

min
m=1

(Lam)

 (3.5)

から明らかなように，最小なリアクタンス成分によって，厳しく制限される．そのた

め，回路網の一部分にでも微小なリアクタンス成分が存在する場合，時間刻み幅が厳

しく制限されるため，解析に微小な時間刻み幅を用いらなければならない．局所陰的
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図 3.6 局所陰的 LIMにおける回路分割

LIMは，この問題点を解決するために提案された LIMの改良手法である．局所陰的

LIMでは，回路網をリアクタンス成分の大きさに基づいて複数の部分回路に分割し，

時間刻み幅を厳しく制限する微小なリアクタンス成分を含む部分回路に対しては無条

件安定である陰的手法を局所的に適用することにより，数値安定条件を緩和している．

局所陰的 LIMでは，はじめに解析に用いる時間刻み幅∆tusedを決定する．精度的に妥

当な結果を得るために，時間刻み幅∆tused は，注目したい最大周波数 fmax の周期を

T とすると，T/10以下にする必要がある．次に，解析対象の回路網を LIMの数値安

定条件 (3.5)を満たす部分回路と満たさない部分回路に分割する．本稿では，式 (3.5)

を満たす部分回路を高リアクタンス部，満たさない部分回路を低リアクタンス部と定

義する．式 (2.7)，(2.8)から明らかなようにモデル化された等価回路のリアクタンス

成分は，メッシュサイズの大きさに比例している．そのため，図 3.6に示すように小

さなメッシュからモデル化された部分回路が低リアクタンス部，それ以外の部分回路

が高リアクタンス部に分割される．具体的には，fmaxの波長を λfmax とすると，メッ

シュサイズがおおよそ∆tused/Tλfmax 以下のメッシュは低リアクタンス部となる．そ

のあと，高リアクタンス部には LIMの更新式，低リアクタンス部には無条件安定であ

る陰解法を用いて差分近似することにより導出される更新式を用いて，それぞれの部

分回路における電圧と電流の更新を行う．

3.3.1 定式化

低リアクタンス部の節点構造における更新式は，その節点構造から流れ出る電流を，

低リアクタンス部に流れ出る電流と高リアクタンス部に流れ出る電流に分けて扱うこ

とにより定式化する．図 3.6の節点 aに対して，KCLを適用することにより，一階の

微分方程式

Ca
d

dt
va +Gava = −

NB
a∑

m=1

iam (3.10)

が得られる．式 (3.10)において，右辺の項は節点 aから流れ出る電流を表している．

この項を低リアクタンス部に流れ出る電流（図 3.6内の青線）と高リアクタンス部に
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流れ出る電流（図 3.6内の赤線）に分割することにより，式 (3.10)は

Ca
d

dt
va +Gava = −

NB
a,L∑

p=1

iap −
NB

a,H∑
q=1

iaq (3.11)

となる．ここで，NB
a,Lは節点 aに接続している低リアクタンス部の枝の本数，NB

a,Hは

節点 aに接続している高リアクタンス部の枝の本数である．式 (3.11)に対して，電圧

と低リアクタンス部の電流に関しては陰的な後退差分を，高リアクタンス部の電流に

は leapfrog型の差分法を適用すると，

1

∆t
Ca(v

n+ 1
2

a − v
n− 1

2
a ) +Gav

n+ 1
2

a

= −
NB

a,L∑
p=1

i
n+ 1

2
ap −

NB
a,H∑

q=1

inaq (3.12)

が得られる．低リアクタンス部の電流には陰的な後退差分を用いてるため，電圧と同じ

半奇数次のタイムステップとなっている．一方，高リアクタンス部の電流には leapfrog

型の差分法を適用しているため，式 (3.12)の右辺第 2項のタイムステップは半ステッ

プ前の整数次時刻となっている．式 (3.12)を vn+
1
2 について整理することにより，低

リアクタンス部の節点電圧の更新式

Ya

∆t
v
n+ 1

2
a = − 1

∆t
Cav

n−1
2

a −
NB

a,L∑
p=1

i
n+ 1

2
ap −

NB
a,H∑

q=1

inaq

(3.13)

が得られる．ここで，Ya≡Ca +∆tGaとした．式 (3.13)より，低リアクタンス部の節

点電圧を更新するためには，低リアクタンス部に流れ出る同時刻の枝電流の値が必要

であることこがわかる．一方，低リアクタンス部の枝電流の更新式は，低リアクタン

ス部の枝構造に KVLを適用し，後退差分を用いて差分近似することにより，導出す

る．低リアクタンス部の枝構造に KVLを適用することにより，

Lab
d

dt
iab +Rabiab = va − vb (3.14)

が得られる．式 (3.14)に対して，後退差分法を用いて差分近似することにより，低リ

アクタンス部の枝電流の更新式

i
n+ 1

2

ab =
Zab

Lab
i
n− 1

2

ab +
∆t

Zab

(
v
n+ 1

2
a − v

n+ 1
2

b

)
(3.15)

を得ることができる．ここで　 Zab≡Lab +∆tRabとした．式 (3.13)，(3.15)より，低

リアクタンス部の節点電圧を更新するためには同時刻の低リアクタンス部の枝電流の

値，枝電流を更新するためには同時刻の低リアクタンス部の節点電圧の値が必要であ

ることがわかる．したがって，低リアクタンス部の節点電圧と枝電流を更新するために

は，低リアクタンス部に含まれる全節点電圧と全枝電流を同時に解く必要があり，低

リアクタンス部の節点の総数を NN
L，枝の総数を NB

L とすると，(NN
L +NB

L )次正方行

列を解くことになる．計算量を削減するために，式 (3.15)を式 (3.13)に代入し，v
n+ 1

2
a
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図 3.7 局所陰的 LIMの更新手順のフローチャート

について整理すると，低リアクタンス部の節点電圧の更新式は{
Ya

∆t
+

NB
a,L∑

p=1

∆t

Zap

}
v
n+ 1

2
a −

NB
a,L∑

p=1

( ∆t

Zap
v
n+ 1

2
p

)

=
Ca

∆t
v
n− 1

2
a −

NB
a,L∑

p=1

Lap

Zap
i
n− 1

2
ap −

NB
a,H∑

q=1

inaq (3.16)

