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文趣旨

本論文では、プリント配線板等における接続配線のモデル化手法における高速・高精度化に関

する検討及びその応用方法について検討を行う。．

従来から、配線と線形・非線形の集中定数素子を共に解析するため、配線を伝送線路として電

信方程式で定式化して解析するAWE法やGMC法が提案されてきた。．特にAWE法は、分布定

数・集中定数混在系の大規模線形回路網の解析に適用可能であり、適用範囲が広いという特徴が

ある「．しかし、AWE法では、線形回路網の端子間のアドミタンスを導出する際に用いるpad6近

似法の精度限界により、解析精度に問題がある。．一方、GMC法では、配線を特性モデルとして

取り扱う。．そして、群遅延成分を特性モデルから取り除くことで、pad占近似法の精度限界を補う

ことができる。しかし、GMC法は伝送線路単体への適用に限定されているため、多数の伝送線

路が含まれた回路網への適用では解析効率が劣化する問題がある。．そこで、第2章では、GMC

法を基に、分布定数・集中定数混在系の大規模線形回路網への適用をも可能とする拡張GMC法

を提案する。．提案手法では、対象となる線形回路網全体を拡張特性モデルへ変換する「．実際に、

提案手法を用いて例題回路を解析し、解析精度及び解析速度の有効性を示す。，

一方、電信方程式を用いた配線のモデル化では、高速に動作する集積回路からグランドライン

を流れ電源へと戻る帰還電流等の物理的構造に起因する解析が困難となる。，このため、電磁界シ

ミュレーションや実測から抽出される端子間の応答波形から、直接アナログ回路シミュレータで

解析する手法が提案されている。．そこで、第3章では、電磁界解析シミュレータや実測により得

られたサンプリングデータから、アナログ回路シミュレータで解析可能なマクロモデルを高速・

高精度に合成する手法を提案する。提案手法では、周波数領域で表されたサンプリングデータを

有理関数へ近似することで極を導出する。．しかし、得られた全て極の中には、重複した極、不安

定極等が含まれているため、極の選択が不可欠となる。そこで、有力極の選択手法として、選択

型最小二乗法の拡張手法を提案する。．実際に、種々の配線板の電磁界解析により得られたサンプ

リングデータを用いて、マクロモデ／レの合成を行い、速度並びに精度的な有効性を示す。．さらに、

帰還電流により引き起こされる電源・グランド間の揺れ等の雑音を低減するため、回路実装では

デカップリングコンデンサが配置される「．しかし、最適な位置決定については経験的に判断しな

ければならないという問題がある。．そこで、第4章では、大規模線形回路網の減次モデル化手法

を適用し、デカップリングコンデンサの最適な配置位置を探索する手法を提案する。．提案手法で

は、三次元構造を取り扱うためPEEC法を用いて、プリント配線板を大規模線形回路網としてモ

デル化する。．そして、提案手法を用いて、例題配線板におけるデカップリングコンデンサの位置

最適化シミュレーションを行う「．更に、結果より得られた位置にデカップリングコンデンサを配

置して、電源・グランドの揺れにより引き起こされる磁界放射の減少を確認することで、提案手

法の有効性を示す「．

最後に、本論文の結論を述べ、その有効性及び今後の展望について示す。，
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第1章　序論

§1．1背景

近年の集積回路の高集積化、複雑化に伴い、回路シミュレーションはデバイス・回路設計技術

者にとって必要不可欠なものとなっている「．これまで、最も多く使用され続けている回路シミュ

レータは、1970年代に米国カリフォルニア州立大学バークレイ校で開発されたSPICE（Simulation

ProgramwithIntegratedCircuitEmphasis）［1］であり、多くの機関により拡張、修正され、頻繁

に利用されている。しかしながら、高密度実装技術の向上及び動作速度の高速化により、トラン

ジスタによる信号伝達遅延に比べ、配線による遅延の割合が大きくなっている。また、配線上で

の信号の反射や漏話等による、信号品質（SignalIntegrity：SI）低下が重大な問題になっている「．

したがって、回路シミュレーションにおいては、新たな配線のモデル化手法や解析手法が必要に

なっている「．更に、昨今の電磁環境適合性（ElectromagneticCompatibility：EMC）への関心の高

まりから、電子機器による電磁妨害（ElectoromagneticInterfbrence：EMI）低減への取り組みが急

務となっている［2］一札．高速信号を伝送するプリント配線板上の配線は、擬似的なアンテナのよ

うに振る舞い、不要柘射の原因となる。，それゆえ、このような相互接続配線を分布定数的な効果

を持つ伝送線路としてアナログ的な詳細回路シミュレータにより解析する必要性を引き起こした。、

本論文では、特にプリント配線板の接続配線等を対象としたモデルの高速・高精度化に関する

手法の提案及びその応用方法を目的とする。具体的には、従来提案されている伝送線路の時間領

域解析手法であるGMC（GeneralizedMethodofCha∫raL：teristics）法［8］－［12］とAWE（Asymptotic

WavefbrmEvaluation）法［13］－［18］に関する精度と適用範囲に着目する。．つまり、分布定数線路

に限定されているが高精度なGMC法を基に、AWE法が有効である分布定数・線形集中定数が

混在する回路網解析へと拡張した手法を提案する。．また、従来の電信方程式に基づく伝送線路モ

デル化手法では困難であった、三次元的な電磁界効果を考慮するモデル化手法［30］－［32］について

検討する〔．つまり、電磁界解析シミュレータや実測により得られたサンプリングデータから、ア

ナログ回路シミュレータで解析可能なマクロモデルを高速・高精度に合成する手法を提案する。．

更に、プリント配線板のモデル化手法であるPEEC法［42日45］とマクロモデル化手法の1つで

あるクリロフ部分空間技法［48］－［52］を応用し、近年の回路実装に多く用いられているデカップリ

ングコンデンサの配置位置に関する最適化手法について検討を行う。．
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図1．1：終端開放線路のリアクタンス

研究の序となる本章では、以下、電子回路の高速化に起因する配線の分布定数線路的挙動の影

響について概説する。．更に、伝送線路の定式化についても示す。．

§1．2　高速信号配線の分布定数的影響

現在、電波を利用する機器だけでなく、電波を利用しないディジタル回路主体の機器におい

ても、高周波回路実装の考えが必須となってきている。LSIレベルにおいて、パーソナル・コン

ピュータのマイクロプロセッサの内部動作周波数は2GHzにも達している「．このような周波数は

れっきとした高周波であり、プリント配線板だけでなくチップ内の配線にも高周波回路設計の知

識が必須となっている。．一般的に、分布定数線路として取り扱うべき領域は、LSI内またはプリ

ント配線板内の配線長が、配線を伝達する信号の波長人の1／4より長くなる場合であると言われ

る「．これは、1／4波長が分布定数線路の分岐点となる理由は図1・1からも説明できる⊂・図1・1は、

分布定数線路の一端を開放した状態で線路長を変化させたときの、インピーダンスにおけるリア

クタンスを示す。，線路長が入／4に近づくにつれて、容量性リアクタンス値がしだいに小さな値へ

と変化していき、入／4でリアクタンス値が零となり、共振状態となる「・言い換えると、入／4まで

は容量性の線路となるが、それ以上では誘導性に変化する「．つまり、入／4を超えると、もはや単

一の電気的性質を示す集中定数線路とは言えなくなり、分布定数線路として取り扱う必要がある。・

実際には、線路長が零から入／4までの範囲で電気的に同一の性質といっても、リアクタンスが∞

から零まで変化するため、実用的には入声または入声0より長い線路を分布定数的な伝送線路と

して取り扱う必要がある［恥

2
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図1．2：RC配線における信号の立ち上り時間

このように、伝送線路の振る舞いは、容量性の効果と誘導性の効果の組み合わせであり、それ

ぞれの効果がノイズ発生の原因となる。Iまた、当然のことながら、信号の高調波成分は、信号の

周期よりも立ち上がり・立ち下がり時間に依存する場合が多い。つまり、取り扱うべき最高周波

数は立ち上り・立ち上り時間に依存する。，例えば、図1．2に示すように月とCからなる線路であ

り、入力信号の大きさAの単位ステップ信号がこの回路に入力されたときの応答は、

V（り＝A（1－e‾畠）　　　　　　　（1・1）

となる。．また、信号の立ち上り時間frとの関係は、立ち上り時間吊ま振幅Aの10％から90％ま

での時間で定義されている。このため、式（1．1）からV（りが0・9Aになる時間f2と0・lAになる

時間flを求めてf2－flを計算すると信号の立ち上り時間吊ま、

fr＝f2－fl＝2．3月C （1・2）

となる。．次に、この線路の入出力間の伝達関数から3dB低下したところのカットオフ周波数差

を導出すると

差＝
2汀月C

（1．3）

となる「，ここで、式（1．3）に式（1．2）のfr＝2．3月Cを代入すると、カットオフ周波数差と信号の

立ち上り時間frの関係は、

信誓5　　　　　　　（1・4）
で与えられる「．いま、信号の立ち上がり時間f，を1nsecとするとカットオフ周波数差は350MHz

となるため、この場合の取り扱うべき最高周波数は350MHzとなる。．また、このときの波長人は、

信号の伝搬速度を光速とすると入＝0．86mとなる。従って、このような条件下では分布定数線路

として取り扱うべき配線長は約8．6cm程度であると考えれる「．

3
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図1・3：コモンモードと差動モード電流（a）差動モード電流、（b）コモンモード電流

更に、集積回路の微細化と低消費電力化が進むに従って、わずかなノイズであっても、信号品

質の劣化やEMI効果によりシステムに重大な影響をもたらす可能性がある「．ボード上の多相配

線やチップ内配線はグランドとの容量性結合よりも隣接配線との結合のほうが支配的になり、伝

送モードは理想的なTEMモード（TransverseEIctromagneticMode）とはならず、その結果無視

できない結合ノイズを生じさせる。，また、配線の厚さよりも幅の微細化が進み、線路断面が正方

形になるにつれて、隣接配線間の結合容量は更に増す傾向にある（一方、配線に含まれる自己及

び相互インダクタンス成分により、電流の変化率に比例して配線両端で誘導性の電圧変動が生じ

る。．例えば、集積回路内の多数のCMOSゲートにおいて、そのON／OFFが同時に切り替わる場

合には、電源端子での電流量の急激な変化による同時スイッチングノイズを生じ、電源供給ライ

ンの電圧レベルが大きく変動する。．電源供給レベルが下がると出力信号のレベルも下がり、結果

として信号品質が大幅に劣化する。．

また、配線の影響による信号の伝達遅延は、ディジタルシステム全体の性能を決定する主要因と

なる「．例えば、ディジタル設計における重要な課題の一つとして、クロックスキュー（clockskew）

の低減が挙げられる「．クロックスキューは、配線の引き回し長の違いにより、ディジタル回路の

各部分でのクロック信号の到達時間にばらつきがあることに起因する。．そのため、配線長をあわ

せるためミアンダ配線と呼ばれるジグザク状の配線が通常用いられる。．しかしながら、このミア

ンダ配線では、配線長を同一としても期待されるほどには遅延時間を作れない場合がある［6］。．そ

れゆえ、システム全体の同期のためには、クロックスキューがサイクルタイムの多くを占めるこ

ととなり、クロック周波数が制限される〔．近年の半導体デバイスにおけるスイッチング特性の高

速化に伴い、サイクルタイムに占めるクロックスキューの割合は更に増加すると考えられる「．

さらに、配線の三次元的な物理構造による影響がノイズ発生の原因となる場合がある「．多層プ

リント配線板の配線は、通常、マイクロストリップ構造が採用される。．この場合、グランド面が

十分に大きく、また層間の誘電率も十分に大きいグランドが仮定できる場合は、図1．3（a）に示さ

れるような配線を流れる電流玩とその帰還電流7月が等価と考えられる。．しかし、グランド面の
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大きさが十分でない場合には、図1．3（b）に示されるように、配線を流れる電流とは逆向きのコモ

ンモード電流が生じる。．このため、グランド面上の帰還電流による電磁界は配線を流れる電流に

ょる電磁界を十分には打ち消さず、結果として放射するノイズが大きくなる〔．さらに、グランド

面の構造により、帰還電流が配線に沿って戻ることができない場合には、コモンモード電流が多

く生じる「．通常、実用的なプリント配線板に理想といえるほど広いグランド面を確保することは

できないため、いかに大きなグランドを確保するかが重要となる「．しかし、むやみにグランドを

広げると、グランド全体に高周波ノイズを広げ、不要なグランドの揺れを引き起こす原因となっ

てしまう場合もある。，

§1．3　伝送線路の基礎方程式

プリント配線板上やパッケージング内に実装される配線は、空気と誘電体といった2種類の媒

質に線路が囲まれているため、伝搬特性は純粋なTEMモードとはならない。．また、チップ内に

おける配線では、少なからず線路に抵抗成分が存在し、さらに誘電体が無視できないほどの導電

率を含んでいるときには媒質と線路間には漏れ電流が流れる。これらの伝搬はいわゆる混成波で

あり、波の進行方向にも電磁界成分を持つ。．更に、配線の曲がりやビア穴等の物理的形状を考慮

した解析のためには、厳密には全ての電磁界成分を含むMaxwellの方程式レベルの三次元電磁界

解析が必要である。

一方、詳細な電磁界解析では、小規模の配線網であっても莫大な計算時間を必要とする。．その

ため、大規模な配線網に対しては、何らかの近似を行って、計算時間の短縮を図る必要がある「．

次項ではまずTEMモードでの理想的な伝送線路について述べ、その後、準TEMモードによる

近似について示す「．

1．3．1　TEMモードにおける伝送線路の定式化

損失のない均質な完全導体と誘電体を仮定する場合には、完全なTEMモードとしての計算が

可能である［4］（－，まず、フェーザ表示した完全誘電体中のMaxwellの方程式を以下に示す「・

∇×月■　＝JUどβ

∇×β　＝　－JU〃」首

∇・β　＝　0

∇・」汀　＝　0

（1．5）

（1．6）

（1・7）

（1・8）
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申＋血，り
旨

上△方

図1．4：無損失単相伝送線路

ここで、直交座標系を仮定し、ヱ方向の電界ベクトルがヱ方向と封方向によって変化しないと仮

定すれば、

rJ2どこ

dg2
＝一山2〃ど銑　　　　　　　　　　　　　（1．9）

なる常微分方程式となる。．また、この方程式は波動方程式をご軸の正方向に伝搬する波のみとし、

諾＝0での初期振幅をgZ。とすれば、その解は

β舟）＝gzoeXp（－ル叫声）

となる。式（1．10）より、この進行波の速度即は、

1

J万

である。．また、電界の強さと磁界の強さの比は一定で、固有インピーダンス

り＝、亨

（1．10）

（1・11）

（1．12）

として定義される「．

一方、図1．4に示すような、容量とインダクタンス成分が均一に分布している損失の無い単相

伝送線路を考える。，キルヒホッフの電圧則と電流則より、

－△U＝上かご　　　　　（1・13）

－△哀＝瑠△ご　　　　　（1・14）

なる関係が得られる〔．いまここで、区間△才を△ご→0と近づけていくと、式（1．13），（1・14）は、

∂可再）　，∂申，f）
∂諾　　　　‾　∂f

∂申，り　　′，∂U（項）
∂ご　　　　　　　∂f

6
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と書ける，．これは無損失単相伝送線路の電信方程式（telegraphersequation）を表す〔．次に、式

