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Elucidation of Frequency Dispersion Caused by Mounting

Thin Conductive Shield on Transmission Lines

and Its Application to Shield Design
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ABSTRACT

With the progress of the functions of information communications equipment, high-speed

transmission using multiple signal lines such as differential paired lines is being adopted for

printed circuits boards (PCB). Moreover, such devices are trending to be smaller and lighter,

and PCBs continue to increase in density and in the multi-layers. Therefore, electromagnetic

interference (EMI) countermeasures are becoming ever more important from the viewpoint of

electromagnetic compatibility (EMC).

Electromagnetic (EM) shields are widely used to suppress EM radiation. The most common

shielding technique is to enclose the radiation source in a metal enclosing and blocks electromag-

netic waves inside and outside. However, larger sizes and heavier weights make such shielding

techniques less attractive in light of recent trends of information communications equipment.

Research and development are also progressing on shielding technique and evaluation technique

that EM radiation by mounting metal plate to components such as PCB and integrated circuit

(IC). Recently, shielding techniques using thin metallic shields have been widely studied for small

circuits such as system-in-package (SiP) modules.

EM shields for interconnection cables are no exception. The structure of shielded cables has

been studied from the practical perspective of high-density routing. In contrast, EM shields for

interconnection cables such as flexible printed circuits (FPC) require flexibility in the shielding

material. Consequently, EM shields are becoming much thinner metallic shields and may be

implemented near transmission lines in the future.



The transmission characteristics and shielding effectiveness (SE) of FPC with a thin conductive

shield near transmission lines (hereinafter called “shielded-FPC”) have been discussed by using an

RLGC equivalent-circuit model, where two conditions for the thickness of the shielding conductors

are selected. These conductive shields are implemented on both faces of the FPC. One condition

is “Cu 5.5 𝜇m,” which is a typical thickness. The other is “Ag 0.1 𝜇m,” which is extremely

thin. In the “Ag 0.1 𝜇m” case, it has been demonstrated that physical phenomena in primary and

secondary parameters of shielded-FPC have unclear frequency dispersions, which are different

from general transmission lines such as typical strip and/or microstrip lines. These frequency

dispersions are gradually being understood from perspective of near magnetic field SE and time

responses. However, since correspondence between frequency and time responses is unclear, there

is necessity to verify the validity of analytically constructed RLGC equivalent-circuit models.

The final purpose of this paper is to clarify physical phenomena of frequency dispersion of

primary and secondary parameters of shielded-FPC, and laying knowledge-based design guide-

lines for thin conductive shields. In order to verify the validity of electromagnetic field analysis

and RLGC equivalent circuits with frequency dispersion of shielded-FPC, the new experimental

extraction method that enables highly accurate quantitative characteristic evaluation wide band

from both actual measurements and analysis is proposed. Furthermore, the physical phenomenon

is clarified from the correspondence between near magnetic field SE and frequency dispersion, and

it is demonstrated that frequency dispersion can be expressed quantitatively by using sigmoid func-

tion. Based on the correspondence between this new quantitative expression and the near magnetic

field SE, dependencies of frequency dispersion characteristics on conductive shield thickness and

electromagnetic field coupling are evaluated. Finally, it is shown that the calculation of frequency

dispersion characteristics using quantitative expression of sigmoid function corroborated by near

magnetic field SE can be used to laying design guidelines for the implementation of thin conductive

shields.
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概要
情報通信機器の機能向上のため，プリント回路基板（Printed Circuit Board: PCB）関連の伝

送線路では，差動線路などの複数の信号線をペアで使用した高速伝送が採用されている．さら
に近年，電子機器には小型・軽量化が求められており，PCBは必然的に高密度化・多層化して
いる．そのため，電磁両立性（Electromagnetic Compatibility: EMC）の観点から，従来以上に
慎重な電磁ノイズ（Electromagnetic Interference: EMI）対策が世界的に求められている．

EMC 問題の代表的な対策法の一つとして，電磁波シールド技術が幅広く利用されている．
一般的には金属筐体で放射源を囲うことで，筐体内外の電磁波を遮断する技術である．しか
し，情報通信機器の小型・軽量化が求められている現在では，こうした従来手法は好ましいも
のではない．
そこで，機器等の対象物全体を金属筐体で囲うのではなく，PCB単位，あるいは PCBを構

成する IC部品単位でプレート状の導体シールドを後付けで実装し，不要 EMIを抑制するよう
な電磁シールド技術・評価技術の研究開発が進められている．近年では，さらなる軽量化を実
現するため，システムインパッケージ（System in Package: SiP）などの比較的小さな回路を
ターゲットに，金属薄膜で直接コーティングするようなシールド技術も開発されている．
相互接続ケーブルについても例外ではなく，近年では配線が密集する実用的な観点から，

シールドケーブルの構造に関する研究が進められている．特に，情報通信機器内部のモジュー
ル間の接続に用いられる相互接続ケーブルは，より狭い空間を柔軟に取り回しできるよう，フ
レキシブルプリント基板（Flexible Printed Circuits: FPC）が採用され始めている．FPCに導
体シールドを実装する場合には，FPCが持つ柔軟性や軽量性といった既存の利点が損なわれな
いように，金属薄膜を用いた薄い導体シールドを採用する必要がある．



先行研究では，差動線路間隔よりも近傍に薄い導体シールドを実装した FPC（以下，Shielded-

FPC）の伝送特性とシールド効果（Shielding Effectiveness: SE）が，電磁界解析により算出さ
れた RLGC等価回路モデルにより説明されている．一般的な厚みである “Cu 5.5 𝜇m”と，非
常に薄い厚みである “Ag 0.1 𝜇m”の 2種類の導体シールドが検討されており，薄い導体シール
ドを実装した場合には，Shielded-FPCの一次・二次定数に，マイクロストリップ線路のような
典型的な伝送線路とは異なる，物理現象が不明確な周波数分散を持つことが明らかとなった．
この周波数分散については近傍磁界の観点から徐々に解釈が進んでおり，近傍磁界の抑制効果
に起因するものであることがわかってきている．時間応答の観点からも研究が進められている
が，周波数・時間応答の対応関係が不明確となっており，解析的に構築した RLGC等価回路
モデルの妥当性の実証が急務となっている．
本論文では，薄い導体シールドを伝送線路近傍に実装した際に生じる一次・二次定数の周波
数分散について物理現象を解明し，知見に基づいた薄い導体シールドの設計ガイドラインを構
築することを目標としている．電磁界解析および周波数分散を持つ RLGC等価回路の妥当性
を検証するため，新たな実験的算出法を提案し，実測・解析両面からの広帯域にわたる高精度
な定量的特性評価を可能としている．さらに，近傍磁界の評価を通して，SEと周波数分散と
の対応関係から物理現象を明らかにし，周波数分散はシグモイド関数により定量的に表現で
きることを突き止めた．この新たな定量的表現と近傍磁界 SEの対応関係から，周波数分散特
性の導体シールド厚み依存性や電磁結合依存性を評価した．近傍磁界 SEによって裏付けられ
た，シグモイド関数による定量的表現を活用した周波数分散特性の予測は，薄い導体シールド
材の実装に関する設計ガイドラインの構築に活用できることを示した．



i

目次

第 1章 序論 1

1.1 はじめに . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1

1.1.1 電磁波シールドの技術革新 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 1

1.1.2 伝送線路の周波数分散特性 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 2

1.2 薄い導体シールドを実装した伝送線路の問題点 . . . . . . . . . . . . . . . . . 4

1.3 本論文の目的 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5

1.4 本論文の構成 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 5

第 2章 伝送線路の一次・二次定数の実験的算出法 9

2.1 はじめに . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 9

2.2 一次・二次定数の実験的算出法 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 10

2.2.1 時間応答を用いた実験的算出法と不要成分の補正手法 . . . . . . . . . 11

2.2.2 周波数応答を用いた実験的算出法と不要成分の補正手法 . . . . . . . . 12

2.3 実験的算出法の制約 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14

2.3.1 実験的算出法の制約と解決策 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14

2.3.2 周波数分散を持つ伝送線路へ適用する際の問題点 . . . . . . . . . . . 15

第 3章 周波数分散を持つ伝送線路の一次・二次定数の実験的算出法 17

3.1 はじめに . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17

3.2 一次・二次定数の実験的算出法の提案 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18

3.3 不要成分の補正手法の提案 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20



ii 目次

3.4 マイクロストリップ線路への提案手法の適用 . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

3.4.1 検討モデルと測定系 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

3.4.2 提案手法の制約 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

3.4.3 周波数分散を十分無視できる伝送線路に対する提案手法の妥当性検討 27

3.5 薄い導体シールドを実装した FPCへの提案手法の適用 . . . . . . . . . . . . . 30

3.5.1 検討モデルと測定系（シングルエンド伝送モデル） . . . . . . . . . . 30

3.5.2 周波数分散が大きな伝送線路に対する提案手法の妥当性検証
（シングルエンド伝送モデル） . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

3.5.3 検討モデルと測定系（差動伝送モデル） . . . . . . . . . . . . . . . . 36

3.5.4 周波数分散が大きな伝送線路に対する提案手法の妥当性検証
（差動伝送モデル） . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39

3.6 まとめ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42

第 4章 実験的算出法の制約の打破 43

4.1 実験的算出法の算出誤差の要因とその打開策 . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43

4.1.1 模擬的な位相ずれ補正による算出誤差の抑制 . . . . . . . . . . . . . . 44

4.1.2 模擬的な寄生容量補正による算出誤差の抑制 . . . . . . . . . . . . . . 44

4.1.3 薄い導体シールドに起因する周波数分散での問題点 . . . . . . . . . . 49

4.2 算出誤差による算出帯域の制約を受けない実験的算出法 . . . . . . . . . . . . 49

4.2.1 Shielded-FPCモデルと測定系 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50

4.2.2 一次・二次定数の広帯域実験的算出法の提案 . . . . . . . . . . . . . . 53

4.2.3 広帯域実験的算出結果の妥当性検証 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55

4.3 まとめ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

第 5章 薄い導体シールドに起因する一次定数の周波数分散特性の定量的表現 59

5.1 はじめに . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59

5.2 周波数分散特性と近傍磁界との対応関係 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

5.2.1 Shielded-PCBモデル . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

5.2.2 近傍磁界およびシールド効果の評価系 . . . . . . . . . . . . . . . . . 62

5.2.3 周波数分散と近傍磁界シールド効果の対応 . . . . . . . . . . . . . . . 63



iii

5.3 定量的表現を検証する Shielded-FPCの一次・二次定数 . . . . . . . . . . . . 66

5.3.1 Shielded-FPCモデル . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

5.3.2 Shielded-FPCの周波数分散 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 67

5.4 Shielded-FPCの周波数分散の定量的表現の検討 . . . . . . . . . . . . . . . . 69

5.4.1 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の物理現象としての区分化 . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

5.4.2 周波数分散の定量的表現 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72

第 6章 薄い導体シールドに起因する一次定数の周波数分散特性と近傍磁界 SEとの関係 75

6.1 はじめに . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75

6.2 Shielded-FPCの周波数分散および近傍磁界 SEの導体厚み依存性 . . . . . . . 76

6.2.1 検討モデルと近傍磁界の解析 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76

6.2.2 周波数分散の導体厚み依存性 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 78

6.2.3 周波数分散の導体厚み依存性およびフィッティング定数との関係 . . . 82

6.2.4 Shielded-FPCの周波数分散と近傍磁界 SEとの対応関係 . . . . . . . 82

6.3 Shielded-FPCの周波数分散および近傍磁界 SEの電磁結合依存性 . . . . . . . 86

6.3.1 検討モデルと近傍磁界の解析 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86

6.3.2 電磁結合の評価指標と妥当性 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 87

6.3.3 周波数分散の電磁結合依存性 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 88

6.3.4 周波数分散の電磁結合依存性およびフィッティング定数との関係 . . . 92

6.3.5 Shielded-FPCの周波数分散と近傍磁界 SEとの対応関係 . . . . . . . 94

6.4 まとめ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96

第 7章 Shielded-FPCの設計ガイドラインの構築 97

7.1 はじめに . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97

7.2 Shielded-FPCの周波数分散の推定 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97

7.3 Shielded-FPCの周波数分散を考慮した設計 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98

7.4 設計に関するノウハウ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 103

7.4.1 推奨設計 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 103

7.4.2 設計時のトレードオフ . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 104

第 8章 結論 105



iv 目次

参考文献 111

著者関連発表論文 117

著者略歴 121



1

第 1章

序論

1.1 はじめに
情報通信機器の機能向上のため，プリント回路基板（Printed Circuit Board: PCB）関連の伝

送線路では，差動線路などの複数の信号線を使用した高速伝送が採用されている．さらに近
年，電子機器には小型・軽量化が求められており，PCBは必然的に高密度・多層化している．
そのため，電磁両立性（Electromagnetic Compatibility: EMC）の観点から，従来以上に慎重な
電磁ノイズ（Electromagnetic Interference: EMI）対策が世界的に求められている．

1.1.1 電磁波シールドの技術革新

EMIの抑制手法としては，電磁シールド技術が幅広い用途で利用されている [1], [2]．代表
的な電磁シールド技術は，図 1.1に示すように，金属筐体を用いてプリント回路基板や伝送線
路などの放射源全体を囲うことで，筐体内外での電磁波を遮断・分離するものである．この，
筐体外部から到来した電磁波を筐体内部に侵入させない能力，筐体内部で生じた電磁波を筐体
外部に漏洩させない能力のことを電磁波シールド性能と呼び，性能指標として平面波を基準と
したシールド効果（Shielding Effectiveness: SE）が用いられる [3]．筐体の導電材が厚ければ
厚いほど，電磁波の導電材表面での反射・導電材内部での吸収が大きくなるため，シールド効
果は大きくなる．しかし，近年の情報通信機器の小型・軽量化といったニーズに対しては，こ
うしたシールド手法は好ましいものではない．そのため近年では，電子機器等の対象物全体を
金属筐体で囲う [4]–[6] のではなく，PCB 単位，あるいは PCB を構成する IC 部品単位でプ
レート状の金属製のシールドを実装し，不要 EMIを抑制するような電磁シールド技術・評価
技術の研究開発が進められている [7], [8]．さらに，軽量化を達成する電磁シールド技術とし



2 第 1章 序論

図 1.1 電磁シールド技術とシールド性能

て，システムインパッケージ（System in Package: SiP）などの比較的小さな回路をターゲット
に，金属薄膜を直接コーティングするようなシールド技術に関する研究開発も数多く進められ
ている [9]–[13]．
相互接続ケーブルについても例外ではなく，近年では配線が密集する実用的な観点から，
シールドケーブルの構造に関する研究が進められている [14]．特に，電子モジュール間の接続
用途に用いられる相互接続ケーブルは，情報通信機器の小型化により，より狭い空間を柔軟に
取り回し接続できるよう，フレキシブルプリント基板（Flexible Printed Circuits: FPC）が採用
され始めている．ただし通常の伝送線路と異なり，電子機器内の電子モジュールが密集した場
所など，誤動作を引き起こしやすい場所に配線されるケースが多いことから，EMC問題が生
じやすいとも言える．そのため，EMI対策として，既存の FPCが持つ柔軟性や取り回しやす
さ等の利点が損なわれないように，金属薄膜等を用いた薄い導体シールドが FPCに実装され
る可能性がある．

1.1.2 伝送線路の周波数分散特性

PCBや相互接続ケーブル等の伝送線路は，一次定数であるレジスタンス 𝑅𝑠，インダクタン
ス 𝐿𝑠，コンダクタンス 𝐺𝑠，キャパシタンス 𝐶𝑠 と，二次定数である特性インピーダンス 𝑍0

（差動線路であれば差動インピーダンス 𝑍𝐷𝑀），複素伝搬定数 𝛾 によって特徴付けることがで
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図 1.2 RLGC等価回路モデル

きる．図 1.2に，分布定数回路で表現した伝送線路の等価回路（RLGC等価回路）を示す．
現実の伝送線路の一次・二次定数には必ず周波数分散が生じる．ここでの周波数分散とは，