となる．式 (3.16)は，低リアクタンス部の節点 aにおける電圧の更新には，その節点

と接続している低リアクタンス部の同時刻の電圧の値のみが必要であることを意味し

ている．したがって，低リアクタンス部の節点電圧を更新するためには，低リアクタ

ンス部に含まれる全節点電圧のみを同時に解けばよい．その更新式は，低リアクタン

ス部のすべての節点に対する式 (3.16)を連立させることにより，行列形式の連立方程

式として(YL

∆t
+∆tẐL

)
v
n+ 1

2

L =
CL

∆t
v
n− 1

2

L − b
n− 1

2

L (3.17)

と書き表せる．ここで，YLは，Yaの値を i番目の対角要素として持つ対角行列，CL

は，Ca の値を i番目の対角要素として持つ対角行列，Ẑa は，対応する箇所に 1/Zap

の値を持つ対称行列，vLは，低リアクタンス部の節点電圧からなる電圧ベクトル，bL

は，式 (3.16)の右辺第 2項と第 3項からなる既知ベクトルを表している．式 (3.17)の

左辺の係数行列は，低リアクタンス部の節点同士の接続関係を表したNN
L 次正方行列

となっている．

局所陰的 LIMの更新手順のフローチャートを図 3.7に示す．局所陰的 LIMでは，式

(3.17)を用いて各低リアクタンス部の節点電圧を更新する．次に，式 (3.15)を用いて

各低リアクタンス部の枝電流を更新する．式 (3.15)の右辺の n+ 1
2 ステップの電圧は

式 (3.17)によって求められているため，低リアクタンス部の枝電流は代入演算のみで
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更新できる．そのあとに，式 (3.3)，(3.4)を用いて高リアクタンス部の電圧と電流の

更新を行う．低リアクタンス部の節点電圧を更新する際に行列演算を行うため，LIM

と比較して 1タイムステップにおける計算量は増加する．しかし，総タイムステップ

数を大幅に削減できるため，解析にかかる計算コストはを大幅に削減できる．

三角メッシュを用いて約 750個の節点を含む等価回路網にモデル化された電源・グ

ランドプレーンの等価回路網の解析では，従来の LIMよりも約 14倍大きな時間刻み

幅を用いることにより，LIMと比較して約 2.5倍高速な過渡解析が可能であることが

実証されている．
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第 4 章

提案手法

4.1 マルチレート局所陰的LIM

本章では，局所陰的 LIMの改良手法としてマルチレート LIMを提案する．マルチ

レート局所陰的 LIMは，局所陰的 LIMにおける回路のマルチレート性に着目し，各

部分回路に適切な時間刻み幅を適用することにより，局所陰的 LIMを更に高速化した

手法である．

4.1.1 局所陰的 LIMにおける回路のマルチレート性

局所陰的 LIMは，数値安定条件 (3.5)に基づいて高リアクタンス部と低リアクタン

ス部に回路分割を行い，LIMの更新式と陰的な更新式をそれぞれの部分回路に用いる

手法である．高リアクタンス部には LIMの更新式を用いるため，その部分回路の解

析に用いることができる時間刻み幅は数値安定条件 (3.5)により制限される．しかし，

低リアクタンス部には陰的な更新式が用いられるため，低リアクタンス部の解析には

任意の時間刻み幅を用いることができる．そのため，局所陰的 LIMでは，高リアクタ

ンス部と低リアクタンス部の間にマルチレート性が存在する．マルチレート局所陰的

LIM では，この高リアクタンス部と低リアクタンス部におけるマルチレート性を利用

��������
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n 1+n
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1+n 2+n
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図 4.1 M = 2におけるマルチレート局所陰的 LIMの更新手順
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図 4.2 微小な開口部をもつ PDN
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図 4.3 (3.17)の左辺の電圧係数行列

し，数値的に安定な低リアクタンス部の電圧と電流の更新により大きな時間刻み幅を

用いる．低リアクタンス部に用いる時間刻み幅 ∆tMLILIM は，高リアクタンス部に用

いる時間刻み幅∆tを用いて，

∆tMLILIM = M∆t (4.1)

と表せる．ここで，M は１以上の整数のスケーリング係数である．図 4.1に，M = 2の

場合の高リアクタンス部と低リアクタンス部の更新手順を示す．まず，式 (3.17)，(3.15)

を用いて，低リアクタンス部における電圧 VLと電流 ILを n+ 1
2 ステップ目の値に更

新する．その後，式 (3.3)を用いて，高リアクタンス部における電圧 VH を n + 1
2 ス

テップ目の値に更新し，式 (3.4)を用いて，電流 IHを n+ 1ステップ目の値に更新す

る．leapfrog 型の差分法を用いる高リアクタンス部では，(n+ 1
2 ) +M ステップ目ま

で更新が繰り返される．図 4 に示すとおり，全ての変数はM∆tステップ目において

同期される．つまり，VLと ILの更新が 1回行われるたびに，に，VHと IHはM 回更

新される．マルチレート局所陰的 LIM では，低リアクタンス部に高リアクタンス部よ

りもM 倍大きな時間刻み幅を用いるため，VL及び ILの総計算回数を VHと IHの 1
M

に抑えることができる．行列演算を必要とする低リアクタンス部の更新では，1ステッ
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図 4.4 ポート Outにおける電圧の出力波形
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図 4.5 FSVを用いて LIMと比較したマルチレート局所陰的 LIMの評価

プあたりに必要な計算時間が高リアクタンス部の計算時間よりも長い傾向にある．し

たがって，低リアクタンス部の計算回数を減少させることにより，シミュレーション

コストを減少させている．

4.1.2 例題検証

例題を用いて，マルチレート局所陰的 LIMの解析速度，及び精度の検証を行う．図

4.2に，上層と下層の二層からなる平行平板を三角メッシュを用いて離散化した図を示

す．各層は 5.0 mm × 5.0 mmの無損失導体から成り，上層の中央に直径 0.2mmの円

形開口部が 0.2 mm間隔で存在する．また，平板間の距離は 0.6 mmであり，比誘電

率 4.2の誘電体で満たされており，上層全体に 1.0 Vの電圧が印加されているものとす

る．励起源として，ポート Inに電流源が接続されている．電流の初期値は 0.5 A，遅

延時間が 0.1 ns，立ち上がり時間が 0.1 ns，立下り時間が 0.3 ns，振幅は 5.005 A であ

り，電流源の内部抵抗は 2.0 Ωである．図 4.2に示す PDNを，HSPICE，従来の LIM，
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表 4.1 CPU時間

