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概要

IoT (Internet of Things) の進展に伴い，電子機器の高周波化，多機能化，小型化な
どが進められるなか，機器周辺の電磁環境の悪化に伴い機器のノイズ耐性を向上させる
EMC(electromagnetic compatibility)設計が重要である．効率的な EMC設計には，ノイ
ズ耐性評価のためにノイズの伝達メカニズム解明に基づいた性能予測とノイズ抑制部品
の最適な設計方法が必要である．
一般的に，製品開発のプロセスは，設計，試作，性能評価の順に実行される．電子機器

を構成する部品ごとにEMC試験を実施し規制値を下回る結果が得られたとしても，電子
機器の開発において部品同士を接続することによって新たに電磁ノイズが発生する可能性
があるため再度EMC試験が必要になる．電子機器の製作後に電磁ノイズが規制値を超え
てしまう場合，設計からやり直すこととなり開発期間が伸びることとなり時間コストや金
銭的コストが増大する．したがって，設計段階から電磁環境を考慮したEMC設計が要求
される．
本論文では，EMC問題のうちの 2つ，プリント回路基板の電源/グラウンド層間におけ

る平行平板共振と，平衡度の異なる線路の接続部で発生するモード変換に対して，回路解
析と 3次元電磁界解析の連成解析を利用した性能評価方法を提案した．前者は，ディファ
レンシャルモード (DM)に関する問題であり，後者は，DMに加えてコモンモード (CM)

にも関する問題である．性能評価を行うために，等価回路モデルの作成を行う必要がある
が，3次元構造である実機は設計とは異なるため 3次元電磁界解析の利用も必要となる．
EMC設計における性能予測に役立てるために，利用される回路モデルは交流回路理論

が扱えるため，電気信号の解析的な評価に向いている．しかし，電子機器のプリント回路
基板 (PCB)に配線され ICの電気信号を伝えるDMの回路パターンは，線路構造に寄生す
る電気的パラメータや ICのスイッチングに含まれる電磁ノイズなどにより，設計どおり
動作するとは限らない．ノイズ抑制のためにノイズフィルタが用いられるが，寄生する電
気的パラメータの影響で所望の抑制効果が得られない場合もある．そのため，電磁ノイズ
の伝達メカニズムを解析した上での設計が重要である．
3次元電磁界モデルは複雑な構造に起因する電磁ノイズを総合的に評価できる．そのた

め，DMとCMの両者を含めた現実に近い電磁ノイズ評価ができる．一方，実構造の複雑
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な構造に起因する電磁ノイズは，ノイズの伝達経路が複雑であり伝達経路に基づく構造の
分解が難しいためノイズ伝達メカニズムとフィルタによる抑制メカニズム解析が難しい．
さらに，等価回路モデルに比べて計算時間が多くかかる．
本論文は 6章構成で構成される．まず，2章では，電子機器の設計における等価回路モ
デルによる評価方法を提案している．等価回路モデルでモデル化できることで対象とな
る系を簡略化することで特性の解析や設計のしやすさの向上を図ることができる．まず，
DMの問題である平行平板共振に対して，3次元的な広がりのある平行平板に対して等価
回路モデルで表現する方法を示した．平行平板共振の対策である，我々が提案している損
失を有する共振器型フィルタ (LRF)を用いた設計に役立てることを示した．そして，LRF

を実装した回路基板からの不要電磁放射を評価するため，回路基板の基板端からの放射と
LRFを構成するオープンスタブ構造からの放射という放射要因毎に分解したモデルも提
案した．次に，DMだけでなくCMも含む問題であるモード変換に対しては，これまでに
平衡度不整合モデルを提案しており，線路の平衡度を表す電流配分率を用いたモード分解
によってDMとCMに分離し評価する．
3章では，提案した評価法をもとにLRFを複数実装しても着目した周波数の前後にピー
クが生じないという条件で，平行平板共振を抑制する LRFの最適な設計を行った．結果
として，共振周波数に着目した伝達インピーダンスを誤差 2 dB以内で予測できた．
4章では，LRFを実装した回路基板からの不要電磁放射を評価した．損失を有する共振
器型フィルタは，回路基板の平行平板共振抑制時におけるオープンスタブ構造からの不要
放射が懸念されるが，LRFを実装することで，不要電磁放射も抑制できることが分かっ
た．そして，放射要因分解モデルを用いて解析したオープンスタブ構造からの放射は，回
路基板の基板端からの放射に比べて最大値比較で 6.5 dB小さく，両者の線形和による増
加も 2.1 dB，当該構造からの放射増は無視できる程度と判明した．
5章では，これまで平衡度不整合モデルは双方向のモード変換と 3次元モデルを同時に
扱えなかったが，同一のシミュレータにおいて回路解析でディファレンシャルモードを，
3次元電磁界解析でコモンモードを扱い評価する方法を示した．評価には市販のANSYS

Electronics Desktopに装備されているDynamic Link Analysisを用いて回路解析と 3次元
電磁界解析の連成解析を利用した．平衡度不整合モデルにおける回路解析と 3次元電磁界
解析の連成解析を利用し，放射エミッションとイミュニティを評価した．結果として， 3

次元電磁界解析のみ結果と比較し，どちらの評価においても，ノイズが大きな周波数で 3

dB以内で一致した．したがって，3次元電磁界解析において双方向のモード変換を取り
扱うことができるため，モード変換に起因するEMC問題を 3次元電磁界解析と絡めて評
価することが可能になった．
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6章では，本論文についてまとめている．EMC問題のうちの 2つ，平行平板共振とモー
ド変換に対して等価回路モデルを作成し性能評価を行った．前者ではモデル作成時，3次
元的広がりのある平行平板構造を回路特性に落とし込むために 3次元電磁界解析を利用
し，計算コストの削減を図った．一方，後者では，DMは回路解析，CMは 3次元解析の
連成解析を利用し性能を評価し，これまで未達成であった 3次元構造と相互のモード変換
の同時解析を達成した．両者の問題とも，EMC設計を目標に等価回路モデルおよび 3次
元電磁界解析の長所を利用し，設計の段階から性能評価を行うことができた．





Abstract

With the advancement of IoT (Internet of Things), electronic devices are becoming

higher frequency, multi-functional and smaller. As the electromagnetic environment

around the devices deteriorates, electromagnetic compatibility (EMC) design is important

to improve the noise immunity of devices. Efficient EMC design requires performance pre-

diction based on elucidation of the noise transmission mechanism and an optimal design

method for noise suppression components for noise resistance evaluation.

Generally, the product development process is carried out in the order of design, proto-

typing, and performance evaluation. Even if an EMC test is conducted on each component

that makes up an electronic device and the results are below the regulatory values, there

is a possibility that new electromagnetic noise will be generated by connecting the com-

ponents during the development of the electronic device, so it is necessary to conduct an

EMC test again. If electromagnetic noise exceeds regulation values after manufacturing

an electronic device, the design must be redone, extending the development period and

increasing time and financial costs. Therefore, EMC design that takes the electromagnetic

environment into consideration from the design stage is required.

In this paper, we use circuit analysis and three-dimensional electromagnetic fields to

deal with two of the EMC problems: parallel plate resonance between the power sup-

ply/ground layers of printed circuit boards and mode conversion that occurs at connec-

tions between lines with different imbalance factors. We proposed a performance evalu-

ation method using co-analysis of circuit analysis and three-dimensional electromagnetic

fields. The former is a problem related to differential mode (DM), and the latter is a prob-

lem related to common mode (CM) in addition to DM. In order to evaluate performance

of devices, it is necessary to create an equivalent circuit model, but since the actual device

has a three-dimensional structure and is different from the design, it is also necessary to

use three-dimensional electromagnetic field analysis.

To help predict performance in EMC design, the circuit model can handle AC circuit

theory, making it suitable for analytical evaluation of electrical signals. However, the DM
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circuit pattern that is wired on the printed circuit board (PCB) of electronic equipment

and transmits the electrical signals of the IC may not operate as designed due to electri-

cal parameters parasitic to the line structure and electromagnetic noise included in the

switching of the IC. Noise filters are used to suppress noise, but the desired suppression ef-

fect may not be obtained due to the influence of parasitic electrical parameters. Therefore,

it is important to design after analyzing the transmission mechanism of electromagnetic

noise.

A 3D electromagnetic field model can comprehensively evaluate electromagnetic noise

caused by complex structures. Therefore, it is possible to evaluate electromagnetic noise

that is close to reality, including both DM and CM. On the other hand, it is difficult

to analyze the noise transmission mechanism and the suppression mechanism by filters

because the electromagnetic noise caused by the complex structure of the actual structure

has a complicated noise transmission path and it is difficult to decompose the structure

based on the transmission path. It takes more calculation time.

This paper consists of six chapters. First, in Chapter 2, we propose an evaluation

method using equivalent circuit models in the design of electronic devices. By simplifying

the target system by modeling it with an equivalent circuit model, it is possible to improve

the ease of characteristic analysis and design. We showed a method for expressing parallel

plate resonance, which is a DM problem, using an equivalent circuit model for a three-

dimensionally expanded parallel plate. We showed that this method can be useful in

designing a lossy resonator filter (LRF) that we have proposed as a countermeasure against

parallel plate resonance. In order to evaluate unnecessary electromagnetic radiation from

the circuit board on which the LRF is mounted, we also proposed a model that decomposes

the radiation factors: radiation from the edge of the circuit board and radiation from the

open stub structure that makes up the LRF. Next, for mode conversion, which is a problem

involving not only DM but also CM, we have previously proposed a imbalance difference

model, and we can evaluate and solve mode coversion by mode decomposition using the

current division factor, which represents the imbalance difference.

In Chapter 3, based on the proposed evaluation method, we optimally designed an LRF

that suppresses parallel plate resonance under the condition that no peaks occur around

the frequency of interest even when multiple LRFs are implemented. As a result, we were

able to predict the transfer impedance at the resonance frequency with an error of less

than 2 dB.
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In Chapter 4, we evaluated unnecessary electromagnetic radiation from the circuit board

on which LRF was mounted. An LRF is concerned about unnecessary radiation from the

open stub structure when suppressing parallel plate resonance of a circuit board, but it

was found that unnecessary electromagnetic radiation can be suppressed by implementing

LRF. The radiation from the open stub structure analyzed using the radiation factor

decomposition model is 6.5 dB smaller in maximum value than the radiation from the

edge of the circuit board, and the increase due to the linear sum of the two is also 2.1 dB.

The radiation increase from the structure of LRF was found to be negligible.

In Chapter 5, we will discuss how, until now, imbalance differrnce models could not

handle bidirectional mode conversion and 3D models at the same time. Then we showed

how to do this in the same simulator, differential mode were handled in circuit analysis

and common mode were handled in 3D electromagnetic field analysis. For the evalua-

tion, we used co-analysis of circuit analysis and three-dimensional electromagnetic field

analysis, Dynamic Link Analysis, which is included in the commercially available ANSYS

Electronics Desktop. Radiated emissions and immunity were evaluated using co-analysis

of circuit analysis and three-dimensional electromagnetic field analysis in the imbalance

difference model. As a result, only the 3D electromagnetic field analysis results were

compared with results of co-analysis, and both evaluations agreed within 3 dB at high

noise frequencies. Therefore, since bidirectional mode conversion can be handled in 3D

electromagnetic field analysis, it has become possible to evaluate EMC problems caused

by mode conversion in conjunction with 3D electromagnetic field analysis.