（1．15）の両辺を才で偏微分して式（1．16）を代入Lfを消去し、フェーザ法により表示すると、

d2V（諾，山）

d諾2
＝一山2上CV（諾，山） （1．17）

が得られる「．式（1．9）と式（1．17）を比較すると、次のような等価関係のあることがわかる。・

上⇔〃，　　C’⇔ど

よって、TEMモードによる伝送は無損失伝送線路によって置き換えて考えることができる「．こ

こで、線路の特性インピーダンスZbを次のように定義する。，

品＝据　　　　　（1・18）
次に、線路定数上，Cの決定方法について述べる「．均質媒質中の伝搬速度は式（1．11）より決定

されるため、次の関係が導かれる「．

U　＝

l l

J万＝扉
（1・19）

一般に、静電容量Cはインダクタンス上に比べて、比較的容易に求めることができる「．まず、配

線の断面構造から、二次元のラプラスもしくはポアソン方程式を有限要素法、境界要素法、差分

法等で解く。．得られる電位・電荷分布より静電容量が計算できる。また、インダクタンス上は、

式（1．19）より、

上＝筈

として得られる。．

（1．20）

1．3．2　準TEMモードにおける伝送線路の定式化

プリント配線板上の配線は、配線板と空気が媒質として存在する不均質構造を持つマイクロス

トリップ線路となる「．従って、純粋なTEMモードとはならないが、電界の境界条件のみを満足

させることにすれば、TEMモードに近い取り扱いが可能となる「，この場合、線路間の静電容量の

みを不均質媒質中で正確に計算し、インダクタンスについてはTEMモードにおける値をそのま

ま用いることにする一．このような近似を準TEM（quasi－TEM）モード近似と呼ぶ。．準TEMモー

ドでの近似的な特性インピーダンスZ。は次のように与えられる「、

（1・21）
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中ソ）　地　上血　中＋坤）

図1．5：損失単相伝送線路

ここで、Cは単位長さ当りの不均質媒質中の正確な静電容量である。G）は、この線路がgr＝1

なる均質な誘電体媒質中にあるとした場合の静電容量である。，昂はTEMモードの式にCbを代

入して計算される。．従って、準TEMモード近似におけるインダクタンスを上とすると式（1．18）

より、

エ＝C最も2＝琵 （1・22）

となり、er＝1なる均質な誘電体媒質中におけるTEMモードでの値と等価であることがわかる。．

不均質媒質中のマイクロストリップ線路の静電容量を正確に計算することは比較的容易であり、

TEMモードと同様に二次元のポアソン方程式を解けばよい。．よって準TEMモード近似は線路

定数の計算を簡略化するのに役立っ。，しかし、この近似は磁界がMaxwellの方程式を厳密には満

足していないので、高周波領域では近似度が悪くなってくることに注意する必要がある。．

次に、配線抵抗や誘電体からの漏れ電流を考慮しなければならない場合、それらの効果を近似

的に含めた伝送線路の定式化を行う必要がある。．そこで、通常、図1．4に示すような、単位長さ

あたりの直列抵抗月、直列インダクタンス上、接地容量C、接地抵抗Gからなる近似的な電気的

モデルが用いられる「．このモデルから、損失伝送線路の電信方程式

∂可諾，り

∂諾

∂申，り
∂ご

月中，f）＋上
∂申，f）

G可諾，り＋C

∂f

∂可諾，り

∂f

が導かれる。．式（1．23），（1．24）に対しフェーザ法を適用し、電流、電圧について解くと

V（X，W）＝KICOSh〈0（u）；hK2Sinh〈0（u）；）

′…＝一輝）トosh〈β（パ〉＋榊nh〈町）訂］
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となり、双曲線関数の和として求められる「．但し、ここで、

（月十本止）（G＋JUC）

である「，また、侶ま線路の長さを表し、βは伝搬定数である。．〟1，〟2は任意の定数で境界条件に

よって決まる′・例えば、境界条件として線路の始端電圧及び電流を（叫，付、終端電圧及び電流

を（lう，72）とすれば、線路の始端と終端の関係を示す4端子定数表現が得られる「．

出＝［宗：β雲：ニβ 田　　（1・29）

§1．4　論文構成

本論文では、プリント配線板等における接続配線のモデル化手法の高速・高精度化に関する検

討及びその応用方法について検討を行う。．本論文の構成を図1．6に示す。．配線は周波数に大きく

依存するため、配線を伝送線路としてモデル化し、周波数領域での解析が一般的である。、しかし

ながら、集積回路を含んだ回路の動作検証には、時間領域における過渡解析が不可欠であり、伝

送線路を時間領域での微分方程式としてモデル化することが必要となる。．このような手法とし

ては、従来から、配線を伝送線路として電信方程式により定式化し解析するGMC（Generalized

MethodofCharacteristics）法［8］－［12］やAWE（AsymptoticWavefbrmEvaluation）法［13］－［17］が

提案されてきた「．これらの手法では、電信方程式を基に配線端子間の周波数特性を定式化してい

る。．得られた周波数領域での特性関数をpad占近似法により有理関数近似し、これを時間領域で

の微分方程式に変換する。．特に、AWE法は伝送線路を含む大規模線形回路網に対して適用可能

である。．しかし、AWE法には解析精度が低いという問題があった「．一方、GMC法は配線を特

性モデルと呼ばれる等価モデルに置き換えることで、AWE法と比較して高精度な解析を実現す

る。．しかしながら、GMC法は、伝送線路単体に限定されているため、適用範囲に問題がある「，

まず、第2章では、GMC法及びAWE法の問題点を克服するための手法を提案する。．つまり、

伝送線路の解析にのみ適用可能であったGMC法を、伝送線路を含む大規模線形回路網の解析に

拡張する。．従来、配線の曲がりやビア穴等の不連続部分は電信方程式とは別に電磁界解析により

特性抽出され、線形集中定数素子により近似的に表現される。．従って、これらの配線は、伝送線

路と線形集中定数素子が多数含まれる大規模線形回路網として取り扱うことができる。．そこで、

GMC法とAWE法の長所を併せ持っ、大規模線形回路網への適用をも可能とする拡張GMC法

を提案する。．拡張GMC法では線形回路網全体を拡張特性モデルへと変換する。実際に提案手法

を用いて種々の例題回路を解析し、精度的及び速度的な有効性を検討する「．

9
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上述のように、大規模配線網を解析するためには、配線部分を伝送線路としてモデル化し、そ

の曲がりやビア穴等の不連続部分は線形集中定数素子でモデル化する手法が用いられてきた「．し

かしながら、従来の電信方程式による解析手法では、グランドをインダクタンス成分や抵抗成分

を無視した理想的グランドとして取り扱っているため、グランドの形状や複雑な物理構造に起因

する電磁界効果を正確に検証することは不可能であった。．また、電磁界解析シミュレータや実測

によれば、このような電磁解効果の検証が可能であるが、設計の際には、このような検証を繰り

返し行う必要があり解析時間や開発コストが高価になる「．このため、電磁界解析シミュレータや

実測により得られたサンプリングデータから、アナログ回路シミュレータで解析可能なマクロモ

デルを合成することが必要になる。．従来、このようなマクロモデル化手法としては、最小二乗法

を用いて周波数領域の有理関数に近似し、極と留数を導出することでマクロモデルを合成する手

法が一般的である［28］－［32］「．しかし、扱う周波数帯域が広範囲となると最小二乗法の近似精度が

劣化するため、幾つかの周波数領域に区分し、各領域に対して最小二乗法を適用して極を導出す

る。．しかしながら、各領域で得られた全ての極の中には、不安定な極、重複した極、精度の悪い

極等が含まれているため、これらの極から有力極を選択する必要がある。．このような極選択手法

としては、最小二乗法が提案されている［31］［3礼　この手法は、QR分解の直交化を行う際に、サ

ンプリングデータとの残差が小さくなるような極を選択することで有力極を選択する。．しかし、

この手法は、各端子間ごとのサンプリングデータに対してマクロモデルを合成するSISO（single

inputsingleoutput）型近似手法であるため、多端子回路のモデル化では計算効率が劣化する。，そ

こで、第3章では、最小二乗法をMIMO（multiinputmultioutput）型近似手法へ拡張する手法

を提案する「．実際に、種々の配線板の電磁界解析により得られる配線間のサンプリングデータを

用いてマクロモデルの合成を行い、速度並びに精度的な有効性の検討を行う「．

更に、昨今は回路実装設計において、ノイズ対策・不要幅射対策が急務となっている。．このた

め、回路実装では、デカップリングコンデンサを用いた設計が重要になっている。．しかし、その

配置位置や容量等においては、設計者の経験に基づいて行われることも多く、また、電磁界解析

等のシミュレーションにおいても配線板での電磁界分布等の確認はできるが、最適な位置決定に

ついては経験的に判断しなければならないという問題がある。．そこで、第4章では、デカップリ

ングコンデンサの配置位置最適化手法を提案する。，一般的に電源・グランド間のデカップリング

コンデンサは、論理素子の状態遷移の間、理想的にすべての周波数における電流を供給できなけ

ればならないため、供給電源でのインピーダンスは、すべての周波数帯域において低インピーダ

ンスであることが望ましい。，そこで、プリント配線板への電圧供給電源におけるインピーダンス

特性が低くなる方向へデカップリングコンデンサを移動させ、最適な配置位置を探索することを

目的とする。．また、配線板の物理的構造を考慮するため、配線板を三次元構造からなる線形回路

網としてモデル化する［42］－［47］。．更に、シミュレーションの高速化のため、大規模線形回路網の

10
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減次モデル化技法として有効的なクリロフ部分空間技法［4叶［52］を適用する。．最終的に提案手法

を用いて、例題配線板におけるデカップリングコンデンサの位置最適化シミュレーションを行う「．

また、電磁界解析シミュレーションを用いて、デカップリングコンデンサの配置による磁界放射

の減少を確認することで、提案手法の有効性を示す「．

最後に、第5章において、本論文の総括と今後の展望について述べる．▲．
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配線のモデル化に

用いる基礎方程式

従来法

第二章

第三章

第四章

Maxwell方程式
簡単化 電信方程式

GMC法

○高精度な解析モデル

X特殊な解析アルゴリズム

州E法
0大鏡模線形回路I剛＝適用可能

X解析精度が低い

青春の長所を混合

拡張 G M C 法（大規模線形回

蕗綱の高精度解析モデル）

Full－WaVe解析

配線端子間の周波

数特性データ抽出

選択型最小二乗法による過

濾解析用配線モデルの作成

大規模線形回路網

へのモデル化

高拝度な滅次モデルの作成

（クリロフ部分空間技法）

デカップリングコンデンサの最連

な配置位置の探索

図1．6：論文構成
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第2章　拡張GMC法を用いた大規
模線形回路網のモデル化
手法

§2．1概要

本章では、従来、伝送線路への適用に限定されていたGMC法を基に、大規模線形回路網への

適用をも可能とする拡張GMC法について示す。．近年、線路の形状を考慮した伝送線路解析が重

要となっている。配線に曲がり等の不連続部分がない場合には、電信方程式に基づく解析手法を

用いて行える。．しかし、これらの手法では、配線の曲がりやビア穴等の不連続部分を考慮するこ

とは不可能である。，そこで、これまで通常、この不連続部分のみに対しては電磁界解析等を行い、

その解析結果から、簡易的にRLC集中定数回路を合成する手法が用いられている。．合成された

線形集中定数回路を、伝送線路と組み合わせることにより、全体として線路の形状を考慮した解

析を行うことができる。従って、大規模配線網は、分布定数線路と線形集中定数素子が多数含ま

れる大規模線形回路網に置き換えて取り扱うことが可能である（図2．抹

一方、分布定数線路の解析手法については、様々な研究が行われている。，伝送線路の特性は周

波数に依存するため周波数領域での解析が有効であが、配線に接続されるトランジスタ等の非

線形回路を含めた動作検証のためには、時間領域での過渡解析が有効である。．これまで、伝送

線路の電信方程式を線形・非線形の集中定数素子と共に時間領域で解析するための様々な手法

が提案されている。，特に、現在主に用いられている手法として、GMC（GeneralizedMethodof

Characteristics）法による解析手法［8日12］やAWE（AsymptoticWavefbrmEvaluation）法による

解析手法［1斗［16］が挙げられる。AWE法による解析手法では、線路端子間のアドミタンスもし

くはインピーダンス形式で得られる伝達関数を、極と留数を用いて時間領域での微分方程式とし

てモデル化する「，AWE法は端子間の伝達関数を用いて、時間領域でのマクロモデルを作成する

ため、扱う線形回路網が大規模となっても、端子間の伝達関数が導出されれば、マクロモデルを

合成することができる。．しかしながら、伝達関数から極を導出する際に用いられるpad占近似法

は安定な伝達関数に対してさえ、安定極を7から9個しか求めることができない〔．従って、広帯

13



第2章　拡張GMC法を用いた大規模線形回路網のモデル化手法

図2．1：形状を考慮した配線網の線形回路網としての取扱

域に渡り応答を必要とする関数に対して、解析精度が劣化するという問題がある「．一方、GMC

法では、電信方程式を特性インピーダンスと伝搬関数からなる特性モデルに変換する。．この特性

インピーダンスと伝搬関数に対しpad占近似法を適用することにより、従来法よりも解析精度を

向上させた「．また、遅延評価技法［1叶［22］を適用して伝播関数から遅延を除くことにより、pa・d占

近似法の精度的制約を補い、近似精度の向上に成功した。．しかし、GMC法では、一組の伝送線

路ごとにモデル化を行うため、線路数の増加と共に解析速度が低下する問題がある。．

そこで第2章では、拡張GMC法を提案する。．拡張GMC法では線形回路網全体を拡張特性モ

デルへと変換する。．この拡張特性モデルに対し、遅延評価技法を適用し有理関数近似を行うなら

ば、アドミタンス行列に、直接pad6近似法を適用するAWE法に比較して解析精度の改善が期待

できる「．本手法は、近似有理関数の導出の際に、AWE法と同様なモーメント生成・モーメント

合成過程を用いるため、AWE法とGMC法の長所を併せ持つハイブリッドな手法と考えること

ができる．＿．実際に本手法を用いて種々の例題回路を解析し、精度的及び速度的な有効性を示す。．

14



第2章　拡張GMC法を用いた大規模線形回路網のモデル化手法

§2．2　従来法

現在までに、伝送線路の解析手法として広く用いられている手法としてAWE法とGMC法が

ある「．これらの手法では、まず、電信方程式を変形し配線端子間の伝達関数を導出する。．その後、

pa．d占近似法を用いて時間領域での微分方程式を求めている。．本節では、これらの手法について

紹介する〔．

2．2．1　AWE法による解析

AWE法は、線形集中定数回路網の応答波形を近似する手法としてPillageらにより提案された

［13］。．この手法は、回路の時間応答波形を少数の極と留数で近似する手法であり、近似の次数（極

と留数の個数）を上げていくに従って解析波形が厳密な応答波形に漸近的に近づいていく。．1次

のAWE法は、最終的にElmore遅延モデル［24］に帰着されるが、2次以上の近似を用いること

により、より精度の良い解析を行うことができる（．一方、NakhlaらはAWE法を一般化し、伝送

線路を含む線形回路網を取り扱うことを可能にした。

AWE法は、モーメント生成、モーメント整合、回路合成という3つの手順を用いて線形回路

網の応答を近似する。，次項以下では、これらについて述べ、更に電信方程式の取り扱いについて

も触れる。．

（1）モーメント生成

AWE法では、線形回路網全体の修正節点方程式を、次式のように周波数（プラス）領域でた

てる「．

y匝）ズ巨）＝β （2・1）

ただし、y（5日ま回路の修正アドミタンス行列、ズ（5日ま未知変数ベクトル、上目まインパルス入力

ベクトルである「．つまり、ズ（5日ま入力上目こ対するインパルス応答を表している。．次に、このイ

ンパルス応答を次式のように級数展開することを考える。．

坤）＝［y旬月＝皇吼ざれ

ここで、行列九一mは級数展開における相次係数であり、モーメントと呼び、

帆一芸
可y‾恒呵lg＝0

dβれ

（2．2）

（2．3）

15



第2章　拡張GMC法を用いた大規模線形回路網のモデル化手法

であるこ．しかし、y巨）の各成分はさの多項式であるので、その逆行列を求めるのは困難である「．

そこで、几4mを求めるために、次のような再帰的関係式を用いる「．

y（0）ルー0　＝　β

y（0）九一m

1

一

H

m∑d
ニ

dr［y（可ルーm＿r］lg＝0

dβr
（押＞0）

（2．4）

（2．5）

（2）モーメント整合

モーメント生成によって得られた29－1個のモーメントから、インパルス出力を近似すること

を考える「．

∫巨）記∑吼・q′一●
乃＝0

（2・6）

ここで、所望の出力端子を哀とし、これをpad占近似法を用いて、以下のような有理関数に近似

する「．

．＼■両）記
み0＋み15＋…＋上βエ

1＋α15＋…＋α〃β〃
（2．7）

ただし、几主上はそれぞれ分子多項式及び分母多項式の次数であり、以下の関係を満たす〟，上

を自由に選択することができる「．

凡才＋上≦29（〟≧0，エ≧0） （2．8）

ただし、一般的に〟＝甘，上＝ヴとなるように選択される場合が多い。．また、分母多項式及び分

子多項式の係数はモーメントとの関係から次式を用いて求められる「－

mlエー九才＋1　mエールケ＋2　　　　　　77咤

ml′エー八才＋2　77互一八才＋3　‥●　　れ互＋1

ml′五　　　　m上′＋1　‥●　mlム＋〟－1

ムr＝∑町一班（r＝0，1，…，上）
J＝0

m上′＋1

m上＋2

（2・9）

（2．10）
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第2章　拡張GMC法を用いた大規模線形回路網のモデル化手法