Method # of blocks ∆t CPU Time [s] Speed-up

HSPICE N/A 0.75 367.5 1.0

LIM N/A 0.75 8.91 41.2

局所陰的 LIM 4 0.148 6.25 58.8

マルチレート局所陰的 LIM 4 0.148 5.39 68.2

局所陰的 LIM，そして提案手法であるマルチレート局所陰的 LIMを用いて 0.0 ns か

ら 5.0 nsまで過渡解析を行い，ポート Outでの出力波形を観測する．本例題のシミュ

レーションでは，マルチレート局所陰的 LIM におけるスケーリング係数M = 2とす

る．例題の平行平板は，三角メッシュによって 1375 個の節点と 3918 本の枝に分割さ

れる．中央に存在する開口部を表現するために，微細なメッシュ分割を用いた低リア

クタンス成分が存在している．マルチレート局所陰的 LIM，局所陰的 LIMの解析には

∆t = 0.148 sを用いた．その∆tに対する式 (3.17)の左辺の係数行列を図 4.3に示す．

図 4.3に示すように，45，41，46，45個の節点が含まれる 4つの低リアクタンス部が

存在し，その他の節点数は 1198個となった．LIM，局所陰的 LIM，マルチレート局

所陰的 LIM から得られたポート Outにおける電圧の出力波形を図 4.4に示す．図 4.4

より，提案手法を含むどの手法でも，数値的に安定に解析を行うことが可能であるこ

とが分かる．また，提案手法から得られた出力波形の精度を，FSV (feature selective

validation)を用いて評価した [10],[11]．FSVは，GDM (global difference measure)の

割合によって，提案手法の波形が比較対象の波形とどの程度一致しているかを数値的

に評価することができる．図 4.5に提案手法の精度を LIMと比較した評価結果を示す．

図 4.5より，提案手法は，『Excellent』，『Very Good』，『Good』が 80 ％を占めており，

LIMと比較して十分な精度で解析できていることが確認できる．このことから，無条

件安定な更新式を用いる低リアクタンス部において，高リアクタンス部より大きな時

間刻み幅を用いても，精度の良い解析が可能であることが分かる．次に，表 4.1に過

渡解析に必要な CPU時間を示す．提案手法に∆t = 0.148を用いた場合，提案手法は

十分な精度を保ちつつ，HSPICE と比較して 41.2 倍，従来の LIM よりも 1.65 倍高速

に過渡解析が可能であることが分かる．例題の場合，提案手法は従来の局所陰的 LIM

と比較して大幅な高速化はできなかった．これは，低リアクタンス部が回路全体と比

較して小さく，提案手法の低リアクタンス部における計算回数の削減量が小さいこと

が原因である．しかし，解析に用いる時間刻み幅に大きな時間刻み幅を用いると，効

率の良い解析を行うことができる一方，誤差が大きくなる問題も考慮する必要がある．

したがって，誤差を小さくし，低リアクタンス部を大きく定義することでより効率の

良い解析ができるように時間刻み幅を選ぶ必要がある．
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4.2 非線形局所陰的LIM

本章では，局所陰的 LIMにおける非線形素子の定式化を行い，非線形素子を含む不

均一分布定数回路網の過渡解析を高速に行うことができる非線形局所陰的 LIMを提案

する．定式化では，非線形素子の一つであるCMOSインバータを扱う．局所陰的 LIM

では，節点電圧の更新に，高リアクタンス部と低リアクタンス部で異なる更新式を用

いる．そのため，非線形素子もそれぞれの部分回路における更新式を導出する必要が

ある．行う．

4.2.1 CMOSインバータのモデル

図 4.6にCMOSインバータの回路図を示す．図 4.6において，vDD，vSS，vin，vout

は節点DDの電圧，節点 SSの電圧，CMOSインバータの入力電圧と出力電圧をそれ

ぞれ表している．iDD，iSS，iout，iDp，iDn は，節点 DD，節点 SS，節点 outから

流れ出る電流と PMOS，NMOSに流れるドレイン電流をそれぞれ表している．また，

Ccp，Css，Cloadは電圧線とグランド線間の寄生キャパシタ，グランド線と接地間の寄

生キャパシタ，負荷キャパシタをそれぞれ表している．

MOSFETのモデルには，SPICEのレベル1モデルとしてよく知られているShichman-

Hodgesモデルを用いた [38, 39]．このモデルは，MOSFETの定義域をカットオフ領

域，線形領域，飽和領域の 3領域に分割し，それぞれの領域において，ドレイン電流

を定式化することにより，ドレイン電流の非線形特性を近似する．NMOSのそれぞれ

の領域における近似式は，

1. カットオフ領域 (vGS < vTn
)：

iDn = 0, (4.2)

2. 線形領域 (vGS ≥ vTn
, vDS < vGS − vTn

)：

iDn =
KnWn

Ln

(
vGS − vTn

− vDS

)
vDS , (4.3)

3. 飽和領域 (v
GS

≥ v
Tn

, v
DS

≥ v
GS

− v
Tn

)：

iDn =
KnWn

2Ln
(v

GS
− v

Tn
)2, (4.4)
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と定義される．ここで，vGS , vDS , vTn
,Kn, Ln，Wn は，NMOSのゲート-ソース間の

電圧，ドレイン-ソース間の電圧，閾値電圧，トランスコンダクタンス，チャネル長，

チャネル幅をそれぞれ表している．また，PMOSのそれぞれの領域における近似式は，

1. カットオフ領域 (v′
GS

> v′
Tp
)：

iDp = 0, (4.5)

2. 線形領域 (v′
GS

≤ v′
Tp
, v′

DS
> v′

GS
− v′

Tp
)：

iDp =
KpWp

Lp

(
v′
GS

− v′
Tp

− v′
DS

)
v′
DS

, (4.6)

3. 飽和領域 (v′
GS

≤ v′
Tp
, v′

DS
≤ v′

GS
− v′

Tp
)：

iDp =
KpWp

2Lp
(v′

GS
− v′

Tp
)2, (4.7)

と定義される． v′
GS

, v′
DS

, v′
Tp
,Kp, Lp，Wpは，PMONにのゲート-ソース間の電圧，ド

レイン-ソース間の電圧，閾値電圧，トランスコンダクタンス，チャネル長，チャネル

幅をそれぞれ表している．

4.2.2 定式化

高リアクタンス部における CMOSインバータの定式化は，[40, 41]と同様の方法で

行う．まず，図 4.6の各節点に対して，KCLを適用することにより，微分方程式

1

∆t


Cload 0 0

0 Ccp −Ccp

0 −Ccp Ccp + C
SS



vout

vDD

vSS



+


i
Dp

−i
Dp

−i
Dn

+


iout

i
DD

i
SS

 = 0, (4.8)