周波数に応じて一次・二次定数の値が変化することをいう．一般的なマイクロストリップやス
トリップ型の伝送線路では，この周波数分散の物理現象はすでに明らかである．𝑅𝑠 は，伝送
線路の導体の損失に対応するパラメータであり，低い周波数では導体の直流抵抗，周波数が高
くなると表皮効果により電流が金属表面に集中し，周波数の平方根に比例した形で表現でき
る．𝐿𝑠 は，伝送線路から放射する磁界の量であり，導体を流れる電流量によって決定される．
そのため，𝑅𝑠 と同様に表皮効果による電流量の変化に応じて，周波数の平方根に比例した形
で表現できる．𝐺𝑠 は，伝送線路を構成する誘電体材料の損失に対応するパラメータであり，
誘電体材料の誘電率と誘電正接を用いて周波数に比例した形で表現できる．𝐶𝑠 は，伝送線路
と GND間に生じる容量成分であり，基板材料の誘電率と面積によって決定される．このよう
に，周波数分散特性は，伝送線路の設計パラメータおよび基板材料によって決定されるため，
測定や電磁界解析を使用しなくても，伝送線路の設計，特性の予測が可能である．
本論文で取り扱う周波数分散を持つ伝送線路とは，このような一般的に伝送線路で生じる物

理現象とは異なり，薄い導体シールドを線路近傍に実装することで生じる，物理現象が不明確
な周波数分散である．この薄い導体シールドを線路近傍に実装することで生じる周波数分散と
問題点については，次節で詳しく説明する．これまで，伝送線路近傍に金属導体を配置するこ
とはタブーとされており，配置した場合，伝送線路との容量性結合によって，𝑍0 や 𝑍𝐷𝑀 と
いった伝送線路設計に欠かすことのできないパラメータの低下を引き起こす．そのため，伝送
線路近傍に金属導体を配置する場合には，最低でも 8 mm程度の間隔を空ける必要があること
が報告されている [15]．近年の金属薄膜を使用した電磁シールド技術は，こうしたこれまでの
常識が通用しない電磁波シールドであるといえる．
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線路近傍に導体シールドを実装した場合には，伝送線路だけでなく導体シールドそのものに
も電流が流れることとなり，構造は異なるがシールドケーブルと似たような状態となる．シー
ルドケーブルのシールド性能は，シールドに起因するの電圧電流の比，いわゆる伝達インピー
ダンスによって与えられるが，この伝達インピーダンスの周波数分散を，シールドケーブルで
生じる物理現象をもとに区分化し，定量的に評価できるようにした例がある [16]．このよう
に，シールドを実装した伝送線路でも，導体シールドに起因した成分のみを抽出することで，
物理現象を明確化し定量的に表現できる可能性がある．

1.2 薄い導体シールドを実装した伝送線路の問題点
先行研究では，実用時に問題になると想定される，差動線路間隔よりも近傍に薄い導体シー
ルドを実装した FPC（以下，Shielded-FPC）の伝送特性と SEが，電磁界解析により算出され
た RLGC等価回路モデルにより説明されている [17]–[21]．厚さが異なる 2種類の導体シール
ドについて検討されており，1つは一般的な厚さの “Cu 5.5 𝜇m”，もう 1つは非常に薄い “Ag

0.1 𝜇m”の導体シールドが，それぞれ FPC両面に実装されている．
伝送特性の測定では，“Ag 0.1 𝜇m” を実装した場合に高い周波数で急激に損失が増加し，

EYEパターンが潰れるなど，信号品質を大きく劣化させることが明らかとなった．この要因
は，RLGC等価回路により解析的に説明ができており，100 MHz以下では 𝐿𝑠 や 𝑍𝐷𝑀 が増加，
𝑅𝑠 や 𝑣𝑝 が減少し，逆に 100 MHzを超える高い周波数では，𝑅𝑠 や 𝑣𝑝 が増加し，𝐿𝑠 や 𝑍𝐷𝑀

が減少するという，Shielded-FPC特有の周波数分散によって引き起こされていることが明らか
となった．この周波数分散は，近傍磁界 SEの測定によっても徐々に解釈が進んでおり，低い
周波数での 𝐿𝑠 の増加は近傍磁界の抑制効果に起因するものであることもわかってきている．
このように，主に一次定数の 𝑅𝑠 と 𝐿𝑠 が周波数分散の支配的な要因である伝送線路はこ
れまでに存在せず，物理現象の解明が急務となっている．一方で，時間領域反射測定（Time

Domain Reflectometry: TDR）法による時間応答の測定も実施されているが，解析的に構築し
た RLGC等価回路モデルと伝送線路理論を用いた時間応答の理論解析結果との対応関係が確
認できておらず，物理現象および周波数・時間応答の対応関係が不明確な状態となっている．
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1.3 本論文の目的
本論文では，薄い導体シールドを伝送線路近傍に実装した際に生じる一次・二次定数の周波

数分散について物理現象を解明し，知見に基づいた設計ガイドラインを構築することが最終的
な目標である．最終目標を実現するためには，先行研究で解析的に明らかとなっている周波数
分散を考慮した RLGC等価回路モデルの妥当性を実証できるような，新たな定量的評価手段
の構築が必要となる．さらに，設計ガイドラインを構築するためには，一般的な伝送線路と同
様に，周波数分散を定量的に表現できる手法が必要となる．
周波数分散を持つ RLGC等価回路モデルに対応した，解析的ではない新たな定量的評価手

法の提案と，物理現象に基づく周波数分散の定量的表現の構築により，信号品質を保ちつつ
EMI を抑制可能な薄い導体シールドの開発および，薄い導体シールドを実装した伝送線路に
関する設計ガイドラインの構築を目指す．

1.4 本論文の構成
図 1.3に示すように，本論文は結論を含む 8つの章から構成される．
第 1 章では，近年の情報通信機器および EMC 対策手法に求められているトレンドと問題

点，先行研究での取り組みおよび新たに明らかとなった問題について整理している．
第 2章では，伝送線路の特性評価や電磁界解析結果の妥当性検証に必要不可欠である，伝送

線路の一次・二次定数を実験的に定量評価する手法について先行研究を整理し，本論文の目的
である周波数分散を持つ伝送線路に適用する際の問題点および課題を整理している．
第 3章では，物理現象が不明確である周波数分散を持つ伝送線路に対しても適用可能な実験

的算出法を提案し，先行研究および電磁界解析結果との比較により妥当性を実証している．ま
た，提案手法でも既存手法と同様に問題となった実験的な算出制約についても検証している．
第 4章では，第 2章および第 3章で問題となった実験的算出法の算出制約の打開策について

既存手法を基に検証することで，周波数分散を持つ伝送線路に適用する際の新たな問題点を述
べている．さらに，提案手法により先行研究の周波数分散特性の妥当性を実証したことで確実
なものとなった，薄い導体シールドを線路近傍に実装した伝送線路の支配的周波数分散成分お
よび構造的特性をうまく活用することで，算出制約のない新たな実験的算出法を提案，妥当性
を検証している．
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第 5章では，薄い導体シールドを実装した伝送線路の周波数分散を考慮した設計を実現する
ために，物理現象が不明確な周波数分散特性を定量的に表現する手法について提案している．
一次定数と近傍磁界シールド効果との対応関係を検証することで，周波数分散特性がどのよう
な関数で表現できるのかを明らかにし，物理現象を基にした周波数区分という新たな考え方で
定量的表現を可能としている．
第 6章では，設計パラメータからの周波数分散特性の予測を可能とするため，第 5章で構築
した定量的表現を基に，導体シールドの厚みが変化した際の周波数分散特性の変化について，
一次定数と近傍磁界の観点から明らかにしている．さらに，伝送線路の断面形状の違いによ
り，支配的な電磁結合が異なる場合の周波数分散特性の変化についても検証している．これに
より，周波数分散特性と近傍磁界シールド効果との対応関係がより明らかになり，第 5章の周
波数区分の考え方の妥当性を示している．
第 7章では，これまで検証してきた内容を基に，周波数分散特性の信号品質への影響につい
て検証考察し，薄い導体シールド材を伝送線路上に実装する上での設計ガイドラインに関する
知見を提示している．
第 8章は結論である．
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図 1.3 本論文の構成の概略図



8 第 1章 序論



9

第 2章

伝送線路の一次・二次定数の
実験的算出法

2.1 はじめに
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

第 1章の先行研究で解析的に明らかとなっている，Shielded-FPCの周波数分散特性につい
て，本博論の研究目的を達成するためには，まずは解析結果および物理現象の解釈について妥
当性を実証する必要がある．本章では，電磁界解析を用いて構築した RLGC等価回路モデル
の妥当性を実証するための手法として，既存手法である実験的算出法について解説し，周波数
分散を持つ伝送線路に適用する際の問題点を整理する．
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

PCBの伝送線路が持つ特性を評価する方法には様々な手段が存在する．それらは大別する
と，測定機器を用いて直接測定・評価する方法と，電磁界解析を用いてシミュレーション・評
価する方法に分けられる．
測定機器を用いた直接的な評価法は，過去から現在に至るまで製品開発には欠かすことので

きない存在である．一方で，製品の試作，評価，改善の製品開発プロセスにおける期間の短縮
やコストダウンのため，電磁界解析を用いたシミュレーション技術が活用される機会も多く
なっている．近年では，知識がなくとも誰でも手軽に実行可能なアプリケーションが増えてお
り，シミュレーション結果が非物理的であっても結果を信用してしまう例も少なくない．さら
に，たとえ正しくシミュレーションを使用し仮想上では問題なく動作する製品が完成したとし
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ても，実際に試作した場合には動作しないといった事象も存在する．これは，解析モデルと実
物の差，つまり製造誤差等の影響を考慮できていないことが要因であることが多く，微細な伝
送線路モデルほど正しい評価は困難となる．PCB の小型・軽量化が進んでいる現在，シミュ
レーション結果のみを鵜呑みにすることはとても危険な行為である．こうした，実物とのずれ
が特性に与える影響を正確に評価したり，これまでに知見が存在しないような解析結果の妥
当性を実証することは困難を極めるが，解析と実測両面からの評価により実証できる場合も
ある．
伝送線路は，一次定数であるレジスタンス 𝑅𝑠，インダクタンス 𝐿𝑠，コンダクタンス 𝐺𝑠，
キャパシタンス 𝐶𝑠 と，二次定数である特性インピーダンス 𝑍0（差動線路であれば差動イン
ピーダンス 𝑍𝐷𝑀），複素伝搬定数 𝛾 によって特徴付けることができる．どのような複雑な伝送
線路も，一次定数を用いた RLGC等価回路を用いて等価的に表現することができ，RLGC等
価回路モデルと伝送線路理論を用いて様々な理論解析による評価が可能となる．

2.2 一次・二次定数の実験的算出法
一次定数と二次定数の関係は次式で示される．

𝛾𝑍0,DM = 𝑅𝑠 + 𝑗𝜔𝐿𝑠
𝛾

𝑍0,DM
= 𝐺𝑠 + 𝑗𝜔𝐶𝑠

(2.1)

よって，一次定数は，二次定数を用いて次のように決定できる [22]．

𝑅𝑠 = Re(𝛾𝑍0,DM) [Ω/m]

𝐿𝑠 =
Im(𝛾𝑍0,DM)

𝜔
[H/m]

𝐺𝑠 = Re
(

𝛾

𝑍0,DM

)
[S/m]

𝐶𝑠 =

Im
(

𝛾

𝑍0,DM

)
𝜔

[F/m]

(2.2)

つまり，実験結果から二次定数を得ることができれば，実験的に一次定数の算出が可能とな
る．電磁界解析結果に上式を適用することで，解析的にも同様に一次定数を算出することが可
能となる．
実験的に算出する上で問題となるのが，測定対象である被試験デバイス（Device Under Test:

DUT）に必ず含まれる不要成分の影響である．ここでの不要成分とは，測定器と DUTを接続
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するために必要不可欠な接続コネクタそのものや，コネクタ実装のために設けられているガイ
ドラインを意味する．実験的算出法において，不要成分の影響をどのように取り除くかは，算
出精度にも大きく影響することから非常に重要な課題の一つである．
不要成分を取り除き DUTそのものの特性を得る手法は，大別すると，直接測定とディエン

べディング（De-embedding）に分けられる．直接測定は，マイクロプローブ等の小さな測定端
子を用いて不要成分の影響を限りなく小さくし，DUTの特性を直接的に測定する方法である．
De-embeddingは，伝送線路理論を用いた行列計算により，測定結果から不要成分の影響を取
り除き，本来の正しい結果に補正する技術である．測定機器を使用する際には必要不可欠であ
る校正（Calibration）も，計測システム内の誤差や接続ケーブルの特性を測定結果から除去す
る，いわゆる De-embeddingに該当する．
ここでは，二次定数を実験的に算出するための手法として，時間応答と周波数応答を使用し

たそれぞれの算出・補正手法について説明する．

2.2.1 時間応答を用いた実験的算出法と不要成分の補正手法

時間応答を使用した実験的算出手法として，時間領域反射（Time Domain Reflectometry:

TDR）を用いた手法 [23]がある．TDR応答測定ではステップ信号（入射波電圧 𝑣𝑖）に対する
反射特性（反射波電圧 𝑣𝑟）が得られるため，インピーダンス変化による伝送線路評価が可能と
なる．二次定数の 𝑍0,𝐷𝑀 は，伝送線路始端から始めに反射した時間応答（first reflection）か
ら算出できる．

𝑍0,𝐷𝑀 =
1 + Γ 𝑓

1 − Γ 𝑓
𝑍𝑠 , where Γ 𝑓 =

𝑣𝑟
𝑣𝑖

����
first

(2.3)

ここで，Γ 𝑓 は反射係数，𝑍𝑠 は測定器の基準インピーダンスである．
一方で，二次定数の 𝛾 は TDR 応答が一定の値に収束するまでの全体の時間応答（all

reflection）から算出できる．

𝛾 = − 1
2𝑙

ln
(
Γ𝑎

Γ𝐿

)
, where Γ𝑎 =

𝑣𝑟
𝑣𝑖

����
all

(2.4)

ここで，𝑙 は伝送線路長，Γ𝑎 は反射係数，Γ𝐿 は伝送線路終端での反射係数である．
不要成分の影響を De-embeddingするためには，同じ不要成分を含んだ 2種類の長さの異な

る伝送線路の時間応答を使用する．伝送線路の長さをそれぞれ 𝑙1，𝑙2（𝑙1 < 𝑙2），測定結果から
得られた Γ𝑎 をそれぞれ Γ𝑎1，Γ𝑎2 とすれば，2種類の伝送線路の差分をとることで，測定が困
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難である Γ𝐿 を利用せずに不要成分の影響を受けない 𝛾 を算出できる．

𝛾 = − 1
2(𝑙2 − 𝑙1)

ln
(
Γ𝑎2

Γ𝑎1

)
(2.5)

2.2.2 周波数応答を用いた実験的算出法と不要成分の補正手法

(1) インピーダンスアナライザを用いた方法
インピーダンスアナライザを使用した実験的算出法として，オープンショート法

（Open/Short Method）を用いた手法 [24]がある．伝送線路終端を短絡・開放した 2つ
の DUTが必要となる．無損失伝送線路の終端が短絡・開放されている場合の入力イン
ピーダンス 𝑍 (𝑠)，𝑍 (𝑜) はそれぞれ次式で与えられる．

𝑍 (𝑠) = − 𝑗 𝑍𝑠
1

tan 𝛽𝑙
𝑍 (𝑜) = − 𝑗 𝑍𝑠 tan 𝛽𝑙

(2.6)

ここで，𝛽は位相定数である．つまり，入力インピーダンスの測定結果より，伝送線路
の損失を考えない場合には 𝑍0,𝐷𝑀 と 𝛾 は次のように算出できる．

𝑍0,𝐷𝑀 =
√
𝑍 (𝑜)𝑍 (𝑠)