（3）回路合成

モーメント整合によって得られた有理関数を、時間領域の回路行列に組み込むことを考える。．

例えば、対象とする有理関数が、インパ′レス電圧を印加した場合の電流応答だと仮定すれば、こ

れは電圧・電流間のアドミタンス形式の伝達関数に他ならない。．

J回＝
あ0＋ム1β＋‥・＋みすきq

1＋α1β＋…＋αqβ9
l’回 （2・11）

ここで、時間領域での解析に際し、2つの方法を考えることができる「．第1の方法は、係数α，あを

直接、回路方程式に組み入れる方法である［1叶一方、第2の方法は、一旦伝達関数の極と留数

を求めた後に回路方程式に組み込む手法である［16］「．ここで、もし係数α，あが実数ならば、前者

の方法を用いたほうが実数計算のみで処理できるために有効である。．しかし、係数α，みや極及び

留数が複素数となる場合は、実部と虚部を分けて回路行列に組み入れる必要がある「．

・有理関数の係数を直接用いる回路合成手法

式（2．11）において、係数α，あが実数であると仮定する。実際、複素極を持つような応答におい

ても、その極の共役極を持つため係数再を実数とすることは容易である「．ここで、式（2．11）を

逆ラプラス変換することにより、次に示す微分方程式が得られる。．

可1＋孟……＋芸可＝嘲〈い孟ゐ2＋‥・＋釦　（2・12）

式（2．12）を時間領域の回路行列に組み込むため、新たに未知変数ベクトル才を導入し、連立1次

微分方程式に書き改める「．

一坤）＋C生り（り

聖刷上C嘲＋C生り（f）

＿瑚）●。嘲＋且（り
α1

聖に三g。＿1（り一項）＋C一虹U（り
α9－1　　　　　　　　　　α9－1

〃・9－1
r＝　一一二－

α9

ただし、

である。．

（2・13）

（2．14）
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第2章　拡張GMC法を用いた大規模線形回路網のモデル化手法

・極、留数による回路合成手法

式（2．11）において、伝達関数の極と留数を求める。．有理関数の極、留数の数値計算手法として

は、DKA法等が広く用いられている。．結果として、

咽＝y（昭）＝吉舎／′伺　　　（2・15）

となる・二．ここで、鞘，ん昌まそれぞれ、伝達関数の極及び留数である。．次に、新たに未知変数ベク

トル芽を導入して

7回　＝　∑た溝伺
j＝1

一T、′回
β‾pj

と置き換える。．式（2．16），（2．17）を時間領域に逆ラプラス変換すると、

吋）＝　∑恒J（り

孟刷＝彿（f）…（f）

なる連立1次微分方程式が得られる「，

（2・16）

（2・17）

（2．18）

（2．19）

（4）単相伝送線路の取り扱い

Na．khlaらは、電信方程式を変形することにより伝送線路を入力端と出力端をもつ部分回路と

して取り扱い、AWE法により解析する手法を提案した［14日1咋　この手法では、伝送線路端子

間の関係を次のように仮定する。．

A巨）V巨）＋β匝）∫巨）＝0 （2．20）

ただし、V，丁は周波数領域での伝送線路の端子電圧及び端子電流を示す「．また、A，月はそれぞ

れ線路パラメータから算出することができる。．式（2．20）を式（2．1）の修正節点方程式に組み込む

ことにより、伝送線路についてもAWE法により解析することができる、単相伝送線路の場合、

式（1．29）より、

A卜）＝
coshβ

†もsinhβ
β匝）＝

ZbsinhO

coshβ
（2・21）
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となる「．品伺，％（可，輿）及びその双曲線関数は、それぞれさについて級数展開され、これを式

（2．1）に代入し、モーメント生成を行う。．以上により、単相損失伝送線路を時間領域で解析するこ

とができる「．

モーメント整合で用いられるpad占近似法は実際の伝達関数よりも低次の極と留数の組で近似

有理関数を生成する一．しかし、近似はモーメント生成がテーラー級数展開に基づいているため、

その級数展開ポイント近傍では正確であるが、そのポイントから離れるにつれて精度が劣化する仁，

また近似の次数を上げた場合、安定した回路網においても右半平面の不安定極が発生するため、

得られる安定極は7から9個に制限される「．ゆえに、この手法では高周波成分の応答精度が劣化

する「．

（5）多相伝送線路の取り扱い

複数の線路が相互に影響し合う関係にある場合、それらの線路は一組の多相伝送線路として扱

わなければならない「．乃′相伝送線路ではそれぞれの線路パラメータが花×れ′の正方行列で表され

る。多相系での線路直列インピーダンス及び線路並列アドミタンスは式（2．22），（2．23）のように

表される［叶

Z巨）＝　R＋βエ

y匝）＝　G＋βC

上式においてZ及びyは対称行列となる。．このような多相伝送線路に対しても、AWE法は適用

することが可能である。．ただし、各線路定数が行列形式となるため、モーメント生成の際にモー

ド理論を用い単相線路へ分割する必要がある［1恥

・モード分割に基づく手法

単相伝送線路の場合と同様に、伝送線路の端子間の関係式を、

A（可Ⅴ匝）＋β匝）∫巨）＝0 （2．24）

と仮定するこ．また、式（2．22），（2．23）で示した線路直列インピーダンス及び線路並列アドミタン

スの、行列積Zyの固有値を7急とする「．さらに、対応する固有ベクトルを5mと置く仁．結果的

に式（2．24）のA及び月は次のように表される「．

A＝［…詳了］ （2・25）

19
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β＝［；詳封
El　＝　品叩

β2　＝　df叩

exp（一つ′mD）＋exp（TmD）

2

exp（－TmD）－eXP（TmD）

5才　＝　Z－lgu月・

，（ml＝1，…，Ⅳ）

，（ml＝1，…，Ⅳ）

（2．26）

ただし、上目ま線路長であり、gVは固有ベクトル5mを各列に持つ固有ベクトル行列である。．ま

た、月■は固有値を対角要素に持つ固有値行列である「．

ところが、多相線路のモーメントを生成する固有モードに基づいた手法では、行列多項式の固

有値、固有ベクトルを求めるのは非常にコストがかかり、また精度的にも不要な打ち切り誤差を

導いてしまうという問題があった。．このため、Nakhlaらは文献［16］において、多相線路のモー

メント生成のために、より高精度な手法を提案している。．

・行列指数関数に基づく手法

まず、多相伝送線路の電信方程式は、次のように記述できる。．

孟恥車（A＋呵坤，可

ただし、

ガ（∬，可

■
　
　
　
■
　
　
　
可
可

。
G
。
C
咋
棉

一

　

　

　

　

l

［

　

［

　

ト

］

　

］

R
 
O
 
J
 
O

■

（2・30）

（2・31）

（2・32）

（2・33）

である「，線路の長さをdとして、終端電圧と電流をガ（恒）とおけば、式（2．30）から次の解が得

られる「．

ガ（d，可＝eXpi（A＋ββ）可ガ（0，可

式（2・34）において指数関数部分を式（2．35）のテーラー級数展開を用い展開する「．

expズ＝U＋ズ＋去ズ与‥＋去ズ氾＋…

（2・34）

（2．35）
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結果として、式（2．34）は次式のような4端子定数形式で表示することができる「．

畔）＝は；漂糎，可　　　（2・36）
ただし式（2．35）で用いた指数関数のテーラー級数は、ズの固有値が複素平面内の単位円内にあ

れば素早く収束するが、そうでないならば打ち切り誤差を生じてしまう。．それ故、線路長dを何

区分かに分割することにより、ズの値を調整する「，これらの区分を式（2．36）で直列接続させる

ことにより、もとの長さのモーメントが得られる。．以上によって、多相伝送線路のモーメントを

精度良く、また容易に求めることができる「．

2．2．2　GMC法による解析

Braninは単相無損失伝送線路の解析に特性モデル（Characteristicmodel）と呼ばれる等価回

路を用いた［7］「．後にこの特性モデルはCha明により単相損失伝送線路の解析に拡張された。．こ

の解析手法をGMC（GeneralizedMethodofCharacteristics）法と呼ぶ［8］－［12］C．

GMC法では、まず単相損失伝送線路の電信方程式を変形し、

（1．29）を周波数（ラプラス）領域で展開すると次式が得られる。．

ほ1≡ lらcoshO＋ZbI2SinhOlらsinhO＋ZbI2COShO

式（2・37）を変形すると式（2．38）が得られる。

その特性モデルを導出する。，式

（2・37）

易Jl＋expトの［巧一石72］

一品烏＋exp（一明［机＋筑石］

最終的に、単相損失伝送線路は以下のように記述することができる「．

品Jl＋gl

－ZbJ2＋耳2

exp（一明［21ち一g2］

exp（一明［211－g1］

ただし、

（2・38）

（2．39）

（2・40）

である。・ここで、伝搬定数βの指数関数exp（－β）を伝搬関数と呼ぶ。．

式（2・39）及び式（2．40）は、図2．2に示したような負荷インピーダンスと電圧源をもつ特性モデ

ルとして考えることができる。・AWE法と同様に、特性インピーダンスZbと伝搬関数exp（－0）
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図2．2：単相損失伝送線路の特性モデル

を級数展開し、各々のモーメントを生成する。さらに、モーメント整合を行い近似有理関数を求

める「．

しかし、先に述べたように、モーメント整合で用いるpad占近似法には精度的な限界が存在し

た「．そこでGMC法では、特性インピーダンス品についてはそのままモーメント整合を行うが、

伝搬関数についてはモーメント整合の前にあらかじめ以下のような操作を行っておく。．まず、伝

搬定数は次式のように変形される「．

ーβ＝一g （月＋止）（G＋SC）＝－さぞ庇 （l＋豊）（l＋芸）

ここで、丁＝畑作否と置くと、伝搬関数は以下のように記述される。．

exp（－0）＝eXp（－ST）H（S）

ただし、

ガ匝）＝eXp （1＋訓1＋芸）

（2・41）

（2．42）

（2・43）

である「．また、ガ（5日こついてはモーメント整合を行う。．ここで、丁（祀C）は無損失伝送線路の信号

伝達遅延に等しい。．このような群遅延成分は有限の状態方程式では表現できない「．一方、この遅

延成分を有理関数により近似する場合、かなりの次数を用いなければ精度の良い応答を得ること

ができない．一．ゆえに、eXp（－ST）に対しpad6近似法を適用することは得策ではない，．そこでGMC

法では、単に時間領域においてガ（吉日こよる応答をT時刻ずらすことにより、遅延成分にpadG近

似法を用いることを避けた「．これにより、アドミタンス形式の伝達関数を用いるAWE法に比較

して、高精度の解析を行うことができる。．つまり、GMC法では、有理関数近似された筑車）及

びガ（可を用いて、単相損失伝送線路を図2．2に示されるような特性モデルに近似される。．
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図2．3：線形部分回路網の抽出

§2．3　拡張GMC法を用いたモデル化手法

本節では、複数の伝送線路を含む大規模な線形回路網の解析を効果的に行なうため、拡張GMC

法を提案する「．本手法では、複数の伝送線路を含む線形回路網を1つの拡張GMCモデルとして

合成する「．ただし、この線形回路網は、その入出力端子に伝送線路が内部接続されるように回路

網全体から抽出されているものとする。拡張GMC法では、線形回路網を特性モデルを拡張した

拡張特性モデルとして合成する。．拡張特性モデルの特性インピーダンスと伝搬関数は、padG近

似法によって有理関数近似される。この際、遅延評価技法を適用することにより精度の向上を試

みる。．

2．3．1　拡張特性モデル

提案手法で解析の対象となる線形部分回路網は、図2．3において破線で囲まれた回路網のよう

に、その入出力端子に伝送線路が内部接続されるように回路網全体の中から抽出されていると

する。．

このように抽出された線形部分回路網は、特性インピーダンスと伝搬関数を用いることにより、

図2．4に示されるような拡張特性モデルに合成される「，この拡張特性モデルにおいて、端子電圧

及び電流は、以下のような関係式で表される「．

晦　＝　み有＋ち壱

qり　＝　∑仁′1㌦
J＝1

11㌦′　＝　21iリーJ左′
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号ニ■．　号′

図2．4：拡張特性モデル

ここで、Ⅳはボート数であり、ち盲は、ポートかにおける仮想電圧源である∴晦と毎は、それ

ぞれポートよにおける電圧と電流を表す。．また、みは、ポー吊における特性インピーダンスで

あり、Cゎは、ポー吊とポートJの間の伝搬関数を表す。－　ここで、ポートとは、線形部分回路網

の入出力端子を意味するものとする。．次項でこの特性インピーダンスと伝搬関数の導出方法につ

いて説明する「．

2．3．2　モーメント生成

本項では、提案手法における特性インピーダンスち古と伝搬関数qJの導出方法について述

べる。．

・特性インピーダンスのモーメント生成

まず、線形部分回路網のボートに内部接続された伝送線路を通常の特性モデルによりモデル化

し、他の伝送線路については、4端子定数を用いモデル化する。．例として図2．5に示される線形

部分回路網は、この2つのモデル化手法により図2．6のようにモデル化される〔最終的に図2．6

は、図2．4で示された拡張特性モデルとして合成される「．よって、拡張GMC法における特性イ

ンピーダンスみは、線形部分回路網のポートに内部接続された伝送線路の特性インピーダンス

に等しい「．
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図2．5：線形部分回路網の一例

」

図2．6：線形部分回路網（図2．5）のモデル化

・伝搬関数のモーメント生成

次に、伝搬関数qJを導出する。．伝搬関数は、AWE法におけるモーメント導出と同様に、周

波数（ラプラス）領域における線形部分回路網の修正節点方程式から導くことができる。．

y巨）ズ（可＝β （2・47）

ただし、y（5日ま修正節点行列、ズ（5日ま未知変数ベクトル、馴まインパルス入力ベクトルであ

る「．実際に修正節点行列を導出の前に、次のような分類を行う。特性モデルは、図2．7に示され

るように回路端子部分の伝送線路を仮想的に2つの部分回路に分割する。．その部分回路が線形回

路網の外部端子側の場合、その部分回路の状態変数に添字Ⅳを付けることとする。．一方、逆側

の部分回路には、添字Fを付けることとする「．

次に、提案手法で用いる修正節点行列の生成法について説明する。．まず、式（2．44），（2．45），（2．46）

より、端子部分の伝送線路をモデル化するための特性モデルのスタンプ規則を、表2．1に示す。．

また、4端子定数を用いた伝送線路モデルのスタンプ規則は、表2．5に示したものを用いればよ

い。・但し、（拓，JⅣ）及び（l与，存）は線路の始端部と終端部での電圧及び電流を表す。．

表2．1及び表2．5で示された2種類の線路モデルと他の全ての線形集中定数素子を修正節点行

列にスタンプすることにより、線形回路網全体の修正節点方程式が得られる「．よって、式（2．47）
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虹ト