を得る．次に，式 (4.8)に leapfrog型の差分法を用いて差分近似することにより，CMOS

インバータの差分方程式

1

∆t


Cload 0 0

0 Ccp −Ccp

0 −Ccp Ccp + CSS



v
n+ 1

2
out − v

n− 1
2

out

v
n+ 1

2
DD − v

n− 1
2

DD

v
n+ 1

2
SS − v

n− 1
2

SS



+


i
n+ 1

2
Dp

+ i
n+ 1

2
Dn

−i
n+ 1

2
Dp

−i
n+ 1

2
Dn

+


in
out

in
DD

in
SS

 = 0, (4.9)

が得られる．ここで，式 (4.9)の左辺第 2項は，非線形関数ベクトルである．そのた

め，式 (4.9)は，ニュートン・ラプソン法を用いて解く必要がある．式 (4.9)の左辺を
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非線形関数ベクトル f = [f1f2f3]
T と定義し，Newton-Raphson法を適用することに

より，高リアクタンス部における CMOSインバータの更新式

J
(
vn+ 1

2 ,(k−1)
)
·vn+ 1

2 ,(k) = J
(
vn+ 1

2 ,(k−1)
)
·vn+ 1

2 ,(k−1) − f (k−1), (4.10)

J
(
vn+ 1

2 ,(k−1)
)
=


∂fk−1

1

∂v
n+1/2,(k−1)
out

∂fk−1
1

∂v
n+1/2,(k−1)
DD

∂fk−1
1

∂v
n+1/2,(k−!1)
SS

∂fk−1
2

∂v
n+1/2,(k−1)
out

∂fk−1
2

∂v
n+1/2,(k−1)
DD

∂fk−1
2

∂v
n+1/2,(k−1)
SS

∂fk−1
3

∂v
n+1/2,(k−1)
out

∂fk−1
3

∂v
n+1/2,(k−1)
DD

∂fk−1
3

∂v
n+1/2,(k−1)
SS

 ,

vn+1,(k) =
[
vn+1,(k) vn+1,(k) vn+1,(k)

]T
,

f (k−1) =
[
f
(k−1)
1 f

(k−1)
2 f

(k−1)
3

]T
が得られる．ここで，kは，Newton-Raphson法の反復回数である．未知変数ベクト

ル vは，解が収束するまで式 (4.10)を反復して解くことにより，求めることができる．

低リアクタンス部における CMOSインバータの定式化は，局所陰的 LIMの低リア

クタンス部における節点電圧の定式化に基づいて行う．はじめに，高リアクタンス部

における CMOSインバータの定式化を行ったときと同様に，各節点に対してキルヒ

ホッフの電流則を適用し，式 (4.8)を得る．次に，式 (4.8)の左辺第 3項の iDD，iSS

を節点 DD，SSから低リアクタンス部に流れ出る電流と高リアクタンスに流れ出る電

流にそれぞれ分ける．そのあと，高リアクタンス部に流れ出る電流には leapfrog型の

差分法，低リアクタンス部に流れ出る電流には後退差分法を適用することにより，差

分方程式

1

∆t


Cload 0 0

0 Ccp −Ccp

0 −Ccp Ccp + Css



v
n+ 1

2
out − v

n− 1
2

out

v
n+ 1

2
DD − v

n− 1
2

DD

v
n+ 1

2
SS − v

n− 1
2

SS



+


i
n+ 1

2
Dp

+ i
n+ 1

2
Dn

−i
n+ 1

2
Dp

−i
n+ 1

2
Dn

+


in
out∑Nb

DD,H

q=1 inDDq∑Nb
SS,H

q=1 inSSq



+


0∑Nb

DD,L

p=1 i
n+ 1

2

DDp∑Nb
SS,L

p=1 i
n+ 1

2

SSp

 = 0 (4.11)

が得られる．ここで，Nb
DD,H，Nb

DD,L は，節点 DD から高リアクタンス部に流れ出

る電流と低リアクタンス部に流れ出る電流をそれぞれ表しており，Nb
SS,H，Nb

SS,L は，

節点 SS から高リアクタンス部に流れ出る電流と低リアクタンス部に流れ出る電流を

それぞれ表している．節点 DD，SS から高リアクタンス部に流れ出る電流に対して

は，leapfrog型の差分法を適用しているため，式 (4.11)の左辺第 3項の電流ベクトル

のタイムステップは，電圧ベクトルと半ステップずれている．一方，節点DD，SSか

ら低リアクタンス部に流れ出る電流に対しては，後退差分法を適用しているため，式

(4.11)の左辺第 4項の電流ベクトルのタイムステップは，電圧ベクトルと同じ時刻に
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図 4.7 三角メッシュで離散化された例題回路

配置されている．そのため，式 (4.11)における電圧変数は，節点DD，SSから低リア

クタンス部に流れ出る電流の変数と同時に解く必要がある．式 (4.11)を電圧のみの更

新式，つまり，未知変数を電圧変数のみにするために，式 (3.15)を右辺第 4項に代入

する．最終的に，低リアクタンス部における CMOSインバータの更新式

1

∆t


Cload 0 0

0 Ŷ
DD

−Ccp

0 −Ccp ŶSS



v
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2
out

v
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2
DD

v
n+ 1

2
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− 1
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
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2
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v
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2
DD

v
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2
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

+


i
n+1

2
Dp

+ i
n+1

2
Dn

−i
n+ 1

2
Dp

−i
n+ 1

2
Dn

+

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out∑Nb

DD,H

q=1 inDDq∑Nb
SS,H

q=1 inSSq

+


0∑Nb
DD,L

p=1

(
LDDp

ZDDp
i
n− 1

2

DDp +
∆t

ZDDp
v
n+ 1

2
p

)
∑Nb

SS,L

p=1

(
LSSp

ZSSp
i
n− 1

2

SSp + ∆t
ZSSp

v
n+ 1

2
p

)
= 0,

Ŷi =
Yi

∆t
+

Nb
i,L∑

p=1

∆t

Zip
. (4.12)