Chapter 6 summarizes this paper. We created equivalent circuit models for two of

the EMC problems, parallel plate resonance and mode conversion, and evaluated their

performance. In the former, when creating the model, three-dimensional electromagnetic

field analysis was used to express the three-dimensionally expanded parallel plate structure

with the circuit characteristics, thereby reducing calculation costs. On the other hand,

in the latter case, the performance was evaluated using co-analysis of circuit analysis

for DM and three-dimensional analysis for CM, and we achieved simultaneous analysis

of the three-dimensional structure and mutual mode conversion, which had not been

achieved until now. For both problems, we were able to evaluate the performance from the

design stage by utilizing the strengths of equivalent circuit models and three-dimensional

electromagnetic field analysis with the goal of EMC design.
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第1章 はじめに

1.1 背景
IoT (Internet of Things)時代では，さまざまなデバイスが接続され，デバイス内の複

数のボードが線で接続され，集積回路 (IC) で処理されたデータが他の IC に通信される．
ディファレンシャルモード（DM）で通信する場合でも，平衡度の異なる伝送線路を接続す
ることによるモード変換は，DMから変換されて装置外に放射されるコモンモード（CM）
に悪影響を及ぼす [1]．しかし，外部と結合したCMはDMに変換されるため，通信品質
が劣化し，誤動作の原因となる．イミュニティの評価やノイズ対策が行われるが，対策す
べき点は CMノイズ対策とモード変換点であることが一般的に知られていますが，明確
にはされない．したがって，CM電流がDM電圧にどのような影響を与えるかを理解する
必要がある．
IoTの進展に伴い，電子機器の高周波化，多機能化，小型化などが進められるなか，機器

周辺の電磁環境の悪化に伴い機器のノイズ耐性を向上させる EMC(electromagnetic com-

patibility)設計が重要である．効率的なEMC設計には，ノイズ耐性評価のためにノイズ
の伝達メカニズム解明に基づいた性能予測とノイズ抑制部品の最適な設計方法が必要で
ある．
一般的に，製品開発のプロセスは，設計，試作，性能評価の順に実行される．電子機器

を構成する部品ごとにEMC試験を実施し規制値を下回る結果が得られたとしても，電子
機器の開発において部品同士を接続することによって新たに電磁ノイズが発生する可能性
があるため再度EMC試験が必要になる．電子機器の製作後に電磁ノイズが規制値を超え
てしまう場合，設計からやり直すこととなり開発期間が伸びることとなり時間コストや金
銭的コストが増大する．したがって，設計段階から電磁環境を考慮したEMC設計が要求
される．
本論文では，EMC問題のうちの 2つ，プリント回路基板の電源/グラウンド層間におけ

る平行平板共振と，平衡度の異なる線路の接続部で発生するモード変換に対して，回路解
析と 3次元電磁界解析の連成解析を利用した性能評価方法を提案した．前者は，ディファ
レンシャルモード (DM)に関する問題であり，後者は，DMに加えてコモンモード (CM)

1
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図 1.1 電磁両立性の分類

にも関する問題である．性能評価を行うために，等価回路モデルの作成を行う必要がある
が，3次元構造である実機は設計とは異なるため 3次元電磁界解析の利用も必要となる．
EMC設計における性能予測に役立てるために，利用される回路モデルは交流回路理論
が扱えるため，電気信号の解析的な評価に向いている．しかし，電子機器のプリント回路
基板 (PCB)に配線され ICの電気信号を伝えるDMの回路パターンは，線路構造に寄生す
る電気的パラメータや ICのスイッチングに含まれる電磁ノイズなどにより，設計どおり
動作するとは限らない．ノイズ抑制のためにノイズフィルタが用いられるが，寄生する電
気的パラメータの影響で所望の抑制効果が得られない場合もある．そのため，電磁ノイズ
の伝達メカニズムを解析した上での設計が重要である．
3次元電磁界モデルは複雑な構造に起因する電磁ノイズを総合的に評価できる．そのた
め，DMとCMの両者を含めた現実に近い電磁ノイズ評価ができる．一方，実構造の複雑
な構造に起因する電磁ノイズは，ノイズの伝達経路が複雑であり伝達経路に基づく構造の
分解が難しくノイズ伝達メカニズムやフィルタによる抑制メカニズム解析が難しく，さら
に，等価回路モデルに比べて計算時間が多くかかる．
図 1.1は，電磁両立性の分類を示している．電磁妨害 (EMI)は，電子機器が動作する際
に発生する不要な電磁波が他の機器に干渉し悪影響を与えることであり，他の機器の動作
不良につながる問題である．反対に，電磁感受性 (EMS)は，他の機器の動作により発生
した不要な電磁波の影響が受けやすいかどうかを表す指標であり，電磁ノイズ対策を施
すことで感受性が低くノイズ耐性を有する利きとなる．EMIとEMSは，放射性と伝導性
の電磁ノイズがあり，放射エミッションと伝導エミッション，放射イミュニティと伝導イ
ミュニティと分類され，これら 4つの電磁ノイズについて評価が必要となる．最後の機器
内の干渉は，自家中毒とも言われ，自身の電子機器から発生したノイズが機器内で電磁干
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渉を起こし正常な動作ができない問題である [2]．

1.2 動機
1.2.1 電源/GND層間の高周波ノイズ問題
本節では, 電源層とGND層が平行平板構造であることに起因する平行平板共振につい

て述べ，電源層間の特性を解析する手法としての等価回路モデルの必要性について述べる.

電子機器で使用されるPCBの電源層間の形状は任意であるが，説明の簡単化のために
単純な矩形の電源層間を例に説明する．図 1.2は，単純な矩形の電源層間を示している．
実装された IC/LSIのスイッチングに起因した高周波電流が電源層間に流れ出ると，層間
の間隔が電磁波の波長に比べて十分に狭い場合，平行平板に垂直方向の電界成分と平行方
向の磁界成分を持つ電磁界が存在し，この電磁界は 2次元的に伝搬し，基板端部で反射さ
れて定在波が立つ．

Power layer

GND layer

εr

a

b

図 1.2 誘電率 εの誘電体を含む矩形の電源層とGND層

平行平板共振時の周波数では，電源層間のインピーダンスが大きく変化し，加えて，共
振により貯蓄されるエネルギーの一部は放射エネルギーとなりプリント基板外に放射さ
れる [3]．矩形型の平行平板構造では，共振周波数は基板の縦横の辺の長さによって決ま
る [3]．図 1.3は，1 Vの電圧で矩形の電源層間を励振させたときの 2.4 GHzにおける平行
平板共振の電圧分布を示している．図 1.3では，共振モード f12の周波数 2.4 GHzにおい
て，定在波が発生していることが分かる．このように電源層間に定在波が発生した際に，
定在波の腹の位置に無線通信などの高周波回路が存在すると，電源バウンスにより安定し
た電源供給の妨げになり，通信品質の劣化に繋がる．なぜなら，無線通信は微弱な電波を
用いて通信を行うため，本来復号したい通信信号の電圧の振幅に対してノイズの振幅が大
きくなることで，受信信号における復号したい通信信号がノイズに埋もれてしまい，信号
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図 1.3 矩形型の電源層間における平行平板共振時の電圧分布の一例

の切り分けが難しくなるためである．実際に矩形ではなく任意形状の電源層間が用いられ
るため構造から共振周波数を算出するのは容易ではない．
通信品質を確保するためにはノイズ対策を施す必要がある．ノイズ対策部品を実装する
ことで抑制効果は期待できるが，対策部品によってどの程度効くのかが分からなければ，
対策が足りなければ規制値を満たすことができず，反対に，過剰な対策を施してしまうと
金銭的なコストの増加に繋がる．したがって，可能な限り少ない対策で最大効率の抑制効
果が得られることが求められる．そのため，我々は等価回路モデルによるノイズ対策部品
による抑制量の推定を行う．

1.2.2 線路の平衡度不整合によるモード変換
図1.4は，伝送線路の伝送モードを示している．DMとCMは，独立直交な関数を意味し，
多線条線路における線路電圧と線路電流は，実際に観測される電圧，電流を実電圧，実電
流と表現すると，実電圧と実電流がDMとCMの直交する仮想的な成分として表される．
つまり，実電圧，実電流は，お互いに関連しない独立な成分に分解して考えることができ
る．伝送線路系の線路電圧と線路電流は電磁気学的にはTEM(tranverse electromagnetic)

モードであるため，分解された直交モード成分もTEMモードである．
図 1.5は，3導体系の伝送線路で生じるモード変換を示している．線路の断面構造が不
連続であり平衡度不整合の線路が接続されると，ディファレンシャルモードからコモン
モードへの変換，そして，コモンモードからディファレンシャルモードへの変換という
モード変換が生じる．モード変換によって設計時には意図していない電磁波が正常な動作
を妨害したり，放射ノイズとなり他の機器への電磁妨害波となり問題となる．そのため，
モード変換を考慮した上で設計することが重要であり，我々は，文献 [4, 5]でコネクタで
生じるモード変換について，ノイズ対策部品による抑制効果の実験的確認やモード変換の
分析を行っている．
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図 1.4 伝送線路の伝送モード
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Signal line Signal line
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System ground Mode conversion

Differential mode
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図 1.5 3導体系の伝送線路で生じるモード変換

DMとCMを扱う構造の不連続性によって引き起こされるEMCの問題を，モード分解
手法を考慮して処理できる平衡度不整合モデル (IBD) モデル [1]が提案された [6]．平衡
度の異なる線路が接続された構造は，電流配分率に基づくモード分解により DMと CM

に分離される [7]．別の IBDモデルであるコモンモードアンテナ (CMA) モデル [1, 8–14]

は 3次元構造を解析でき，CMはシステムグラウンド (GND) から離れた空中に位置する
ため，CMのみに焦点を当てている．支配的な放射の発生源であるCM励起源とその原因
を特定し，CM電流を計算することができる．このモデルでは，CMからDMへのモード
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変換の解析が可能である．しかし，DMからCMへのモード変換は無視され，免疫の問題
は対象外である．
イミュニティ問題に対応できるモード等価回路 [1,8,9,14]は，システムGNDに近い位
置に配線することを目的とした別の IBDモデルである．CMからDMへのモード変換や，
バランスの異なるラインの境界で発生するDMから CMへのモード変換も考慮できるた
め，イミュニティ問題の原因究明が可能である．しかし，モーダル等価回路を用いた研究
では，対象を 1次元の回路モデルに落とし込むため，複雑な 3次元構造を正確にモデル化
することができなかった．したがって，CMAモデルやモード等価回路には一長一短があ
り，検討できる対象には限界がある．
CMの流れはシステムの構造と配線によって決まる．しかし，複雑な 3次元構造を 1次
元等価回路でモデル化することは困難である．そのため，3次元構造のモデルを用いて解
析する必要がある．辻本ら [15]は，複合機を模擬した構造に対して 3次元電磁界解析と
回路解析の連成解析を実施し，3次元構造と双方向モード変換を評価した．3次元電磁界
解析は富士通Poynting for Microwaveを用いて行い，回路解析は複合機を模擬した構造に
対してCadence AWR Microwave Officeを用いて行った．筐体に沿って立体的に配線した
モデルはシステムGNDを含めて 4導体でしたが，筐体を局所的にGNDとみなせば 3導
体の IBDモデルも適用できる．ただし，2つのシミュレータで連成解析を行うには，モー
ド等価回路と 3次元の CM等価モデルの CM電流に注目する必要があり，IBDモデルの
計算結果を一致させるために反復計算が必要だった．双方向モード変換の精度を高めるた
めには，計算結果が一致するまで繰り返し計算を行う必要があり，長時間を要する．
Nandyala らによって [16]，超音波センサのバルク電流注入試験が適切でない理由を，

CST STUDIO SUITEのシミュレータを使用して連成解析を行うことで調査している [17]．
Kimら [18] は，3次元電磁界解析モデルとの連成解析によってバスバー基板とフェライ
トチョークを調査し，ANSYS HFSS [19]を使用した回路解析によってXコンデンサとY

コンデンサの設計について取り組んだ．基板に実装されている部品を同等の素子に置き換
え，簡単な計算で高速解析を行ったが，モード分解は行っておらず，3次元電磁界解析の
みで計算には問題がなかった．つまり，反復計算を必要とせず，データ交換に多くの時間
と労力を要しないモデルであった．連成解析は，大量のデータ交換を必要とする反復計算
で役立つ．
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1.3 論文構成
本論文は 6章構成で構成される．図 1.6は，論文構成における章や節の間の関係を示し

ている．
まず，2章では，電子機器の設計における等価回路モデルによる評価方法を提案してい

る．等価回路モデルでモデル化できることで対象となる系を簡略化することで特性の解析
や設計のしやすさの向上を図ることができる．まず，DMの問題である平行平板共振に対
して，3次元的な広がりのある平行平板に対して等価回路モデルで表現する方法を示した．
平行平板共振の対策である，我々が提案している損失を有する共振器型フィルタ (LRF)を
用いた設計に役立てることを示した．そして，LRFを実装した回路基板からの不要電磁
放射を評価するため，回路基板の基板端からの放射と LRFを構成するオープンスタブ構
造からの放射という放射要因毎に分解したモデルも提案した．次に，DMだけでなくCM

も含む問題であるモード変換に対しては，これまでに平衡度不整合モデルを提案してお
り，線路の平衡度を表す電流配分率を用いたモード分解によってDMと CMに分離し評
価する．
3章では，提案した評価法をもとにLRFを複数実装しても着目した周波数の前後にピー