図2．7：線形部分回路網の端子部分の取り扱い
表2．1：特性モデルのスタンプ

l旬 1 ＊

玩 1 －Z －1

耳Ⅳ 1 －2ガ ガ

勒 2 1 1

lケ 1

JF 1 ーZ －1

g F －2 ガ ガ 1

lイ与 －2 1 1

の修正節点方程式に対して、AWE法のモーメント生成方法を適用すれば、任意の端子間のモー

メントを生成することができる「．

ある外部端子盲から、他の外部端子Jへの伝搬関数のモーメントを得るためには、端子盲に接

続されている特性モデルのl粕にインパルス入力を与え、端子Jに接続されている特性モデルの

瑞の応答を計算すればよい。・ここで得られる応答がqjとなる。．1粕にインパルス入力を与える

ためには、表2・1の「＊」印の右辺ベクトル（RHS）に1を仮定してモーメント生成すればよい。．

全ての外部端子から他の端子へのモーメントを得るためには、各端子毎にインパルス入力を加え

る必要がある。．以下に伝搬関数のモーメントを導出するためのアルゴリズムをまとめた〔．

bc鋸αわれαbor正円舟r兢…“epmpαgαわれC寝

．＼’＝／／けJ川川r†イ〃…両

StamptheMNAmatrix．

br（J＝1再＜＝Ⅳ再＋＋）i

Addanimpulseexcitationtol％jattheportj・
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表2．2：線形抵抗のスタンプ

V ＋ G ーG

V － －G G

表2．3：線形キャパシタのスタンプ

V ＋ βC －βC ’

V － 一g C ’ βC ’

表2．4：線形インダクタのスタンプ

V ＋ 1

V － －1

J －1 1 β上

表2．5：伝送線路線のスタンプ

Ⅴ〃 tJ

V 宣 【J

∫〃 A 匝） 一打 ー8 回

JF C （可 一刀匝） －tJ

SoIveMNA（2・47）brX（S），tOgetthemomentofEpi（i＝1，・・・，N）・

b申＝1再＜＝Ⅳ；f＋＋）（

q再）＝ち再）

）

2．3．3　遅延評価技法の適用

前述のアルゴリズムにより、拡張特性モデルの特性インピーダンスろ盲及び伝搬関数C毎はぎ

の多項式として求められる「．伝搬関数の各成分を、そのまま有理関数近似することも考えられる
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が、pa．d占近似法には精度的な限界が存在する「．そのため、遅延成分を含むような伝達関数の近似

には向いていない。．そこで、GMC法においても有効であったように、各成分から遅延成分を取

り除くことを考えるィ一．また、精度を向上させるためには、伝播関数から取り除くことのできる最

大の遅延成分を見積もることが必要になる。．そこで、遅延評価技法［19日22］を用いて、この遅延

成分を見積もる。．そこで、以下に遅延評価技法を用いて遅延成分取り除く方法について述べるl＿．

まず、伝播関数は以下のように表される「．

C卜）＝

C十両）Cl，2回　…　Cl，詭）
Cb，1（可　C’2，2（可・‥　G，乃巨）

G，再）G，2回　…　G，m巨）

（2・48）

ただし、式（2．48）の各成分は以下のようになる。．

C，j伺＝哺J＋〃章β＋m接ぎ2＋…＋戒中＋…

ここで、任意の遅延成分を巧，Jと見積もると、周波数領域ではexp（一郎㍍）として表すことがで

きる。．よって、伝搬関数の各成分は次のように書き改めることができる「．

C，J（S）＝　eXp（－STi，j）exp（S77，j）Ci，j（S）

＝　eXpト叩，J）C，J（可

ただし、eXp（汀）の計算には級数展開を用い、

緑）＝（1＋伊響き2・…）q調

（2．49）

（2・50）

として遅延成分を取り除いた新たな伝搬関数成分C毎回を見積もる。．次に、この成分に対しpad占

近似法を適用する。．近似の次数はpa，d占近似の特性を考慮し、4～10次を用いる。結果として、

式（2・51）に示す近似有理関数が得られる〔

Cf，再）＝
み。＋恒＋み2β2＋…＋あれきれ

α0＋α15＋α252＋…＋αmきれ
（2．51）

この時、もし式（2．51）の分母多項式がフルヴィッツの安定判別法を満たしているならば、この伝

達関数は安定である「．つまり、遅延成分れ，Jは許容されたと判断する。，逆に、もし分母多項式が

不安定極を持つならば、遅延成分れ，Jは許容されなかったとみなす。この判定基準を用い二分探

索アルゴリズムと逐次探索を行い、伝搬関数に含まれる最大遅延を見積もる。．以上のようにして、

伝搬関数行列の各要素に含まれる遅延成分を、周波数領域において取り除くことができる「．これ

を時間領域において考えると、前節でも述べたように、時間領域で波形応答を巧，J（sec）だけシフ
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トすることを意味するこ・従って、Ⅳポートの拡張GMCモデルでの伝達応答について、式（2．45）

を時間領域で表現すると、

ep再）＝∑∂右J（2り（ト一㌔，J）－e誹一TJ）
．ノ＝1

となる「．

§2．4　シミュレーション

提案手法を用い、3種類の例題回路の解析を行った「．ここで、Micro－Sim社の市販回路シミュ

レータPspice7・1の解析精度を基準として用いた。また、比較のため、例題回路1，2では従来法

であるGMC法を用い、例題回路1，2，3ではAWE法を用いた。．そして、提案手法、AWE法と

もに6次のpa′d占近似を用いた。．

シミュレーション環境としては、例題回路1についてはIntelPentiumⅡ266MHzIBM＿PC

Clone上で、また、例題回路2，3についてはIntelPentiuITlⅡ300MHzIBM－PC Clone上で

MicrosoftWindows95を用いてシミュレーションを行った「．

2．4．1　例題1

例題回路1として図2．8に示した線形回路網の解析を行なった「，解析対象となる線形部分回路

網は、破線により囲まれている部分である。．ここで、単相伝送線路の線路定数として

R　＝　2・50／cm L　＝10．OnH／cm

C　＝　4・OpF／cm G　＝　0．5mS／cm

（2．52）

の値を使用した。．

シミュレーション結果を図2．9に、解析速度を表2．6に示す。．解析結果から提案手法の解析波

形は、PSpice7．1及びGMC法で得られた波形とほぼ一致した。．また、GMC法と比べ、線路ごと

にモデル化を行なっていないため効率的であることが確認できた。．

表2．6：例題1の解析時間比較

P S pice 7．1 A W E 法 G M C 法 拡張 G M C 法

43．28 sec 0．22 sec 0．88 sec 0．27 sec
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線形部分回路網

ー＿＿＿．＿＿＿＿＿＿　●＿　＿＿＿＿．＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿．＿＿＿l

図2．8：例題回路1

2

電
圧

30　lnsec］

30

時間
図2．9：例題回路1の端子Ⅴ。。tでの解析波形比較
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l一一一一一一一一一一一一一一一■●－■一一一■●■●■■－＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿＿●＿＿＿＿＿＿－1

図2．10：例題回路2

2．4．2　例題2

例題回路2として図2．10に示される非線形素子を含む回路網の解析を行なった「，線路定数と

して

R　＝　0・30／cm L　＝10．OnH／cm

C　＝　4・OpF／cm G　＝　0．5mS／cm

（2・53）

の値を使用した。，

シミュレーション結果を図2．11に、解析速度を表2．7に示す「，例題回路2の解析結果から本手

法は、PSpice7．1と同等の解析精度を保ちながら、解析速度が100倍以上高速であることがわか

る（，また、非線形回路を含む回路網に対しても十分な解析能力を有することも確認された。．また、

AWE法に比べ、pad占近似法において同じ近似次数を用いたにもかかわらず、精度が良く解析速

度も同等であることがわかる〔その理由としては、遅延評価技法の効果が考えられる。．遅延を伝

搬関数より取り除いたことで、pad占近似法の精度的制限を克服していることが確認された。，

表2．7：例題2の解析時間比較

P S pice 7．1 A W E 法 G M C 法 拡張 G M C 法

8 1．58 sec 0．44 sec 1．8 1 sec． 0．44 sec．
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2
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圧
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32
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図2．11：例題回路2の端子Ⅴ。。tでの解析波形比較
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2．4．3　例題3

例題回路3として図2．12に示される非線形素子を含む回路網の解析を行なった。．ここで、単相

線路の線路定数として

R　＝　2・50／cm L　＝　8．OnH／cm

C　＝　5・OpF／cm G　＝　0．5mS／cm

の値を使用し、また、多相線路の線路パラメータとしては以下の値を使用した「．

C

d両［2・5，2．5］n／cm

d両［0・5，0・5］mg／cm

［；：周llH／cm

［芸諾］pF／cm

（2・54）

（2・57）

（2．58）

シミュレーション結果を図2．13に、解析速度を表2．8に示す「．例題回路3の解析結果から提案手

法は、線形回路網に多相伝送線路を含む回路網に対しても十分な解析能力を有することも確認さ

れた（・また、前述までの例題回路と同様に、AWE法に比べ、Pad6近似法において同じ近似次数

を用いたにもかかわらず、精度が良く解析速度も同等であることがわかる「．しかし、PSpice7．1

と比べ波形のずれが見られる。その理由としては、Pad占近似法による伝播関数の精度的限界と

考えられる。，

表2．8：例題3の解析時間比較

P S p ice 7 ．1 A W E 法 拡張 G M C 法

12 ．40 sec 0 ．7 1 sec 0 ．88 sec
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線形部分回路網 ト

図2．12：例題回路3

994
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図2．13：例題回路3の端子V2。。tでの解析波形比較
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§2．5　まとめ

本章では、複数の伝送線路や集中定数素子を含む線形回路網を、効率的に解析するための手法

として、拡張GMC法を提案した。∴提案手法は、線形回路網全体の特性インピーダンスと伝搬関

数を求めることにより、線形部分回路網を1つの拡張特性モデルにモデル化することができる「．

また、この拡張特性モデルに、遅延評価技法を適用することで、解析速度を保ちながら、AWE

法の解析精度を上回る性能を有することが確認できた。結果として、提案手法は、複数の伝送線

路を含む線形回路網の解析に対して非常に有効であることが確認された。

一方、解析対象となる線形回路網の規模が増大すると、拡張GMCモデルにおいてもその伝搬

関数に含まれる極数が増大するC，この場合、やはりAWE法と同様にpad6近似法の精度的限界

から、高周波領域での解析精度が劣化することが考えられる。．この問題については今後の課題と

したい。．
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たサンプリングデータか
らの時間領域モデル合成

§3．1概要

本章では、選択型最小二乗法を用いたサンプリングデータから伝送線路網の時間領域モデルを

合成する手法について示す〔・近年、電子回路の動作周波数の高速化に伴い、プリント配線板上の

配線による影響が重要な問題となっている〔・現在までに、このような配線を電信方程式に基づき

伝送線路としてモデル化し、解析する手法が多数報告されている［8日1恥しかし、このような電

信方程式に基づく伝送線路モデルでは、配線板の物理構造に起因する電磁界効果を正確に解析す

ることは困難である「・昨今は、プリント配線板の多層化及び高密度化と集積回路の更なる高速化

により、集積回路からグランドを流れ電源へと戻る帰還電流の解析が必要になってきている。，従

来の電信方程式による解析手法では、グランドをインダクタンス成分や抵抗成分を無視した理想

的グランドとして取り扱っていた〔・そのため、グランドの形状や複雑な物理構造に起因する電磁

界効果を検証することは不可能であった。．

このため、グランドの形状パターンや配線の曲がり等による影響を検証するためには、Maxwell

の方程式に基づいたFull－WaVe解析、あるいは高精度な装置による実測が必要である。，このような

Full－WaVe解析としては、有限要素法、モーメント法、FDTD（Finite－DifferenceTime－Domain）

法、PEEC（PartialElementEquivalentCircuit）法などが広く用いられている。．しかし、このよ

うな手法による解析では、莫大な計算時間を必要とする「・従って、電源や負荷の値を修正した場

合でさえ、毎回莫大な電磁界計算を繰り返し行わなければならないC．そこで、Full－WaVe解析ま

たは実測から得られた、周波数領域のサンプリングデータからマクロモデルを合成する手法が提

案されている［28］［2恥つまり、一度このマクロモデルを合成すれば、計算コストのかかる電磁

界解析を繰り返すことなく、アナログ回路シミュレータ上で物理的構造を考慮した解析が期待で

きる。，

通常、このようなマクロモデル化手法では、サンプリングデータから最小二乗法を利用して有
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理関数へ近似し、極と留数を用いた微分方程式でモデル化するL＿．そして、高周波にまで及ぶマク

ロモデルを必要とする場合には、扱うサンプリングデータは広帯域となるため、最小二乗法や極

の導出手法の精度が劣化する。，このため、有理関数へ近似する帯域を幾つかに区分し、各領域に

対して極を導出する必要がある。．しかし、分割して得られた全ての極の中には、重複した極、不

安定極、精度の悪い極等が含まれているため、有力極の選択が不可欠となる。．この極の選択手法

としては、CFH（ComplexFrequencyHopping）技法［17］や選択型最小二乗法［30］－［32］が提案さ

れている「．しかし、CFH技法は、ヒューリスティックであり、計算コストも高価なものとなる。．

一方、選択型最小二乗法は、全ての極とサンプリングデータとの関係から得られる行列を、QR分

解法の直交化を行うと同時に極の選択をする。．しかし、この手法では各要素ごとに極と留数を導

出するSISO（Single－InputSingle－Output）型近似法であるため、系の入出力端子が増加すると共

に計算コストも高価なものとなる。そこで、第3章では選択型最小二乗法をMIMO（Multi－Input

Multi－Output）型近似法に拡張する手法を提案する「．提案手法は、自己結合のサンプリングデー

タから得られる全ての極の中から、各結合要素に対して共通な有力極を選択する。．これにより、

各要素の有力極と留数が同時に決定されるため、従来の選択型最小二乗法に比べ、高速にマクロ

モデルを合成できる。．最終的に、提案手法を適用していくつかの例題配線板のマクロモデルを合

成し、有効性の検証を行う「．

§3．2　サンプリングデータからの時間領域でのマクロモデ

ル合成

サンプリングデータで表される応答を用いて、アナログ回路シミュレータで他の素子と共に時

間領域の解析を行うには、応答データからマクロモデルを合成する必要がある〔このようなマク

ロモデル化手法では、まず、サンプリングデータから最小二乗法を利用して有理関数へ近似し、

極と留数を用いたもマクロモデルを合成する［28］［2恥そして、極と留数を用いたマクロモデル

は、時間領域での微分方程式へ変換され解析される。．そこで本節では、サンプリングデータから

時間領域でのマクロモデルを合成する方法を説明する「．更に、マクロモデルによる回路行列の肥

大化を避けるための、回路行列へのスタンプ規則についても示す。．本節では、サンプリングデー

タが式（3．1）で与えられるような、周波数領域のアドミタンス特性であるとして説明を進める【二．

y（車謁　　　　　　（3・1）
実際、サンプリングデータとしては、端子電圧や電流、そして散乱（Scattering‥S）パラメータ等

が考えられるが、これらは密接な関係にあり、それぞれ変換することも可能である「．
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3．2．1　最小二乗法による有理関数近似