が得られる．式 (4.12)より，vout，vDD，vSS を更新するためには，節点DD，SS と

隣り合う低リアクタンス部の節点電圧も同時に解く必要があることがわかる．局所陰

的 LIMでは，低リアクタンス部の節点電圧は，連立代数方程式 (3.16)を解くことに

より，低リアクタンス部の全節点電圧を同時に更新する，そのため，低リアクタンス

部に非線形素子が存在する場合，非線形素子における節点電圧と低リアクタンス部の

全節点電圧を同時に解かなければならず，その更新式は非線形連立代数方程式となり，

非線形ガウス・ヤコビ緩和法 [42]などを用いて解くことになる．

本手法では，まず，式 (4.12)と式 (3.16)を用いて，非線形素子を含む低リアクタン

ス部の節点電圧とそれ以外の低リアクタンス部の節点電圧をそれぞれ更新する．次に，

式 (3.15)を用いて，低リアクタンス部の枝電流の更新を行う．そのあと，式 (4.10)と

式 (3.3)を用いて，高リアクタンス部の節点電圧の更新をする．最後に，式 (3.4)を用

いて，高リアクタンス部の電流の更新を行う．

4.2.3 例題

例題を用いて，提案手法の精度と解析速度の検証を行う．図 4.7に三角メッシュで離

散化された 2層からなる平行平板を示す．この平行平板の平行間距離は h = 0.6 mm，
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表 4.2 PARAMETERS OF MOSFET

Parameter PMOS NMOS Unit

Kp,n 20.072 8.362 µA/V2

Wp,n 2.0 2.0 µm

Lp,n 1.0 1.0 µm

VTp,Tn -0.134 0.134 V

表 4.3 Time Step Sizes

Method Time Step Size [ps]

非線形 LIM 0.0267

非線形局所陰的 LIM 0.30

表 4.4 CPU Times

Method CPU Time [s] Speed-up

非線形 LIM　 625 1.00

非線形局所陰的 LIM 109 5.73

平板間の誘電体の比誘電率は εr = 4.2であり，導体平板には，中央に 20 mm × 10 mm

の開口部が存在し，直径 0.2 mmの穴が 2箇所開いている．また，ノードAに 3.3Vの

定電圧源が接続されている．さらに，図 4.6の非線形回路の節点DDがノードBと C

接続しており，節点 SSは接地している．図 4.6の NMOS，PMOSのパラメータは表

4.2に示す．三角メッシュから抽出された等価回路網は，1890個の節点と 5404本の枝

で構成されている．このときの未知電圧変数の係数行列を図 4.8に示す．図 4.8に示す

ように，それぞれ 792個と 797個の節点が含まれる２つの低リアクタンス部が存在し，

高リアクタンス部の節点数は 301個である．また，2個の非線形回路ブロックが存在す

る．非線形回路ブロックの行列サイズは，節点 SSが接地しているため，2 × 2の密行

列となっている．また，式 3.5に基づいて計算される非線形 LIMに用いる時間刻み幅

と非線形局所陰的 LIMに用いた時間刻み幅を表 4.3に示す．表 4.3より，非線形局所

陰的 LIMでは，非線形 LIMの約 11倍大きな時間刻み幅を用いていることがわかる．

CMOSインバータの入力電圧として，初期値 0 V，振幅 3.3 V，遅延 0 ns，立ち上り

時間と立ち下がり時間 10 ns，パルス幅 40 ns，周期 100nsの台形波を入力し，非線形

LIMと非線形局所陰的 LIMを用いて 0 nsから 150 nsまでの過渡解析を行い，CMOS

インバータの出力波形を観察した．図 4.9，4.10に非線形ブロック LIMと非線形局所

陰的 LIMから得られた電圧波形を示す．図 4.9，4.10より，非線形局所陰的 LIMの結

果は非線形 LIMと非常によく一致していることがわかる．また，表 4.4に各手法に要
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図 4.9 節点 Bに接続された CMOSインバータの入出力の波形
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図 4.10 節点 Cに接続された CMOSインバータの入出力の波形

した CPU時間を示す．表 4.4より，非線形局所陰的 LIMは非線形ブロック LIMより

も，約 5.73倍高速な解析が行えることが確認できる．

本稿では，三角メッシュにより等価回路抽出された非線形素子を含む電源分配網を

高速に解析するために，局所陰的 LIM における非線形素子の定式化を行った．局所陰
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図 4.11 ドロネー三角形分割によって分割された多層構造のプリント基板

的 LIM の節点電圧の更新式は，高リアクタンス部と低リアクタンス部で異なるため，

それぞれの部分回路において非線形素子の定式化を行った．高リアクタンス部の非線

形の更新にはNewton-Raphson 法を用いて行い，低リアクタンス部の非線形素子の更

新は非線形ガウス・ヤコビ緩和法を用いて行った．また，数値結果より，本手法は，従

来法と比較して非線形素子を含む電源分配網の高速な解析を可能とした．

4.3 局所陰的ブロック型LIM

ブロック型 LIMも LIMと同様に式 (3.5)によって時間刻み幅が制限されるため，ビ

アなど微小な構造を含む多導体伝送線路や多層構造の電源分配回路網のように微小な

リアクタンス成分が一部分に存在する場合，効率的な解析を行うことができない．本

章では，この問題点を解決するために，LIMに局所的に陰的手法を適用したようにブ

ロック型 LIMにも局所的に陰的手法を適用した局所陰的ブロック型 LIMを提案する．

4.3.1 定式化

局所陰的ブロック型 LIMの低リアクタンス部内の節点の電圧更新式と枝の電流更

新式を導出するために，図 4.11に示すようなN 層の多層基板の等価回路網を考える．

図 4.11において，黒丸と青線は低リアクタンス部内の電圧と電流をそれぞれ表してお

り，白丸赤青線は高リアクタンス部内の電圧と電流をそれぞれ表している．また，図

4.11中の枝ブロック構造 abと節点ブロック構造 iの詳細な回路図を図 4.12（a）と図

4.12（b）にそれぞれ示す．図 4.12（a），（b）に示すように，多層基板の各ブロック構

造は，上下の一対の枝，または節点のみが結合している．図 4.12（a）において，枝構

造 (ab, y)は，節点ブロック構造 aと節点ブロック構造 bの y+1層の節点間の枝構造を

表している．さらに，Ly は，インダクタンス L(ab,y+1)と L(ab,y)間の相互インダクタ

ンスを表している．図 4.12（b）において，節点 (i, y)は，節点ブロック構造 iの y+1

層における節点を表している．また，ĩ(k,y)，î(l,y)は，節点 (i, y)と接続している高リ

アクタンス部内の枝ブロック構造 kの y + 1層の枝に流れる電流と低リアクタンス部
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図 4.12 多層基板の等価回路網における枝ブロック構造と節点ブロック構造

LRP内の枝ブロック構造 lの y + 1層の枝に流れる電流をそれぞれ表している．まず，

低リアクタンス部内の枝ブロック構造の電流更新式の導出を行う．図 4.12（a）の枝ブ

ロック構造の各枝構造に対して，KVLを適用すると

va − vb = Lab
d

dt
iab +Rab îab, (4.13)

va =



v(a,1)

v(a,2)
...

v(a,j−1)

v(a,j)


,va =



v(b,1)

v(b,2)
...

v(b,j−1)

v(b,j)


, iab =



î(ab,1)

î(ab,2)
...