𝛾 =
1
𝑙

tan−1

(
− 𝑗

√
𝑍 (𝑠)
𝑍 (𝑜)

)
(2.7)

この手法は，不要成分との接続部分で生じる残留キャパシタンスやインダクタンスの
影響が大きく影響することから，直接測定を使用したり，誤差が最小となるような不要
成分に対する工夫が必要となる．

(2) ベクトルネットワークアナライザを用いた方法
ベクトルネットワークアナライザ（Vector Network Analyzer: VNA）を使用した実験

的算出法として，測定した散乱行列（S parameters）を用いた方法 [25]–[32]がある．測
定した散乱行列 S を縦続行列 F に変換すれば，損失のある伝送線路表現との対応関係
は次のように示される [33]．

F =

[
𝐴 𝐵

𝐶 𝐷

]
=

[
cosh 𝛾𝑙 𝑍0,𝐷𝑀 sinh 𝛾𝑙
1

𝑍0,𝐷𝑀
sinh 𝛾𝑙 cosh 𝛾𝑙

]
(2.8)
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この縦続行列 F のパラメータの対応関係から，二次定数を算出できる．算出方法には
次式のように様々なパラメータの組み合わせが存在する．

𝑍0,𝐷𝑀 = cosh−1 (𝐴 − 𝑗𝜔𝐵), 𝛾 =
𝐵

sinh
[
cosh−1 (𝐴 − 𝑗𝜔𝐵)

] (2.9)

𝑍0,𝐷𝑀 =
sinh−1 𝐵𝐶

𝑙
, 𝛾 =

√
𝐵

𝐶
(2.10)

𝑍0,𝐷𝑀 =
1
𝐶

sinh(𝛾𝑙), where 𝛾 =
1
𝑙

cosh−1 𝐷 (2.11)

VNAで得られた測定結果から不要成分を De-embeddingする方法としては，電子校
正（ECal）や SOLT（Short-Open-Load-Thru），TRL（Thru-Reflect-Line），LRM（Line-

Reflect-Match）校正といった測定機器の校正手法 [34]の他に，位相シフトにより電気
長を補正する方法 [28]や，時間領域での実験的算出法と同様に，長さの異なる伝送線路
の差分により不要成分を De-embeddingする手法 [32]が存在する．
特に，差分を用いた De-embedding法では，不要成分が DUTに縦続的に接続された

伝送線路であると仮定して，測定で得られた散乱行列を分割し，不要成分のみの影響を
算出する技術が必要となる．例としては，伝送特性の最適化手法またはタイムゲーティ
ングによって分割する手法 [35, 36]などが提案されており，近年では高度な測定が可能
となっている利点を活かし，測定機器の拡張機能として De-embeddingを搭載できるも
のも存在する．代表的な商用ソフトウェアとしては，Keysight Technologiesの物理層テ
ストシステム（Physical Layer Test System: PLTS）の一部機能である自動フィクスチャ
除去（Automatic Fixture Removal: AFR）[37]があげられる．
一方で，このように伝送線路理論に基づき行列を分割することで不要成分を特徴づけ

るのではなく，不要成分の影響を実験的または解析的に予め推定することで取り除く手
法 [38, 39]も提案されている．
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2.3 実験的算出法の制約
2.3.1 実験的算出法の制約と解決策

実験的算出法は万能な手法ではなく，算出可能な帯域に制約があることがわかっている．イ
ンピーダンスアナライザとオープンショート法を用いた実験的算出法 [24]は，算出限界が波
長 𝜆 の 1

4 の周波数であることが報告されている．これは， 1
4𝜆 では 𝑍 (𝑜) が ∞，𝑍 (𝑠) が 0に限

りなく近づくことで算出が困難となるためである．
一方で，VNA と散乱行列を用いた単純な実験的算出法 [25]–[32] では，算出限界が 1

2𝜆 と
なってしまうことが報告されている．ただし，前述の方法に比べ，2倍の帯域の一次・二次定
数を算出できる． 1

2𝜆の制約の要因としては，DUTに含まれる不要成分の影響により，共振点
で算出誤差が増加するためであることがわかっている．理想的な状態ではこの算出誤差は生じ
ない．しかし，実際の DUTには製造誤差による伝送線路構造の左右非対称や，接続コネクタ
や端子パッドなどで生じる寄生容量は必ず存在するため，算出誤差も必ず発生してしまう．算
出誤差は De-embedding法を用いることで小さくすることができるが，De-embeddingした際
の極わずかな補正ずれも算出誤差として現れるため，完全に制約を取り除くことは難しい．
そのため，実験的算出法においては，De-embedding法とは異なるアプローチで算出誤差を
解決する方法が提案されている．代表的な例としては，伝送線路の物理現象に基づいて数値
フィッティングにより 1

2𝜆 を超える算出を可能とする方法 [26, 27] がある．一般的なマイク
ロストリップ線路などの単純な伝送線路の物理現象は明確である．例えば，𝑅𝑠 であれば表皮
効果，𝐿𝑠 であれば表皮効果による導体内部の電流量の変化に基づいて，周波数 𝑓 の平方根
により周波数特性を表現できる．関連して，物理現象や解析結果をもとに 𝐶𝑠 と 𝐺𝑠 の周波数
特性を推定し，算出誤差の影響を受けにくい 𝛾 を使用することで， 1

2𝜆 を超える算出を実現
する方法 [29] がある．この手法は，二次定数の 𝛾 と伝送線路の RLGC 等価回路に並列に存
在する 𝐶𝑠，𝐺𝑠 を用いて実験的算出を可能とすることから，総称で，ガンマシャントゼット
（Gamma-Shunt-Z: GSZ）法と呼ばれている．
一方で，TDR応答を用いた実験的算出法 [23]では，周波数応答を用いた実験的算出法とは
異なり算出制約は発生しないが，周波数分散により時間応答が一定の損失量で増加せず，立ち
上がりが鈍るような伝送線路では適用不可能であることがわかっている．
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2.3.2 周波数分散を持つ伝送線路へ適用する際の問題点

第 1章でも説明した通り，薄い導体シールドを伝送線路近傍に実装した際の，一次・二次定
数に発現する周波数分散の物理現象は不明確であり，これまで知られている一般的な伝送線路
の物理現象とは異なることが明らかとなっている．まずは既存の実験的算出法が適用可能かを
確認する必要がある．さらに，“Ag 0.1 𝜇m”を実装した際に発現する周波数分散は GHz帯で
発現することもわかっている．そのため，適用する実験的算出法は，VNAのように広帯域な
測定が可能である測定機器を用いた実験的算出法である必要がある他，算出制約の観点から，
線路長を短くするなどの工夫が必要となる．
一方で，実験的算出法が適用できたとしても，制約の打開策である物理現象に基づいた数値

フィッティング法や GSZ法は，物理現象が不明確である現段階では適用することができない．
算出誤差を抑制するための De-embedding法においては，不要成分の特性を実験的または解

析的に予め推測する手法や，周波数での測定結果を一時的に時間応答に変換し，線路長に応じ
たゲーティングをかけることで取り除く手法が主流となっている．薄い導体シールドに起因す
る周波数分散を持つ伝送線路では，時間応答も大きく値が変化することがわかっており，正確
なゲーティングの設定が困難となる．関連して，TDR応答を用いた実験的算出法についても，
時間に応じて値が変化する他，立ち上がりが大きく鈍ることから，薄い導体シールドに起因し
た周波数分散の算出には適用できないことがわかっている．
薄い導体シールドに起因する周波数分散に対応した定量的評価手段として，新たな実験的算

出法および不要成分の補正手法の提案が必要である．
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第 3章

周波数分散を持つ伝送線路の一次・
二次定数の実験的算出法

3.1 はじめに
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

第 2章の周波数分散を持つ伝送線路へ実験的算出法を適用する際の問題点に基づき，周波
数分散を持つ伝送線路に対応した新たな実験的算出法と不要成分の補正手法を提案する．提案
手法と電磁界解析結果との比較から，先行研究で明らかとなった周波数分散特性の妥当性を実
証する．また，提案手法の制約についても検証する．
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

薄い導体シールドを伝送線路近傍に実装した際に発現する，一次・二次定数の周波数分散特
性に対応した実験的算出法および不要成分の補正手法を提案する．第 2章では，実験的算出法
と不要成分の補正手法に関する先行研究について説明した．従来の実験的算出法は，単純なマ
イクロストリップ線路などの物理現象が明確である伝送線路へ適用を前提として研究開発が進
められてきた．そのため，本論文で取り扱う周波数分散に対応した実験的算出法の提案が必要
となる．
さらに，従来の不要成分の補正手法では，電磁界解析の併用や，時間応答への変換および

ゲーティング処理など，複雑なプロセスを踏む必要がある．伝送線路理論に基づいた行列計算
のみで De-embeddingを実現し，実験的算出法に組み込むことが可能なシンプルな手法を提案
する．
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3.2 一次・二次定数の実験的算出法の提案
高速信号伝送を取り扱う伝送線路の一次・二次定数の評価を実現するため，先行研究でも採
用されている数十 GHz帯までの広帯域にわたる測定データが取得可能な，VNAおよび散乱行
列（周波数応答）をベースとした実験的算出法を提案する．
線路長 𝑙 の損失のある伝送線路における F と S との関係は，式 (2.8)と同様に次のように
示せる．

F =

[
𝐴 𝐵

𝐶 𝐷

]
=

[
cosh 𝛾𝑙 𝑍0,𝐷𝑀 sinh 𝛾𝑙
1

𝑍0,𝐷𝑀
sinh 𝛾𝑙 cosh 𝛾𝑙

]
(3.1)

ここで，
𝐴 =

(1 + 𝑆11)(1 − 𝑆22) + 𝑆12𝑆21

2𝑆21

𝐵 =
(1 + 𝑆11)(1 + 𝑆22) − 𝑆12𝑆21

2𝑆21
𝑍𝑠

𝐶 =
(1 − 𝑆11)(1 − 𝑆22) − 𝑆12𝑆21

2𝑆21

1
𝑍𝑠

𝐷 =
(1 − 𝑆11)(1 + 𝑆22) + 𝑆12𝑆21

2𝑆21

(3.2)

であり [40]，𝑍𝑠 はポートの基準インピーダンスである．F の各要素の関係から，二次定数で
ある特性インピーダンス（差動インピーダンス）𝑍0,𝐷𝑀 および複素伝搬定数 𝛾 は次式のよう
に求められる．

𝑍0,𝐷𝑀 =

√
𝐴𝐵

𝐶𝐷

𝛾 =
1
𝑙

tanh−1
√
𝐵𝐶

𝐴𝐷

(3.3)

ここで，複素伝搬定数 𝛾 の虚部である位相定数 𝛽は主値（principal value）として求まるため，
位相接続処理（unwrapping）が必要となる．
𝑍0,𝐷𝑀 と 𝛾 は，従来法の式 (2.9)，(2.10)，(2.11)のように，一部の要素の関係式だけでも導

出が可能である．しかし，絶対値的には物理的に正しい値を算出できるものの，𝛾𝑙 項に対す
る双曲線関数の符号の取り方によっては位相が負の値となり，非物理的な算出結果となること
が明らかとなった．さらに，行列の非対称性が考慮されておらず，算出誤差が大きくなる要因
となっていた．そのため，本論文では全ての要素 𝐴，𝐵，𝐶，𝐷 を使用することで，こうした
位相角の算出問題を回避すると同時に，伝送線路構造の僅かな非対称の影響を平均化すること
で，実験的算出法の算出誤差を抑えることが可能となる．
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位相速度 𝑣𝑝 は次式で求められる．
𝑣𝑝 =

𝜔

Im(𝛾) (3.4)

最後に，二次定数と一次定数の関係は，式 (2.1)と同様に次式で表すことができる．

𝛾𝑍0,𝐷𝑀 = 𝑅𝑠 + 𝑗𝜔𝐿𝑠
𝛾

𝑍0,𝐷𝑀
= 𝐺𝑠 + 𝑗𝜔𝐶𝑠

(3.5)

よって，一次定数であるレジスタンス 𝑅𝑠，インダクタンス 𝐿𝑠，コンダクタンス 𝐺𝑠，キャパシ
タンス 𝐶𝑠 は，式 (2.2)と同様に次式のように求められる．

𝑅𝑠 = Re(𝑍0,DM𝛾) [Ω/m]

𝐿𝑠 =
Im(𝑍0,DM𝛾)

𝜔
[H/m]

𝐺𝑠 = Re
(

𝛾

𝑍0,DM

)
[S/m]

𝐶𝑠 =

Im
(

𝛾

𝑍0,DM

)
𝜔

[F/m]

(3.6)
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3.3 不要成分の補正手法の提案
不要成分の補正手法としては，先行研究でも採用されている，長さの異なる 2種類の伝送線
路モデルの差分を用いる方法をベースとした手法を提案する
伝送線路の一次定数および二次定数を散乱行列 S を用いて実験的に算出する場合，算出結
果には VNAと DUTとを接続するコネクタ等の不要な特性が含まれることになる．不要成分
のうち，テストポートケーブル（同軸ケーブル）の影響については，VNAの校正時に予め補
正される．一方で，コネクタやアダプタといった不要成分の補正には De-Embedding法が必要
となる．一般的な De-Embeddingでは，専用の校正デバイスやソフトウェアを必要とする他，
時間応答を用いるなど複雑な処理を必要とする手法が多い．
本研究では実験的算出法に組み込むことも考慮し，新たな De-Embedding法として，伝送線
路理論に基づいた行列計算を用いた簡易的な補正手法を提案した．実験的算出法に不要成分の
補正手法を組み込むことで，不要成分に影響されない一次・二次定数の算出を可能とする．
例として，図 3.1 にマイクロストリップ線路における不要成分（ここでは SMA コネクタ）
の補正手法の模式図を示す．図 3.1 (a)は長さ 𝑙𝑚 の一般的な伝送線路であり，長さ 𝑙 の DUT

と，両端にある長さ 𝑙0
2 の不要成分によって構成されている．図 3.1 (b)は，図 3.1 (a)の長さ 𝑙0

2

の不要成分のみで構成された長さ 𝑙0 の補正モデルである．

(a)実験的算出モデル (b)不要成分の補正モデル

図 3.1 不要成分の補正手法の模式図
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DUTの特性は，図 3.1 (a)から (b)の特性を補正することで算出する．ここで，算出される
DUTの長さは 𝑙 = 𝑙𝑚 − 𝑙0 である．まず VNAにより，図 3.1 (a)，(b)それぞれの散乱行列が実
験的に測定され，それぞれの縦続行列が F𝑚，F0 として求まっていると仮定する．すると図
3.1 (a)の縦続行列 F𝑚 は次式のような縦続行列の縦続接続で表すことができる．

F𝑚 = F 0
2
FF 0

2
(3.7)

ここで F 0
2
は長さ 𝑙0

2 の不要成分の縦続行列，F は DUTの縦続行列である．DUTの縦続行列
F を算出するために，次式に示すような縦続行列 F0 から F 0

2
を求めることを考える．

F0 =

[
𝐴0 𝐵0

𝐶0 𝐷0

]
(3.8)

ここで，伝送線路構造が左右鏡面対称であり，2等分することができると仮定すれば，縦続行
列 F0 は次式のように表すことができる．

F0 = F 0
2
F 0

2
=

[
𝐴 0

2
𝐵 0

2

𝐶 0
2

𝐷 0
2

] [
𝐴 0

2
𝐵 0

2

𝐶 0
2

𝐷 0
2

]
(3.9)

ここで，二等分された縦続行列 𝐹0
2
の各要素は，式 (3.8)，(3.9)の関係から次式のように表さ

れる．
𝐴2

0
2
+ 𝐵 0

2
𝐶 0

2
= 𝐴0

𝐵 0
2
𝐶 0

2
+ 𝐷2

0
2
= 𝐷0

(3.10)

𝐴 0
2
𝐵 0

2
+ 𝐵 0

2
𝐷 0

2
= 𝐵0

𝐴 0
2
𝐶 0

2
+ 𝐶 0

2
𝐷 0

2
= 𝐶

(3.11)