クが生じないという条件で，平行平板共振を抑制する LRFの最適な設計を行った．
4章では，LRFを実装した回路基板からの不要電磁放射を評価した．損失を有する共振

器型フィルタは，回路基板の平行平板共振抑制時におけるオープンスタブ構造からの不
要放射が懸念されるが，LRFを実装することで，不要電磁放射も抑制できるがを調べる．
そして，放射要因分解モデルを用いてオープンスタブ構造からの放射を解析する．
5章では，これまで平衡度不整合モデルは双方向のモード変換と 3次元モデルを同時

に扱えなかったが，同一のシミュレータにおいて回路解析でディファレンシャルモード
を，3次元電磁界解析でコモンモードを扱い評価する方法を示す．評価には市販のANSYS

Electronics Desktopに装備されているDynamic Link Analysisを用いて回路解析と 3次元
電磁界解析の連成解析を利用する．平衡度不整合モデルにおける回路解析と 3次元電磁界
解析の連成解析を利用し，放射エミッションとイミュニティを評価した．
6章では，本論文で検討した EMC問題のうちの 2つ，平行平板共振とモード変換に対

して等価回路モデルを作成した性能評価の方法についてまとめている．
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第2章 電子機器の等価回路モデルを用い
たEMC設計

本章では，まず，EMC設計について説明を行う．次に，等価回路モデルを用いた評価
方法の提案を行う．等価回路モデルは多ポートの等価回路モデル，放射要因分解モデルと
平衡度不整合モデルについて説明する．そして，平行平板共振抑制の手法である損失を有
する共振器型フィルタ (LRF)について述べる．

2.1 EMC設計
システムの開発において，図 2.1に示すような Vモデルが用いられる．電子機器の開

発においては，各部品やシステムのテスト段階で実機を用いたEMC試験が行われる．図
2.2のイメージで示される放射試験系では，放射エミッションを評価する放射試験や図 2.3

のイメージで示される BCI試験系では，伝導イミュニティを評価する．これらの試験の
規制値を超えた場合は製品を出荷することができずに設計の段階からやり直しになり，開
発の時間的あるいは金銭的コストを増加させてしまう問題となる．他方で，アジャイル開
発といった方法も開発モデルとして考えられるが，個別の部品だけでなく回路や部品，伝
送線路が接続された全体の電気特性により電磁ノイズが発生するため，各部品や一部の完
成でノイズ評価するだけでは不十分であり不向きである．
EMCの性能評価をするうえで重要なことは，製品製造の前の設計の段階から EMC性

能を考慮して設計する EMC設計である．EMC設計では，製品を等価回路モデルや 3次
元電磁界解析を行い性能を評価することで，製造後のEMC性能評価で問題が出ないよう
手戻りの少ない設計である．

2.2 多ポートの等価回路
本節では，多ポートの等価回路によるモデル化について説明を行う.

9
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図 2.1 システム開発のVモデル

1�� m

図 2.2 放射試験系のイメージ図

図 2.4は部品実装された実基板を示しており，各素子が電源/GND層間に接続されてい
る．この電源層間における平行平板共振のモデル化が必要である．そこで，図 2.4の実基
板を要素ごとに分解しモデルを作成していく．
実基板は，図 2.5で示される全ての部品実装位置をポートとした無垢の基板と，図 2.6

で示される実装部品に分解できる．無垢の基板を等価回路でモデリングすると図 2.7に示
される Zパラメータによる多ポートの等価回路モデルで表現される [20–23]．実装部品は，
入力インピーダンスZiの等価素子で表現できる．これらのモデルを接続することで図 2.4
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Injection Measurement

System ground
PCB1 PCB22 pair cable

図 2.3 BCI試験系のイメージ図

Power layer

GND layer

図 2.4 部品実装された実基板

の実基板は，図 2.8で示す部品実装された基板における Zパラメータによる多ポートの等
価回路モデルで表現することができる．
実基板の性能を図 2.8で評価した際に規制値を下回れば手戻りはなくノイズ対策が不要

であるが，規制値を超えた場合，ノイズ対策部品をさらに実装し規制値を下回る必要が
ある．
文献 [24]では，各共振モードに着目して共振モードの低い周波数から順番に fnとして

表現するとき，平面回路の等価回路を図 2.9のような回路素子を用いた等価回路で表現で
きることが示されている．この等価回路モデルは対象とする周波数でインピーダンスを表
現できる．
この回路素子による等価回路を用いると，ポート i，j間の駆動点インピーダンスおよ

びポート iの駆動点インピーダンスは次式で与えられ，Zパラメータが回路素子によって
表現できる [24]．

Zij =
∞∑
n=1

NniNnj

Yn

+
1

jωC0

(2.1)
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GND layer

Power layer

Output

Input

#2#1

#n

図 2.5 全ての部品実装位置をポートとした無垢の基板

Cap. IC1 IC2 RF Circuit

Z1 Z2 Z3 Zn-m

図 2.6 実装部品

式 (2.1)において，i ̸= jの場合は伝達インピーダンス，i = jの場合は駆動点インピーダ
ンスを示す．共振モードを表現している並列接続された素子のアドミタンスは

Yn = jωCn + 1/jωLn + 1/Rn (2.2)

であり，キャパシタンスはCn=C0=εS/d，インダクタンスはLn=1/ω2
nCn，抵抗値はRn=Q0n/ωnCn，

そして，Q値はQ0n = 1/(tanδ + rn/dPPW)として計算しており，tanδは電源層間内の誘
電体の誘電損，rnは表皮深さ，dPPWは誘電体の厚さである．NniおよびNnjの大きさは
理想変成器の巻き線の比であり，極性は正負どちらも取りうる．
これらのパラメータは周波数に着目して同定を行っているため，この回路は n番目の
共振回路が周波数 fnの各共振モードの振る舞いを支配的に表現できるという特徴を有し
ており，文献 [24]では，パラメータの算出についても記述されている．電源層間の面積S

からキャパシタンスを求めた後，n番目の共振モードの周波数に合うように各モードにお
けるインダクタンスを決定する．Q値も材料や構造パラメータの値から算出でき，その値
から抵抗の値を求める．NniおよびNnjは，次式で算出できる [24]．

Nni =

√
S

Wi

∫
Wi

ϕn(si)dsi，　Nnj =

√
S

Wj

∫
Wj

ϕn(sj)dsj (2.3)

式 (2.3)において，Wi，WiはPort i，jそれぞれにおける線路幅，ϕnは固有関数，si，sj
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図 2.7 Zパラメータによる多ポートの等価回路モデル
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図 2.8 部品実装された基板における Zパラメータによる多ポートの等価回路モデル

はPort i，jそれぞれにおける積分経路上の位置である．しかし，本論文では si，sjがど
のように与えられるか分かっていないため，現状としてNniおよびNnjは，電磁界シミュ
レータで得られるグラフに合わせこむことで決定する．
式 (2.1)から，部品実装による電源層間のインピーダンス特性の変化を捉えることがで

きるようになった．なぜなら，従来の Z パラメータによる表現と異なり，実際に回路内
部の振る舞いが並列共振回路によって表現されることで，Port pに部品実装した場合の回
路を実際に解くことができるためである．
3章では，Port pにノイズ対策部品が実装された場合，そして，どのような抑制量が得

られるのか推定する解析手順を説明する．

2.3 損失を有する共振器型フィルタ
高周波における共振対策として我々がこれまでに提案してきた損失を有する共振器型

フィルタ (LRF)について説明する．LRFは，パターンを形成し，なおかつ損失を用いる
平行平板共振抑制手法である [25]．チップ素子を用いる場合と比べ，高周波における共
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振抑制効果が期待できる．なぜなら，チップ素子を用いると，等価直列インダクタンス
(Equivalent Series Inductance: ESL)の影響により，高周波では用いることが困難である
からである．
図 2.10で示すように，1/4波長共振を利用するオープンスタブにGHz帯で損失を付与
するフェライト膜を装荷した構造で LRFを実現しており [25–27]，LRFのインピーダン
スが低くなる共振周波数 fresとその前後の狭帯域な周波数で抑制効果が期待できる素子で
ある．図 2.10は，比誘電率 εrで厚さが dPPWの誘電体の電源層間に設置された LRFを示
しており，オープンスタブは，スタブ幅 w，スタブ長 l，誘電体の厚さ dstubで構成され，
フェライト膜厚は tである．LRFはビアを介して電源層パターンに接続されている．接続
点から見た LRFの入力アドミタンスをZeff とすると，電源層間に接続された等価素子で
表すことができる [27]．先行研究 [27]において LRFに入力インピーダンスは次式で表さ
れることが示されている．

Zeff = jωLvia +
Z0stub

tanh{(α + jβ)l}
(2.4)

≃ Z0stubtanh (αl) + j {ωLvia − Z0stubcot (βl)} (2.5)

ここで，Z0stub，α，βはそれぞれオープンスタブの特性インピーダンス，減衰定数，位相
定数であり，Lviaはビアのインダクタンスであり，これらは構造や材料によって決まる値

Port 1 Port 2

Port p

図 2.9 回路素子を用いた 3ポートの等価回路
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である．
図 2.11は LRFの特性インピーダンスであり，2.4 GHzで小さな特性インピーダンスを

有しており，その他の帯域で大きな値である．これにより，特定の周波数でのみ抑制効果
を得ることが可能である [28]．図 2.12で示すコンデンサによる抑制では，数 100 MHz以
下の低周波では抑制効果が得られるが，GHz帯で抑制効果が得らえられない．反対に，共
振シフトが発生しており，本来ノイズが生じていない周波数でノイズが生じることで 2次
被害が発生しうる．
次に，LRFの課題について説明を行う．LRFによって効率よくノイズ抑制効果を得るた

めに，どの程度の損失の大きさを持つべきであるか分かっていないという課題がある [22]．
図 2.13は，LRFの損失の違いによる伝達インピーダンスにおける抑制効果のイメージを
示している．黒破線が，LRFによる対策がされていない場合の伝達インピーダンスZTを
示しており，赤破線が LRFを実装されている場合を示している．状況としては共振周波
数 fres = fnで最も抑制量が得られるように，共振周波数 fnとインピーダンスが低くなる
共振周波数 fresが一致している場合を想定している．損失が少ない場合は図 2.13(a)に示
すように，共振周波数 fnにおいて抑制量が多くなる一方，その前後の周波数でノイズの
増加が生じ，設置前と比べてノイズが大きくなると問題となる [26]．損失が大きい場合は
図 2.13(b)に示すように，共振周波数 fnにおいて比較的抑制量が少なくなる一方，新たな
ノイズの増加は生じなくなる．したがって，効率よくノイズ抑制効果を得るための損失の
大きさの条件は，共振周波数 fresの前後の周波数でノイズの増加が生じなく，共振周波数
fresで最も抑制量が得られることである．

35 µm

εr = 4.3

dPPW = 0.2 mm

dstub= 0.5 mm

l = 13.1 mm

t = 1 µm

w = 0.1mm
Copper (L1~L3)

Open stub (L1)

GND plate (L2)

Power plate (L3)

Zeff

図 2.10 損失を有する共振器型フィルタ (LRF)
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図 2.13 LRFの損失の違いによる伝達インピーダンスにおける抑制効果のイメージ
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2.4 テブナンの定理を用いた等価回路
放射エミッションを評価する際に，部品実装された基板全体からの放射は電磁界解析す
ることで評価が可能である．しかし，放射量が規制値を超えている場合，複数あるアンテ
ナからの電磁放射の問題を切り分けることは難しい．なぜなら，放射は，ノイズ源 x伝達
経路 xアンテナ要因という組合せで表現できるが，１つのアンテナに注目するとき，他の
アンテナを単純に取り除いてしまうと基板の電気特性に変化が生じるためである．本論文
では，部品実装された基板全体からの放射をアンテナ要因を分解するためにテブナンの定
理を用いることで個別の評価を達成する．
図 2.14は，後述の平行平板共振抑制する LRF実装時における LRFの断面図と，LRF

と電源層間に対してテブナンの定理を適用した等価回路モデルである．電源層間からのみ
の放射を評価する際に，アンテナ要因である平行平板共振する電源層間の等価回路モデ
ルとして表現して放射構造を取り除く．まず，LRFと接続のためのビアを除去する代わ
りに，ビアのインダクタンスを含む LRFの等価インピーダンス Zopenを設置する．この
とき，LRFとビアで接続された電源層をビアごと除去する代わりに，テブナンの定理を
用いて得られる開放電圧 Vopenとインピーダンス Zopenからなる等価電圧源と，ビアのイ
ンダクタンスLvia1，Lvia2とビア-GND層間のキャパシタンスCviaを設置している．ここ
で，ビアとGND層の距離が最も近い位置で結合を考え，Lvia1，Lvia2は，図 2.14に示す
電源/GND層間とオープンスタブ/GND層間の長さでそれぞれ分けた．次に，ビアの位
置における開放電圧 Vopenの振幅と位相を求める．LRFからの放射モデルにおけるオープ
ンスタブには，このようにして得られた等価電圧源を励振源として与えている．
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図 2.14 テブナンの定理を適用した際の電源/GND層間の等価回路モデル



20

2.5 平衡度不整合モデル
平衡度不整合モデルの 1つであるモード等価回路モデルは, ノイズ問題に対策するため
に多線条線路理論におけるモード分解法 [30]を用いて直交モード毎に既存の伝送線路と
同じ伝送線路表現で等価回路を構築する. 現代では電磁界解析などの数値計算でも十分計
算時間が短いが, 条件が複数ある場合や設計前に幾度も確認するには時間がかかる. また,

数値計算はモード変換などが発生するメカニズムの解明には至りにくい. そこで, 精度の
良い解析ができる電磁界解析とメカニズムの解明や考察ができる回路計算は同時に行う
ことによって最適設計が可能だと考えている.