まず、端子”′よと端子町間のアドミタンス‰巧を以下のような有理関数へ近似することを考

える．＿，

‰tmJ伺＝
80＋み1β＋毎2＋…＋bmSm

1＋α18＋α252＋…＋α托され

この場合、係数再を得るためには、最終的に各周波数ポイント曾において、

㌦．mJ（㍉）＝
み0＋恒。＋毎…＋…＋緑昔

1＋α巧＋α28冨＋…＋α凋
（曾＝1，‥・，〃）

が成り立てばよい亡・ただし、鋸ま周波数ポイントの数である「．式（3．3）は、

∑扁一㌦t隼否定）∑αJささ＝‰tm舟）（哀＝1，…，叫
J＝O J＝1

（3・2）

（3．3）

（3．4）

のように変形することができるので、最小二乗法を用い、近似誤差が最小になるように有理関数

の係数α，むを求める「．式（3．4）より、正規方程式は、

（ズアズ）・C＝ズTJ

書
l
　
い
．
…
　
Ⅶ

1
　
　
　
2

β

l
 
l
　
　
・
・
・
　
l

m

l

 

m

2

　

‥

．

m

〃

一㌦1m再か1　　－㌦t乃木1回

－Kt乃木2）β2　　　－㌦－mJ（52購

一㌦tmJ（紬）柑　…　一㌦tmJ（用）鴇

C＝［み。‥・8mα1・‥αれ］T

J＝匡諦1）KtれJ㈲…‰一m舟）］T

（3・5）

となる「・もちろん、正規方程式を用いずに、解の精度を向上させるためにQR分解法を用いて最

小二乗法を解いてもよい。．

3．2．2　極と留数による近似関数

有理関数として近似された式（3．2）の分母多項式から、根を求めることで極が得られる「，これ

らの極を用いてアドミタンス成分を、

‰巧匝）功十善莞＋善く言
隼．．隼
二面＋－β一所

（3・9）
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と近似する「－ただし、損ま直接結合成分、〆は単独極、pCは複素極であり、蔚Cはその複素共役極

である二・また、結折まそれぞれ単独極と複素極に対する留数であり、凡，凡はそれぞれ、単独

極と複素極の数を示す「・留数んを求めるためには、最終的に、各周波数ポイントに対して式（3．9）

が成り立てばよい。．この場合、式（3．9）において、極と留数は共に複素数を含んでいるため、こ

れらの虚数部を実数として取り扱えるように以下の式を用いる．＿、

‰誹）功＋姜莞＋姜〈蓋・烏〉　（3・10）
更に、β＝舟として、式（3・9）と式（3・10）を加えることで式（3．11）を、そして、式（3．9）から式

（3・10）を引くことで式（3．12）を導く。．

Rel気暮れJ（ル）＝　毎＋∑
－Reが

盲（Reが）2＋〕2

ーRe所

Reたデ

－Re所

（Repf）2＋（LJ－Impf）2’（Repf）2＋（LJ＋Impf）2

山一Im所　　．　－（山＋ImpF）

（Repf）2＋（LJ－Impf）2■（Repf）2＋（LJ＋Impf）2

Im1㍍J（ル）＝　∑
ー（んJ

缶（R弼）2＋〕2
Reたぎ

－（〕－Im所） ー（〕＋Im所）

）
Re樟

）Im可（3・11）

（Repf）2＋（LJ－Impf）21（Repf）2＋（LJ＋Impf）2

－Re所　　　．　　　Re所

（Repf）2＋（LJ－Impf）2一（Repf）2＋（LJ＋Impf）2

）
Re軒

）Im可（3・12）
ただし、kf＝Rekf，Pf＝Repf，kf＝Rekf＋Imkf，Pf＝RekF＋Imptである「，更に、S＝0で、

ト。＝Å・リー妄若
Ⅳ。

＋　∑
J＝1

ー2Re妬

（Re所）2＋（Im所）2
Re樟＋

ー21m蕗

（Re所）2＋（Im縛）2

を導くことができる「．これらを行列形式で表すと、

Pた＝y

となる一二．ただし、

k＝lkoRek・・・Re軋RekfImkf…RekkcImA丸］T

Ⅰ可（3・13）

（3・14）

（3．15）
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y＝［‰，mJ（0）R・eKtmJ（ル1）Iml圭一γとJ（ル1）
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Qm（巧，〟〃）

－Re妬
Qm（妬。，叫）
ー（叫－Ⅰ血症

Qm（妬。，叫）

レ1＋Im所）
Qp（巧，叫）

－∋芋．±〝卓
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Re2再＋Im2再

（叫－Im再）●叫
Qm（所，叫）　Qp屑，叫）

謡缶＋講缶

（山方

錯誤
言霊p工＋己禦「′1　　／”J：．．

Qp屑，山〟）Qm屑，叫扇丁（み（所，山方）

－21m妬
＋Im2妬。

＿　Re妬。

Qp（妬。，叫）
）（叫＋Ih妬

Qp（妬。，叫）

Re妬。

Qp妬。ルガ
）（〕〃＋h妬

－Re妬。
Qmpん。，〕ガ
（〕打－hp完工

Qm（妬。，叫打） Qp（妬。，叫）

ん。＋Im2妬。
（叫＋Im妬

Qm（妬。，叫）
＿pDmC

（〕〟－Im妬。）

Qm（妬。，相
－Re妬
Qm（妬。，岬）

ー箋諾欝
Re妬。

＋Qp（軋，仰）

（3．16）

（3．17）

である亡・また、Re2ク，Im2クは、それぞれ（Rep）2，（Imp）2を表し、式（3．17）において、

Qp（p，〕）＝Re2p＋（山＋Imp）2

Qm（p，〕）＝Re2p＋（山一Imp）2

である〔・従って、式（3・14）を解くことで留数が求められる。．このように、極と留数が導出できる

ため、最終的に、次式のようなアドミタンスパラメータを得る「，

自刃＝毎＋姜霊，
ただし、〟は単独極と複素極を合わせた極の数である「．

（3・18）

3．2．3　時間領域でのマクロモデルの合成

式（3・18）で表される周波数領域でのアドミタンス関数を、時間領域でのマクロモデルに変換す

る〔．式（3．18●）より、周波数領域での電流応答は、

左伺＝範再叶再）＝（れ姜揚）榊） （3・19）
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表3．1：極・留数モデルのスタンプ規則1

明 0 堵 埠 喘

隼 0 0 0 0

埠 0 －1
d
万 一p㍗ 0

瑞 0 －1 0
d
嘉 一錫

表3．2：極・留数モデル（複素共役極）のスタンプ規則

巧 0 輯 real（呼 ） －im ag （kY ） real（綴 －） －im ag （喘 ）

り 0 0 0 0 0 0

rea・1（埠 ） 0 －1
嘉 一rea・1抑

im ag（pr ） 0 0

im ag （埠 ） 0 0 ーim ag（p㌢）
嘉 一rea′1（抑

0 0

real（瑞 ） 0 －1 0 0
嘉 一rea・1（船

im ag（宛 ）

im ag （瑞 ） 0 0 0 0 －im ag （錫 ）
嘉 一rea・1（紬

となる。．ただし叛（5日ま端子Jから盲へのアドミタンスパラメータである。．ここで、第2章で述

べた「極、留数による回路合成手法」を用いると、式（3．19）は、

榊）＝員かJ（り＋∑串函）

嘉納）＝鵜J（。＋隼的

（3．20）

（3・21）

となる時間領域での微分方程式として表すことができる。この微分方程式の時間領域でのスタン

プ規則を表3．1に示す「∴一方、この方法では、用いる極・留数の次数が増加すると、回路行列の

サイズが増加し、計算効率が悪化する恐れがある。．更に、極・留数は実数もしくは共役複素数と

して現れるため、回路行列を実部と虚部に分けてスタンプする必要がある。．複素共役極の場合の

スタンプ規則を表3．2に示す。

一方、極留数モデルによる回路行列の肥大化を避けるため、以下のような後退オイラー法によ
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表3．3：極・留数モデルのスタンプ規則2

巧 U．ノ R H S

巧 0
れ 姜（1宝器 f）一差（竺響 壷崇 ）

隼 0 0 0

るモデル化手法を示す［3叶

後退オイラー法によるモデル化

まず、式（3．21）に対して、時間ステップを△才として差分化を適用すると、

互恒）一号押－△り
△f

バー′（り＝

となる。・従って、キ押）は、

p；J∬押）＋り（り

隼（f）・△ト十g押－△り

1－p；J・△f

として得られる〔よって、電流応答は、式（3．20）より、

〃
∑
出
＋0

T
だ

（ 言J（ト△り・△f

1－p；J・△f

（3．22）

（3．23）

）（3・24）

となる〔．従って、スタンプ規則は、表3．3のようになる。．ここで、極及び留数は実数もしくは共

役複素数として現れるため、スタンプされる各要素は全体として実数となる「．ただし、表3．3は、

線形回路網に対する回路行列へのスタンプ規則であり、非線形回路網と共に解析する場合には、

式（3．24）に対しニュートンーラフソン法を適用する必要がある。．

以上のようなモデル化手法を用いることで、アドミタンス関数を効率的に時間領域で解析する

ことができる「．

§3．3　選択型最小二乗法

前述したように、サンプリングデータから時間領域モデルを合成することが可能である。．しか

し、取り扱うべきサンプリングデータの周波数帯域が広くなると、有理関数近似する際に、最小二

乗法で解くべき行列がill－COnditionとなり近似精度が劣化する。．また、有理関数の分母多項式の
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次数が高くなると、極の導出に用いられる数値計算手法の精度が劣化するl二，このため、取り扱う周

波数帯域を幾つかに区分した後、極を導出する必要がある「．しかし、このように分割して得られ

た全ての極の中には、多くの不要な極が含まれているため、極の選択が必要となる。．本節では、極

の選択手法として選択型最小二乗法について示す一．従来の選択型最小二乗法はSISO（Single－Input

Single－OutIPut）型近似法であるため、系の入出力端子が増加すると計算コストも高価なものとな

る・一・そこで本節では、選択型最小二乗法をMIMO（Multi－InputMulti－Output）型近似法に拡張す

る手法を提案する「．

3．3．1　SISO型近似法

選択型最小二乗法で取り扱われる極は、図3．1に示されるように導出される。．まず、扱う周波

数帯域を、近似精度を保つことのできる幾つかの区間に分割する。，次に、分割した領域に対して、

式（3．5）の最小二乗法を解くことで、各領域に対して有理関数近似を行う。．そして、この各領域

の有理関数の分母多項式から各領域の極が導出される「，そこで、選択型最小二乗法では、これら

全ての極から有力極を選択することを目的とする。．まず、これら全ての極を用いて、式（3．14）の

最小二乗法を解くことを考える。，この際、解の精度を向上させるためにQR分解法を用いて最小

二乗法を解くと行列Pは、

P＝lyA （3．25）

と表される。▲ただし、Ⅵ′は式（3・26）を満たすような、（2ガ＋1）×（1＋凡＋2Ⅳ。）次元の直交行

列であり、Aは（1＋Ⅳβ＋2Ⅳ。）×（1＋Ⅳβ＋2〃。）次元の上三角行列である「．

WTlγ＝β

ただし、ガは対角行列である。以下では、簡単化のためにQ＝（1＋Ⅳβ＋2Ⅳ。）とする「．

式（3．14）をQR分解法を用いて留数んを求めるためには、

WTr＝0

を満たせばよい「．ただし、γを残差ベクトルとして、

＝ツー（PA‾1）（Aた）

＝　y－lyg

（3．26）

（3・27）

（3・28）
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と定義する。．また、タは、

図3．1：極導出の概略図

g　＝　Aた

＝　8－1WTy

で与えられるベクトルである仁．よって、留数あは次式で求められる「．

た＝A－19

次に、式（3．28）を、

y＝lyg＋γ

と書き直し、式（3．31）の内積を行うと式（3．27）から、

＜…＞＝∑紺＜Wf，Wi＞＋＜γ，γ＞
壱＝1

（3・29）

（3．30）

（3・31）

（3．32）
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が得られる・一・ただし、WJは直交行列Wの列ベクトルであり、＜・，・＞は内積を意味する「．上式

をγの内積で正規化すると

＜γ，γ＞

＜y，y＞

となる一二．ここで、式（3．33）の右辺第2項は、

O＜∑

ト∑
電＝1

仇仇＜wf，Wi＞

＜y，y＞

主－∑tJl
電＝1

仇飢＜tβ盲，W壱＞

；ヨ　　＜臥y＞
＜1

（3・33）

（3．34）

（3．35）

を満たすため、式（3・33）の左辺は正の値となる。．従って、残差ベクトルγが少数のQで零に近

づくためには、式（3・34）の弟が最大となる列に対してQR分解法の直交化を行うべきであり、選

択された列に関係する極が有力極となる。．最終的に、烏の和が任意の値∂となるまでQR，分解法

の直交化を繰り返すことにより、全ての有力極が選択できる。しかし、このような手順では、ア

ドミタンス行列の各要素ごとに同様な計算が必要になるため、端子数が増加すると共に計算コス

トが増大する「．

3．3．2　MIMO型近似法

従来法での問題点を克服するために、選択型最小二乗法をMIMO型近似法へ拡張する手法を

提案する［36日3恥MIMO型近似法では式（3．14）を、

P」打　＝　y

た11た12…たれ乃］

2y
　
′
翫

11
　
　
　
／
　
l

y
 
H
y

（3・36）

として表す〔・ただし、71を端子数とし、陀′＝乃×花である「．また、行列Pは式（3．17）と同様に与

えられる〔．ここで、提案手法では行列タを構成する極は、アドミタンス行列の対角成分から得

られる全ての極を用いることにする「．つまり、自己結合成分のサンプリングデータから得られる

全ての極に対して、共通な有力極を選択することでMIMO型近似法を実現する〔．このため、式

（3．34）の右辺第2項の了を、

（3．37）
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戚
紆
N
V

√
r
ゝ
㍉

′
ト
√
r
ヽ
㍉

粧叫園困〃点2月
シフト　＋直交化

【d5車7回〟R2司
シフト　＋直交化

恒m中堰漣周
シフト　＋直交化

且2 T
JR

げ
ノ

′
し了終

一
′
エ
n
J〃

∂＞1－

l

∫2RJ〃…
l

l

∫J尺JJJ1

図3．2：直交化による極選択プロセス

とユークリッドノルムとする。．これにより、全体の要素に対して共通な有力極が順に選択される。．

次に、極選択の簡単な例を図3．2で説明する「．この図において対象となっている行列は、式

（3．36）のP行列である。．そして、dは直接結合成分に関する列ベクトル、5は実数極に関する列

ベクトル、月と丁は、それぞれ複素共役極の実数部と虚数部に関する列ベクトルを表す「．始め

に、式（3．37）の九の計算を、まだ選択されていない列で且つ、実数部に関する列に対して行う′．

もし、52の列が最大であるなら、g2の列がシフトされ直交化される「．次に、再び式（3．37）の

九の計算を、同様の条件に当てはまる列に対して行う〔もし、Rlの列が最大となれば、Rlが

シフトされ直交化される〔．そして、Rlは、共役複素数の実数部に関する列であり虚数部とは対

であるため、次の列選択では、∫1が自動的に選択シフトされ直交化される「．最終的に、残差が

任意の∂より小さくなるまで、同様の操作を繰り返す「．結果として、選択されなかった列につい

ては、不要極として打ち切られるため、有力極のみを取り出すことができる「，また、この直交化

を行うことで、式（3・30）の行列Aとベクトルタが同時に導出されるため、留数も自動的に求めら

れる「．更に、以下に極が複素極のみとした場合における、詳細な選択型最小二乗法のMIMO近

似手法のアルゴリズムを示す「．
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凡打〟0狗pe qJgeJec山ve Or班叩0mdJ上eαβ【g叩α代AJ90ri‡んm