また，この伝送線路は受動回路網であることから次式の関係が成り立つ．

𝐴 0
2
𝐷 0

2
− 𝐵 0

2
𝐶 0

2
= 𝐴0𝐷0 − 𝐵0𝐶0 = 1 (3.12)

式 (3.10)，(3.12)より，
𝐷 0

2

𝐴 0
2

=
𝐷0 + 1
𝐴0 + 1

(3.13)



22 第 3章 周波数分散を持つ伝送線路の一次・二次定数の実験的算出法

式 (3.11)より

𝐴 0
2
𝐵 0

2

(
𝐷 0

2

𝐴 0
2

+ 1

)
= 𝐵0

𝐴 0
2
𝐶 0

2

(
𝐷 0

2

𝐴 0
2

+ 1

)
= 𝐶0

(3.14)

の関係となるから，式 (3.14)を式 (3.13)に代入すれば次式が得られる．

𝐴 0
2
𝐵 0

2
=
𝐵0 (𝐴0 + 1)
𝐴0 + 𝐷0 + 2

𝐴 0
2
𝐶 0

2
=
𝐶0 (𝐴0 + 1)
𝐴0 + 𝐷0 + 2

(3.15)

ここで，縦続行列の各要素について着目すれば，𝐴 と 𝐷 は無次元，𝐵 はインピーダンスの次
元，𝐶 はアドミタンスの次元を表している．この関係を用いると，上式は次式のように分解す
ることができる

𝐴 0
2
· 𝐵 0

2
=

(𝐴0 + 1)
√
𝐴0 + 𝐷0 + 2

· 𝐵0√
𝐴0 + 𝐷0 + 2

𝐴 0
2
· 𝐶 0

2
=

(𝐴0 + 1)
√
𝐴0 + 𝐷0 + 2

· 𝐶0√
𝐴0 + 𝐷0 + 2

(3.16)

よって，式 (3.13)，(3.16)より，F 0
2
の各要素は次のように決定できる．

𝐴 0
2
=

𝐴0 + 1
√
𝐴0 + 𝐷0 + 2

𝐵 0
2
=

𝐵0√
𝐴0 + 𝐷0 + 2

𝐶 0
2
=

𝐶0√
𝐴0 + 𝐷0 + 2

𝐷 0
2
=

𝐷0 + 1
√
𝐴0 + 𝐷0 + 2

(3.17)

式 (3.12)について確認すれば，これらの要素で構成される縦続行列 F 0
2
は，受動素子の構成条

件を満足していることが確認できる．

𝐴 0
2
𝐷 0

2
− 𝐵 0

2
𝐶 0

2
=

(𝐴0 + 1)(𝐷0 + 1) − 𝐵0𝐶0

𝐴0 + 𝐷0 + 2
= 1 (3.18)

最後に，不要成分が補正された長さ 𝑙 の DUTにおける縦続行列 F は，次のように算出できる．

F = F −1
0
2
F𝑚F

−1
0
2

(3.19)
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3.4 マイクロストリップ線路への提案手法の適用
3.4.1 検討モデルと測定系

伝送線路の分散性が小さく十分無視できるような実証モデルとして，単純なマイクロスト
リップ線路に対して提案手法を適用する．図 3.2にマイクロストリップ線路における実験的算
出モデルと，不要成分の補正モデルを示す．FR-4（Flame Retardant Type 4）基板上に，シン
グルエンド伝送の単純なマイクロストリップ線路を作製し，基板幅 50 mm，線路幅 2 mm，基
板厚 1.53 mm，銅箔厚 35 𝜇m，比誘電率 4.4，線路長 25，50，100，200 mmの 4種類のモデ
ルについて提案手法の妥当性を検証した．なお，コネクタ（不要成分）の補正には，図 3.2 (b)

のようにコネクタを直結したモデルを用いた．

(a)実験的算出モデル (b)コネクタ補正モデル

図 3.2 マイクロストリップ線路モデル

3.4.2 提案手法の制約

図 3.3に．代表として線路長 200 mmのマイクロストリップ線路における散乱行列の測定結
果を示す．図 3.3のように，VNAで測定された散乱行列には測定誤差や製造誤差による非対
称（𝑆11 ≠ 𝑆22，𝑆12 ≠ 𝑆21）が存在することがわかる．
このような散乱行列の非対称性が，一次・二次定数の実験的算出にどのような影響を与える

のかを明確にするために，次の i) ∼ iv)の条件で実験的算出に用いる散乱行列を変化させて検
証した．図 3.4は，図 3.3の散乱行列から提案手法を用いて一次・二次定数を実験的に算出し
た結果である．
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i) 図 3.4青線: 反射特性のみを等しくした場合（𝑆22 = 𝑆11）
ii) 図 3.4赤線: 透過特性のみを等しくした場合（𝑆21 = 𝑆12）
iii) 図 3.4緑線: 反射特性，透過特性それぞれの平均値を使用した場合（avarage values）
iv) 図 3.4黒線: 測定値をそのまま用いた場合（actual measured values）

図 3.4に示すように，実験的算出結果は線路長の 𝜆
4，𝜆

2 で算出誤差が生じており，散乱行列
の非対称は実験的算出に直接影響することがわかる．特に，反射特性が非対称（𝑆11 ≠ 𝑆22）で
ある影響が大きく，測定した反射特性，透過特性それぞれの平均値を用いることで，𝜆

4 で生じ
る算出誤差については取り除くことができることがわかった．これは従来手法である，イン
ピーダンスアナライザとオープンショート法を用いた二次定数の実験的算出法の算出限界 𝜆

4

を超え，𝜆
2 までの算出が可能であることを意味する．ただし，従来の VNAを用いた実験的算

出法と同様に，算出限界は 𝜆
2 のままである．

(a)振幅特性 (b)位相特性

図 3.3 散乱行列の測定結果（𝑙 = 200 mm）

(a)特性インピーダンス 𝑍0 (b)インダクタンス 𝐿𝑠 (c)キャパシタンス 𝐶𝑠

図 3.4 条件の異なる一次・二次定数の算出結果
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次に半波長共振での制約について，不要成分の補正手法を併用した場合にどのような影響が
あるのかを明確にするため，次の 2種類の不要成分の補正モデルについて検討した．図 3.5と
図 3.6 は，それぞれ実験的算出法から不要成分の影響を取り除くための条件が異なる補正グ
ループである．ぞれぞれ (b)を不要成分の補正モデルとして使用し，(a)から (b)の影響を取り
除くことで，DUT 100 mmにおける一次・二次定数を実験的に算出する．補正グループ Aは，
補正グループ Bと異なり，コネクタを含む長さ 100 mmの伝送線路を不要成分とみなし補正
する．

(a)実験的算出モデル

(b)コネクタ補正モデル

図 3.5 不要成分の補正グループ A

(a)実験的算出モデル (b)コネクタ補正モデル

図 3.6 不要成分の補正グループ B
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図 3.7 測定結果および不要成分補正後の位相特性 𝑆21

(a)特性インピーダンス |𝑍0 | (b)伝搬定数 𝛾（減衰定数 𝛼・位相定数 𝛽）

(c)インダクタンス 𝐿𝑠 (d)キャパシタンス 𝐶𝑠

図 3.8 不要成分の補正グループ A
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図 3.7に，線路長 200，100 mmのマイクロストリップ線路モデルとコネクタ直結モデルそ
れぞれの位相特性 𝑆21 を示す．この位相特性から，200 mmモデルは 392 MHz，100 mmモデ
ルは 747 MHz，コネクタ直結モデルは 6.5 GHzにそれぞれ半波長共振を持つことがわかった．
図 3.8 に，それぞれの不要成分の補正モデルを使用した実験的算出結果を示す．図 3.5 の

補正グループ Aを用いた算出結果は，補正モデルである線路長 100 mmモデルの半波長共振
（747 MHz）が制約なっていることが確認できる．この時，算出モデルである線路長 200 mm

モデルの半波長共振（392 MHz）を超えて算出が可能であることがわかる．一方で，図 3.6の
補正グループ B を用いた算出結果は，補正モデルであるコネクタ直結モデルの半波長共振周
波数（6.5 GHz）までは算出できていないものの，算出モデルである線路長 100 mmモデルの
半波長共振（747 MHz）を超えた 847 MHzが制約となっている．図 3.7の位相 𝑆21 の逆算結
果から，この周波数は不要成分を含まない DUT 100 mmにおける半波長共振であるといえる．
以上から提案手法の制約となる最大周波数 𝑓𝑙𝑖𝑚𝑖𝑡 は，不要成分の補正モデルが持つ半波長共

振を 𝑓𝑐𝑜𝑚𝑝，DUTの半波長共振を 𝑓𝑑𝑢𝑡 とすれば次のように決まる．

𝑓𝑙𝑖𝑚𝑖𝑡 = min{ 𝑓𝑐𝑜𝑚𝑝 , 𝑓𝑑𝑢𝑡 } (3.20)

ただし補正グループ Aのように，DUTに対して不要成分の占める割合が大きい場合には，
半波長共振における算出誤差は大きくなり，有効な算出帯域は式 (3.20)の値よりも狭くなる．
伝送線路の共振周波数は線路長によって変化するため，より広帯域の定数を実験的に算出する
ためには，モデルの線路長を物理的に短くするなど，最小構成での算出が好ましいといえる．

3.4.3 周波数分散を十分無視できる伝送線路に対する提案手法の妥当性検討

図 3.9に，不要成分の補正手法を適用しない場合の一次・二次定数の実験的算出結果を示す．
図 3.9の周波数応答は線路長によって異なる値となっていることがわかる．特に線路長が短い
ほど大きく異なる結果となっており，線路長に対して不要成分（コネクタ）の占める割合が大
きいほど不要成分の影響が無視できなくなることがわかる．位相定数 𝛽 についても線路長に
比例した値となっていないことがわかる．
図 3.10は，不要成分の補正手法を適用した場合の一次・二次定数の実験的算出結果である．

図 3.10の周波数応答は線路長に関わらず良く一致していることがわかる．算出可能な帯域は
半波長共振点よりも低い周波数であることには変わりはないが，不要成分の補正手法を適用す
ることにより，線路長が短い場合でも不要成分に影響されない広帯域の算出が可能となる．
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表 3.1に，提案手法により求めた半波長共振点から十分に離れた 200 MHzでの定数と，ベ
ンチマークとして 2次元電磁界解析ソフト（Maxwell SV，MMTL TNT）により求めた定数と
の比較を示す．表 3.1より，提案手法との最大誤差は 𝐿𝑠 で 5.0%，𝐶𝑠 で 5.3%であった．作製
した伝送線路モデルには加工精度や左右コネクタの半田付けの違いなど，数多くの不確かさを
含む．また，電磁界解析ソフトによっても結果のばらつきがあることから，提案手法による実
験的算出結果は妥当な値であるといえる．
一次・二次定数の算出精度は，線路長に対して不要成分の割合が大きいほど低下するため，
線路長が短いほど不要成分の補正は重要で，必要不可欠なものであるといえる．

表 3.1 提案手法と電磁界解析による計算値との比較（200 MHz）

𝑍0 [Ω] 𝑣𝑝 [m/s] 𝐿𝑠 [nH/m] 𝐶𝑠 [pF/m]

25mm(補正後) 62.6 1.64 × 108 382.3 97.4

50mm(補正後) 63.2 1.65 × 108 382.3 95.7

100mm(補正後) 63.5 1.68 × 108 377.2 93.6

200mm(補正後) 63.2 1.68 × 108 375.8 94.1

Maxwell SV 60.7 1.67 × 108 363.2 98.5

MMTL TNT 61.9 1.70 × 108 362.9 94.8
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(a)特性インピーダンス |𝑍0 | (b)伝搬定数 𝛾（減衰定数 𝛼・位相定数 𝛽）

(c)インダクタンス 𝐿𝑠 (d)キャパシタンス 𝐶𝑠

図 3.9
不要成分を補正していない場合の一次・二次定数の実験的算出結果
（青：25 mm，赤：50 mm，緑：100 mm，黄：200 mm）

(a)特性インピーダンス |𝑍0 | (b)伝搬定数 𝛾（減衰定数 𝛼・位相定数 𝛽）

(c)インダクタンス 𝐿𝑠 (d)キャパシタンス 𝐶𝑠

図 3.10
不要成分を補正した場合の一次・二次定数の実験的算出結果
（青：25 mm，赤：50 mm，緑：100 mm，黄：200 mm）
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3.5 薄い導体シールドを実装した FPCへの提案手法の適用
伝送線路の分散性が大きな実証モデルとして，Shielded-FPCに対して提案手法を適用する．
シングルエンド伝送 Shielded-FPCモデルによる周波数分散の評価と，差動伝送 Shielded-FPC

モデルによる差動伝送系における一次・二次定数の実験的算出について，それぞれのモデルに
おける妥当性を検証する．

3.5.1 検討モデルと測定系（シングルエンド伝送モデル）

図 3.11および表 3.2に，シングルエンド伝送の Shielded-FPCモデルの断面構造を示す．信
号を励振するための，線路幅 𝑤𝑡 = 100 𝜇m，線路間隔 𝑠 = 100 𝜇mの 5本の信号線（Ground-

Ground-Signal-Ground-Ground）があり，端から 2 mm の位置にはシールド接続のための幅
500 𝜇mの GNDが設けられている．線路近傍には FPC両面に，導体シールドとして 0.1 𝜇m

厚の銀シールド “Ag 0.1 𝜇m”，または 5.5 𝜇m厚の銅シールド “Cu 5.5 𝜇m”が実装されている．
ここで銀と銅の導電率 𝜎 はそれぞれ 𝜎Ag = 61.4 × 106 S/m，𝜎Cu = 59.0 × 106 S/m，その差は
約 4 %であることから，シールド厚のみの影響を検討可能である．Shielded-FPCの線路長は
50 mm，100 mm，基板幅 10 mmである．このモデルは，高密度配線である実用的な FPCレ
イアウトを想定し，𝑤𝑡 と 𝑠が 100 𝜇mとなるように優先的に設計されている．そのため，シー
ルドを実装していない FPC単体の特性インピーダンス 𝑍0 は 50 Ωとなるようには設計されて
いない．
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(a)上面図

(b)断面図

図 3.11 シングルエンド伝送 Shielded-FPCモデル

表 3.2 シングルエンド伝送 Shielded-FPCモデルの断面構造

0.1 𝜇m厚 Agシールド
“Ag 0.1 𝜇m”

5.5 𝜇m厚 Cuシールド
“Cu 5.5 𝜇m”

シールド
a: 保護層 5 𝜇m
b: シールド Ag 0.1 𝜇m Cu 5.5 𝜇m
c: 接着層 10 𝜇m 9 𝜇m

FPC

d: カバーレイ ポリミイド 12.5 𝜇m
e: 接着層 25 𝜇m
f: 配線 Cuホイル 12 𝜇m +銀メッキ 6 𝜇m
g: 基板 ポリミイド 12.5 𝜇m

シールド
h: 接着層 10 𝜇m 9 𝜇m
i: シールド Ag 0.1 𝜇m Cu 5.5 𝜇m
j: 保護層 5 𝜇m



32 第 3章 周波数分散を持つ伝送線路の一次・二次定数の実験的算出法

図 3.12に，シングルエンド伝送の FPCにおける伝送特性の測定系を示す．VNAと FPCと
の接続には FPC アダプタを用いた．FPC の信号線 5 本のうち外側 4 本はショートコネクタ
を接続し，中心の信号線 1 本に対して 2 ポートシングルエンド測定を行う．なお同軸ケーブ
ルの影響は校正により除去される．ここで，測定された散乱行列 S は，SMA コネクタおよ
び FPCアダプタの不要な特性を含む．そのため線路長 50 mmの FPC測定データを本手法の
補正データとして使用し，線路長 100 mm の FPC 測定データに対して補正をかけることで，
FPC (𝑙 = 50 mm)のみの一次・二次定数を算出した．提案手法の妥当性を確認するためのベン
チマークには，モーメント法（Method of Moments: MoM,商用ソフトウェア SONNET）を使
用した．