我々は，平衡度の異なる線路が接続された構造において，電流配分率に基づくモード
分解によってディファレンシャルモードとコモンモードに分離し，構造の不連続で生じる
EMC問題を取り扱える平衡度不整合モデルを提案している [1,8,9,14,29]．これらはモー
ド変換によって生じるコモンモード放射Ecやコモンモード電流 Icを予測可能である．
図 2.15は，伝送線路の断面図とキャパシタの関係を示している．線路の平衡度を数値
化した電流配分率 hを用いると，以下の式で計算できる [8, 29]．

h =
C1g

C1g + C2g

(2.6)

ここで，C1gとC2gはグランドと各導体への浮遊容量である．
伝送線路の断面構造が同様であるとし，図 1.5に示すように伝送線路の電流配分率をそ
れぞれ ha，hb とおく．接続された線路の電流配分率 ha，hb の値が異なる場合，その境
界で電流配分率の差∆h(=hb − ha)が生じ，モード変換は電流配分率が変化するその境界
で生じる．そのため，hとその境界におけるディファレンシャルモード電圧 Vdを用いて
表されるディファレンシャルからコモンへのモード変換を意味するコモンモード励振源
∆hVdがコモンモード等価回路に直列に挿入される．さらに，hとその境界におけるコモ
ンモード電流 Icを用いて表されるコモンからディファレンシャルへのモード変換を意味
するディファレンシャルモード励振源∆hIcがディファレンシャルモード等価回路に並列
に挿入される．このようにしてモデリングされたモード等価回路モデルを用いることで各
コモンモード励振源に起因するコモンモード電流 Icを求めることができる．
図 2.16は，伝送線路のモード等価回路を表している．伝送系に生じる電磁界を既存の
伝送線路理論のようにTEMモードであると近似できる範囲において，線路の平衡度を表
す電流配分率を用いて実電圧と実電流をモード分解することにより，3 導体伝送系はディ
ファレンシャルモードとコモンモードの伝送線路に分けて表される [15, 30]．図 2.18は，
コモンモードアンテナモデルにおけるモード変換を示している．図 2.16のモード等価回
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路におけるディファレンシャルモード等価回路においてディファレンシャルモード励振源
が無く，コモンモード等価回路が 3次元モデルとなっている．コモンモードアンテナモデ
ルでは 2つの導体を 1 つの導体として扱い，アンテナエレメントに相当する導体部の構
造を表現する．したがって，1次元のコモンモード等価回路モデルでは表現できない実在
する複雑なモデルを扱うことができる．しかし，連成解析が難しくコモンモードからディ
ファレンシャルモードへのモード変換を無視した計算となる．平衡度不整合モデルにおけ
るモード変換の表現には電流制御電流源と電圧制御電圧源を用いる．ディファレンシャル
モード等価回路のモード変換発生地点 (モード変換点)において観測したディファレンシャ
ルモード電圧 Vdに電流配分率の差∆hを掛けた電圧源でコモンモードアンテナモデルを
励振させる．反対に，ディファレンシャルモード等価回路の励振は，コモンモード等価回
路のモード変換点で観測したコモンモード電流 Icに電流配分率の差∆hを掛けた値の電
流源である．
電圧制御電圧源や電流制御電流源を用いることでモード変換に寄与する変換点の評価

を行うことができる．複数存在するモード変換点のうち一地点以外の電流配分率の差∆h

を 0にすることで現実ではできない解析を実現する．

Ground

#1

#2

Cm12C1g

C2g

図 2.15 断面構造とキャパシタの関係

モード等価回路モデルは，等価回路モデルで表現できる対象で検討されていた一方，モー
ド変換によって発生する放射ノイズを評価する際には，コモンモードアンテナモデルによ
る評価を行っている [1, 8, 9, 14]．図 2.17の平衡度の異なる伝送線路が接続されたモデル
に対して平衡度不整合モデルを適用し放射ノイズを評価する場合 3次元電磁界解析が有
効である．電磁放射においてディファレンシャルモード放射よりもコモンモード放射の方
が放射が割合を占めており，コモンモード放射が計算できる，図 2.18で示されるコモン
モードアンテナモデルを使用し評価している．しかし，この評価では，ディファレンシャ
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ha hb

+∆hVd

∆hIc
Vd

Vca Vcb

Ida Idb

Ic

Common mode

Differential mode

Zda Zdb

Zca Zcb

Mode conversion

図 2.16 モード等価回路モデル

ルモードがほぼ流れないという条件で検討しているため，ディファレンシャルモードから
コモンモードへのモード変換のみを考慮したモデルであり，コモンモードからディファレ
ンシャルモードへの変換は無視しており，イミュニティ問題は対象としていない．
したがって，本論文では，ディファレンシャルモードからコモンモードへのモード変換
だけでなく，コモンモードからディファレンシャルモードへの変換も含めた相互のモード
変換を考慮した平衡度不整合モデルを作成し検討を行う．

Vi

+

50 Ω

50 Ω

Ground

Far

図 2.17 平衡度の異なる伝送線路が接続されたモデル

これまでの研究 [31, 32]では，構造的不連続によるモード変換を DM 回路と CM 回路
でシミュレーションしていたが，実際には，広範な応用のためには CM 解析は回路モデ
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ha hb

+
∆hVd

Vd

Ida

Common mode

Zda Zdb

Mode conversionDifferential mode

図 2.18 コモンモードアンテナモデル

ルではなく 3次元電磁界解析モデルを使用して行う必要がある．したがって，3次元電磁
界解析と回路解を組み合わせた協調シミュレーションが有望である．
図 2.19にCMノイズ源 Isをイミュニティ評価対象物に注入した場合に 3次元電磁界解

析のみで算出したパラメータを示す．観測電圧には DM 電圧 VDM と CM 電圧 VCM が同
時に観測され，電流も DM と CM と同時に観測される．そのため，観測された騒音が規
制値を超えた場合には騒音対策が講じられるが，どのパラメータが問題の主な原因であ
るかは明らかではない．そのため，問題に対するフィードバックができず，対策も困難で
ある．
図 2.20は，IBD ハイブリッド モデルの分析の概要を示している．このモデルで観測さ

れるパラメータはDMと CMに分けられるため，CMの問題が製品システムの構造に起
因するのか，DMの問題が製品システムの回路に起因するのかを容易に識別でき，有用な
フィードバックが得られる．3次元解析ができるため，CM等価回路モデルでは正確に表
現できない構造にも対応できるメリットもある．したがって，我々の IBDハイブリッド
モデルでは，設計段階から簡単にレビューする．なぜなら，製品システムの回路はすでに
作成されているはずであり，製品試作前に作成した 3次元電磁界解析を利用することで，
CM評価用の 3次元電磁界解析を構築することが容易になるからである．

2.6 まとめ
本章では，まず，EMC設計について説明を行った．システム開発におけるVモデルを

示し，EMC性能を設計の段階から考慮して設計する必要があることを示した．電子機器
の開発においては実機の製造より前に性能評価することで手戻りを無くすことができ，開
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3D model
Full-wave 

analysis

CM noise source Is

Observed voltage

Observed current
DMV CMV

DMI CMI

,

,

図 2.19 3次元電磁界解析のみの分析の概要

3D CM 

model

Equivalent 

DM circuit DMV

CMV

DM analysis

CM analysis

CM noise source Is

DM parameter

CM parameter

chI∆dhV∆

DMI

CMI

図 2.20 IBD ハイブリッド モデルの分析の概要

発における時間的や金銭的コストの削減に繋がる．次に，等価回路モデルを用いた評価方
法の提案を行う．電子機器の設計における等価回路モデルによる評価方法を提案している．
等価回路モデルでモデル化できることで対象となる系を簡略化することで特性の解析や設
計のしやすさの向上を図ることができる．まず，DMの問題である平行平板共振に対して，
3次元的な広がりのある平行平板に対して等価回路モデルで表現する方法を示した．平行
平板共振の対策である，我々が提案している損失を有する共振器型フィルタ (LRF)を用
いた設計に役立てることを示した．そして，LRFを実装した回路基板からの不要電磁放
射を評価するため，回路基板の基板端からの放射と LRFを構成するオープンスタブ構造
からの放射という放射要因毎に分解したモデルも提案した．次に，DMだけでなくCMも
含む問題であるモード変換に対しては，これまでに平衡度不整合モデルを提案しており，
線路の平衡度を表す電流配分率を用いたモード分解によってDMと CMに分離し評価す
る．最後に，平行平板共振抑制の手法である損失を有する共振器型フィルタ (LRF)につ
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いて述べた．





第3章 多ポートの等価回路モデルを用い
た損失を有する共振器型フィルタ
(LRF)によるノイズ伝搬抑制

本章では, 部品実装による影響を解析し抑制量を見積もるために，電源層間ノイズのモ
デル化および，部品実装した際の電源層間におけるインピーダンス特性の変化について述
べる．回路素子による等価回路モデルに基づき，電源層間内のノイズ伝達の振る舞いを定
式化し，式から平行平板共振への影響について解析する．加えて，ノイズ対策部品による
ノイズ抑制量推定を行う式を導出する．最後に,本章のまとめを述べる.

3.1 損失を有する共振器型フィルタにおける損失の最適設計
本節では，抑制量の推定手順について説明する．そのために，単一のノイズ対策部品を

実装した場合，どのように電源層間のインピーダンスに影響するのかを示す．
ノイズ対策部品の抑制量の推定は，共振周波数に着目して行う．なぜなら，製品規格の

ノイズ問題において，規制値を超えて大きな値を示し対策する必要があるのは共振周波数
だからである．推定手順は，以下の通りである．

1. Port pへのノイズ対策部品実装後の伝達インピーダンスZ∗
Tを導出する．

2. 共振周波数に着目し，Z∗
T|f≃fnの近似を行う．

3. ZT|f=fnに対するZ∗
T|f=fnの比の絶対値を取る．

この手順に沿って説明する．
まず，図 2.9に入力インピーダンスZeffが接続された場合のZ∗

Tは，次式 (3.1)が与えら
れる [22]．

Z∗
T =

∞∑
n=1

Nn2Nn1

Yn

+
1

jωC0

−

(
∞∑
n=1

Nn2Nnp

Yn

+
1

jωC0

)(
∞∑
n=1

NnpNn1

Yn

+
1

jωC0

)

Zin +
∞∑
n=1

N2
np

Yn

+
1

jωC0

(3.1)

27
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式 (2.1)が，Zパラメータの振る舞いを表していることから代入は可能であり，図 3.1の
ように，Port pに入力インピーダンスZeffの等価素子で表されるノイズ対策部品が接続さ
れた等価回路モデルで表現される．
次に共振周波数 fnに着目すると，図 3.1において，n番目の共振回路以外のインピーダ
ンスはとても小さな値を示し，それらの共振回路は無視される [33, 34]．なぜなら，回路
素子による等価回路のインピーダンスが共振モードの各周波数で支配的となる回路を前提
にしてモデル化されているためである．このように考えると図 3.1は，共振周波数 fnに
おいて図 3.2と等価である．図 3.2のように n番目の共振回路以外の共振回路のインピー
ダンスが無視できると，その共振回路には電位差は生じないため理想変成器を介して与え
る影響は見られなくなる．つまり，電源層間で生じる電位差は n番目の共振回路の電位差
によって決まる．基板のキャパシタンスにおける電位差についても同様に無視できる．
したがって，図 3.1は，図 3.3のように書き換えることができる．ただし，Port pによる
影響を見るため，Port 1，Port 2は開放とする．さらに，n番目の共振回路を 1次側，Port

pのループ回路を 2次側とすると，理想変成器の関係から図 3.3と図 3.4のようになる．し
たがって，図 3.4の回路を解くと，共振周波数 fn付近の伝達インピーダンスZ∗