î(ab,j−1)

î(ab,j)


,

Rab=



R(l,1) 0

R(l,2)

. . .

R(i,j−1)

0 R(i,j)


,

Lab =



L(ab,1) L1 0

L1 L(ab,2) !L2

. . .

Lj−2 L(ab,j−1) Lj−1

0 Lj−1 L(ab,j)


, Lm =

m∑
k=1

L(ab,k)
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が得られる．式 (4.13)の Lab は，枝ブロック構造 abのインダクタンスが互いに局所

的に結合していることを表している．式 (4.13)に対して，後退差分法を適用し，î
n+ 1

2

ab

について整理することにより，低リアクタンス部の電流の更新式として

î
n+1

2

ab =Z−1
abLab î

n−1
2

ab +∆tZ−1
ab

(
v
n+ 1

2
a −v

n+ 1
2

b

)
(4.14)

が得られる．ここで，Zab≡Lab +∆tRabと定義した．式 (4.14)より，低リアクタンス

部の枝電流の更新は，1ステップ前の自身の値と同時刻の枝の両端の節点電圧の値が

必要となる．

次に，低リアクタンス部内の節点ブロック構造の電圧の更新式の導出を行う．図 4.12

（b）の節点ブロック構造の各節点に対して，KCLを適用すると

−
Nb,H

i∑
k=1

ĩk −
Nb,L

i∑
l=1

îl = Ci
d

dt
vi +Givi, (4.15)

ĩk =



ĩ(k,1)

ĩ(k,2)
...

ĩ(k,j−1)

ĩ(k,j)


, îl =



î(l,1)

î(l,2)
...

î(l,j−1)

î(l,j)


,vi =



v(i,1)

v(i,2)
...

v(i,j−1)

v(i,j)


,

Gi =



G(i,1) 0

G(i,2)

. . .

G(i,j−1)

0 G(i,j)


,

Ci=



C1 −C(i,1) 0

−C(i,1) C2 −C(i,2)

. . .

−C(i,j−1) Cj−1 −C(i,j)

0 −C(i,j) C(i,j)


が得られる．ここで，N b,H

(i,j)，N b,L
(i,j) は，節点ブロック構造 iと接続している高リアク

タンス部内の枝ブロック構造の総数と低リアクタンス部内の枝ブロック構造の総数を

それぞれ表している．また，式 (4.15)の Ci は節点ブロック構造 i内の節点が互いに

局所的に結合していることを表している．式 (4.15)に対して，低リアクタンス部の電

流に関しては陰的な後退差分を，高リアクタンス部の電流に関しては陽的な leapfrog

型の差分法を適用し，v
n+ 1

2
i について整理すると低リアクタンス部内の節点電圧の更

新式として

Yi

∆t
v
n+ 1

2
i =

Ci

∆t
v
n− 1

2
i −

Nb,H
i∑

k=1

ĩnk −
Nb,L

i∑
l=1

î
n+ 1

2

l (4.16)

が得られる．ここで，Yi≡Ci +∆tGiと定義した．式 (4.16)より，低リアクタンス部

内の節点電圧の更新は 1ステップ前の自身の値と同時刻の低リアクタンス部内の枝電
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流の値が必要となることが分かる．したがって，低リアクタンス部内の節点電圧と枝

電流の更新は互いに双方の同時刻の値を必要とする．そのため，ある低リアクタンス

部内の節点ブロック構造と枝ブロック構造の総数をそれぞれ Nnb,L，Nbb,L とし，各

節点ブロック構造に含まれる節点数を Nn,nb，各枝ブロック構造に含まれる枝の数を

Nb,bbとすると，その低リアクタンス部内の節点電圧と枝電流の更新を行うためには，

行，及び列の数が Nnb,LNn,nb +Nbb,LNb,bb の行列を解かなければならない．

計算量を削減するために式 (4.16)の右辺 î
n+ 1

2
i に式 (4.14)を代入すことにより，低

リアクタンス部内の節点電圧の更新式は{
Yi

∆t
+

Nb,L
i∑

k=1

∆tZ−1
ik

}
v
n+ 1

2
i −

Nb,L
i∑

k=1

(
∆tZ−1

ik v
n+ 1

2

k

)

=
Ci

∆t
v
n− 1

2
i − î

n− 1
2

i,sum −
Nb,L

i∑
k=1

Z−1
ik Liki

n− 1
2

ik (4.17)

となる．式 (4.17)は，低リアクタンス部内の節点ブロック構造 iとそれに接続してい

る節点ブロック構造に関する式となっており，低リアクタンス部内の全節点ブロック

構造の節点電圧の更新式は，行列形式で(YL

∆t
+∆tZ−1

L

)
v
n+ 1

2

L =
CL

∆t
v
n− 1

2

L − b
n− 1

2

L (4.18)

と書き表せる．ここで，YL，ZL，CL は，対応する位置にそれぞれYi，Zik，Ci が

スタンプされた行列である．また，vLは，低リアクタンス部内の節点電圧ベクトル vi

から成る未知電圧ベクトル，bL は，既知ベクトルである．式 (4.18)の左辺は，低リ

アクタンス部内の節点ブロック構造同士の接続関係を表す非対角行列であり，節点ブ

ロック構造同士が局所的に結合していることを表している．よって，式 (4.18)を解い

て節点電圧を更新するためには，LU分解法などの直接法やガウスザイデル法などの

緩和法による行列演算が必要となる．局所陰的ブロック型 LIMでは，最初に式 (4.18)