図 3.12 シングルエンド伝送 Shielded-FPCモデルにおける散乱行列の測定系
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3.5.2 周波数分散が大きな伝送線路に対する提案手法の妥当性検証
（シングルエンド伝送モデル）

図 3.13に，特性インピーダンス 𝑍0，真空中の光速 𝑐0 で正規化した位相速度 𝑣𝑝，一次定数
（𝑅𝑠，𝐿𝑠，𝐺𝑠，𝐶𝑠）の算出結果および，ベンチマークとして MoM による解析結果との比較
を示す．ここで，使用した FPC アダプタ固有の 1

2𝜆 は 350 MHz 程度であったことから，式
(3.20)より，算出可能な帯域は 350 MHzより低い周波数となる． 1

2𝜆の算出誤差の影響が広範
囲に及ぶことから，図 3.13の算出結果は影響を受けない 110 MHzまでの周波数特性である．
シールドを線路近傍に実装した FPCでは，1 GHz以下の周波数において，線路から発生す

る近傍電界は抑制可能であるが近傍磁界は抑制できないことが明らかとなっている．この磁界
漏れが原因で，周波数が低くなるほど 𝐿𝑠 が増加し，特性インピーダンス 𝑍0 の増加と位相速
度 𝑣𝑝 の低下を引き起こす．𝐶𝑠 については近傍電界の抑制効果によって一定，𝐺𝑠 については
基板材料の誘電損失に応じて増加，𝑅𝑠 はシールドの薄さに起因して損失が増加する．
提案手法による算出結果は，線路近傍にシールドを実装した FPC特有の周波数分散を再現

していることが確認できる．MoMと比較した結果は，𝐿𝑠 が大きさ方向にずれる傾向にあり，
これは特性インピーダンス 𝑍0 および位相速度 𝑣𝑝 の解析結果とのずれに大きく影響している．
このずれの要因は，解析モデルにシールドの厚さや表皮荒さなどの製造誤差を考慮できていな
いためであると考えられる．
次にシールドの厚みに対する周波数応答の変化量 Δ について検討するため，基準を “Ag

0.1 𝜇m” (Δ = “Ag 0.1 𝜇m” − “Cu 5.5 𝜇m”)として求めた結果を図 3.14に示す．MoMによる変
位量 Δと，提案手法によって算出した変位量 Δの傾向は一致しており，“Ag 0.1 𝜇m”と，“Cu

5.5 𝜇m”のシールドの厚さに起因する分散特性の違いも再現できていることが確認できる．
提案手法により不要成分を補正することで算出した，半波長共振以下の周波数における一

次・二次は妥当であることが確認でき，分散を持つ伝送線路に対しても適用可能であることを
示した．
ただし，先行研究の妥当性を実証するには，少なくとも “Ag 0.1 𝜇m”で周波数分散が発現し

ている 1 GHzを超える周波数までの実験的算出が必要である．
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(a)特性インピーダンス |𝑍0 | (b)位相速度 𝑣𝑝/𝑐0

(c)レジスタンス 𝑅𝑠 (d)インダクタンス 𝐿𝑠

(e)コンダクタンス 𝐺𝑠 (f)キャパシタンス 𝐶𝑠

図 3.13 提案手法とモーメント法による一次・二次定数の周波数応答
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(a)特性インピーダンス Δ|𝑍0 | (b)位相速度 Δ𝑣𝑝/𝑐0

(c)レジスタンス Δ𝑅𝑠 (d)インダクタンス Δ𝐿𝑠

(e)コンダクタンス Δ𝐺𝑠 (f)キャパシタンス Δ𝐶𝑠

図 3.14 シールドの厚みに対する周波数応答の変化量（Δ = Ag 0.1 𝜇m − Cu 5.5 𝜇m）
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3.5.3 検討モデルと測定系（差動伝送モデル）

差動伝送 Shielded-FPC モデルでの実験的算出の検証には，上記シングルエンド Shielded-

FPCモデルでの問題点の改善も含まれる．1 GHzを超える周波数分散特性を実験的に算出す
るために，Shielded-FPCの物理長が短いモデルを新たに製作すると同時に，マイクロプローブ
を用いた直接測定を採用した．さらに，電磁界解析結果と実験的算出結果のずれの要因が，本
当に製造誤差によるものなのかを確認するために，Shielded-FPC製作時に断面形状観察をし，
解析モデルに落とし込むことで検証した．
図 3.15および表 3.3に，差動伝送の Shielded-FPCモデルの断面構造を示す．差動信号を励
振するための，線路幅 𝑤𝑡 = 50 𝜇m，線路間隔 𝑠 = 100 𝜇m の 4 本の信号線（Ground-Signal-

Signal-Ground）があり，端から 2 mm の位置にはシールド接続のための幅 500 𝜇m の GND

線が設けられている．線路近傍には両面に，導体シールドとして 0.1 𝜇m厚の銀シールド “Ag

0.1 𝜇m”，または 5.5 𝜇m厚の銅シールド “Cu 5.5 𝜇m”が実装されている．Shielded-FPCの線
路長は 25 mm，100 mm，基板幅 10 mmである．このモデルは，高密度配線である実用的な
FPCレイアウトを想定し，𝑤𝑡 と 𝑠 がそれぞれ 50 𝜇m，100 𝜇mとなるように優先的に設計さ
れている．そのため，シールドを実装していない FPC単体の 𝑍𝐷𝑀 は 100 Ωとなるようには
設計されていない．
図 3.16に，差動伝送の FPCにおける散乱行列の測定系を示す．本モデルの測定にはマイク
ロプローブを使用した．FPCの信号線 4本のうち外側 2本をショートし，中心の信号線 2本
に対して 2ポート差動測定を行う．なお同軸ケーブルおよびマイクロプローブの影響は校正に
より除去される．ここで，測定された散乱行列 S𝑠𝑡𝑑 は，マイクロプローブ測定用のパットの
特性を含む．そのため線路長 25 mmの FPC測定データを本手法の補正データとして使用し，
線路長 50 mm の FPC 測定データに対して補正をかけることで，FPC (𝑙 = 25 mm) のみの一
次・二次定数を算出した．なお，測定される伝送特性はミックスドモード 𝑆 パラメータ S𝑚𝑚

である．S𝑚𝑚 のうち，差動伝送系（DM）である散乱行列 S𝑑𝑑 から，DMにおける一次・二
次定数を算出した．
差動伝送 Shielded-FPC モデルの製作にあたり，走査型電子顕微鏡（Scanning Electron

Microscope: SEM）による断面形状観察をした．より実物に近い解析モデルでの評価をするた
め，この断面観察データを用いて図 3.17に示す解析モデルを構築した．実際の伝送線路の断
面形状は，スパッタによる形成の影響を受け台形形状となっていた．提案手法の妥当性を確認
するためのベンチマークには，このような複雑なモデルでも精度よく解析可能な有限要素法
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（Finit Element Method: FEM，商用ソフトウェア ANSYS 2D Extractor）を使用した．

(a)上面図

(b)断面図

図 3.15 差動伝送 Shielded-FPCモデル

表 3.3 差動伝送 Shielded-FPCモデルの断面構造

0.1 𝜇m厚 Agシールド
“Ag 0.1 𝜇m”

5.5 𝜇m厚 Cuシールド
“Cu 5.5 𝜇m”

シールド
a: 保護層 5 𝜇m
b: シールド Ag 0.1 𝜇m Cu 5.5 𝜇m
c: 接着層 10 𝜇m

FPC

d: カバーレイ ポリミイド 12.5 𝜇m
e: 接着層 27.5 𝜇m
f: 配線 Cuホイル 12 𝜇m +銀メッキ 6 𝜇m
g: 基板 ポリミイド 25 𝜇m

シールド
h: 接着層 10 𝜇m
i: シールド Ag 0.1 𝜇m Cu 5.5 𝜇m
j: 保護層 5 𝜇m
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図 3.16 差動伝送 Shielded-FPCモデルにおける散乱行列の測定系
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(b) Ag 0.1 𝜇mモデル

図 3.17 電子顕微鏡による観察データに基づく解析モデルの断面構造
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3.5.4 周波数分散が大きな伝送線路に対する提案手法の妥当性検証
（差動伝送モデル）

図 3.18に，差動インピーダンス 𝑍𝐷𝑀，真空中の光速 𝑐0 で正規化した位相速度 𝑣𝑝，一次定
数（𝑅𝑠，𝐿𝑠，𝐺𝑠，𝐶𝑠）の算出結果および，ベンチマークとして有限要素法（FEM, ANSYS 2D

Extractor）による解析結果との比較を示す．なお算出結果は，FPCの共振周波数に対して十分
低い 1 GHzまでの周波数特性である．
差動伝送系の散乱行列 S𝑑𝑑 を用いて実験的に算出した一次・二次定数の周波数特性につい

ても，Shielded-FPC 特有の周波数分散を再現した．さらに，断面形状を電磁界解析に組み込
んだことで，実験的算出法との絶対値の差が大幅に小さくなることが確認できた．わずかなず
れは残るもの，解析モデルに考慮できていない形状以外の違いが要因であり，未評価である接
着層や保護層の誘電率の考慮や，伝送線路の表面荒さなどがあげられる．Shielded-FPC のよ
うにマイクロオーダーで設計された伝送線路では，わずかな製造誤差の影響が周波数分散に大
きく現れるため，実験的算出法は解析的手法に比べ製造誤差を考慮した高精度な評価を実現で
きる．
図 3.19に，シールドの厚みに対する周波数応答の変化量 Δを示す．変化量 Δについても，

“Ag 0.1 𝜇m”と，“Cu 5.5 𝜇m”の導体厚みに起因する分散特性の違いを再現できていることが
確認できる．
以上の結果から，差動伝送系による一次・二次定数の実験的算出についても同様に可能であ

り，分散を持つ伝送線路における RLGC等価回路を実験的に構築可能であることを示した．
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(a)特性インピーダンス |𝑍0 | (b)位相速度 𝑣𝑝/𝑐0

(c)レジスタンス 𝑅𝑠 (d)インダクタンス 𝐿𝑠

(e)コンダクタンス 𝐺𝑠 (f)キャパシタンス 𝐶𝑠

図 3.18 提案手法と有限要素法による一次・二次定数の周波数応答
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(a)特性インピーダンス Δ|𝑍0 | (b)位相速度 Δ𝑣𝑝/𝑐0

(c)レジスタンス Δ𝑅𝑠 (d)インダクタンス Δ𝐿𝑠

(e)コンダクタンス Δ𝐺𝑠 (f)キャパシタンス Δ𝐶𝑠

図 3.19 シールドの厚みに対する周波数応答の変化量（Δ = Ag 0.1 𝜇m − Cu 5.5 𝜇m）
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3.6 まとめ
信号の完全性を保ちつつ EMIを抑制可能な導体シールドの開発，先行研究で不明確となっ
ている Shielded-FPCの周波数応答と時間応答の対応関係についての定量的評価を目的として，
一次・二次定数の実験的算出法を提案し，その妥当性について検討した．実験的に算出する際
に問題となる不要成分の補正手法を組み込むことで，線路長の半波長以下の周波数帯域で，線
路長 𝑙 に関わらず不要成分に影響されない実験的算出が可能となり，算出可能な周波数の広帯
域化が可能となった．また，シングルエンド・差動伝送の線路だけで無く，分散を持つ伝送線
路に対しても提案手法は適用可能であることを示した．提案手法において最も重要なのは，分
散特性を考慮した RLGC等価回路モデルを実験的に構築可能であり，構築した RLGC等価回
路モデルと伝送線路理論に基づいた定量的評価が可能となる点である．
提案手法における一次・二次定数を実験的に算出可能な帯域は，既存手法であるオープン
ショート法と比較して 2 倍となった．また提案手法は VNA で測定した散乱行列を用いるた
め，インピーダンスアナライザと比較してもより広帯域の評価が可能である．ただし，従来の
一般的な物理ん現象が明らかな伝送線路への適用を前提とした実験的算出法と同じく，算出可
能帯域は 𝜆

2 である．
提案手法によって実験的に構築した，周波数分散を考慮した RLGC等価回路モデルによる
定量的評価は，今後のシールド設計において有効な評価手法の 1つとなる．Shielded-FPCの
分散特性が周波数・時間応答に与える影響を定量的に評価し，シールド設計・評価におけるガ
イドラインを構築していくことが，今後の大きな課題となる．
本章では，マイクロプローブを用いた直接測定および短い伝送線路モデルを用いることで，

1 GHzまでの実験的算出を可能とした．ただし，どのようなモデルでも直接的な測定ができる
わけでなく，半波長共振を高周波にシフトさせるために伝送線路の物理長を短くするのにも限
界がある．そのため，提案手法の制約となっている 𝜆

2 での誤差要因の更なる追求や，制約をう
けない広帯域実験的算出法の提案も必要である．
一次・二次定数の周波数応答と近傍磁界のシールド効果との関係から，分散特性の数式的表
現が構築でき，シールドの厚さや FPCの各種パラメータから分散特性が予測できるようにな
ることも，シールド設計において解決しなければならない課題である．
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実験的算出法の制約の打破

. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

第 3章で提案した，Shielded-FPCの周波数分散に対応した新たな実験的算出法および不要
成分の補正手法の確立により，先行研究および電磁界解析結果の妥当性が示された．これによ
り，周波数分散が発現している支配的な一次定数のパラメータが明らかとなった．本章では，
実験的算出法の算出誤差の要因と打開策を既存手法を基に検証し，支配的周波数分散成分と
Shielded-FPC の構造的特性を考慮した，算出制約を受けない新たな広帯域実験的算出法を提
案する．
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

4.1 実験的算出法の算出誤差の要因とその打開策
3章 4節 2項において，VNAで測定された線路長 200 mmのシングルエンド伝送のマイク

ロストリップ線路では，散乱行列 S パラメータの非対称（𝑆11 ≠ 𝑆22，𝑆12 ≠ 𝑆21）が存在し，こ
の非対称が実験的算出に直接影響することを説明した．また，半波長共振周波数において 𝑆11

と 𝑆21 で位相の反転周波数が異なっていることがわかっている．
一方で，シリコンウェハー上の集積回路を評価する半導体分野でも測定時の不要成分の影響

が問題となっており，測定ウェハー（DUT）と測定プローブ先端から DUT間（不要成分）の
形状や誘電率の違いが，測定精度の低下を招くことが明らかとなっている [38]．また，その測
定精度の低下が，実験的算出そのものに大きく影響することも示されている [27]．これらの先
行研究ではこの対策として，不要成分の影響を 3D 電磁界シミュレータによりモデル化する
ことでプローブ先端の寄生容量 𝑐𝑝 を決定し，伝送線路理論に基づいて 𝑐𝑝 の影響を取り除く
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De-Embedding手法が使用されている．
以上から算出誤差の要因について，3章 4節 1項の伝送線路の周波数分散が小さく十分無視
できるモデルを用い，a)模擬的な位相ずれ補正による算出誤差の抑制と，b)模擬的な寄生容
量 𝑐𝑝 補正による算出誤差の抑制の 2つについて検討した．

4.1.1 模擬的な位相ずれ補正による算出誤差の抑制

図 4.1に，𝑆11 と 𝑆21 の位相の反転周波数を変化させた場合の実験的算出結果を示す．この
結果から，位相の反転周波数を一致させることで算出誤差は最小となり，𝑆11，𝑆21 のどちらが
低い周波数なのか高い周波数なのかによって算出誤差の傾きが変わることがわかる．𝜆