T|f≃fnは次

Port 1 Port 2

C0

C1 R1L1

N11

1 N121

Cn RnLn

Nn1 11

N1p

Nnp

1

1

Nn2

Zin

Port p

図 3.1 Port pに入力インピーダンス Zeff の等価素子が接続された回路素子を用いた 3

ポートの等価回路
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Port 1 Port 2

Port p

|Z1|≪1
N11

1 N121

Cn RnLn

Nn1 11

N1p

Nnp

1

1

Nn2

Zin

|Z0|≪1

Zn

図 3.2 共振周波数 fnに着目し表現した図 3.1の等価回路
Port 1

Port p

Port 2

図 3.3 共振周波数 fnに着目した Port pに部品が接続された場合の等価回路

のようになる．
Z∗

T|f≃fn ≃
Nn2Nn1

Yn +N2
np/Zin

(3.2)

式 (3.2)は，式 (3.1)を共振周波数に着目して近似することでも導出できる．共振周波数 fn

に着目した場合，入力インピーダンスによる平行平板共振への影響は，共振回路にZeff/N
2
np

が並列接続されたものとして解析できることが分かる．
そして，ZT|f=fnに対するZ∗

T|f=fnの比の絶対値を取ることで，抑制量Aは共振周波数
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Port 1 Port 2

図 3.4 2次側の入力インピーダンスZeff を 1次側の共振回路へ換算した後の等価回路

fnに着目した式 (2.1)と式 (3.2)から次のように表せる．

A ≡

∣∣∣∣∣Z∗
T|f=fn

ZT|f=fn

∣∣∣∣∣ =
∣∣∣∣∣ Nn2Nn1

Yn +N2
np/Zin

∣∣∣∣∣
∣∣∣∣∣ Yn

Nn2Nn1

∣∣∣∣∣ (3.3)

=

∣∣∣∣∣ Yn

Yn +N2
np/Zin

∣∣∣∣∣ (3.4)

ノイズ対策部品を設置した場合の抑制量は式 (3.4)で推定可能となる．
次に，複数のノイズ対策部品を設置した場合について推定手順を示す．m個のノイズ対
策部品を設置することを想定し説明を行う．
まず，複数の部品を設置する場合，2通りの設置方法があることに注意する必要がある．

1つ目は，同じ位置に集中して設置する方法である．この方法では，図 3.5に示すように，
同じ位置に設置することから１つのPortにm個のノイズ対策部品が並列接続されること
になる．したがって，Port pに実装されたノイズ対策部品の合成インピーダンスはもとの
入力インピーダンス Zeff の 1/m倍の値となる．つまり，単一の入力インピーダンス Zeff

の特性を変化させたものを接続したことになるため，この方法における抑制量の推定は前
節で示した単一のノイズ対策部品による推定手順と同じである．
2つ目は，離れた位置に設置する方法である．この方法では，抑制量の見積もりを行う
ために図の等価回路における Portの数を増やす必要がある．図 3.6に示すように，各共
振回路において増加したPortを並列に接続することで容易に修正することができる [24]．
図中では，入力インピーダンス Zeff のノイズ対策部品がm個接続されている．このとき
のPort 1，2間の伝達インピーダンスをZ∗

T,mと定義し，共振周波数 fnに着目して抑制量
を抑制量を定式化する．
複数の定式化においても，単一の場合と同じように共振周波数 fnにおいて n番目の共
振回路以外のインピーダンスがとても小さくなると考えることで，1次側の共振回路へm

個のPortそれぞれで換算できる．図中における共振周波数 fnに着目した伝達インピーダ
ンスは次のようになる．
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Z∗
T,m|f≃fn ≃

Nn2Nn1

Yn +
1

Zin

p−m+1∑
i=p

N2
ni

(3.5)

図 3.7は，m個の Portに追加されたそれぞれのノイズ対策部品の設置設置における理
想変成器の値と入力インピーダンスで構成された

p−m+1∑
i=p

N2
ni/Zinが共振回路に並列接続さ

れることになるので，抑制量の合計Amは，式 (3.4)を書き換えて次のようになる．

Am =

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
Yn

Yn +
1

Zin

p−m+1∑
i=p

N2
ni

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
(3.6)

以上のように，共振周波数に着目することで，電源層間に実装された部品の影響を回路
素子を用いて解析でき，複数の場合でも抑制量の見積もりができると考えられる．
次に，効率的な抑制効果が得られるLRFの入力インピーダンスの条件を導出する．先述

の通り，効率よくノイズ抑制効果を得るための損失の大きさの条件は，共振周波数fres = fn

の前後の周波数でノイズの増加が生じなく，共振周波数 fresで最も抑制量が得られること
である．これは，式 (3.2)に LRFの入力インピーダンスを代入した際，式 (3.2)の絶対値
が共振周波数 fres = fn以外にピークとならないという条件から求めることができる．
条件式の導出は，文献 [35]を参考にして次の手順で行った．

1. 式 (3.2)に LRFの入力インピーダンスZeff を代入する．

2. 文献 [35]で示されている条件を使用するために，β =
2π

√
εreff

c0
f ≡ kβf とし式 (2.5)

の cotにおける 1次までのローラン展開を行う．

3. fn以外にピークとならないという条件から，Zeffを代入した式 (3.2)の分母の微分の
値が 0となる周波数の解が 1つである．

ただし，εreff は，LRFの実効比誘電率である．この手順に沿って，導出した条件式は

α|f=fres=fn ≃
1

l
tanh−1


√

2N2
np

Z0stub

·max

√2πLnZ0stub

kβl
,

√
Lvia

Cn

+
Z0stubkβl

6πCn

 (3.7)

である．
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C1 R1L1

N11
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Cn RnLn
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Nnp

1

1

Nn2

Zin
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図 3.5 １つの Portにm個のノイズ対策部品が接続された場合の等価回路

条件式 (3.7 ) も複数の部品実装の場合に拡張できる．共振周波数 fnにおいて各ポート

の理想変成器の巻き線の比である
p−m+1∑
i=p

N2
niが加算されるということになる．そのため，

複数の場合の LRFの条件式も次のように拡張できる．

α|f=fres=fn ≃
1

l
tanh−1



√√√√2

p−m+1∑
i=p

N2
ni

Z0stub

·max

√2πLnZ0stub

kβl
,

√
Lvia

Cn

+
Z0stubkβl

6πCn



(3.8)

これらの条件式を，導出した LRFの抑制量の式に適用し，抑制量の推定を行う．
本節では，抑制量の推定にを行う．
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Port 1 Port 2

Port p Port p+m-1

図 3.6 m個の Portにノイズ対策部品がそれぞれ接続された場合の等価回路
Port 1 Port 2

図 3.7 2次側の入力インピーダンスZeff を 1次側の共振回路へ換算した後の等価回路

3.2 電源系の等価回路モデルを用いた実基板へのLRF実装
による抑制量推定

本章では，3次元電磁界シミュレータを用いて等価回路モデルの妥当性と抑制量推定の
ために導出した式について検証を行う．まず，導出した伝達インピーダンスの式の妥当性
の検討を電源層間ノイズ抑制の手法として我々が提案している損失を有する共振器型フィ
ルタ (Lossy resonator filter: LRF)を対象に抑制量推定のために導出した式を適用する．
そして，Wi-Fiなどの無線通信で使用される 2.4GHにおいて平行平板共振が生じた電源
層間のモデルを対象に抑制量推定を行い検証を行う．
3次元電磁界シミュレータで使用した評価モデルを示す．2.4 GHz帯で共振が生じる 3
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表 3.1 電源層間のパラメータ
Item Symbol Value

Board vertical length (mm) a 62

Board horizontal length (mm) b 45

Copper bulk thickness (µm) T 35

Dielectric thickness (mm) dPPW 0.2

Dielectric loss tanδ 0.02

Effective dielectric constant εr 4.3

層の平行平板構造を設計した．図 3.8は層構成を示しており，第 1層 (L1)はコンデンサ
が配置されたり LRFのオープンスタブとなるマイクロストリップラインがある配線層，
第 2層 (L2)，第 3層 (L3)はそれぞれグラウンド層と電源層である．図 3.9は第 2層，第 3

層のパターンを示しており，サイズは 62.2 mm × 45 mm，銅箔厚 T =35 µm，誘電体厚
dPPW =0.2 mmである．そして，対象が良いと得られる解が特殊となることを危惧し，電
源層の形状が非対称になるよう 2つの角を落とした．図 3.9(b)は，基板上の x-y座標系を
示しており，基板中央にノイズ源としてディジタル ICが，基板右下隅の観測点に無線通
信で使用される高周波回路が配置されているとし，それぞれ Port 1，Port 2とする．
図 3.10は，Port 1から 1 mAの電流が流れるとした場合の電圧分布を示している．電
圧が高い位置や定在波の腹は基板端や基板の隅に位置しており，Port 3, Port 7や Port 8

は定在波の腹に位置し，Port 5は定在波の節，Port 4や Port 6は腹でも節のどちらでも
ない位置に設定されている．

図 3.8 断面図
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Observation point

Port 2: (42, 3)

O

Port 3: (39, 3)
Port 4: (14.2, 3)

x

Noise source

Port 1: (31.1, 22.5)

Port 5: (3, 44.2)

Port 6: (42, 59.2)

(1 mA)

y Unit in mm

62.2
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Port 7: (42, 31.1)

47.2

11.2

11.2

Port 8: (18, 59.2)

45 mm

(a) GND 層 (L2) (b) 電源層 (L3) 部品実装位置

図 3.9 評価基板の電源層と部品実装位置

Port 2Port 3

Port 4

Port 1

Port 5
Port 6

Port 7

Voltage [dBµV]

40

80

60

Port 8

図 3.10 1 mAの電流で Port 1を励振させた場合の 2.4 GHzにおける電圧分布

式 (2.1)を用いて算出した駆動点インピーダンス Zppの絶対値と位相を図 3.11(a)，(c)

に，伝達インピーダンスZp2の絶対値と位相を図 3.11(b)，(d)にそれぞれ示す．同定に使
用する共振回路の数をNrcとし，Nrc=1～5個と変化させて比較している．文献 [24]に従っ
て表 3.2は基板の構造や材料特性から算出した値である．表 3.3に示す値を用いて 5個目
までの共振モードで同定した等価回路のパラメータを示している．駆動点インピーダンス
の結果は，共振周波数付近で絶対値と位相ともに一致した．特に，f4=2.4 GHz付近では，
2.37～2.47 GHzで一致している．しかし，自己共振の周波数では一致していない．これ
は，Nrcが 5と少ないためである．図 3.11(a)，(c)において，Nrcの数を増やした場合，自
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(d)　伝達インピーダンスZp2の位相
図 3.11 共振回路の数を変えて式 (2.1)から算出されるインピーダンスと 3次元電磁界シ
ミュレーションとの比較

己共振の周波数の値が電磁界シミュレータの値に対して一致する傾向を示しており，Nrc

の数を増やすこと自己共振周波数においても精度よく一致すると考えられる．文献 [?]で
は，駆動点インピーダンスの同定をする際の精度よく計算コストの少ないアルゴリズムが
示されている．一方，伝達インピーダンスにおいては，共振モードの周波数と自己共振の
周波数ともに精度よく一致した．したがって，式 (2.1)は電源層間のインピーダンス特性
を表現できることから，式 (2.1)を用いて実装部品の影響を解析できる．
式 (2.1)を用いることで，電源層間のインピーダンスの特性について回路素子を用いた
解析が可能となったため，理想変成器の値について考察をした．式 (2.1)において，各共
振モードの周波数 fnにおけるインピーダンスの大きさは，Nn2Nn1に大きく依存している
ことが分かる．なぜなら，アドミタンス Ynに使用されているCn，Lnは，共振周波数を
合わせこむために使用し，Rnはその周波数の表皮深さなどから決まってくるため，位置
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表 3.2 基板の構造や材料特性から算出した値
n fn (GHz) Cn (pF) Ln (nH) Rn (Ω)