P＝bl…p2Ⅳ。］

gij，k：（ij，k）elementofMa・trixG

ai，j：（i，j）elementofMatrixA（ai，i＝1）

6：tOlerance oftotalnorm

y（0）＝y

p！0）＝p誹＝1，2，…，2爪）

bl・（ん＝1；ん＜＝2Ⅳ。；た＋＋）（

／＊checkofdominancy＊／

br（J＝た；J＜＝Ⅳ。；J＋＋）（

g！岩1

烏三二1－

＜p崇竺；2），y！2…）＞

＜p監2），p皇子竺丁2）＞
（壱＝1，2，…，Ⅳ）

）

長た＿1＝塩1＝ma・Xi虎二1，ん≦J≦凡）

／＊shiftandinterchange＊／

d＝p禦‾2）

p㌣‾2）＝躍ミー2）（J＝”1，…，2ん）

Ⅷ2た＿1＝d

♭J＝叫，m（J＝1，…，2良一2）

αJ，m＝αJ，れ－1（乃＝榊，…，2た；J＝1，…，2た－2）

αJ，2七一1＝b‖J＝1，・‥，2ん－2）

軋2七一1＝婿ん＿1巨＝1，…，Ⅳ）

／＊orthgonalizeation＊／

α2た一日＝
＜Ⅷ2たJpf2…）＞

＜Ⅷ2ん＿1，W2た＿1＞

（J＝2亙・‥，2Ⅳ。）

pf2た‾1）＝p㌣‾2）－α2日，′ぴ2た＿1（J＝2打‥，2凡・）

躍‾1）＝γ52叫㌦帥＿11〃2た＿1（五＝1，…，呵

＜＜＜imaglna－ry Part＞＞＞

／＊shiftandinterchange＊／

d＝p斑1）
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p！2hl）＝躍ミ●1）（J＝汀巨＋1，…，2ん＋1）

ぴ2た＝d

8g＝叫，m＋1（J＝1，…，2ん－1）

叫れ＝叫，れ－1（乃＝m＋1，…，2ん＋1日＝1，…，2ん－1）

αJ，2ん＝み‖J＝1，…，2た－1）

／＊orthgonalizeation＊／

α2り＝

pf2た）

くび。た，画2hl）＞
＜t〟2た，W2た＞

（J＝2た＋1，…，2Ⅳ。）

＝p！2日）－α2りⅧ2川＝2た＋1，…，2凡）

甘さ叫＝y！2日）一郭，2たび2た（た1，…，Ⅳ）

／＊stoppingcondition＊／

if（1－∑た1（jLl＋fil）＜6）break；

§3．4　シミュレーション

提案手法を用いて、例題配線板から得られるサンプリングデータよりマクロモデルを合成する「．

また、得られたマクロモデルに線形・非線形負荷を接続し過渡解析を行う「．ただし、サンプリン

グデータはFDTDシミュレータを用いて抽出するC，つまり、FDTD法を用いて線路端子間のイ

ンパルス応答を時間領域で求め、その応答に対して高速フーリエ変換を用ることにより、配線端

子間のアドミタンス行列を求める［3叶［3叶

3．4．1　例題1

例題として図3．3に示す例題配線板1から得られるサンプリングデータを用いて、マクロモデル

を合成した√＿．図3．3の例題配線板1は、グランド層と信号配線層からなる2層構成とした「，それぞ

れの層間を0．1mmとし、その間の比誘電率Erを4．3とした「．FDTD法における空間ステップは、

△諾＝△y＝0．8m′m、△ヱ＝0．1mmとして、配線板全体を諾，訂，ヱ軸方向にそれぞれ50×50×13
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毒　40〝～椚　＞

ボトム層 トップ層

図3．3：例題配線板1

皐
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▲
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－

－
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－

－

－

－

－

－

1

個のセル分割した「．図3．4にサンプリングデータと提案手法を用いてマクロモデル化したれ1と

鴇4の周波数特性の比較を示した。．また、表3．5にモデル化の時間比較を示した。．提案手法にお

いて、合成する周波数領域を17個の領域に分割し極を導出した。結果として、この領域から得

られた408個の全ての極のうち13個が有力極として選択され、その極を表3．4に示した「．提案手

法は従来法に比べて精度を損なうことなく、高精度にモデル化できることが確認できる「．また、

モデル化に要する時間も2倍程度高速に行えることが確認できる。，
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表3．4：例題配線板1より選択された極

実 数 部 虚 数 部

1 －2．8 72 8 9 2e ＋ 6 0 ．0 0 0 0 0 0 e ＋0

2 －7．0 55 8 6 5e ＋ 8 4 ．04 0 6 3 0 e ＋ 1 0

3 －8．0 20 6 1 5e ＋ 8 8 ．0 0 4 9 5 9 e ＋ 1 0

4 －4 ．15 1 9 1 9 e＋ 1 1 0 ．0 0 0 0 0 0 e ＋0

5 －3．5 4 5 0 2 1e ＋ 8 2 ．0 3 7 6 0 6 e ＋ 1 0

6 － 1．5 77 8 9 0e ＋ 8 1．2 3 6 7 8 3 e ＋ 1 0

7 －7．2 6 4 2 5 2e ＋ 8 6 ．1 3 7 0 9 8 e ＋ 1 0

8 －6．9 13 7 1 0e ＋ 8 1．0 0 7 6 4 5 e ＋ 1 1

9 －7．6 6 9 9 7 5e ＋ 8 5 ．3 7 7 0 4 1e ＋ 1 0

10 －7．7 5 8 0 4 2e ＋ 8 9 ．3 8 12 18 e ＋ 1 0

1 1 －5．5 9 19 6 7e ＋ 8 2 ．8 5 3 7 5 8 e ＋ 1 0

12 －7．8 5 9 3 0 0e ＋ 8 6 ．9 3 8 7 17 e ＋ 1 0

13 －2 ．17 4 6 2 4 e ＋ 1 0 7 ．04 8 9 9 9 e ＋ 1 0

表3．5：例題配線板1のモデル化時間比較

S IS O 近似 法 M IM O 近似 法

例題配線板 1 138．94 sec 79．4 2

50



第3章　選択型最小二乗法を用いたサンプリングデータからの時間領域モデル合成
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図3．4：マクロモデルのアドミタンス特性とサンプリングデータの比較（a）nl成分の周波数特性

（b）鴇4成分の周波数特性
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F D T D w ith SP IC E マクロモデル

例題回路 1 876．53 sec 8．35 sec

次に、図3．5に示した、線形集中定数素子が例題配線板1に負荷された例題回路1の過渡解析

を行った。この解析は、例題配線板1を提案手法により得られたマクロモデルを用いて、他の線

形集中定数素子と共に、アナログ回路シミュレータで行われた「．精度の基準として、FDTDシ

ミュレータとアナログ回路シミュレータと直接結合した混合解析手法を用いた〔例題回路1の端

子巧及び鴨の過渡応答波形を図3．6に示し、解析時間比較を表3．6に表した。．ただし、マクロ

モデルによる解析時間は、サンプリングデータの抽出及びマクロモデル合成に要した時間を含ん

でいない．一．結果より、マクロモデルを用いた解析はマクロモデルが合成できれば、時間領域の解

析においても精度良く、そして、非常に高速に解析できることが確認できる「．
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【nsec】

（a）

【nsec】

ル）

図3．6：例題回路1の電圧過渡波形回戦の電圧過渡波形（b）鴨の電圧過渡波形
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図3．7：例題配線板2

3．4．2　例題2

例題2として図3．7に示す例題配線板2から得られるサンプリングデータを用いて、マクロモ

デ′レを合成した仁．図3．7の例題配線板2は、グランド層と信号配線層からなる2層構成とし、例

題配線板1と同様に、それぞれの層間を0．1mmとし、その間の比誘電率Erを4．3とした。．FDTD

法における空間ステップは、△ご＝△y＝0．8m′m、△Z＝0．1771mとして、配線板全体を諾，訂，ヱ

軸方向にそれぞれ40×40×13個のセル分割した〔．図3．8にサンプリングデータと提案手法を用

いてマクロモデル化したnlとれ2の周波数特性の比較を示した。〉　また、表3．8にモデル化の時

間比較を示した「．また、図3．8の周波数特性は、204個の全ての極のうち8個を有力極として選

択した結果である。．また、その極を表3．7に示した「，例題配線板1及び2の端子数は、それぞれ

4及び2端子であり、例題配線板2は端子数が少ない「．このため、モデル合成に要する従来法と

提案手法の時間の差も小さいが、提案手法は従来法に比べて精度を損なうことなく、高精度にモ

デル化できることが確認できる。，

54



第3章　選択型最小二乗法を用いたサンプリングデータからの時間領域モデル合成

表3．7：例題配線板2より選択された極

実 数 部 虚 数 部

1 －2 ．7 9 7 4 3 7e ＋6 0 ．0 0 0 0 0 0 e ＋0

2 －3 ．5 9 4 9 9 9e ＋ 8 2 ．0 8 0 0 8 3 e ＋ 10

3 －7．9 7 4 5 4 7e ＋ 8 6 ．5 0 17 7 8 e ＋ 10

4 －6 ．7 5 6 4 7 6e ＋ 8 4 ．2 0 1 10 1e ＋ 10

5 －1．5 3 4 5 8 0e ＋9 1．2 5 6 0 3 6 e ＋ 1 1

6 －9 ．2 6 5 7 1 6e ＋ 8 8 ．2 3 5 3 6 1e ＋ 10

7 －8 ．6 2 8 4 8 4 e ＋ 8 1．0 2 6 0 8 5 e ＋ 1 1

8 －3 ．1 13 8 6 8e ＋ 9 1．4 0 0 7 5 0 e ＋ 1 1

表3．8：例題配線板2のモデル化時間比較

S IS O 近似法 M IM O 近似法

例題配線板 2 34．64 sec 22．57
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図3．8：マクロモデルのアドミタンス特性とサンプリングデータの比較（a・）nl成分の周波数特性

（b）れ2成分の周波数特性
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図3．9：例題配線板2に非線形終端させた例題回路2

次に、図3．9に示した、非線形集中定数素子が例題配線板2に負荷された例題回路2の過渡解

析を行った「．この解析は、例題配線板2を提案手法により得られたマクロモデルを用いて、他の

素子と共に、アナログ回路シミュレータで行われた。．例題回路2の端子坑及び巧の過渡応答波

形を図3．10に示し、解析時間比較を表3．9に示した。ただし、例題回路1と同様にマクロモデル

による解析時間は、サンプリングデータの抽出及びマクロモデル合成に要した時間を含んでいな

い。．結果より、マクロモデルを用いた解析は、非線形集中定数素子を負荷した回路の時間領域の

解析においても、精度良く行えることが確認できる「．

表3．9：例題回路2の解析時間比較

F D T D w ith S P IC E マクロモデル

例題回路 2 5 58．4 9 sec 5．0 1 sec
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第3章　選択型最小二乗法を用いたサンプリングデータからの時間領域モデル合成

§3．5　まとめ

本章では、サンプリングデータから伝送線路網の時間領域モデルを合成する手法について提案

した「．本手法は、SISO型近似法である選択型最小2乗法をMIMO型近似法に拡張することによ

り、マクロモデルを効果的に合成することができる「．シミュレーション結果より、本手法は、従

来法に比べて精度を損なうことなく、高速にマクロモデルを合成できることが確認できた「．また、

例題1と例題2から、端子数が増加すると共に本手法は、より効果的であることも確認できた「．

過渡解析を行った結果、提案手法による時間領域モデルが精度良く高速に解析できることを示し

た．二．従って、この時間比較ではモデル抽出及びモデル合成時間を含んでいないが、1度マクロモ

デルを合成することにより、接続する負荷の種類やパラメータを変化させた場合、提案手法が有

効であることが容易に考えられる。．

しかし、マクロモデルを合成する場合の重要な問題点として、絶対的安定性の問題がある。こ

の絶対的安定性の問題とは、複素平面で右半半面に存在する不安定極が存在しなくても、単独な

安定極を合成した場合に時間領域での応答が不安定となる問題である。．この問題に対して、様々

な手法［49日52］［54］が提案されているが、これらの手法は、根本的に絶対的安定性が保証されて

いるものに対して、マクロモデル化を行っている「．しかし、サンプリングデータからモデルを合

成する場合、サンプリングデータ自体が絶対的安定であるとは限らない「．よって今後の課題とし

て、絶対的安定性を補うための手法が挙げられる。また、提案手法は、周波数領域におけるサン

プリングデータからマクロモデルを合成できるため、伝送線路網のモデル化だけでなく、他のシ

ステム同定での適用も可能であると考えられる「，
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§4．1概要

本章では、デカップリングコンデンサの最適な配置位置を探索する手法について示す。．咋近、

電磁環境適合性（ElectromagneticCompatibility：EMC）への関心の高まりから、電子機器によ

る電磁妨害（ElectromagneticInterfbrence：EMI）低減への取り組みが急務となっている［2日3］。

放射ノイズの発信源としては、集積回路内でのCMOS回路の出力バッファが同時スイッチング

する際に生じる過渡電流と、集積回路内でクロックと同期して動作する際に生じる貫通電流があ

る。．集積回路で生じたノイズは、プリント配線板内の電源・グランド層を伝達経路として広がっ

ていくrIその際、プリント配線板は、その構成がアンテナとして作用するため、放射の原因とな

る「，このため、通常プリント配線板内全体に形成されている電源・グランド層に流れる高周波電

流に対し、デカップリングを行うことが重要となっている。しかし、プリント配線板設計におい

て、デカップリングコンデンサの配置位置等は、設計者の経験に基づいて行われることもしばし

ばである「．

一方、放射ノイズをシミュレーションにより解析するためには、集積回路からグランド面を流

れ電源へと戻る帰還電流を計算する必要がある〔．このため、前章でも述べたように、Ma，XWellの

方程式に基づいたFull－WaVe解析が必要になる「，このような解析手法としては、有限要素法、モー

メント法、FDTD法、そして、プリント配線板を等価的な線形集中定数素子を用いモデル化する

PEEC（Partia・lElementEquivalentCircuit）法［42］－［46］などが広く用いられているC．これらの解

析手法は、解析精度や解析時間などでそれぞれ一長一短がある。．PEEC法は、回路基板を線形集

中定数素子により3次元構造をモデル化する手法であり、モデル化された回路は、従来のアナロ

グ回路シミュレータで容易に解析できる「．しかしながら、詳細な解析を行うためには、配線板を

大規模な線形回路網でモデル化する必要があり、莫大な解析時間を要する問題がある。．このよう

な問題を解決するため、大規模な線形回路網にクリロフ部分空間技法を適用し、高精度な減次モ

デルを作成する手法が提案されている［4叶［5礼　しかしながら、これらのFulLwave解析手法を

用いたシミュレーションによればプリント配線板における電磁界分布や電流分布の確認はできる
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が、デカップリングコンデンサの最適な位置決定については依然として、経験的に判断しなけれ