2 での算
出誤差は非対称性を考慮して位相を補正したとしても，完全には取り除くことができないこと
が明らかとなった．

(a)振幅特性 (b)位相特性 (c)特性インピーダンス |𝑍0 |

図 4.1 位相の反転周波数を変化させた場合の実験的算出結果

4.1.2 模擬的な寄生容量補正による算出誤差の抑制

ここでは，伝送線路のコネクタやハンダ付けにより，DUT両端に寄生容量 𝑐𝑝 が生じている
と仮定し，𝑐𝑝 を模擬的に組み込むことで半波長共振での算出誤差がどのように変化するのか
を検討した．
図 4.2に，マイクロストリップ線路の両端に，𝑐𝑝 の影響を考慮した場合の集中定数回路を示
す．この時，損失のある長さ 𝑙 の DUTにおける伝送線路表現は次式で与えらえる．

F ′ =

[
𝐴′ 𝐵′

𝐶 ′ 𝐷 ′

]
=

[
cosh 𝛾𝑙 𝑍0 sinh 𝛾𝑙
1
𝑍0

sinh 𝛾𝑙 cosh 𝛾𝑙

]
(4.1)
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図 4.2 𝑐𝑝 の影響を組み込んだ集中定数回路

よって 𝑐𝑝 の影響を含む全体の縦続行列 F は次式となる．

F =

[
1 0

𝑗𝜔𝑐𝑝 1

] [
𝐴′ 𝐵′

𝐶 ′ 𝐷 ′

] [
1 0

𝑗𝜔𝑐𝑝 1

]
(4.2)

逆行列を使用し，F ′ について整理すれば次式のような形となる．[
𝐴′ 𝐵′

𝐶 ′ 𝐷 ′

]
=

[
𝐴 − 𝐵 𝑗𝜔𝑐𝑝 𝐵

−𝐴 𝑗𝜔𝑐𝑝 − 𝐷 𝑗𝜔𝑐𝑝 + 𝐶 − 𝐵𝜔2𝑐2
𝑝 𝐷 − 𝐵 𝑗𝜔𝑐𝑝

]
(4.3)

ここで，
𝐴′ = cosh 𝛾𝑙 = 𝐴 − 𝐵 𝑗𝜔𝑐𝑝
𝐵′ = 𝑍0 sinh 𝛾𝑙 = 𝑍0 sinh{cosh−1 (𝐴 − 𝐵 𝑗𝜔𝑐𝑝)} = 𝐵

𝐶 ′ =
1
𝑍0

sinh 𝛾𝑙 =
1
𝑍0

sinh{cosh−1 (𝐴 − 𝐵 𝑗𝜔𝑐𝑝)}
(4.4)

であるから，𝐴 = 𝐷 であるとすれば 𝑐𝑝 の影響を考慮した二次定数は次式のように決定できる
[27]．

𝑍0 =

√
𝐵′

𝐶 ′ =
𝐵

sinh{cosh−1 (𝐴 − 𝐵 𝑗𝜔𝑐𝑝)}

𝛾 =
1
𝑙

cosh−1 √𝐴′𝐷 ′ =
1
𝑙

cosh−1 (𝐴 − 𝐵 𝑗𝜔𝑐𝑝)
(4.5)

測定データには，測定やその他の不確かさのため，この 𝑐𝑝 の影響が不足または過剰に含まれ
てしまっている可能性があり [27]，𝑐𝑝 の値は負の可能性もある．提案手法の制約である半波
長共振での誤差要因と 𝑐𝑝 との関係を明らかにするため，𝑐𝑝 の影響を模擬し，値を変化させる
ことで実験的に算出した．
図 4.3に，𝑐𝑝 を変化させた場合の特性インピーダンス 𝑍0 の算出結果を示す．約 𝑐𝑝 = 103

fFで半波長共振における変動誤差が最小となることを確認した．fF（10−15 F）という極僅か
なキャパシタンスにより，半波長共振での誤差は大きく変化することがわかる．
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(a) 𝑐𝑝 = 53 fF (b) 𝑐𝑝 = 103 fF (c) 𝑐𝑝 = 153 fF

図 4.3 𝑐𝑝 を変化させた場合の実験的算出結果

次に，散乱行列パラメータの位相ずれとの関係を検討するために，提案手法である 𝑐𝑝 = 0

fFの場合と，算出誤差が最小となる 𝑐𝑝 = 103 fFの場合とで結果を比較する．図 4.4に一次・
二次定数の算出結果，図 4.5に散乱行列の逆算結果を示す．
図 4.4，図 4.5より，𝑐𝑝 の影響を考慮した実験的算出により半波長共振での算出誤差が小さ
くなると同時に，散乱行列についても変化が確認できる．図 4.5 (e)の位相特性の比較により，
お互いの半波長共振における反転周波数が，位相 0で交差するように補正されていることがわ
かる．これは，前項で模擬的に位相を変化させた場合と同じ結果であり，測定された散乱行列
の位相ずれの要因は 𝑐𝑝 の影響に起因したものであるといえる．
先行研究では，𝑐𝑝 は測定プローブ先端から DUT間（不要成分）の形状や誘電率の違いによ
る寄生キャパシンタンスであると説明されている．本論文の不要成分は，同軸ケーブルとマイ
クロストリップ線路とを接続するためのコネクタである．コネクタの影響は，提案手法である
不要成分の補正手法によって取り除かれるが，唯一コネクタから漏れる電界 E については考
慮されていない．電界 E はキャパシタンスとして表すこともでき，伝送線路の共振周波数で
は電界の放射が強まる．このモデルにおける 𝑐𝑝 とは，コネクタから生じる極僅かな電界E を
意味すると考えられる．
この結果からシングルエンド伝送における単純なマイクロストリップ線路においては，𝑐𝑝
による影響を考慮することで半波長共振での誤差要因を最小限に抑えることができることを示
した．しかし，位相補正と同様に，完全には算出誤差をなくすことはできないことが明らかと
なった．ただし，𝜆

2 の倍数で生じている全ての算出誤差が抑えられるため，適用前よりは，広
帯域にわたり特性傾向を正しく掴めるようになる．
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(a)特性インピーダンス |𝑍0 | (b)伝搬定数 𝛾（減衰定数 𝛼・位相定数 𝛽）

(c)レジスタンス 𝑅𝑠 (d)インダクタンス 𝐿𝑠

(e)コンダクタンス 𝐺𝑠 (f)キャパシタンス 𝐶𝑠

図 4.4 𝑐𝑝 の有無による一次・二次定数の実験的算出結果（赤：𝑐𝑝 = 0，青：𝑐𝑝 = 103 fF）
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(a)振幅特性 𝑆11 (b)位相特性 𝑆11

(c)振幅特性 𝑆21 (d)位相特性 𝑆21]

(e)透過・反射特性の位相比較

図 4.5 𝑐𝑝 の有無による散乱行列の逆算結果（赤：𝑐𝑝 = 0，青：𝑐𝑝 = 103 fF）
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4.1.3 薄い導体シールドに起因する周波数分散での問題点

本論文の Shielded-FPCのような周波数分散を持つ伝送線路では，一般的な伝送線路とは大
きく異なる点がある．それは，𝐿𝑠 などのパラメータが周波数によって大きく変化するため，
波長短縮効果 [41]により伝送線路が持つ共振周波数が単純な波長の倍数とはならないという
点である．
つまり，前述の a)模擬的な位相ずれ補正による算出誤差の抑制，b)模擬的な寄生容量 𝑐𝑝 補

正による算出誤差の抑制 で検討した，単純な位相補正および寄生容量補正による算出誤差の
抑制ができないことを意味する．b) の検討のように一定の値の寄生容量素子を用いて補正し
た場合，𝜆

2 の算出誤差は抑制できたとしても，高次の共振周波数（𝜆，3
2𝜆，· · ·）では補正され

ず逆に算出誤差が大きくなってしまう．
そのため，先行研究同様に電磁界解析を用いて不要成分の等価回路を推定したり，これまで

同様に De-embedding法を適用しなければ，周波数分散を持つ伝送線路に対する実験的算出法
の算出誤差は抑制できない．
実験的算出法の制約を完全に打破するためには新たなアプローチが必要である．

4.2 算出誤差による算出帯域の制約を受けない実験的算出法
ここで，実験的算出法に関して，従来手法，提案手法を含めもう一度整理する．
VNAを用いた伝送線路の一次・二次定数の実験的算出法は，伝送線路の半波長共振周波数

（𝜆
2）で算出誤差が生じるため，算出可能な帯域は 𝜆

2 以下の周波数に制限される．この制約の
打開策として，大別すると De-Embedding法によって伝送線路の不要成分を除去して測定精度
を向上させる方法 [36]と，物理現象に基づいて数値フィッティングする方法 [26, 27]の 2通り
がある．前者は実験的算出法の精度向上には必要不可欠な技術であるが，第 3章および前節の
検証により，𝜆

2 の算出誤差を完全に取り除くことができないことが明らかとなった．後者は一
般的な伝送線路の物理現象を基に，一次定数が周波数 𝑓 の関数でフィッティングできることを
利用して 𝜆

2 を超える算出を可能とする．関連して，ガンマシャントゼット（Gamma-Shunt-Z:

GSZ）法 [29]についても説明したが，一次定数のコンダクタンス 𝐺𝑠 とキャパシタンス 𝐶𝑠 の
周波数特性を，理論解析等を用いて予め推定する必要がある．
このように，従来の手法は物理現象が明確である伝送線路への適用を前提としており，これ

まで Shielded-FPCの周波数分散の物理現象は不明確であったことからこれらの既存手法の適
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用は困難であった．しかし，第 3章の実験的産出法の提案によって，薄い導体シールドに起因
する周波数特性は，𝑅𝑠，𝐿𝑠 成分の周波数分散が支配的であることが明らかなものとなり，こ
うした従来手法を拡張し，高周波まで算出できる可能性がでてきた．
本章では，FPCの主要使用周波数である 1 GHz前後の高速デジタル信号に着目し，高調波
成分も十分に考慮した 20 MHz ∼ 10 GHzの帯域において，𝜆

2 の算出制約を受けない一次・二
次定数の実験的算出法を提案する．第 3 章で提案した実験的算出法に対して，Shielded-FPC

の周波数分散特性と構造的特性を考慮した GSZ法を組み込むことで検討した．

4.2.1 Shielded-FPCモデルと測定系

図 4.6および表 4.1に Shielded-FPCモデルの上・断面図および断面構造を示す．基板幅 10

mmの FPCの中央には差動信号を励振するための線路幅 𝑤𝑡 が 50 𝜇m，線路間隔 𝑠 が 100 𝜇m

の 4本の信号線（Ground-Signal-Signal-Ground: GSSG）があり，端から 2 mmの位置には導
体シールド接地のための幅 500 𝜇m の GND 線が設けられている．伝送線路近傍には FPC 両
面に “Cu 5.5 𝜇m”または “Ag 0.1 𝜇m”の導体シールドが実装され，導体シールドは FPCの始
端と終端で幅 500 𝜇mの GNDに接続される．なお，Agと Cuの導電率 𝜎 の差は約 5%であ
るため，導電性シールドの厚みのみの影響を検討できる．また，導体シールドを実装すること
によって生じる平行平板モードと，接地することによって生じる導波管モードは，本論文の一
次・二次定数の算出には影響しないことをあらかじめ確認している．
このモデルは，高密度配線として実用的なレイアウトを想定しているため，導体シールド未実
装時の FPC単体の差動インピーダンス 𝑍𝐷𝑀 は 100 Ωには設計されていない．Shielded-FPC

の c ∼ e層は比誘電率 𝜀′𝑟 = 2.6，誘電正接 tan 𝛿 = 0.002，g ∼ h層は 𝜀′𝑟 = 3.3，tan 𝛿 = 0.007の誘
電体である．線路長は 200 mmと 100 mmの 2種類であり，実験的算出の際に De-Embedding

法により不要特性を取り除くために使用される．
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(a)上面図

(b)断面図

図 4.6 Shielded-FPCの断面図

表 4.1 Shielded-FPCの断面構造

0.1 𝜇m-thick Ag shield

“Ag 0.1 𝜇m”

5.5 𝜇m-thick Cu shield

“Cu 5.5 𝜇m”

Shield

a: passivation 5 𝜇m

b: shield Ag 0.1 𝜇m Cu 5.5 𝜇m

c: adhesion 10 𝜇m

FPC

d: cover lay Polymide 12.5 𝜇m

e: adhesion 27.5 𝜇m

f: pattern Cu foil 12 𝜇m + Thin coating 6 𝜇m

g: substrate Polymide 25 𝜇m

Shield

h: adhesion 10 𝜇m

i: shield Ag 0.1 𝜇m Cu 5.5 𝜇m

j: passivation 5 𝜇m
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図 4.7 Shielded-FPCの伝送特性の測定系

図 4.7に Shielded-FPCの散乱行列の測定系を示す．Shielded-FPCの両端には，同軸ケーブ
ルと FPCとを接続するためのテストフィクスチャである FPCアダプタが接続される．FPCア
ダプタの未使用ポートは，不要な反射を抑えるためにショートコネクタで GNDに短絡される．
4ポート測定をした後，ミックスド・モード Sパラメータに変換することで，実験的算出に必
要な差動モード散乱行列が得られる．ここで VNAの校正面は同軸ケーブルの先端である．コ
ネクタや FPC アダプタ自体の不要特性は，実験的算出プロセス内の De-Enbedding 法により
除去される．De-Embedding法では，線路長 200 mmと 100 mmモデルの測定系全体の特性の
差分として，不要成分が除去された Shielded-FPC単体 100 mmに相当する S が抽出できる．
この新たな実験的算出手法の検証に，FPC Adapterを使用し，かつ伝送線路の物理長が長い
モデルを利用するのは理由がある．第 3章でも述べているように，FPC Adapterを利用した場
合には固有の共振によって 100 MHz程度に算出可能な帯域が制限され，さらに，物理長が長
いほど共振周波数が低い周波数となるためである．
このような実験的算出にとって悪条件な場合においても，算出誤差による制約なく広帯域に
算出できるかを検証する．



4.2 算出誤差による算出帯域の制約を受けない実験的算出法 53

4.2.2 一次・二次定数の広帯域実験的算出法の提案

図 4.8に周波数分散を持つ伝送線路の一次・二次定数の実験的算出フローチャートを示す．
“Conventional”は第 3章で提案した実験的算出法である．初めに，校正済みのベクトルネット
ワークアナライザ（Vector Network Analyzer: VNA）を用いて，Shielded-FPC の散乱行列 S

を測定する．ここで，S には測定の際に必要不可欠であるテストフィクスチャなどの不要特性
が含まれている．そのため，伝送線路理論に基づく De-Embedding法を適用することで，長さ
の異なる 2 つの伝送線路から線路のみの純粋な S を抽出する．次に，De-Embedding された
S と F 行列の伝送線路表現から，二次定数である 𝑍𝐷𝑀 と複素伝搬定数 𝛾 を算出する．この
二次定数の積と商の関係から，一次定数である 𝑅𝑠，𝐿𝑠，𝐺𝑠，𝐶𝑠 を直接算出することが可能と
なる．この方法では算出誤差の影響が大きいため 𝜆

2 が算出限界となる．そのため高い周波数
まで算出するためには，物理的に線路長が短いモデルを製作するか，不要特性の影響を限りな
く小さくするために，マイクロプローブを用いて直接 S を測定する必要があった．
そこで，“Conventional” に GSZ 法を組み込むことで実験的算出の広帯域化を検討した．

“Proposed”は，Shielded-FPCの周波数分散と構造的特性，実験的算出結果において 𝛾 の算出
誤差が小さいことを利用した手法である．GSZ法を組み込むことにより，𝜆

2 の算出誤差の影
響が取り除かれた差動インピーダンス 𝑍 ′

𝐷𝑀 は次式で与えられる [29]．

𝑍 ′
𝐷𝑀 =

𝛾

𝐺 ′
𝑠 + 𝑗𝜔𝐶 ′

𝑠
, where 𝐺 ′

𝑠 = 𝜔𝐶
′
𝑠 tan 𝛿 (4.6)