を用いて各低リアクタンス部において節点の電圧の更新を行う．次に，式 (4.14)を用

いて低リアクタンス部内の枝の電流の更新を代入演算のみで行う．その後，高リアク

タンス部内の節点の電圧と枝の電流を式 (3.7)と式 (3.9)を用いてそれぞれ更新を行う．

提案手法では，時間刻み幅を小さくしなくてはならない低リアクタンス部に対して局

所的に陰解法を用いることで，1タイムステップあたりの計算量が増える一方で，数

値安定条件を緩和することができる．よって，時間刻み幅は，高リアクタンス部内の

比較的大きな値のリアクタンス成分のみに依存するため，総タイムステップ数を大幅

に削減でき，従来法より数倍以上高速な解析を行うことができる．一方，例えば，基

板全体に多数のビアが近接して存在しており，回路網に含まれる素子のほとんどが同

一低リアクタンス部に含まれる場合，1タイムステップあたりの計算量が増加し，効

率的な解析を行うことができない可能性がある．しかし，素子の大半が低リアクタン

ス部に含まれる場合でも，それを分割できるときは，それほど計算量が増加すること

はないため，従来法より高速な解析を行える．

4.3.2 例題検証

本手法，及びブロック型 LIMを用いて多層構造の電源分配網の解析を行い，本手法

の精度と計算時間の検証を行う．図 4.13に，三角メッシュを用いて離散化された 3層
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(b) 断面図

図 4.13 三角メッシュによって離散化された解析対象の平行平板
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図 4.14 式 (4.18)の左辺の係数行列

構造の平行平板を示す．提案手法の有効性を検証できる例題として，等価回路網が不

均一分布定数回路網となる図 4.13に示すようなスルーホールビアが存在する例題回路

を用いた．これら平行平板の平板間距離は，ともに h = 0.6 mm，平板間の誘電体の

比誘電率は εr = 4.2である．また，直径 0.2 mmの穴が 2 箇所開いている．図 4.13の

3層目の節点 Aに供給電源として 1 Vの定電圧源を接続し，節点 Bに入力励振源とし

て初期値 0.5 A，パルス値 0.005 A，遅延時間 0.1 ns，立ち上がり時間 0.1 ns，立ち下

がり時間 0.3 ns，周期 10 nsの三角波の電流源を接続した．また，三角メッシュから

抽出された等価回路網は 3788個の節点と 10862本の枝で構成されている．さらに，各

節点ブロック構造と各枝ブロック構造は図 4.12の j = 2のときの構造となっている．

局所陰的ブロック型 LIMを用いた解析では，時間刻み幅を 0.26 psとした．この場

合の式 (4.18)の左辺における係数行列の構造を図 4.14 に示す．図 4.14に示すように，

それぞれ 1584，1596個の節点が含まれる 2つの低リアクタンス部が存在し，低リアク

タンス部以外の部分回路の節点数は，608個となった．このとき，低リアクタンス部
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図 4.15 節点 Cにおける電圧波形

表 4.5 各手法における時間刻み幅

Method 時間刻み幅 [ps]

ブロック型 LIM 0.026

局所陰的ブロック型 LIM 0.26

に対応する部分行列は，非対角要素が存在するスパース行列になっている．一方，低

リアクタンス部以外の部分回路に対応する右下の部分行列は，式 (4.15)より，2×2 の

密行列をブロックとして持つブロック対角構造になっている．また，行列演算の解法

として LU 分解法を利用した．

式 (3.5)に基づいて計算したブロック型 LIMと提案手法に用いた時間刻み幅を表 4.5

に示す．等価回路網を提案手法，及びブロック型 LIM を用いて 0 nsから 5 ns までの

過渡解析を行い，図 4.13 の 2層目の節点 Cの電圧波形を観測した．図 4.15にブロッ

ク型 LIMと提案手法から得られた電圧波形を示す．図 4.15より，提案手法の電圧波形

は，わずかな誤差がある．この誤差は，低リアクタンス部に対して大きな時間刻み幅

を用いているために生じたと考えられる．しかしながら，提案手法の誤差は，十分に

許容範囲内だと考えられる．また，表 4.6に各手法が解析に要した CPU時間を示す．

表 4.6より，回路素子数が 14650個，素子数が全体の約 40%の低リアクタンス部が 2

表 4.6 CPU時間

Method CPU Time [s] Speed-up

ブロック型 LIM 202 1.0

局所陰的ブロック型 LIM 53 3.8
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つ存在する場合において，提案手法はブロック型 LIMよりも，約 3.8高速な解析を行

えることが確認できる．

本章では，三角メッシュにより等価回路抽出された多層構造の電源分配網を高速に

解析する手法として，局所陰的ブロック型 LIMを提案した．抽出された等価回路網は

節点ブロック構造と枝ブロック構造に必ずリアクタンス成分を含むため，ブロック型

LIMが要求する回路構造を持つ．一方で，リアクタンス成分の値は三角メッシュのサ

イズに依存して小さくなるため，微小な構造や任意形状を含む電源分配網の等価回路

を解析する場合，最小リアクタンス成分に依存する数値安定条件によって，時間刻み

幅が厳しく制限されるという問題があった．提案手法では，解析対象の回路網を複数

の低リアクタンス部とそれ以外の部分回路に分割し，低リアクタンス部には陰解法を

用いて解き，それ以外の部分回路は陽解法を用いて解いている．このような局所陰解

法により，1タイムステップあたりの計算コストは増加する一方，最大時間刻み幅が

低リアクタンス部内の値よりも比較的大きなリアクタンス成分によってのみ制限され

るため，数値安定条件を緩和でき，結果として高速な解析を可能とした．

4.4 マルチレート局所陰的ブロック型LIM

局所陰的ブロック型 LIMにおいて，回路のマルチレート性に着目し，各部分回路に

適切な時間刻み幅を適用することで，より高速な過渡解析を行うマルチレート局所陰

的ブロック型 LIMを提案する．基本的な概念は，4章で述べたマルチレート局所陰的

LIMと同じであり，低リアクタンス部と高リアクタンス部のマルチレート性を利用し，

低リアクタンス部の電圧と電流の更新により大きな時間刻み幅を用いる．低リアクタ

ンス部に用いる時間刻み幅∆tMLIBLIM は，高リアクタンス部に用いる時間刻み幅∆t

を用いて，

∆tMLIBLIM = M∆t (4.19)