1 1.22 502 0.034 9

2 1.66 〃 0.018 7

3 2.19 〃 0.011 5

4 2.4 〃 0.009 5

5 3.01 〃 0.006 4

表 3.3 設置位置が Port 8場合における同定された理想変成器の巻き線の比
n Nn1 Nn2 Nn3 Nn4 Nn5 Nn6 Nn7 Nn8

1 0.03 −1.34 1.4 −1.3 0.8 1.6 0.04 1.36

2 0.2 −1.37 −1.4 0.7 1.5 −1.2 −1.3 0.4

3 0.24 1.72 1.5 −1.6 1.6 −2.0 0.1 0.64

4 −1.25 1.5 −1.56 1.1 0.2 0.3 −1.8 1.7

5 0.4 −1.9 −2.0 1.5 −1.5 −2.2 1.1 1.9

を変更しても変動しない為である．したがって，定在波の腹になるような位置は，一般的
に駆動点インピーダンスの値が大きいが，これは，Port pにおける |N2

np|が大きいことと
等しいと考えられる．一方，ポート間の伝達インピーダンスの値はNniNnjの大きさと等
しいことから，共振モードにおける定在波の節にどちらかのポートが存在する場合は，伝
達インピーダンスは低くノイズによる干渉の影響があまり見られなくなると分かる．
そして，LRFの抑制効果の見積もりに関して検証を行う．見積もりの検証は，まず，LRF

を設置した場合の |Z∗
T|を 3次元電磁界シミュレータと式 (3.2)の算出結果が一致すること

を確認する．そして，作成したモデルが条件式 (3.7)を満たした時の，ノイズの増加の有
無と抑制量がどの程度であるのかを確認する．
表 3.4は，本報告で使用する LRFのパラメータの値を示しており，図 3.12は，使用し

たフェライト膜の材料パラメータの周波数特性を示している．この時の，LRFの入力イ
ンピーダンスの絶対値と位相を図 3.13に示す．Wi-Fiなどの無線通信で使用される周波数
2.4 GHzで抑制効果が得られるように設計しており，2.4 GHz付近で小さなインピーダン
スであるが，損失を有しているため 2.4GHzにおいて約 1 Ωの抵抗値を示している．それ
以外の周波数で大きなインピーダンスとなっていることが分かる．
LRFを Port 8に設置した場合の |Z∗

T|を 3次元電磁界シミュレータと式 (3.2)の算出結
果を比較した．図 3.14において 3次元電磁界シミュレータと式 (3.2)のZ∗

Tのグラフが 2.4

GHzにおいて 1 dB程度で一致することから，共振周波数 2.4 GHz付近のみで作用してい
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る様子を表現できることが分かる．LRFは共振周波数 f4 = 2.4 GHz付近のみで作用させ
ることから，式 (3.2)が使用できることが分かった．ここで，LRFの入力インピーダンスは
式 (2.5)を使用した．この時のパラメータは，Lvia =0.267 nH，Z0stub =70 Ωとし，減衰定
数は共振周波数 2.4 GHz付近においてα|f≃2.4GHz = 9.6 (Np./m)であり，kβ = 47.6×10−9

(rad./m·Hz)である．これらは，文献 [27]で示されている LRFの実測で算出された電気
特性を参考にした．この結果から，LRFによる解析には式 (3.2)が使用できることが分
かった．
次に，条件式 (3.7 )を満たした時の，ノイズの増加の有無と抑制量がどの程度であるの
かを確認する．先ほど示した 2.4 GHzにおいて抑制効果得られる LRFのパラメータは，
Lvia =0.267 nH，Z0stub =70 Ω，kβ = 47.6× 10−9 (degree/m·Hz)である．条件式 (3.7 )に
これらの値を代入し損失量を求めたところ α|f=2.4GHz = 2.5 (Np./m)となった．この値が
条件を見たすかを示すために，表 3.5のように kαの値を変化させて抑制量の推定を行った．
図 3.15は，表 3.5のように α|f=2.4GHzの値を変化させて式 (3.2)を用いて算出した伝達
インピーダンスZ∗

Tである．そして，図 3.15において 2.4 GHzにおける推定される抑制量
と 2.4GHz前後の周波数におけるノイズの増加の有無を示している．条件式 (3.7 )を用い
て算出した損失の値を超えるとノイズの増加が見られ，算出した値を用いることで 11.5

dBの抑制量が得られることが分かった．
最後に，複数の場合の抑制量の見積もりを行う．表 3.6は，2.4 GHzにおいて抑制効果
が得られる LRFのパラメータの値と表 3.2の値を条件式 (3.8 )に代入し得られる損失の
値とその値から推定される抑制量を示している．図 3.16で示している伝達インピーダン
スZ∗

T,mは，式 (3.2)を複数の場合に拡張した式 (3.5)を用いて算出した．
図中の 2.4 GHzおける抑制量から，数を増やすことで抑制量は増加することが分かる．

表 3.4 評価基板に実装されたオープンスタブのパラメータ
Item Symbol Value

Stub width (mm) w 0.1

Stub length (mm) l 13.1

Ferrite thin film (µm) t 1

Dielectric thickness (mm) dstub 0.5

Dielectric loss tanδ 0.02

Effective dielectric constant εr 4.3
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図 3.12 シミュレーションに使用したフェライト膜の各パラメータ

しかし，LRFの数が 2つと，3つの場合を比べると，Port 6に追加して得られる抑制量は
ほとんどない．これは，表 3.2の n = 4の理想変成器の巻き線の絶対値の比をPortごとに
比較すると，Port 6は，他のPort8, 7に比べ 1/6倍の大きさであり，複数設置した場合の
抑制量に寄与しないためである．すなわち，複数設置した場合の抑制量に寄与するのは，
他 Portの巻き線の絶対値と比べて大きい代表的な値の位置である．その位置に設置する
ことで，LRFは抑制効果を担保できると考えられる．加えて，抑制量に寄与しない場合
は，条件式を満たすように設置すれば，電源層間に対してインピーダンスを変化させるこ
とは無い．
図 3.17は，コンデンサが実装された 2.4 GHzで共振する評価対象である．LRF以外の

部品が実装されていても推定が可能であることの妥当性の確認をこのモデルを用いて行っ
た．コンデンサは，1 Ωの抵抗，1 µFのキャパシタ，1nHのインダクタが直列接続されて
いるとしている．
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図 3.14 3次元電磁界シミュレータと式 (3.2)のZ∗
T の比較

表 3.7は，LRF実装による 2.4 GHzにおける 3次元電磁界解析と回路解析の抑制量の比
較を示している．左の表は LRFを 1 4個それぞれ実装した際の電磁界解析と推定式の抑
制量の比較であり，電磁界解析は電源層間の電圧分布から算出した．どの場合も 1 dB以
内で抑制量を推定できたことから，設定したポートの組み合わせから，抑制量の目標に対
する最適位置や数を決定し設計できることを示した．
以上から，回路素子で表される等価回路を用いることで，LRFの抑制効果の見積もり
ができることを確認できた．関数で表される Zパラメータでは見積もることができてい
なかったため，回路素子で表される等価回路が有効であることが分かった．LRFは，特性
効果が得られる腹の位置に複数設置するように設置すれば，LRFは抑制効果を担保でき，
抑制量に寄与しない場合は，条件式を満たすように設置すれば，電源層間に対してイン
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表 3.5 2.4 GHzにおいて推定した抑制量
α|f=2.4GHz (Np./m) 抑制量 (dB) ノイズ増加の有無

6.0 6.9 なし
3.0 10.4 なし
2.5 11.5 なし
1.0 17.5 あり
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図 3.15 式 (3.2)を用いて算出した伝達インピーダンスZ∗
T

ピーダンスを変化させることは無い．したがって，本論文で検討した回路素子で表される
等価回路を用いて，共振周波数のみで抑制効果が期待できて他の周波数に影響しないよう
な特性を有する部品による電源層間ノイズ抑制の抑制量の推定ができることが分かった．

3.3 まとめ
本章では，回路素子による等価回路を用いることで実装部品が電源層間内部にどのよう

に影響が及ぼすのか解析できるため，回路モデルだけで抑制量の推定ができることを示し
た．本章では, 部品実装による影響を解析し抑制量を見積もるために，回路素子による等
価回路を用いた電源層間ノイズのモデル化および，部品実装した際の電源層間におけるイ
ンピーダンス特性の変化について述べた．
まず，回路素子で表される等価回路によるモデル化について説明し，共振周波数に着目
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表 3.6 2.4 GHzにおいて条件式 (3.8 )を用いて得られる損失の値と推定した抑制量

LRFの数 LRFの位置 α|f=2.4GHz (Np./m) 抑制量 (dB) ノイズ増加の有無
1 Port 8 2.5 11.2 なし
2 Port 8 and 7 3.6 13.7 なし
3 Port 8, 7 and 6 3.6 13.7 なし
4 Port 8, 7, 6 and 4 4.0 14.4 なし
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図 3.16 式 (3.5)を用いて算出した伝達インピーダンスZT,m

することで，電源層間に実装された部品の影響を回路素子を用いて解析できると考えられ
ることを示した．次に，入力インピーダンスによる平行平板共振への影響は，共振回路に
N2

np/Zinが並列接続さえたものとして解析ができることを示した．
そして，複数の場合でも共振周波数に着目することで，電源層間に実装された部品の影
響を回路素子を用いて解析でき，抑制量の見積もりができることを示した．
最後に, 3次元電磁界シミュレータを用いて等価回路モデルの妥当性と抑制量の推定の
ために導出した式について検証を行った．
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図 3.17 コンデンサが実装された 2.4 GHzで共振する評価対象

表 3.7 2.4 GHzにおける 3次元電磁界解析と回路解析の抑制量の比較
Ports Full-wave (dB) Circuit (dB) Difference (dB)

Port 1 6.8 7.2 0.4

Port 1 and 2 12.2 12.4 0.2

Port 1, 2 and 5 13.1 13.0 0.1

Port 1,, 2, 5 and 7 13.7 13.7 0





第4章 LRFによる平行平板共振抑制時
の放射要因分解モデルを用いた不
要電磁放射評価

LRFを実装した回路基板からの不要電磁放射を評価した．損失を有する共振器型フィ
ルタは，回路基板の平行平板共振抑制時におけるオープンスタブ構造からの不要放射が
懸念されるが，LRFを実装することで，不要電磁放射も抑制できるがを調べる．そして，
放射要因分解モデルを用いてオープンスタブ構造からの放射を解析する．

4.1 LRFによる平行平板共振抑制時の不要電磁放射
まず，LRF実装による放射量の増加という懸念について調べるために LRFを実装され

た基板からの放射量について，無垢の基板と LRFが実装された基板，損失がないオープ
ンスタブのみの基板を比較する [37]．図 4.1は，LRFを実装した際の放射と電源層間の抑
制について比較する評価系であり，何も実装されていない基準となる無垢な基板，LRF

が 6つ実装された基板およびのオープンスタブのみが 6つ実装された基板である．
図 4.2は，Input portに流れ込む 1 mAの電流で励振された電源層間における 2.4GHz

の電界分布を示している．各電源層パターンは図 4.1の基板に対応しており，無垢な基板
において節が 2つ，腹が 3つあることから平行平板共振が発生していることが分かる．一
方，LRFまたはスタブを実装した基板においては，電界強度の大きな腹の大きさが無垢
な基板よりも小さく平行平板共振が抑制されていることが分かる．
フェライト膜の有無による平行平板共振とテスト基板からの不要輻射の抑制を調査し，

低損失化の効果を評価した．図 4.2 は，入力 Portから 1 mA の電流が流れた場合の 2.4

GHz での電源バス内の電界分布を示す．
この図において，まず，図 4.2(a)はフィルタなしの電界分布を示す． 図に見られるよ

うに，高電圧の位置または腹は電源層の角と端に位置していました．Port 1，2，および
6 は高電圧の腹にあり，電源バスの共振の影響を受ける可能性がある．対照的に，Port 3

と 4 はノード内にあったが，Port 5 はアンチノードにもノードにもなかった．この際の

45
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図 4.1 放射と電源層間の抑制についての評価系.
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図 4.2 Input portに流れ込む 1 mAの電流で励振された電源層間における 2.4GHzの電
界分布.