ここで，𝐺 ′
𝑠 と 𝐶 ′

𝑠 は半波長共振の影響が取り除かれたコンダクタンスとキャパシタンスであ
り，𝐺 ′

𝑠 は角周波数 𝜔および 𝐶 ′
𝑠 と基板材料の tan 𝛿 から決定できる．

問題となるのは，𝐶 ′
𝑠 をどのように決定するかである．マイクロストリップ線路などの一般

的な伝送線路では，実効比誘電率の影響により，周波数が高くなるほど 𝐶𝑠 が低下する周波数
特性を持つ．Shielded-FPCに着目すると，FPC両面には導体シールドが実装されており，電
界は FPC内部に集中した状態である．そのため，第 3章の実験的算出結果と電磁界解析結果
からも確認できるように，検討周波数である 20 MHz ∼ 10 GHzでは 𝐶𝑠 は一定であり，実効
比誘電率による周波数特性を十分無視できることが明らかとなった．以上から，本論文では実
験的算出によって得られた 𝜆

2 よりも低い周波数での 𝐶𝑠 の値を基に，10 GHzまで一定の補正
データを生成することで 𝐶 ′

𝑠 を決定した．
一方で，図 4.6の Shielded-FPCモデルのように，複数種類の誘電体で構成された複合基板
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材料の場合では，𝐺 ′
𝑠 の算出に必要な tan 𝛿 をどのように決定するかも問題である．本論文の

tan 𝛿 には物理モデル [42]を用い，誘電体基板各層の相加平均により求めた基板材料全体の等
価的な誘電正接 tan 𝛿′ を使用した．
最終的に，𝐺 ′

𝑠 と 𝐶 ′
𝑠 を用いた GSZプロセスにより 𝜆

2 の制約を受けない 𝑍 ′
𝐷𝑀 が算出され，

二次定数である 𝑍 ′
𝐷𝑀 と 𝛾 から，一次定数である 𝑅′

𝑠，𝐿 ′
𝑠 が直接算出できる．

図 4.8 実験的算出フローチャート
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4.2.3 広帯域実験的算出結果の妥当性検証

図 4.9に “Conventional”および “Proposed”による一次・二次定数の実験的算出結果と，結
果の妥当性の検証のため，FEMによる電磁界解析（商用ソフトウェア ANSYS 2D Extractor）
結果との比較を示す．FPC アダプタを使用して S を測定した場合，第 3 章のシングルエン
ド Shielded-FPC モデルのように，実験的算出可能な帯域は FPC アダプタ固有の共振により
100 MHz 程度に制限されてしまうことがわかっている．これと同様に，この検討モデルに
おいても，“Conventional” では 350 MHz 付近の 𝜆

2 の影響を受け，100 MHz よりも高い周波
数での算出精度が著しく低下し，実験的算出が困難となっていることが確認できる．一方，
“Proposed” では，実験的算出と FEM の結果に絶対値の差が生じているものの，シングルエ
ンド Shielded-FPC モデルのように，線路長が長く FPC アダプタを使用する悪条件であって
も，従来の 100 倍にあたる測定対象の 10 GHz まで，Shielded-FPC 特有の一次・二次定数
の周波数分散が算出できていることが確認できる．ここで，図 4.9 (b) に示す位相速度 𝑣𝑝 は
“Conventional”と “Proposed”で同一であるが，これは GSZ法の仕様上，“Conventional”の 𝛾

を使用して “Proposed”の一次・二次定数を算出しているためである．
第 3章では，SEMで観察した実際の断面形状を基に解析モデルを構築することで，実験的算

出法と解析結果の絶対値の差を埋めることができることを実証した．本章では Shielded-FPC

が持つ一次・二次定数の周波数分散特を広帯域に算出する手法の提案とその妥当性の検証に主
眼を置いているため，絶対値の差については検証しない．FPCのようにスケールが小さく微細
な伝送線路モデルになるほど，製造誤差を無視した電磁界解析では正確な特性評価は困難とな
る．実験的算出法であれば，サンプルの伝送特性測定のみで，実際の製造誤差等を考慮した正
確な一次・二次定数の評価が可能となる．
本手法により，測定系や Shielded-FPCの物理長にとらわれず，広帯域にわたり実験的に周

波数分散を持つ一次・二次定数を算出可能となったことで，製造誤差を考慮した正確な特性の
把握や定量的評価への貢献が期待できる．
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図 4.9 第 3章提案手法と第 4章提案手法による一次・二次定数の実験的算出結果と
有限要素法との比較
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4.3 まとめ
本論文では，高速伝送線路を想定した 20 MHz ∼ 10 GHzに着目し，薄い導体シールドに起

因した周波数分散のための，半波長共振での算出制約を受けない一次・二次定数の実験的算出
法を提案した．従来手法では，算出誤差の影響により算出帯域は半波長共振以下の周波数であ
る必要があった．そこで，Shielded-FPCの周波数分散と構造的特性を考慮した GSZ法を組み
合わせた新たな実験的算出法を検討することで，算出制約の打開を図った．これまで物理現象
が不明確であった Shielded-FPC の周波数分散特性において，周波数分散の支配的成分が 𝑅𝑠

と 𝐿𝑠 であること，構造的特性により 𝐶𝑠 が一定と見做せることが明らかとなったことで，こ
れまで不可能であった実験的算出法に対する GSZ法の適用が実現され，半波長共振での算出
制約を超えた広帯域にわたる周波数分散の実験的算出が可能となった．
これにより，先行研究で解析的に示されていた Shielded-FPCの一次・二次定数の周波数分

散の妥当性が，全ての帯域で確実なものとなった．実験的算出法の確立により，解析と実測
両面からの定量的評価が可能となったことで，製造誤差等を考慮した高精度な評価を実現で
きる．
しかし，実験的算出法と電磁界解析による評価は，指定された特定の設計条件または試作モ

デルにしか適用できない．伝送線路の信号品質を保ちつつ，不要電磁放射を抑制可能な薄い導
体シールドを線路近傍に実装した伝送線路を設計するためには，周波数分散の物理現象を解明
し，物理現象が明らかである一般的な伝送線路と同様に，定量的表現を用いた特性の予測がで
きるようになる必要がある．
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第 5章

薄い導体シールドに起因する一次定
数の周波数分散特性の定量的表現

5.1 はじめに
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

周波数分散を考慮した伝送線路設計を実現するためには，周波数分散を定量的に表現でき
る手法が必要となる．本章では，物理現象が不明確である薄い導体シールドを実装することで
生じる周波数分散について，近傍磁界のシールド効果と紐付けて検証する．検証結果から，周
波数分散が定量的にどのように表現できるのかを事実的根拠から示し，物理現象に基づいた定
量的表現手段を構築する．
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

実験的算出法の提案および先行研究の妥当性の実証により，実測と解析両面からの定量的評
価が可能であることを示した．本章以降の検証では，周波数分散特性に大きく影響する，製造
誤差や金属導体の表面荒さ等の影響を除外するため，主に電磁界解析の理想的なモデルに基づ
いて，数式を用いた定量的表現を構築する．
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5.2 周波数分散特性と近傍磁界との対応関係
一次・二次定数の周波数分散を定量的に表現するためには，一次定数の周波数分散の要因で
ある近傍磁界およびシールド効果との対応関係を明確にし，どのように表現されるのかを検証
する必要がある．ここでは，伝送線路上の近傍磁界の主成分 𝐻𝑦 に着目し，シールド効果の観
点から一次定数である 𝐿𝑠 は定量的にどのように表現できるのかを議論する．
近傍磁界を測定するにあたり，これまで実験的に検討してきた Shielded-FPCモデルは，寸
法がマイクロオーダーであるため測定が非常に難しい．そのため本検討では，FR-4基板上に
差動線路を実装した，ミリオーダーの一般的な PCB モデルを使用し，薄い導体シールドを
PCB上に実装した際の近傍磁界を測定した．さらにベンチマークとして，有限要素法（Finite

Element Method: FEM）による電磁界解析（商用ソフトウェア ANSYS[43]）結果とも比較
した．

5.2.1 Shielded-PCBモデル

図 5.1および表 5.1に，薄い導体シールドを差動線路近傍に実装した PCB（以下，Shielded-

PCB）モデルの断面図および断面構造を示す．基板幅 100 mmの PCBの中央には，差動信号
を励振するための線路幅 𝑤𝑡 が 1.9 mm，線路間隔 𝑠 が 1.0mmの差動線路がある．差動線路の
左右には，コネクタを接続するための，18.5 mmのガイドラインが設けられている．線路近傍
には，厚み 200 𝜇mの発泡樹脂シートを介して，“Cu 5.5 𝜇m”または “Ag 0.1 𝜇m”の導体シー
ルドが実装されている．ここで，Cuには 5.8 × 107 S/m，Agには 6.1 × 107 S/mのバルクの導
電率を用いた．Cuと Agの導電率 𝜎 の差は約 5%であり，透磁率 𝜇 の差も約 0.001%と非常
に小さいため，導電性シールドの厚さのみの影響を検討できる．なお，薄い導体シールドは後
付けによる簡易的な実装を想定しているため，GNDには接地されず基板表面に浮いた状態で
あるが，GND接地の有無に関わらず結果が変わらないことを予め確認している．

“Cu 5.5 𝜇m”は 140 MHzより高い周波数で表皮深さよりも厚く，近傍磁界 SEが期待できる
一般的な厚みの導体シールドである．一方，“Ag 0.1 𝜇m”は本論文の検討周波数 20 MHz ∼ 10

GHzにおいて表皮深さよりも薄く，近傍磁界 SEが不十分であると同時に，高速信号伝送時に
周波数分散による伝送線路不整合等によって EMIの影響が大きいと想定される非常に薄い厚
みの導体シールドである．
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(a)上面図

(b)断面図

図 5.1 Shielded-PCBモデル

表 5.1 Shielded-PCBの断面構造

Shielded-PCB

0.1 𝜇m-thick Ag shield “Ag 0.1 𝜇m”

a: shield or

5.5 𝜇m-thick Cu shield “Cu 5.5 𝜇m”

b: insulation Foam resin sheet 200 𝜇m

c: pattern Cu 35 𝜇m

d: substrate FR-4 1.53 mm

e: ground Cu 35 𝜇m
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5.2.2 近傍磁界およびシールド効果の評価系

図 5.2に近傍磁界の測定系を示す．近傍磁界の測定には，4ポート VNAおよび近傍磁界プ
ローブを用いた．2つの物理ポートを Shielded-PCBに接続することで論理ポート 1を構築し，
もう 1 つの物理ポートを近傍磁界プローブに接続することで論理ポート 2 を構築した．この
論理ポート間の伝送特性 |𝑆𝑠𝑑21 | を測定することで，近傍磁界を間接的に測定することができ
る．なお，Shielded-PCBは 50 Ωで終端し，近傍磁界プローブで線路直上の主成分 𝐻𝑦 を測定
した．測定点は線路直上かつ導体シールドから 0.1 mm上空とした．
図 5.3に近傍磁界の解析モデルを示す．解析モデルも実測と同様に，線路直上かつ導体シー
ルドから 0.1 mm上空の磁界主成分 𝐻𝑦 を電磁界解析 FEMを用いて算出した．なお，金属導
体内部にもメッシュを設定し，表皮効果による影響を正しく評価可能であることを予め確認し
ている．
測定誤差やモデルの製造誤差の影響を避けるため，Shielded-PCBの一次・二次定数の周波
数分散についても，FEMを用いて算出した結果を使用する．

図 5.2 近傍磁界の測定系

図 5.3 近傍磁界の解析モデル
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𝐻𝑦 において，導体シールド実装時を “with Shield” 𝐻𝑦，導体シールド未実装時を “without

Shield” 𝐻𝑦 とすれば，近傍磁界 SEである 𝑆𝐸𝐻𝑦 は次式で求められる．

𝑆𝐸𝐻𝑦 = 20 log10

( “without Shield” 𝐻𝑦

“with Shield” 𝐻𝑦

)
[dB] (5.1)

5.2.3 周波数分散と近傍磁界シールド効果の対応

図 5.4に FEMにより算出した，shielded-PCBの一次定数の周波数分散特性 𝑅𝑠，𝐿𝑠 を示す．
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ここでは，近傍磁界と密接に関係している一次定数の 𝐿𝑠 に着目する．さらに，薄い導体
シールドに起因する影響を検討するために，導体シールドの解析条件を，完全導体 “perfect

electric conductor: PEC”とした場合についても解析し，“with Shield”と “without Shield”それ
ぞれの周波数応答と “PEC”との差分を，新たに Δ𝐿𝑠 と再定義した．
図 5.5に，Δ𝐿𝑠 の周波数応答を示す．この結果から，“Ag 0.1 𝜇m”のように薄い導体シール
ドを実装した場合には，上限を “without Shield”，下限を “Cu 5.5 𝜇m”として，S字曲線的に
変化するような周波数応答を持つことが確認できる．

“Cu 5.5 𝜇m”は “PEC”との差分が 0，いわゆる周波数分散を持たず，“Ag 0.1 𝜇m”にのみ S

字曲線的に変動するような周波数分散が発現するのかを検討するため，それぞれのシールド条
件における近傍磁界のシールド効果 𝑆𝐸𝐻𝑦 を，実測および電磁界解析により評価した．
図 5.6に，実測および電磁界解析を用いて算出した近傍磁界シールド効果 𝑆𝐸𝐻𝑦 を示す．こ
こで，VNAおよび近傍磁界プローブによって測定可能な最低周波数は 30 MHzである．また，
測定結果の Background Noiseはフロアノイズを意味しており，本実験環境での測定限界であ
る．“Cu 5.5 𝜇m”のシールド効果は，全ての周波数帯域で Background Noiseに埋もれるほど
十分なシールド効果を発揮しているのに対し，“Ag 0.1 𝜇m”のシールド効果は，低い周波数で
はほとんどシールド効果がなく，周波数が高くなるにつれシールド効果が高くなっていること
がわかる．特に，“Ag 0.1 𝜇m”のシールド効果は，ノイズフロアより低い周波数で実測・解析
共に非常によく一致する結果であり，どちらでも評価が可能であることがわかる．
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図 5.7 正規化した Δ𝐿𝑠と近傍磁界の減衰量との関係

この “Ag 0.1 𝜇m”の SE𝐻𝑦 を使用して，真数の逆数を求めた．図 5.7に，Δ𝐿𝑠 の周波数分散
特性と SE𝐻𝑦 の真数の逆数を示す．ここで Δ𝐿𝑠 については，“Ag 0.1 𝜇m”を “without Shield”

で正規化した値である．結果から，減衰量 SE𝐻𝑦 においても Δ𝐿𝑠 同様に S字曲線的に変化し
ていることが確認できる．発現している周波数や S字曲線の傾きに違いが見られるが，これは
SE自体が本検討のようにある 1点で決まるわけではなく，伝送線路構造に対する幾何学的な
平均として決まるためであると考えられる．
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以上から，薄い導体シールドに起因した周波数分散は，近傍磁界の抑制効果の影響を受けて
S字曲線的に変化するような周波数応答を持つことが明らかとなった．Δ𝐿𝑠 の周波数特性は，
低い周波数では “without Shield”と同様であり，周波数が高くなるほど “Cu 5.5 𝜇m”に漸近す
る．このことは，SEの観点からも読み取ることができ，低い周波数では SEがほとんどなく，
周波数が高くなるほど “Cu 5.5 𝜇m”と同等の SEが発揮される．Δ𝐿𝑠 は導体シールドに起因し
た成分であるため，導体シールドを貫通する磁界量が変化しているといえる．つまり Δ𝐿𝑠 だ
けでなく Δ𝑅𝑠 の周波数分散についても，S字曲線に関係する形で表現できる可能性がある．
これらの知見を基に，次の節では，Shielded-FPCの一次定数が持つ周波数分散を，S字曲線
的に変化するシグモイド関数を用いて定量的に表現する手段を構築する．

5.3 定量的表現を検証する Shielded-FPCの一次・二次定数
5.3.1 Shielded-FPCモデル

本モデルは，第 3章の実験的算出法検証モデルと同様である．しかし，製造誤差などの断面
形状の影響を除外するため，解析モデルは矩形形状の理想的なモデルを使用する．
図 5.8および表 5.2に Shielded-FPCモデルの断面図および断面構造を示す．基板幅 10 mm