と表せる．ここで，M は 1以上の整数のスケーリング係数である．つまり，低リアク

タンス部には，高リアクタンス部に用いる時間刻み幅のM 倍の時間刻み幅を用いるこ

とになる．したがって，高リアクタンス部の電圧と電流をM 回更新するたびに，低リ

アクタンス部の電圧と電流を 1回更新していく．これにより，低リアクタンス部の計

算回数を 1
M 回に減少させることができ，より高速な解析が行える．

4.4.1 例題検証

本手法，及び局所陰的ブロック型 LIMを用いて多層構造の電源分配回路網の解析を

行い，本手法の精度と計算時間の検証を行う．図 4.16に層構造の平行平板の例題回路

を示す．図 4.16において，平行平板は 100mm×100mm，平行平板の平板間距離は，と

もに h=0.6 mm，平板間の誘電体の比誘電率は ε = 4.2である．また，直径 0.1 mmの

穴が 20箇所開いている．さらに，励起源として内部抵抗 50Ω，初期値 0 A，振幅 0.5

A，立ち上がり時間 0.1 ns，立ち下がり時間 0.1 ns，遅延時間 0.1 nsの三角波の電流源

を 3層目の Inputノードに接続している．三角メッシュから抽出された等価回路網は，

3642個の節点ブロック構造と枝ブロック構造で構成されている．提案手法，及び局所
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図 4.16 例題回路の鳥瞰図と断面図

表 4.7 CPU Times

Method CPU Time [s] Speed-up

局所陰的ブロック型 LIM 10.6 22.2

提案手法 7.1 33.2

陰的ブロック型 LIMの時間刻み幅には 2.5 nsを用いた．このとき，それぞれ 64，65，

65，65，65，66，66，67，67，67，68，68，68，68，69，70，71，72，135個の節点

ブロック構造が含まれる 19この低リアクタンス部が存在し，高リアクタンス部の節点

ブロック構造の数は 2296個となった．等価回路網を提案手法，及び局所陰的ブロック

型 LIMを用いて 0 nsから 10 nsまでのかと解析を行い，1層目のOutputノードの電

圧波形を観測した．図 4.17に提案手法，及び局所陰的ブロック型 LIMから得られた

電圧波形を示す．図 4.17より，僅かな誤差があるが，提案手法の誤差は十分に許容範

囲だと考えられる．また，表 4.7に各手法が解析に要した CPU時間を示す．表 4.7よ

り，提案手法は局所陰的ブロック型 LIMよりも，約 1.5倍高速な解析を行えることが

確認できる．
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第 5 章

結論

本稿では，従来の LIM型手法の改良手法を提案した．まず，局所陰的 LIMにおける

部分回路のマルチレート性に着目し，マルチレート局所陰的 LIMの提案をした．局所

陰的 LIMは，解析対象の回路網を低リアクタンス部と高リアクタンス部に回路分割

を行い，数値安定条件の厳しい低リアクタンス部に対しては無条件安定である陰的手

法を用いることにより，LIMの数値安定条件を緩和させる手法である．その手法の性

質から，特に微小構造を含む電源分配回路網の等価回路網などの不均一の分布定数回

路網の解析に適した手法である．マルチレート局所陰的 LIMでは，低リアクタンス部

と高リアクタンス部のマルチレート性に着目し，低リアクタンス部には高リアクタン

ス部に用いる時間刻み幅より大きな時間刻み幅を用いた．これにより，行列演算を必

要とする比較的計算コストの高い低リアクタンス部の更新回数を減少させることがで

き，局所陰的 LIMより高速な過渡解析を可能とした．例題検証では，低リアクタンス

部に高リアクタンス部に用いる時間刻み幅の 2倍大きな時間刻み幅を用いることによ

り，約 10000個の素子から構成される回路網を局所陰的 LIMより 1.16倍高速な解析

を行えた．

次に，局所陰的 LIMを用いて非線形素子を含んだ回路の解析が可能な非線形局所陰

的 LIMを提案した．本稿では，非線形として CMOSインバータを扱い，更新式の異

なる低リアクタンス部と高リアクタンス部における定式化を行った．高リアクタンス

部では，従来法である非線形 LIMと同様に Newton-Raphson法等の反復法を用いて

更新を行う．一方，低リアクタンス部では，その低リアクタンス部に含まれる全節点

電圧を同時に更新するため，非線形素子が存在する低リアクタンス部は非線形ガウス・

ヤコビ緩和法などを用いて，非線形連立代数方程式を解く必要がある．例題検証より，

高リアクタンス部及び低リアクタンス部に非線形素子を含んでいる回路の解析が行え

ていることを確認できた．

さらに，ブロック型 LIMの高速化手法として局所陰的ブロック型 LIM型を提案し

た．ブロック型 LIMは，相互結合素子が存在する回路網の解析を可能にした LIMの

改良手法であり，相互結合素子によって結合している節点，または枝構造をブロック

構造として扱い，それぞれのブロック構造ごとに更新を行う手法であった．ブロック

構造の更新には行列演算を行う必要があるが，その行列サイズは比較的小さいため，

回路全体の行列演算を必要とする SPICE系シミュレータより高速な解析が可能であ

47



る．しかし，leapfrog型の差分法に基づいているため，厳しい数値安定条件が存在す

る．局所陰的ブロック型 LIMでは局所陰的 LIMと同様に，部分回路に分割し，陰的

手法と leapfrog法を適切に使い分けることにより，その数値安定条件を緩和させ，ブ

ロック型 LIMの高速化を行っている．その手法の性質から，微小構造を含む多層構造

の電源分配回路網や多導体伝送線路の等価回路網のように，相互結合素子を含み部分

的に微小なリアクタンス成分が存在する大規模回路網に適した手法である．例題検証

では，29300個の素子からなる相互結合素子を含む回路網において，ブロック型 LIM

の時間刻み幅の 10倍大きな時間刻み幅を用いることにより，約 3.8倍高速に解析を行

うことができた．

最後に低リアクタンス部と高リアクタンス部のマルチレート性を利用したマルチレー

ト局所陰的ブロック型 LIMを提案した．例題検証では約 28000個の素子からなる相

互結合素子を含み回路網において，低リアクタンス部に高リアクタンス部に用いる時

間刻み幅の 2倍大きな時間刻み幅を用いることにより，局所陰的ブロック型 LIMの約

1.5倍高速な解析が行えることを確認できた．
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