電界の最大値は 37 dBµV/mである．
次に，図 4.2(b)に損失共振器フィルタを 6つの Portすべてに設置した場合の電界分布
を示す．図 4.2(a)に示したフィルタなしの場合と比較して，共振時の電界分布が電源層
全体にわたって減少した．電界の最大値はフィルタなしの場合よりも 16 dB 低くなりま
した．
最後に，図 4.2(c) にフェライトを使用しないオープンスタブフィルタを 6 つのPortす
べてに取り付けた場合の電界分布を示す．この場合も，ベア基板の場合に比べて共振時の
電界分布が電源層全体で低減されており，電界の最大値は 22 dBµV/mである．この結果
は，オープンスタブを使用することにより，共振周波数で損失がなくても平行平板共振を
抑制できることを示す．
図 4.3は，意図しない放射に対するフィルタの影響を調べるために，xyz座標系でプロッ
トされた放射パターンを示す．図に見られるように，損失の多い共振器フィルターまたは
オープン スタブの設置により，2.4 GHz での電界の値が約 12 dB 減少した．このように，
放射パターンは電界分布と同じ傾向を示した．
次に，他の周波数でも同様の傾向が得られるか調べた．図 4.4 は，さまざまな周波数に
わたる各テストボードからの放射電力の特性を示している．放射電力は，損失の多い共
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図 4.4 基板からの放射電力の周波数特性

振器フィルターとオープン スタブにより，2.4 GHz で約 12 dB だけ減衰した．ただし，
ターゲット周波数の両側の周波数では，フェライトなしのオープン スタブを使用するこ
とによって放射電力が増加した．たとえば，2.54 GHz では，フェライト薄膜なしの放射
電力は，ベアボードの場合の 2.4 GHz の放射電力よりも 2 dB しか低くなかった．比較
すると，フェライトを使用しない場合の放射電力は，2.54 GHz で損失共振器フィルター
を使用した場合の放射電力よりも 10 dB 増加した．また，2.47～2.5 GHzの無線通信範囲
では意図しない輻射電力が増加する結果も得られた．
放射電力増加の原因を調べるために，2.54GHzにおける電界分布を図 4.5に示す．図

4.5(a)に示すベアボードの場合と比較すると，6つの損失共振器フィルタによる共振時の
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図 4.5 Input portに流れ込む 1 mAの電流で励振された電源層間における 2.54GHzの電
界分布
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図 4.6 xyz座標上の 2.54GHzの放射パターンの比較.

電界分布は電源層全体でほぼ同じであった．ただし，図 8(c)に示すフェライトのないオー
プンスタブの場合，共振時の電界分布の値はベア基板と比較して電源層全体で増加した．
電界の最大値は約 7 dB大きくなった．
最後に，意図しない放射に対するフィルタの効果を調査するために，図 4.6に 2.54 GHz

での放射パターンを示す．フェライトを使用せずにオープンスタブを設置することによ
り，電界の値はベアボードの場合よりも約 10 dB 増加した．これは電界分布の結果でも
同様の傾向だった．
フェライト薄膜の有無にかかわらず，平行平板共振と PCB からの意図しない放射の抑
制を調査することにより，損失共振器フィルターからの小さな損失の影響を評価したオー
プン スタブは狭帯域フィルタとして機能しますが，アンテナとしても機能し，意図せず
に放射する可能性があり，ターゲット周波数 2.4 GHz 以外の周波数で二次ノイズの問題
を引き起こす．フィルタの小さな損失の効果を検証するために，平行平板間の電界分布と
総放射電力が調査した．共振周波数 2.4GHzのオープンスタブを用いることにより，フェ
ライト膜の有無に関わらず，2.4GHzで共振する平行平板からの総放射電力を約 12 dB抑
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制することができた．ただし，2.54 GHz では，フェライト膜のないオープン スタブでは
放射電力が約 10 dB 増加したが，フェライト膜のあるオープンスタブでは全く増加しな
かった．このように，LRFは，平行平板共振だけでなく，他の問題を引き起こすことな
く，ターゲット周波数付近の不要輻射も抑制できることが判明した．しかし，LRF単体
からの評価はできておらず，平行平板の基板端からの放射とオープンスタブ構造からの放
射の両者を含んでおり，LRF単体のみの放射が平行平板の基板端からの放射よりも大き
以下脳性もある．つまり，懸念としていた LRFからの放射は無視できることを検証でき
ていない．したがって，次節では，放射要因分解モデルを用いることで放射要因を切り分
けて，平行平板の基板端からの放射とオープンスタブ構造からの放射を別々に評価する．

4.2 放射要因分解モデル
図 4.7は，図 4.1の 6つの LRFが実装された評価基板であり，サイズが示されている．

平行平板共振抑制時における回路基板の基板端からの放射とオープンスタブ構造からの
放射という放射要因毎に分解したモデル [38]について，図 4.8を用いて説明する．回路基
板の基板端からの放射とオープンスタブ構造からの放射という放射要因毎に分解した 2つ
のモデルを考える．このとき，この 2つの放射要因分解モデルからの放射の線形和は，図
4.8(a)の元の評価基板からの放射と一致しなければならない．回路基板の基板端からの放
射は，図 4.8(b)の基板からの放射モデルにより表すことができる．このとき，LRFと接
続のためのビアを除去する代わりに，ビアのインダクタンスを含む LRFの等価インピー
ダンス Zeff を設置する．一方，オープンスタブ構造からの放射は，図 4.8(c)のオープン
スタブからの放射モデルにより表す．このとき，LRFとビアで接続された電源層をビア
ごと除去する代わりに，後述するテブナンの定理を用いて得られる開放電圧 Vopenとイン
ピーダンスZopenからなる等価電圧源と，ビアのインダクタンスLvia1，Lvia2とビア-GND

層間のキャパシタンスCviaを設置する．図 4.9は，LRF#6に対してテブナンの定理を適
用した場合の Vopenと Zopenの同定を示している．図 4.9(a)では，LRF#6を開放除去し，
この位置における開放電圧 Vopenの振幅と位相を求める．さらに，Zopenは，ノイズ電流源
を除去した場合の同じ位置におけるインピーダンスである．実装した LRF一つ一つに対
してテブナンの定理を同様に適用し，すべての実装位置の開放電圧とインピーダンスを求
める．図 4.8(c)のオープンスタブからの放射モデルにおけるオープンスタブには，このよ
うにして得られた等価電圧源を励振源として与えている．
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図 4.7 LRFを実装した評価基板

4.3 妥当性の確認
まず図 4.10は，2.4 GHzにおける LRFを実装した評価基板 (図 4.8(a))と基板からの放
射モデル (図 4.8(b))の電源/GND層間の電界分布の比較を示している．両者の電界分布
はよく一致しており，LRFの等価インピーダンス Zeff への置き換えが妥当であることが
確認できた．次に，3次元座標の原点Oを中心とした距離 3 mの球面上の放射電界強度
を評価する．まず評価基板における LRFの有無による放射電界強度の比較を図 4.11に示
す．これより LRF実装により放射電界が最大値比較で 12.7 dB抑制できたことが分かる．
続いて図 4.12は，放射要因分解モデルからの放射電界強度を示している．図 4.12(a)は基
板からの放射モデル，図 4.12(b)はオープンスタブからの放射モデルの場合であり，最大
値はそれぞれ 45.9 dBµV/m，39.4 dBµV/mである．これらの放射電界の線形和を求める
と，結果の放射パターンはここでは割愛するが，図 5.9(b)の LRFを実装した評価基板か
らの放射とよく一致し，電界強度 40 dBµV/m以上における最大誤差は 1.1 dBであった．
これより，放射要因毎に分解したそれぞれの放射モデルの妥当性が確認できた．したがっ
て，オープンスタブのみからの放射は，回路基板の基板端からの放射に比べて最大値比較
で 6.5 dB小さく，両者の合成で増加するのは 2.1 dBであり小さいと言える．LRF実装に
よる不要電磁放射の増加は無視できる程度と判明した．
LRFによる平行平板共振抑制時においてオープンスタブ構造からの放射がどの程度を
占めるのかを調べるため，テブナンの定理を適用し，放射要因毎に分解したモデルを用い
て共振抑制時の放射を評価した．結果として，オープンスタブ構造からの放射は，回路基
板の基板端からの放射に比べて最大値比較で 6.5 dB小さく，両者の線形和による増加も
2.1 dB，当該構造からの放射増は無視できる程度と判明した．
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図 4.8 放射要因分解

4.4 まとめ
本章では，LRFを実装した回路基板からの不要電磁放射を評価した．損失を有する共

振器型フィルタは，回路基板の平行平板共振抑制時におけるオープンスタブ構造からの不
要放射が懸念されるが，LRFを実装することで，不要電磁放射も抑制できることが分かっ
た．そして，放射要因分解モデルを用いて解析したオープンスタブ構造からの放射は，回
路基板の基板端からの放射に比べて最大値比較で 6.5 dB小さく，両者の線形和による増
加も 2.1 dB，当該構造からの放射増は無視できる程度と判明した．
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図 4.12 放射要因分解モデルからの放射比較





第5章 回路解析と3次元電磁界解析の連
成解析を用いた平衡度不整合モデ
ルによるモード変換の解析

平衡度不整合モデルは，線路の平衡度を表す電流配分率を用いたモード分解によって
ディファレンシャルモードとコモンモードに分離できるので，構造の不連続で生じるモー
ド変換によるEMC問題を取り扱うことができる．平衡度不整合モデルの一つであるコモ
ンモードアンテナモデルは，ディファレンシャルモードからコモンモードへの一方向の
モード変換が取り扱え，3次元構造の等価アンテナからのコモンモード放射を求められる
ものの，コモンモードからディファレンシャルモードへのモード変換は微小で無視できる
ことが前提である．一方，モード等価回路モデルは双方向のモード変換を扱えるが 1次元
回路モデルであるため，複雑な 3次元構造の解析には不向きであった．本論文では，3次
元電磁界解析と回路解析の連成解析を利用することで，平衡度不整合モデルによって相互
のモード変換と 3次元構造の解析が同時に取り扱えることを示す．

5.1 回路解析と3次元電磁界解析の連成解析の妥当性
本論文では，市販のANSYS Electronics Desktop　 (AEDT)の機能であるDynamic Link

Analysis [19]を利用してANSYS HFSSによる 3次元電磁界解析とANSYS Circuitによる
回路解析を同一シミュレータAEDTで連成解析することで前述の問題を解決した [39]．そ
の結果，これまで 3次元構造に対してもイミュニティ問題を含めEMC問題を対象とした
評価が行えること，さらに，構造の不連続に伴うモード変換する複数の場所にある場合，
それぞれの寄与がどの程度かを知ることができるなどの利点があることを示す．
平衡度不整合モデルは，これまで連成解析を行うことが難しかった．なぜなら，1次元

であるモード等価回路モデルは一つの回路シミュレータ上で計算が完結してしまう．そし
て，コモンモードアンテナモデルは 3次元の複雑な計算ができる反面，回路シミュレータ
と 3次元電磁界シミュレータといった 2つの異なるシミュレータによる解析が必要であっ
た．そのため，モード変換の影響を考慮するには，回路シミュレータで計算したディファ

55
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レンシャルモードの結果を 3次元電磁界シミュレータに移してコモンモードを算出すると
いったデータの受け渡しを必要とし，1回の解析で完結しないからである．さらに，その
逆の場合の受け渡しも存在するため連成解析に難が存在した．
市販の AEDTの機能の一つである Dynamic Link Analysisを用いて連成解析を行う．
図 5.1は，Dynamic Link Analysisを用いた平衡度不整合モデルの連成解析を示している．
Dynamic Linkは 3次元電磁界シミュレータと回路シミュレータの解析を同一のシミュレー
タで組み合わせて解析が可能であり，加えて，回路解析において電流制御電流源と電圧制
御電圧源を用いることができる．したがって，これまではできなかったイミュニティ試験
の解析が可能となった．そこで，Dynamic Linkを用いる上で以下の 2点

• 連成解析が同じシミュレータでできる

• 励振源を意図的に無くすことができる

を検討できるモデルの例として，コモンモードアンテナモデルからの放射評価と BCI

試験を模擬したモデルの評価を示す．
図 5.2は，同軸ケーブルにマイクロストリップ線路が汎用コネクタによって接続された
実構造モデルを示している．このモデルをDynamic Link Analysisを用いた連成解析によ
り平衡度不整合モデルを用いてコモンモード放射計算した．特性インピーダンス Zn，実
効比誘電率 ϵrn，電流配分率 hは二次元電磁界シミュレータ (ANSYS 2D Extractor) を用
いてそれぞれの線路の断面構造から算出した．
DM特性インピーダンスは，キャパシタンスとインダクタンスの行列から取得される．

DM特性インピーダンスは近似的に次のように与えられる．

Z0 =

√
LDM

CDM

(5.1)

ここで，DMの単位長さあたりのインダクタンスとキャパシタンスははインダクタンス
とキャパシタンスの行列から次のように与えられる．

LDM = L11 + L22 − 2L12 (5.2)

CDM =
C11C22 − 2L2

12

C11 + 2C12 + C22

(5.3)