ばならない′．

そこで本章では、プリント配線板の大規模線形回路網へのモデル化と減次モデル化手法を応用

することで、放射ノイズを抑制するための効果的なデカップリング方法について検討する〔．一般

的に電源・グランド間のデカップリングコンデンサは、論理素子の状態遷移の間、理想的にすべて

の周波数における電流を供給できなければならないため、供給電源でのインピーダンスは、すべ

ての周波数帯域において低インピーダンスであることが望ましい「．そこで提案手法では、プリン

ト配線板への電圧供給電源の端子におけるインピーダンス特性が低くなる方向へデカップリング

コンデンサを移動させ、最適な配置位置を探索することを目的とする。．提案手法では、インピー

ダンス特性導出のため、プリント配線板をPEEC法により大規模な線形回路網としてモデル化

する，．PEEC法によれば、回路方程式が非常に大規模なものとなるが、クリロフ部分空間技法を

適用し、減次モデルを合成することでシミュレーションの高速化をする「．最終的に本手法を用い

て、例題配線板におけるデカップリングコンデンサの位置最適化シミュレーションを行い、本手

法の有効性を検証する「．

§4．2　線形集中定数素子を用いたプリント配線板のモデル

化

本章で提案する手法では、まず線形集中定数素子を用てプリント配線板をモデル化する。．この

ような方法では、等価的な線形集中定数素子をプリント配線板から抽出する必要があるこ．抽出方

法としては、伝送線路理論に基づて抽出する方法［46］や、直接電磁場の方程式を利用して抽出す

る方法［43］がある．二．本節では、線形集中定数素子の抽出方法および、線形集中定数素子を用いた

プリント配線板のモデル化方法について説明する「．

4．2．1伝送線路理論に基づいた線形集中定数素子の抽出方法

まず、図4．1のような、眉間がんで誘電率どの誘電体により満たされた平行平板を考える′．こ

の平行平板を△Jでメッシュ化し、単位セ′レに対して、図4．2のように容量、インダクタンス、抵

抗が分布しているとする・一．ここで、伝送線路理論を用いると、単位セルを∬軸方向、y軸方向へ

進む伝播速度は共に、

U　＝

1　　　△J

J両　面
（4・1）

61



第4章　デカップリングコンデンサの配置位置の最適化

dJ

図4．1：平行平板のメッシュ化

図4．2：単位セルの等価モデル

となる。．ただし、平行平板の透磁率を〃とする。，また、容量Cは、

C＝ど

と容易に求めることができる「．従って、インダクタンス上は、

上＝筈△∫2＝〃ん

と求められる1＿，また、抵抗は以下のように求められる「．

（4．2）

（4．3）

（4．4）

ただし、げは導電率である－＿．このように、等価的な抵抗月、インダクタンス上、キャパシタンス

Cを用いてプリント配線板をモデル化できる「．最終的に、図4．3のように、プリント配線板の導

体部分については抵抗とインダクタンスを用いてモデル化し、誘電体部分についてはキャパシタ

ンスを用いてモデル化する「．
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図4．3：プリント配線板の等価モデル

4．2．2　PEEC法による線形集中定数素子の抽出方法

PEEC法は、前項と同様にプリント配線板を線形集中定数素子である抵抗R、インダクタンス

上、キャパシタンスCを用いて等価回路モデルを作成する。，しかし、PEEC法は、直接電磁場の

方程式を取り扱うことで線形集中定数素子を抽出する。．

まず、解析領域内に導体または磁性体が存在して、それにうず電流が流れ、これによる反抗磁

界が問題になる場合を考える。．ただし、ここでは変位電流が無視できる場合を取り扱う。．このよ

うな場に対する方程式には、時間微分項が入るので、一般に時間依存場と呼ばれる［4牡導体と

交わる磁束が変化すると起電力が生じ、うず電流が流れる。．このうず電流密度Jeは次式で与え

られる＿，

Je＝JE。 （4．5）

ここで、且。は電磁誘導によって生じたうず電流を流すための電界であるこ．この電界は、Maxwell

の方程式から、

rotEe＝一芸（r叫 （4．6）
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rot（机憲）＝0　　　　　（4・7）
で与えられる。．式（4．7）は月。＋∂A／∂fが保存場であることを意味するので、電位◎が定義でき、

Eeン芸－∇◎　　　　　　（4・8）

が成立する．二．ただし、上式の∇◎はうず電流を流すための磁束をベクトルポテンシャルAを用い

て表現する際に必要な補正項であり、特別な場合は零となる。．うず電流密度Jeは式（4．5），（4．8）

より、

Je＝－J甘一打∇◎
（4・9）

が得られる。．ところで、うず電流場の電流密度Jは、強制電流密度J。とうず電流密度Jeを用

いて次式で表せる。．

J＝Jo＋J。

従って、

Jo＝J付す＋J∇◎

が得られる。．ここで、式（4．11）を以下のように書き直す。

J（γ，り．∂A（r，f）
β0（γ，f）＝二二二二⊥＋

J　　　　　∂f
＋∇◎（γ，り

ただし、γは原点からの位置を表すベクトルである。．また、ベクトルポテンシャルAは、

A恒）＝正伸γ′）J恒泄′

と表せる仁．ここで、ひ′はうず電流が流れている導体の体積であり、時間遅れ吊ま、

fd＝f－
lr－γ′l

で与えられる「．ただし、Cは光速である。．また、G（γ，r‘）はグリーン関数であり、

G（γ，r′）≡

で与えられる。．同様に、電位◎は、

1

◎（γ，f）≡－
ど0

1　1

4可γ－r′l

伊r，瑞r′，減

（4．10）

（4・11）

（4・12）

（4・13）

（4．14）

（4・15）

（4・16）
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で表される「・ただし、可は導体表面の電荷密度である「．ここで、式（4．12）の外部入力である電界

β0が零であるとすると、

J（γ，り

tJ ＋互G（立） 訂＋三上．G（γ諭（㍑）du′＝0　（4・17）

のように、電流密度と電荷密度により表される式が得られる。．従って、式（4．17）を電気回路で考

えると、左辺第1項が抵抗成分、第2項がインダクタ成分、第3項が容量成分を表すことが分か

る亡．結果として、図4．1のような平行平板の場合、

月＝1
fJ

△J2

C＝亡－㌃

（4・18）

（4・19）

となるr・これは、前項で述べた式と同じである。．また、インダクタンスは、式（4．17）の左辺第2

項から得られる次式のノイマンの公式、

玩＝甜睾竿　　　　（4・20）
を用いて求めることができる。ここで、rは導線盲とJの間の距離である。，例として、導線断面

自身の幾何学的平均距離αを用いると自己インダクタンスは、

上わ＝慧（堵－1）

となる〔．ただし、では導線の長さである。．そして、平行導線の相互インダクタンスは、

上＝叶Il
（＋仰

－ノ蔚丁戸＋d

（4・21）

（4・22）

となる［41］（．ここで、dは導線iとjの間の距離である。．このように、PEEC法による抽出方法

を利用することで、プリント配線板を抵抗、自己インダクタンス、相互インダクタンス、キャパ

シタンスでモデル化できる〔．

§4．3　クリロフ部分空間技法を用いた大規模線形回路網の

減次モデル

前節で説明したように、プリント配線板を線形集中定数素子を用いてモデル化できる「．しかし、

このようなモデル化では、扱う回路が大規模となるため、解析には莫大な計算時間を必要とする仁．
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そこで、本節では、クリロフ部分空間技法を利用した大規模線形回路網の減次モデル化手法つい

て説明する「．クリロフ部分空間は、大規模な線形方程式の反復解法等に用いられる方法であり、

その部分空間はべき乗数で定義される。，そして、このクリロフ部分空間を利用して、大規模な線

形回路網から得られる回路行列の行列サイズを精度を保ちっっ縮小することで、減次モデルを合

成する手法が提案されている［48日5礼

4．3．1　従来法

まず、大規模な線形回路網を縮小技法を用いず、直接解くことを考える「〉線形集中定数素子で

構成される回路網は、一般的に時間領域の修正節点方程式で与えられる〔．

C義＋Gb＝月毎 （4．23）

Vp＝エア諾　　　　　　　　　　　　（4．24）

ただし、正は節点電圧、枝電流等のm次元の未知変数ベクトル、CとGはそれぞれ集中定数容量

素子の係数行列と、集中定数非容量素子の係数行列である。．ちとvpはそれぞれ端子電流ベクト

ルと端子電圧ベクトルであり、端子数をpとする「．また、月と上は乃×p次元の行列で、端子電

圧及び端子電流を回路行列に結び付けるための1と0からなるセレクタ行列であり、通常β＝上

となる「．式（4・23），（4．24）にラプラス変換を適用すると、β領域での修正節点方程式

（G＋βC）ズ＝βJp

Vp＝上Tズ

が得られる。．これらを端子電圧について解くと、

Vp　＝　エア（G＋βC）‾1月Jp

＝　上T（Um＋βG‾lc）●lG‾1月Jp

＝　Z（可Jp

（4．25）

（4．26）

（4．27）

となる。．よって、この線形集中定数素子で構成される回路網のインピーダンス行列は次式で表さ

れるこ．

Z（可＝上T（Um＋5G‾lc）‾lG‾1月　　　　　　　　（4．28）

ただし、Umは”ノ×れ′の単位行列である「．従って、式（4．28）を用いれば、インピーダンスの周波

数特性が得られる「．しかし、大規模線形回路網では、行列の次元数花が非常に大きくなり、直接

解析することが困難となる「．このため、回路網縮小技法を用いた解析方法について考える。．
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A

図4．4：行列の縮小変換

4．3．2　回路網の縮小

大規模線形回路網においては、回路方程式の行列の次元数は非常に大きくなるため、莫大な計

算時間を必要とする「，このため、回路方程式の行列サイズを縮小することで計算効率を向上させ

ることを考える。．

固有値が全て正の値となるような行列（正定値行列）か。と、任意の正方かつ非特異行列ズを用

いて表される以下の関係は、等価変換（congruencetransfbrms）と呼ばれる。

A＝ズTAズ （4・29）

この変換では、行列Aの固有値は保存され、行列Aの固有値と一致する〔．また、正方行列でな

い、または、特異行列ズを用いた不完全な等価変換では、一部の固有値が保存される［49］［53］「．

つまり、行列Aと行列ズの次元数をそれぞれ押×〃とれ′×官として、ヴ≪花とした場合、図4．4

に示されるように縮小変換が行われる。．しかし、高精度な縮小変換を行うためには、行列Aの

支配的な固有値を保存するような変換行列ズを用いる必要がある「．式（4．28）のインピーダンス

特性において、回路の動作に支配的となる項は、G‾lcである「．言い換えると、この項は、イン

ピーダンス特性を表す、極の逆数で与えられていることが分かる。．そして、通常、回路の動作で

支配的な極は、零に近い極であり、行列G‾lcで考えると、大きな固有値が重要になると言え

る。．従って、G‾lcの大きな固有値を順に保存するような変換行列ズを導出すれば、精度の良

い縮小変換が実現できる「．このような変換行列は、クリロフ部分空間を用いて実現できる。．ここ

で、クリロフ部分空間は、以下のように定義される。．

COJ叩（q）＝　〟r（諾，r，r）　　　　　　　　　　　　（4．30）

＝　CO桓［r，∬r，諾2r，…，諾rr］　　　　　　（4．31）

このクリロフ部分空間Qの導出方法としては、Lanczos法［48］やArnoldi法［51］－［52］を利用した
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方法が知られている「・簡単化のために、式（4．28）を、

Z回　＝　上T（Um＋βG‾lc）‾1G‾1月

＝　エア世乃－βA）‾1月　　　　　　　　　（4．32）

と置き換え、式（4．32）の行列Aに対するクリロフ部分空間を導出するこ．以下に修正グラムシュ

ミット法に基づいたBlockArnoldiアルゴリズムを示す。．

βoc Am0前A匂0γ班m

Solve GR＝月日br R

（Q。，T）＝qr（R）；qrfaL：tOriza．tionofR

Ifq／Nisnotaninteger，Setn＝（q／N）＋1，elsen＝q／N

fbrた＝1，2，3，‥・，m

SetV＝Cqた＿l

SolveGQ㌘）＝VfbrQ㌘）

fbrJ＝1，2，3，…，た

ガ＝現■要一1）

離）＝融‾1）一々た＿Jg

（Qk，T）＝qr（Q門；qrfactorizationofQ㌘）

SetQ＝［Q。Q．・・・Qk］andtrunca・teQsothatithasqcolumnsonly

ここで、qEま減次する次元数であり、Nは端子数である。結果としてArnoldi法を用いると、Q

は以下のような特徴を持つ行列となる「．

qTA‘？＝gq （4・33）

qTq＝U9　　　　　　　　　　　　（4．34）

ただし、ガマはヴ×ヴ次元のヘッセンベルグ行列であり、Uqはヴ×ヴ次元の単位行列である。．実

際に、このクリロフ部分空間を用いて減次モデルを合成するためには、未知変数ベクトル才を行

列qにより写像することで行われる。．つまり、

∬＝qmxq∬ （4・35）
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という線形変換を行う。．この時、式（4．23），（4．24）により表されるシステムは、

ノヽ　　′ヽ　　　　　　　　　ノヽ　　　　　　　　　　　　　′ヽ

C義＋G釜＝βip

Vp＝iT£

となる「．ただし、

d＝qTGq，　e＝qTcq

iT＝上Tq，点＝qT月

である「，結果として、ラプラス領域での減次インピーダンス行列は、

ゑ（可＝iT（d＋ざerl虐

となる。．このように、縮小された行列を用いることで効率の良い解析ができる「．

（4．36）

（4．37）

（4．38）

（4．39）

§4．4　デカップリングコンデンサの最適な配置位置探索手

法

本節では、デカップリングコンデンサの最適な配置位置を探索する方法について説明する。．提

案手法は、供給電源におけるインピーダンス特性を任意の周波数帯域において最小化することで、

デカップリングコンデンサの最適な配置位置を探索する。．つまり、デカップリングコンデンサの

位置を未知変数とし、図4・5のような周波数帯域（／ml盲押～Jmα可におけるⅣ個の各周波数ポイ

ントでのインピーダンスを最小にすることを試みる。そこで提案手法では、各周波数ポイントの

2乗平均である式（4・40）が小さくなる方向へデカップリングコンデンサを移動することにする。．

′（臣指（糾′））2　　　　（4・40）

ただし、亡はデカップリングコンデンサの配置位置を未知変数とした変数であり、ろ（仏J）は、亡

にデカップリングコンデンサを配置したときの各周波数ポイントにおけるインピーダンスである。．

次に、デカップリングコンデンサの位置探索方向の決定方法について説明する「一本探索手法で

は、多層配線板をPEEC法を利用してモデル化するため、各層は2次元メッシュで表現される。．

このため、デカップリングコンデンサは格子状の各点上を移動させる。．図4．6のように現在のデ

カップリングコンデンサの配置位置に対し、周りの8方向へそれぞれデカップリングコンデンサ

を移動させたときのインピーダンス特性の2乗平均を求め、探索方向を決定するl＿，最終的に、周
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図4．5：インピーダンス特性
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図4．6：探索方向の導出

りの8方向におけるインピーダンス特性の2乗平均が中央のインピーダンス特性より大きい位置

に達するまで反復操作が実行される。．実際に、インピーダンス特性の計算は反復して行われるた

め、前節で示した回路網の縮小技法を用いて導出される。．さらに、提案手法では、回路網を縮小

することで1回のインピーダンス特性の導出時間を削減できるだけでなく、以下のような利点も

ある〔・つまり、デカップリングコンデンサを移動させることは、式（4．23）における行列Cのみを

更新することであり、行列Gは変更されない。，従って、クリロフ部分空間の導出に必要となる行

列Gの逆行列の計算は、シミュレーション中で1回のだけ必要となり、計算時間を大幅に削減す

ることが可能となる。．また、本手法のフローチャートを図4．7に示す。．

70



第4章　デカップリングコンデンサの配置位置の最適化

シミュレーションの終了

図4．7：提案手法のフローチャート

§4．5　シミュレーション

提案手法を用いて、例題配線板におけるデカップリングコンデンサの最適な配置位置の探索を

行う。．全ての解析は、IntelPentiumII300MHzパーソナルコンピュータで行われた「．

4．5．1　例題1

例題として、図4．8に示す例題配線板の配線層とグランド層間における、デカップリングコン

デンサの最適な配置位置の探索を行った。，図4．8の例題配線板は、グランド層と信号配線層から

なる2層構成とした「．それぞれの層間を0．1mmとし、その間の比誘電率どrを4．3とし、電源配

線、グランド面の材質をすべて銅とし、その厚は20．0〃mとした。．例題配線板のサイズは、諾，訂，

Z軸方向に対してそれぞれ、40．0mmx22．0mm，×0．1mmとし、PEEC法において解析領域全

体を20×11×1個のセルに分割した。．また、空間ステップを明示すると、△ご＝△y＝2伽mm，

△ヱ＝0・1mmとなる「・シミュレーションの初期状態として、図4．8に示されるように1．0〝Fの

キャパシタンスをiに配置しシミュレーションを行った。．また、図4．8においてiiはシミュレー

ション終了時の配置位置を示す「，図4．9にシミュレーションにより得られたインピーダンス特性

を示す「．一般的に供給電源のできるだけ近くにバイパスコンデンサを配置することが良いと言わ

れている（．また、提案手法を用いた場合についてもデカップリングコンデンサを供給電源と同一

のセルに配置することが最適であるという結果を得た〔表4．1に縮小の前後における行列の次元
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図4．8：例題配線板1