ここで，L11，L22，および L12 は 3導体システムのインダクタンスのパラメータであ
る．CDFは，容量行列によって 1 として与えられる．研究では，インダクタンス行列と
容量行列は，ANSYS 2D Extractor を使用して計算された．
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図 5.4のように EUTを配置し不要放射の評価を行った．放射中心から半径 3 m，床面
の上 1 mから 1 m間隔で 4 mまでの円筒面上の電界の水平偏波と垂直偏波の最大放射ス
ペクトルを評価した．電圧制御電圧源によりコモンモード励振源が 3次元モデルに与えら
れており，電流制御電流源によりディファレンシャルモード励振源が 1次元モデルに与え
られるように設定されている．図 5.5は，実構造モデル，Dynamic Link Analysisによる
連成解析および連成解析における電流制御電流源の電流配分率の差∆hを意図的に 0にし
た放射計算比較を示している．電流制御電流源の電流配分率の差∆hを 0にすることで，
コモンモードからディファレンシャルモードへのリターンが無くなるため，実質的にコモ
ンモードアンテナモデルを用いたことと等価である．
実構造モデルとコモンモードアンテナモデルの放射計算結果は，150 MHz付近を除き

2 dB程度の差でよく似ておりコモンモードアンテナモデルの計算が正しく計算できてい
ることが分かる．さらに，連成解析と電流配分率の差∆hを 0にした放射は一致している
ことから，コモンモードからディファレンシャルモードへの変換が少ないようなモデルで
はコモンモードアンテナモデルでも計算はできることが分かった．

図 5.1 Dynamic Link Analysisを用いた平衡度不整合モデルの連成解析

図 5.6は，筐体に沿って配線された伝送線路モデルを示している．このモデルにおいて
直方体の物体はシステムグラウンドから 100 mm浮いている．車といった外側に導体があ
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図 5.2 同軸ケーブルにマイクロストリップ線路が汎用コネクタによって接続された実構
造モデル

Vn1

Common mode

Normal mode

+

50 Ω

50 Ω

2 V ∆h1Ic1 ∆h2Ic2 ∆h3Ic3 ∆h4Ic4

Vn2 Vn3 Vn4

Coax. cable
Transmitter board Receiver board

+

∆h1Vn1

+ + +

∆h2Vn2 ∆h3Vn3 ∆h4Vn4

Connector Connector

110 Ω 110 Ω50.3 Ω 50.3 Ω50 Ω
h

1
=0.006 h

5
=0.006h

4
=0.271h

3
=0h

2
=0.271

図 5.3 図 5.2における連成解析のための等価回路モデルと 3次元電磁界解析モデル

り，内側に導体が配線されるという状況を模擬している．このモデルを用いて水平偏波の
放射エミッションの評価を行う．
図 5.7は，図 5.6における連成解析モデルを示している．このモデルにおいて重要なの
はモード励振源の基準が，システムグラウンドではなく直方体の内側であることである．
一般に，コモンモード電流はシステムグラウンドを通ると想定されるが，あくまでもモー
ド変換が生じるのは，線路の断面構造が不連続な位置である．そのため，システムグラウ
ンドと筐体においてモード変換は想定しない．
図 5.8は，解析モデルの違いによる水平偏波の電界強度比較を示している．黒実線が 3

次元電磁界解析のみで計算した結果，赤実線が連成解析による計算結果である．100 MHz

以上の高いレベルにおいて 1 dB以下で精度よく一致していることが分かる．したがって，
モード変換をモデル化できれば，システムグラウンドから浮いた筐体に配線されたモデル
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3 m

図 5.4 コモンモードアンテナモデルと放射の評価系

でも評価できることを示せた．

5.2 平衡度不整合モデルを用いたノイズに寄与するモード変
換点の特定方法

設計へのフィードバックの手法として，モード変換点に起因するノイズを解析する方法
を示す．図 5.9に示すモデルに Imbalance difference (IBD)モデルを適用すると，図 5.10の
モデルがイミュニティ評価に使用される．図 5.9は，2つのマイクロストリップ線路 (MSL)

を接続する 2 線ケーブルを使用した簡単なイミュニティ評価システムを示している．寸法
やインピーダンスなどの数値 (インピーダンスの決定を含む) については，後述する．イ
ミュニティ評価モデルには 2 つのモード変換点があり，MSL-1から平行 2本線路線ケー
ブルへ，平行２本線路ケーブルからMSL-2へ断面構造が変化している点である．
IBDモデルは，3次元電磁界解析の CMモデルに CM電流を流した後，図 5.10に示す

ように，等価回路と 3次元電磁界解析のCMモデルの間で電流∆hICMと電圧∆hVDMを
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図 5.5 実構造モデルと連成解析モデルによるコモンモードアンテナモデルの放射計算
比較

繰り返し交換する計算を実行し，両方向のモード変換を表現する．3次元のCMモデルは
CMの電磁場を分析してCM放射を計算し，等価DM回路は，DM成分を分析して信号波
形とスペクトルを出力し，モード変換によって影響を受ける SIの分析を可能にする．
図 5.10の 3次元の CMモデルは，図 5.9のモデルと同様の構造をしているが，接続部
分が異なる．信号線とリターン線は基板とケーブルの端で短絡されている．CM 電圧源
は，MSL-1 とケーブル接続を備えたトランスミッターのプリント基板 (PCB) と MSL-2

とケーブル接続を備えた受信側PCB のエッジ間に挿入される．CM 電圧源は，等価 DM

回路の DM 電圧に不均衡の差∆h と−∆hを乗じたものによって励振される．IBDモデ
ルのDM電圧は，これら 2つのモデルを組み合わせた解析によって計算される．CMの電
圧源とDMの電流源は，全波解析モデルに組み込まれた回路モデルの電圧制御電圧源と
電流制御電流源を使用する．
図 5.11の右側に示す 2つの IBDモデル (中央と下) は，図 5.10 のモデルを重ね合わせ
定理によって分解し得られる．中央のモデルでは，2 線ケーブルから MSL-2 へのモード
変換点で CM 電圧源が削除されている．下側のモデルでは，MSL-1 から 2 線ケーブルへ
のモード変換点で CM 電圧源が削除されている．この重ね合わせ定理による分解により，
CM から DM へのモード変換点を限定することが可能になる．したがって，MSL-2 の終
端抵抗で観測される電圧 VRは，VR1と VR2のベクトル和である．したがって，イミュニ
ティ評価時にモード変換による電圧伝達のメカニズムを考慮できることが，対策の立案に
有効である．
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図 5.6 筐体に沿って配線された伝送線路モデル

図 5.9は 2 つのMSLを接続する 2線ケーブルを使用した簡易イミュニティ評価システ
ムを示している．DM特性インピーダンス Z0は 100 Ωで整合されており，通信システム
を想定しているため，インピーダンスを整合させたモデルを評価に使用する．2 線ケーブ
ルと MSL の不均衡係数はそれぞれ 0.5と 0.006である．したがって，インバランス差∆h

は 0.494となる．図 5.10は，連成解析用のDMの回路モデルとCMの 3次元電磁界解析モ
デルで構成される．大きさ 1VのCMノイズ源 Isが電流プローブモデルを通じて注入され
る．連成解析には，AEDT (Ansys Electronic Desktop) 内の回路を備えた ANSYS HFSS

を使用した．図 5.10のモデルでは，先行研究 [31]，[32] と同様に，∆hに比例した大きさ
のモード変換源を不連続な位置ごとに配置している．

5.3 ノイズに寄与するモード変換点の特定方法の妥当性の確
認

図 5.12は，図 5.9にのみ示されている 3次元電磁界解析の結果と，図 5.10に示されて
いる回路解析と 3次元電磁界解析との連成解析の結果の比較を示している．黒の実線は，
3次元電磁界解析のみのシミュレーションされた VR の振幅スペクトルを示している．赤
い実線は，回路解析と 3次元電磁界解析の間の連成解析によってシミュレートされた振幅
スペクトルを示す．差はすべての周波数で 2 dB 以内であり，連成解析による評価モデル
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図 5.7 図 5.6における連成解析モデル

も正しく計算できることを示している．
緑色の破線は，VR1 と VR2 の合計の振幅スペクトルを示します．赤の実線と緑の破線
が完全に一致しているため，観測された VR はモード変換点ごとに VR1 と VR2 に分離で
きる．
図 5.13に，MSL-2 の終端抵抗 VRのDM電圧スペクトルを示す．青色の実線は MSL-1

側にモード変換源のみが存在する場合の振幅スペクトルを示し，緑色の実線は MSL-2 側
にモード変換源のみが存在する場合のスペクトルを示す．したがって，図 5.9に示すよう
に，両側がCMで接地されている場合，各共振周波数で，各側のモード変換が終端抵抗で
のDM励起に等しく寄与する．
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図 5.8 解析モデルの違いによる水平偏波の電界強度比較
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図 5.9 イミュニティ評価対象の実構造モデル

5.4 むすび
5章では，これまで平衡度不整合モデルは双方向のモード変換と 3次元モデルを同時に

扱えなかったが，同一のシミュレータにおいて回路解析でディファレンシャルモードを，
3次元電磁界解析でコモンモードを扱い評価する方法を示した．評価には市販のANSYS

Electronics Desktopに装備されているDynamic Link Analysisを用いて回路解析と 3次元
電磁界解析の連成解析を利用した．平衡度不整合モデルにおける回路解析と 3次元電磁界
解析の連成解析を利用し，放射エミッションとイミュニティを評価した．結果として， 3

次元電磁界解析のみ結果と比較し，どちらの評価においても，ノイズが大きな周波数で 3

dB以内で一致した．したがって，3次元電磁界解析において双方向のモード変換を取り
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図 5.10 平衡度不整合モデル

扱うことができるため，モード変換に起因するEMC問題を 3次元電磁界解析と絡めて評
価することが可能になった．
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図 5.13 電圧
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図 5.14 モード変換点におけるコモンモード電流
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図 5.15 各モード変換点におけるコモンモード電流の比およびディファレンシャルモー
ド電圧の比





第6章 結論

電子機器の高周波化，多機能化，小型化などが進められるなか，機器周辺の電磁環境の
悪化に伴い機器のノイズ耐性を向上させるEMC設計が重要である．効率的なEMC設計
には，評価評価のためにノイズの伝達メカニズム解明に基づいた性能予測と最適な設計
方法が必要である．EMC設計における性能予測に役立てるために，EMC問題のうちの 2

つ，プリント回路基板の電源/グラウンド層間における平行平板共振と，平衡度の異なる
線路の接続部で発生するモード変換に対して，回路解析と 3次元電磁界解析の連成解析を
利用した性能評価方法を提案した．
2章では，まず，前者のディファレンシャルモード (DM)のノイズ問題に対して，3次

元的な広がりのある平行平板に対して等価回路モデルで表現する方法を示した．平行平板
共振の対策である，我々が提案している損失を有する共振器型フィルタ (LRF)を用いた
設計に役立てることを示した．次に，不要電磁放射を評価するため，回路基板の基板端か
らの放射と LRFを構成するオープンスタブ構造からの放射という放射要因毎に分解した
モデルも提案した．そして，後者のDMだけでなくコモンモード (CM)も含む問題に対し
て，モード変換を解析できる平衡度不整合モデルにおいて，回路解析でDMを，3次元電
磁界解析でCMを扱い連成解析することで，同時に扱えなかった双方向のモード変換と 3

次元モデルの解析方法を示した．
3章では，提案した評価法と設計法をもとにLRFを複数実装しても着目した周波数の前

後にピークが生じないという条件で，平行平板共振を抑制する LRFの最適な設計を行っ
た．結果として，共振周波数に着目した伝達インピーダンスを誤差 2 dB以内で予測で
きた．
4章では，不要電磁放射を評価した．LRFを実装することで，不要電磁放射も抑制でき

ることが分かった．そして，放射要因分解モデルを用いて解析したオープンスタブ構造か
らの放射は，回路基板の基板端からの放射に比べて最大値比較で 6.5 dB小さく，両者の
線形和による増加も 2.1 dB，当該構造からの放射増は無視できる程度と判明した．
5章では，平衡度不整合モデルにおける回路解析と 3次元電磁界解析の連成解析を利

用し，放射エミッションとイミュニティを評価した．結果として， 3次元電磁界解析の
み結果と比較し，どちらの評価においても，ノイズが大きな周波数で 3 dB以内で一致し
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た．したがって，3次元電磁界解析において双方向のモード変換を取り扱うことができる
ため，モード変換に起因するEMC問題を 3次元電磁界解析と絡めて評価することが可能
になった．
提案した等価回路モデルを用いた評価法が，電源系とモード変換におけるEMC設計な
いし，DMとCMを考慮した EMC設計に役立てることを示した．
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