数、探索に要した反復回数、大規模行列の逆行列導出に要した時間、そして探索に要した合計時

間を示す。．図4．9から、反復終了時のインピーダンス特性が特に低くなっていることが確認でき

る。．これは、供給電源と同じセルにデカップリングコンデンサを配置することにより、電源とキャ

パシタンスによるループが作成されるためであると考えられる仁．つまり、周波数の増加と共にイ

ンピーダンス特性が大きくなるインダクタンスをループに含まないため、シミュレーションの終

了時における配置位置では、インピーダンス特性が急激に低下したと予想できる。

表4．1：例題配線板1の探索時間

縮小前の行列 縮小後の行列 反復回数 逆行列の 合計時間

の次元数 の次元数 導出時間

例題配線板 1 1278 × 12 78 12　× 12 9 回 3．4 sec 24．94 sec
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図4．10：例題配線板2

4．5．2　例題2

次に、例題2として図4．10に示されるように、例題配線板1のグランド層と配線層との間に電

源層を設けた構造とした。．例題配線板のサイズは40．Ommx22．OmmxO．271川lとし、解析領域全

体を20×11×2個のセルに分割した。．また、空間ステップを明示すると、△諾＝△y＝2．0m′ml，

△Z＝0．1γ7抑′となる。．そして、他のパラメータは例題1と同様の値を用いた。．シミュレーション

の初期状態として、図4．10に示されるようにiに0．1JJFのキャパシタンスを配置しシミュレー

ションを行った。．また、図4．10においてiiはシミュレーション終了時の配置位置を示す。．図4．11

にシミュレーションにより得られたインピーダンス特性を示し、表4．2に縮小の前後における行

列の次元数、探索に要した反復回数、大規模行列の逆行列導出に要した時間、そして探索に要し

た合計時間を示す。．この図より、提案手法を用いることで、電流の戻る経路を最短とする位置に

デカップリングコンデンサが配置されることが最適であるという結果を得た。．また、シミュレー

ションにより得られた最適な位置にデカップリングコンデンサを配置した場合と、配置しなかっ

た場合の0．5771m′上方における磁界分布を、FDTD法によりシミュレーションし、その結果を図

4．12に示す二．図4．12よりデカップリングコンデンサを配置することにより、全体的に放射が抑制

されていることが確認できる二，

74



第4章　デカップリングコンデンサの配置位置の最適化

75

】B．〔
u
l

4
イ
ン
ピ
ー
ダ
ン
ス

2

初期配置位置

1 回反復

最終配置位置

200　　400　　600　　800　【MHz】

周波数

図4．11：供給電源におけるインピーダンス特性

表4．2：例題配線板2の探索時間

縮小前の行列 縮小後の行列 反復回数 逆行列の 合計時間

の次元数 の次元数 導出時間

例題配線 板 2 189 6 × 18 96 20 × 20 5 回 12．02 sec 133．46 sec
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200MHz

400MHz

∈旨幸一一二≡
600MHz

0．O

X軸方向
2．5　A／m

Y軸方向

（b）

図4．12：5mm上方の磁界分布（a∫）デカップリングコンデンサ無し（b）デカップリングコンデンサ

を配置
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4．5．3　例題3

例題3として図4．13に示されるように、配線、電源、グランド層とから構成され、グランド面に

はスリットがある構造となっている例題配線板3のシミュレーションを行った。一各層間の誘電率Fr

を4．3とし、電源配線、電源層、グランド層をすべて銅とし、その厚みを20．0四mとした。．例題配

線板3のサイズは諾，y，ヱ軸方向に対してそれぞれ、30．0mmx22．OmmxO．加川lとし、解析領域

全体を15×11×2個のセルに分割した。．また、空間ステップを明示すると、△諾＝△y＝2．肋1m，

△Z＝0．1mmとなる。．シミュレーションの初期状態として、図4．13に示されるように0．01〃F

のキャパシタンスを2つiに配置しシミュレーションを行った。．また、図4．13において、iiはシ

ミュレーション終了時の配置位置を示し、表4．2に縮小の前後における行列の次元数、探索に要

した反復回数、大規模行列の逆行列導出に要した時間、そして探索に要した合計時間を示す「，例

題3では、2つのデカップリングコンデンサを用いている。．このため、それぞれのデカップリン

グコンデンサに対して8方向のインピーダンス特性の探索を行い、交互に移動させて、最終的に

2つのデカップリングコンデンサが同時に判定条件を満たすまで反復計算を行った。．このような

構造の配線板に対し、一般的に信号線の下のスリットを挟むように、デカップリングコンデンサ

を配置することが最適であると言われている。．また、提案手法を用いた場合についても、同様な

結果が得られることを確認できた。．更に、シミュレーションにより得られた最適な位置にデカッ

プリングコンデンサを配置した場合と、配置しなかった場合の0．5mm上方における磁界分布を、

FDTD法によりシミュレーションした結果を図4．15に示す。，図4．15より、例題2と同様デカッ

プリングコンデンサを配置することにより、全体的に放射が抑制されていることが確認できる。．

表4．3：例題配線板3の探索時間

縮小前の行列 縮小後の行列 反復回数 逆行列の 合計時間

の次元数 の次元数 導出時間

例題配線板 3 16 53　× 1653 24　×　24 8 回 5．43 sec 205．36 sec
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図4．13：例題配線板3
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（b）

図4．15：5mm上方の磁界分布（a・）デカップリングコンデンサ無し（b）デカップリングコンデンサ

を配置
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§4．6　まとめ

本章では、デカップリングコンデンサの最適な配置位置を探索する手法を提案した。．提案手法

では、プリント配線板を大規模線形回路網としてモデル化して、供給電源におけるインピーダン

ス特性を繰り返し求める。．その際、クリロフ部分空間技法を利用して減次モデル化を行うことで、

インピーダンス特性導出の計算時間を削減することができた。．また、デカップリングコンデンサ

とPEEC法によるモデル化の性質から、大規模行列の逆行列の計算を、全体のシミュレーション

中で1回とすることも可能となった「．例題配線板の最適な配置位置を探索した結果、一般的に最

適な位置であると言われる位置を、探索できることを確認した。また、電磁界シミュレータを利

用して、得られた位置にデカップリングコンデンサを配置することで、不要柘射ノイズが削減さ

れることが確認された。．

今後の課題としては、より複雑で大規模な配線板への適応があげられる。．しかし、提案手法に

おいて、デカップリングコンデンサの初期配置位置によっては、局所解に陥る場合がある「，そし

て、配線板サイズの拡大により、1回と錐も逆行列の計算が困難になる。．よって、配線板を分割

し提案手法を適用することが考えられる。また、提案手法は、デカップリングコンデンサの数が

増加した場合、計算時間が増大することが考えられる。．よって、配線板上の電流分布等に着目し、

デカップリングコンデンサの最適な配置位置を解析することも必要になると考えられる。．
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第5章　結論

本論文では、プリント配線板上の相互接続配線を対象とした、時間領域での高速・高精度な伝送

線路網のモデル化手法及び、その応用に関する検討を行った。，大規模回路の設計、評価にはコン

ピュータによるEDA（Electrica・lDesignAutomation）及びCAD（ComputerAidedDesign）シス

テムが必要不可欠である。これらのシステムに対する要望は、電子回路の動作周波数の劇的な高

速化や配線の微細化にともない、従来無視されていた、素子間を相互接続する配線の影響を解析

する必要性を引き起こした。従来から、配線を伝送線路として電信方程式により定式化し解析す

るAWE法やGMC法が提案されてきた。特に、AWE法は、単相及び多相伝送線路の解析だけ

ではなく、それらが多数含まれるような分布定数・集中定数混在系の大規模線形回路網の解析に

適用可能であり、適用範囲が広いという特徴があった。AWE法では、線形回路網の端子間のア

ドミタンス特性をpad占近似法により有理関数に近似する。しかしながら、アドミタンス特性を

高周波帯域まで精度良く近似するためには、非常に多くの極が必要であり、pad占近似法では7か

ら10個程度の極しか得ることができず、解析精度に問題があった。．一方、GMC法では、配線を

特性インピーダンスと伝搬関数からなる特性モデルとして取り扱う。．特性インピーダンスと群遅

延成分を取り除いた伝搬関数は、pad占近似法で求められる程度の比較的少数の極からなる有理関

数を用いてさえ、精度良く応答を近似することができる。．更に、この取り除いた遅延成分を、時

間領域で応答波形を単純に遅延分シフトすることにより表現すれば、遅延成分をpad占近似法で

関数近似する不精度を避けることができる「．しかしながら、GMC法は、伝送線路単体に限定さ

れているため、適用範囲に問題があった。そこで、本論文では、AWE法とGMC法の長所を併

せ持っモデル化手法について提案した。一一方、電信方程式に基づいた手法では、配線を理想的な

グランドを仮定して定式化している。しかし、プリント配線板の多層化及び高密度化により、集

積回路からの同時スイッチングノイズが、電源・グランドの電位の揺れを引き起こす現象が問題

となった「，よって、従来の理想グランドを仮定した電信方程式に基づいた方法ではなく、グラン

ドの形状や物理構造に起因する電磁解効果を解析する手法及びモデル化手法が不可欠となった。．

そこで、本論文では、このような電磁解効果を考慮した、時間領域の伝送線路網を合成するモデ

ル化手法を提案した。．また、プリント配線板等の設計において、電源・グランドの電位の揺れ等

の対策として用いられる、デカップリングコンデンサの最適な配置位置の探索手法を検証した。，

第2章では、従来、伝送線路への適用に限定されていたGMC法を基に、分布定数・集中定数

83



第5章　結論

混在系の大規模線形回路網への適用をも可能とする拡張GMC法を提案した。．提案手法では、対

象となる線形回路網全体を拡張特性モデルへ変換する「．この拡張特性モデルの特性インピーダン

ス及び伝搬関数を導出する手順について示した。．この伝搬関数に対しても、GMC法で有効であっ

た遅延評価技法を適用して遅延成分を伝播関数から事前に取り除くことで、pad占近似法の精度的

制限を克服することが可能である。実際に、提案手法を用いて例題回路の解析を行ったところ、

AWE法と同等の解析速度を保ちっっ、解析精度を大幅に向上させる効果を確認した。．また、個々

の伝送線路をGMC法によりそれぞれ解析する場合に比較して、解析速度を劇的に向上させるこ

とが可能である結果が確認された「，

第3章では、配線板の物理的材質や構造によって引き起こされる電磁界効果を正確に検証する

ために、アナログ回路シミュレータで解析可能な配線のマクロモデルを高速・高精度に合成する

手法を提案した。提案手法では、電磁界解析や実測によって抽出された端子間の応答データから

時間領域の微分方程式を導出する〔これにより、電信方程式から導出される分布定数線路モデル

に比べて、物理的構造を考慮した高精度なモデルを求められることができる。本論文では、抽出

された広帯域に渡る周波数領域でのサンプリングデータを幾つかの領域に分割し、各領域に対し

て極を導出する。．また、この各領域で導出された全ての極から、有力極を選択する選択型最小二

乗法について示した。更に、選択型最小二乗法による極選択において、多端子のマクロモデルを

高速に合成できるMIMO近似手法を提案した。．例題配線板のモデル化を行い、提案手法が多端子

のマクロモデルを精度を損なうことなく高速に、極・留数モデルを合成可能である結果が得られ

た。，更に、このモデルをアナログ回路シミュレータ上で時間領域での解析をすることで、FDTD

法とアナログ回路シミュレータを直接結合して解析する手法に匹敵する精度を有しながら、数100

倍高速に解析を行うことができることを確認した。．

第4章では、電磁解効果により引き起こされる電源・グランド間の揺れや、それに伴う不要柘

射を抑制するために用いられるデカップリングコンデンサの最適な配置位置を探索する手法を提

案した。．提案手法では、供給電源におけるインピーダンス特性を任意の周波数帯域において、低

インピーダンスとすることで最適な配置位置を探索した「．そして、プリント配線板の3次元的な

形状を考慮するため、抵抗、キャパシタ、インダクタからなる大規模線形回路網でモデル化する

PEEC法を示した「．また、この大規模線形回路網を効率良く解析するため、クリロフ部分空間技

法を利用した減次モデル合成手法について示した。．このように、プリント配線板を大規模線形回

路網としてモデル化した後、減次モデル化することで、効率のよい探索が可能となった〔．例題配

線板に対し、デカップリングコンデンサの最適な配置位置を探索した結果、所望する配置位置を

探索可能であることを確認したこ，更に、電磁界解析により、不要栢射を解析した結果、提案手法

で得られた配置位置にデカップリングコンデンサを配置することで、不要柘射の抑制を確認した。．

本論文では、高速動作する電子回路における配線の影響を解析するためのモデル化手法とその
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応用の検討をした。．モデル化のアプローチとしては、電信方程式に基づく方法と、直接に電磁界

効果を取り扱う方法を用いた。前者では、電磁界解析の結果から得られた単位長さあたりの線路

パラメータを電信方程式に当てはめて伝送線路モデルを作成する．二．そのため、線路パラメータの

レベルでは削ぎ落とされてしまうような情報（物理的な基板の構造等）までを考慮して解析する事

は不可能である「．しかし、電磁界解析に基づく解析では、依然として莫大な計算時間を必要とす

る「．このため、電信方程式に基づく解析手法は、詳細な精度を必要としないような、大規模配線

網の信号遅延の見積もり、インピーダンスマッチングや信号品質の確認を素早く行うことは重要

であり、今後のアナログ詳細回路シミュレーションでは、必須の機能となるであろう。．一方、電

磁界解析又は実測により抽出される結果から、直接に配線の解析モデルを作成する後者の方法で

は、得られた配線モデルによって電磁界解析に匹敵する高精度な解析が可能である。．しかしなが

ら、提案手法では、絶対的安定性を保証していないため、時間領域での解析において不安定とな

る可能性がある。そして、サンプリングデータが絶対的安定性を有するとは断定できないため、

絶対的安定性を保存することは不可能であるが、確認や補うことで絶対的安定性を保証すること

が必要になると考えられる。また、電磁界解析により特性を抽出することは、解析対象が大規模

になった場合、計算時間が困難になり、実測による特性抽出も各層間の測定等の技術的な問題が

ある。．このため、電磁解効果を考慮した特性抽出は、今後さらに研究される必要があるといえる「．

また、このような配線の解析技術を電子回路を設計する段階でどのように活用していくべきであ

るかが重要になると考えられる。これは、本論文で述べたデカップリングコンデンサの最適な配

置位置に関する研究等についても重要な1つの課題である。しかし、提案手法では、デカップリ

ングコンデンサ数の増加や解析規模の拡大により、探索が困難となる。このため、解析規模の拡

大については、配線板を分割し提案手法を適用することが考えられる。．また、デカップリングコ

ンデンサ数の増加に対しては、着目点を変更する必要性があるかもしれない「．しかしながら、こ

れらの問題を解決することは今後の課題としたい。．
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