の FPC の中央には差動信号を励振するための線路幅 𝑤𝑡，線路間隔 𝑠 がそれぞれ 100 𝜇m の
4 本の信号線（Ground-Signal-Signal-Ground: GSSG）があり，端から 2 mm の位置には導体
シールド接地のための幅 500 𝜇mの GND線が設けられている．線路近傍には FPC両面に “Cu

5.5 𝜇m”，または “Ag 0.1 𝜇m” の導体シールドが実装され，導体シールドは FPC の始端と終
端で幅 500 𝜇mの GNDに接続される．なお導体シールドを実装することによって生じる平行
平板モードと，グラウンドへ接地することで生じる導波管モードは，本論文の一次・二次定
数の抽出には影響しないことを予め確認している．ここで，Cuには 5.8 × 107 S/m，Agには
6.1 × 107 S/m のバルクの導電率を用いた．Cu と Ag の導電率 𝜎 の差は約 5% であり，透磁
率 𝜇 の差も約 0.001%と非常に小さいため，導電性シールドの厚さのみの影響を検討できる．
“Cu 5.5 𝜇m”は 140 MHzより高い周波数で表皮深さよりも厚く，近傍磁界 SEが期待できる
一般的な厚みの導体シールドである．一方，“Ag 0.1 𝜇m”は本論文の検討周波数 20 MHz ∼ 10

GHzにおいて表皮深さよりも薄く，近傍磁界 SEが不十分であると同時に，高速信号伝送時に
周波数分散による伝送線路不整合等によって EMIの影響が大きいと想定される非常に薄い厚
みの導体シールドである．このモデルは，高密度配線として 𝑤𝑡 = 𝑠 = 100 𝜇mの実用的なレイ
アウトを想定しているため，導体シールド未実装時の 𝑍𝐷𝑀 は 100 Ωで設計されていない．
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図 5.8 Shielded-FPCの断面図

表 5.2 Shielded-FPCの断面構造

0.1 𝜇m-thick Ag shield

“Ag 0.1 𝜇m”

5.5 𝜇m-thick Cu shield

“Cu 5.5 𝜇m”

Shield

a: passivation 5 𝜇m

b: shield Ag 0.1 𝜇m Cu 5.5 𝜇m

c: adhesion 10 𝜇m 9 𝜇m

FPC

d: cover lay Polymide 12.5 𝜇m

e: adhesion 25 𝜇m

f: pattern Cu foil 12 𝜇m + Thin coating 6 𝜇m

g: substrate Polymide 12.5 𝜇m

Shield

h: adhesion 10 𝜇m 9 𝜇m

i: shield Ag 0.1 𝜇m Cu 5.5 𝜇m

j: passivation 5 𝜇m

5.3.2 Shielded-FPCの周波数分散

一次・二次定数は，モーメント法（Method of Moments: MoM）による電磁界解析（商用ソ
フトウェア SONNET[44]）により得られた Sパラメータから算出した．算出の際の伝送線路
長による共振の影響を避けるため，Shielded-FPCの伝搬方向の長さは検討最大周波数の 1

2 波
長以下となるようにモデル化した．図 5.9に抽出した一次・二次定数の周波数特性を示す．
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図 5.9 Shielded-FPCの一次・二次定数の周波数分散

電磁界解析により算出した一次・二次定数の妥当性は第 3 章および第 4 章の実験的算出法
によって実証されているが，より実測に近い一次・二次定数を算出するためには，線路断面形
状等の製造誤差を解析モデルに組み込む必要がある．本論文ではこの製造誤差や材料の表面
荒さ等の影響を除外するために，図 5.8 に示す理想的な解析モデルを用いた．さらに層構成
については，表 5.2 に示す導体シールド間の全ての誘電体を，比誘電率 𝜀𝑟 = 3.3，誘電正接
tan 𝛿 = 0.03のポリイミドで統一した．なお，保護層である a，j層については解析モデルに考
慮していない．f層においては，実際の評価モデルでは元となる 12 𝜇mの長方形導体をスルー
ホールメッキで 6 𝜇m 厚みを増したものとなっているが，本解析では 18 𝜇m 厚の Cu でモデ
ル化している．シールド条件としては，“Cu 5.5 𝜇m”と “Ag 0.1 𝜇m”に加えて，導体シールド
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未実装 “without Shieled”とした場合と，導体シールドを完全導体（Perfect Electric Conductor:

“PEC”）とした場合の，計 4つの条件について一次・二次定数を抽出した．なお，図 5.9 (b)は
位相速度 𝑣𝑝 を光速 𝑐0 で正規化した算出結果である．
前節より，“Cu 5.5 𝜇m”の場合は近傍磁界に対して，Backgroundノイズに埋もれる程の優

れた SEを持つのに対し，“Ag 0.1 𝜇m”では低い周波数で近傍磁界 SEが不十分となることが
示されている．そのため，薄い導体シールドの不十分な近傍磁界 SEに起因して，3 GHz以下
の周波数で 𝐿𝑠 が増加し，その結果 𝑍𝐷𝑀 は増加，𝑣𝑝 は低下する．𝑅𝑠 は，Δ𝐿𝑠 の増加により導
体シールドに流れる電流が増え，高い周波数では導体シールド厚みに起因した損失により急激
に増加する．近傍電界は，周波数によらず優れた SEにより導体シールド内に閉じこもるため
𝐶𝑠 は一定，𝐺𝑠 は，一般的な物理現象と同様に，誘電体材料の誘電損失により周波数に従って
増加する．ここで，1 GHz以上の周波数において “PEC”よりも “without Shield”の 𝑅𝑠 がわず
かに大きくなっている要因としては，“without Shield”の場合は損失のある GSSG線路に電磁
界が集中するのに対し，“PEC”の場合は GSSGの信号導体とその近傍に実装された PECシー
ルド間に電磁界が集中することで GSSGの GND導体に電流が流れず，その分損失が少ないた
めと考えられる．

5.4 Shielded-FPCの周波数分散の定量的表現の検討
5.4.1 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の物理現象としての区分化

図 5.10に “Cu 5.5 𝜇m”および “Ag 0.1 𝜇m”の導体シールドに起因した Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の周波数
特性を示す．なお，図 5.10 (a)，(b)の Δ𝑅𝑠 については，次式 [45]で与えられる導体シールド
の直流抵抗 𝑅𝐷𝐶 および表皮効果による抵抗 𝑅𝐴𝐶 の理論計算値を，図 5.10 (c)の Δ𝐿𝑠 につい
ては “without Shield”の抽出結果を同時に示している．

𝑅𝐷𝐶 =
1
𝜎𝑤𝑡

(5.2)

𝑅𝐴𝐶 =
1

𝜎𝑤𝛿
where 𝛿 =

√
2

𝜇𝜎𝜔
(5.3)

ここで，𝜎 は導体シールドの導電率，𝑤 は電磁界解析の電流密度から求めた等価幅，𝑡 は導体
シールドの厚み，𝛿 は表皮深さ，𝜇は透磁率，𝜔は角周波数である．
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図 5.10 薄い導体シールドに起因した周波数特性 Δ𝑅𝑠 , Δ𝐿𝑠
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図 5.10 (a)より，表皮深さよりも厚い “Cu 5.5 𝜇m”の場合，𝑅𝐷𝐶 と 𝑅𝐴𝐶 ( 𝑓 ) に従うような
一般的な伝送線路と同様の周波数特性を持っていることが確認できる．．一方で，図 5.10 (b)

の表皮深さよりも薄い “Ag 0.1 𝜇m”の場合，𝑅𝐷𝐶 となる 3 GHzよりも低い周波数で S字曲線
的に変動していることが確認できる．この Δ𝑅𝑠 の S字曲線的な特性は，Δ𝐿𝑠 とほぼ同じ帯域
で発現しており，図 5.10 (c)に示す Δ𝐿𝑠 において，30 MHz付近では “without Shield”に，3

GHz付近では “Cu 5.5 𝜇m”に漸近していることが確認できる．
Δ𝑅𝑠 に着目することで，“Cu 5.5 𝜇m”，“Ag 0.1 𝜇m”の結果および RLGC等価回路モデルに

基づく物理現象の解釈から，薄い導体シールドに起因した周波数分散は，図 5.11と表 5.3に示
すように 4つの大きな周波数帯域に区分できると仮定した．

図 5.11 Δ𝑅𝑠 の物理現象としての区分化

表 5.3 Δ𝑅𝑠 の物理現象としての区分化

区分 物理現象 定量的表現
区分 1 近傍磁界 SEなし Δ𝑅𝑠 = 0

区分 2 近傍磁界 SEが不十分 Δ𝑅𝑠 = 𝜁 ( 𝑓 )

区分 3 近傍磁界 SEが十分 Δ𝑅𝑠 = 𝑅𝐷𝐶

区分 4 表皮効果の発現 Δ𝑅𝑠 = 𝑅𝐴𝐶 ( 𝑓 )
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区分 1 は近傍磁界の SE がとても小さい低周波帯域であると想定される．これは，前節の
𝑆𝐸𝐻𝑦 および図 5.10 (c)の Δ𝐿𝑠 の周波数特性からも読み取ることができる．低周波帯域におい
て表皮深さよりも薄い金属導体では近傍磁界に対する吸収損がとても小さくなる．さらに反射
損においては，金属導体の波動インピーダンスが 1 Ω以下と非常に小さな値なのに対し，近傍
磁界が支配的な空間の波動インピーダンスもとても小さな値となるため，十分な反射損を得る
ことができない [45]，[46]．そのため “without Shield”とほぼ等しい状態となることから Δ𝑅𝑠

は 0となる．区分 2は近傍磁界の SEが徐々に効き始める周波数帯域であると想定される．こ
の周波数帯域では区分 1から 3にかけて S字曲線的に変動することが確認できる．区分 3は
近傍磁界の SEが十分となる周波数帯域であると想定され，Δ𝑅𝑠 は導体シールドの 𝑅𝐷𝐶 と等
しくなる．区分 4は近傍磁界の SEが十分かつ導体シールドの表皮効果を考慮しなければなら
ない周波数帯域であると想定され，Δ𝑅𝑠 は 𝑅𝐴𝐶 ( 𝑓 ) で増加する．この 4 つの帯域区分の妥当
性については第 6章で検討する．
一般的な伝送線路では，区分 3，4の物理現象のみを考えればよく，対応する 𝑅𝐷𝐶 と 𝑅𝐴𝐶 ( 𝑓 )

を用いて数値フィッティングが可能である．一方で Shielded-FPCの場合，区分 3，4に対応す
る導体シールドの 𝑅𝐷𝐶，𝑅𝐴𝐶 に加えて，区分 1から 3にかけて近傍磁界 SEに起因した周波
数分散が生じる．つまり，物理現象が不明確である区分 1から 3の S字型曲線の数値フィッ
ティングを検討することにより，全周波数帯域で Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 を定量的に表現することが可能と
なる．

5.4.2 周波数分散の定量的表現

これまでの検討により，仮定した帯域区分 1から 3では，Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 共に S字曲線的に変動
するような周波数分散を持つことが明らかとなった．本論文では，この S字曲線的に変動する
特性と同様の特性を持った，次式に示す周波数 𝑓 を関数とするシグモイド関数 𝜁 ( 𝑓 ) で表現で
きないかを検証した．

𝜁 ( 𝑓 ) = 𝐾

1 + 𝑒𝛼( 𝑓𝑚− 𝑓 ) (5.4)

ここで，𝐾 は 𝜁 ( 𝑓 ) の正規化定数，𝛼 は 𝜁 ( 𝑓 ) のゲイン， 𝑓𝑚 は 𝜁 ( 𝑓 ) の変曲点である．𝐾 につ
いては，これまでの議論から，Δ𝑅𝑠 の場合は導体シールド厚みに対する 𝑅𝐷𝐶，Δ𝐿𝑠 の場合は
“without Shield”の Δ𝐿𝑠 ( 𝑓 ) として決定できる．区分 1から 3の周波数分散 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 それぞ
れを 𝐾 で正規化し，周波数軸を 10の対数として表すことで，複雑に見えた周波数分散を，上
限 1，下限 0のシンプルな 𝜁 ( 𝑓 ) で表現することができる．
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図 5.12および表 5.4に，“Ag 0.1 𝜇m”における，正規化した Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 それぞれの 𝜁 ( 𝑓 ) に
よるフィッティング結果を示す．ここで，フィッテイング定数である 𝜁 ( 𝑓 ) の 𝛼 および 𝑓𝑚 は
様々な近似方法で推定可能であるが，本論文では粒子群最適化法（Particle Swarm Optimization:

PSO）[47]を用いて探索した．結果から，Δ𝑅𝑠 は正，Δ𝐿𝑠 は負の 𝛼を持つ 𝜁 ( 𝑓 )によってフィッ
ティング可能であることがわかる．ただし，その関係は完全な鏡面対称ではなく，𝛼および 𝑓𝑚

が若干異なる値となった．なお，PSO フィッティングの際に周波数軸を対数で表しているた
め，実際の Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の 𝑓𝑚 の差は約 80 MHzと大きい．フィッティング精度としては，𝜁 ( 𝑓 )
の傾きを制御する 𝛼 に対し，𝜁 ( 𝑓 ) の中心周波数を決める 𝑓𝑚 の方が重要である．0.1 𝜇m厚の
導体シールドが表皮厚みとなる周波数は約 440 GHzであり，薄い導体シールドを線路近傍に
実装することで生じる周波数分散は，物理現象が明らかであるこれまでの一般的な伝送線路の
周波数分散とは大きく異なる．
以上の物理現象に基づいた周波数帯域の区分化と，シグモイド関数を用いたフィッティング

により，従来では不可能であった薄い導体シールドに起因した周波数分散の定量的表現が可能
となることを示した．
次章では，本章での帯域区分の妥当性の検証を検証するため，導体シールドの厚みが異なる

場合の周波数分散の変化 “周波数分散特性の導体厚み依存性”と，断面構造によに支配的な電
磁結合が異なった場合の周波数分散の変化 “電磁結合依存性”について，近傍磁界との対応関
係から明らかにする．

表 5.4 PSO手法を用いたシグモイド関数のフィッティング定数

フィティング定数 Δ𝑅𝑠 Δ𝐿𝑠

最大値 𝐾 𝑅𝐷𝐶 “without Shield” Δ𝐿𝑠 ( 𝑓 )

ゲイン 𝛼 3.960 −4.047

変曲点 𝑓𝑚 8.668 (465.3 MHz) 8.585 (384.6 MHz)
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図 5.12 PSO手法を用いたシグモイド関数による周波数特性のフィティング結果
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第 6章

薄い導体シールドに起因する
一次定数の周波数分散特性と
近傍磁界 SEとの関係

6.1 はじめに
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

第 5章で仮定した，薄い導体シールドに起因した周波数分散特性の定量的表現の帯域区分
について，近傍磁界との対応関係から妥当性を実証する．さらに，シグモイド関数を用いた定
量的表現を基に，周波数分散の導体厚み依存性と電磁結合依存性を評価し，結果から設計ガイ
ドライン構築に向けたノウハウについて整理する．
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .
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6.2 Shielded-FPCの周波数分散および近傍磁界 SEの
導体厚み依存性
6.2.1 検討モデルと近傍磁界の解析

検討モデルは，第 5 章と同じ断面構造を持つ Shielded-FPC モデルである．図 6.1 および
表 6.1 に，Shielded-FPC の断面図および断面構造を示す．異なる導体厚みに対する周波数
分散の変化を検討するために，導体シールドの材料を銅（Cu）に固定し，導体厚み 𝑡 のみ
0.01 ∼ 0.10 𝜇mまでを 0.01 𝜇m刻み，0.10 ∼ 1.00 𝜇mまでを 0.10 𝜇m刻みで，計 19パター
ン変化させた時の Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 を，MoMを用いて算出した．
図 6.2に示すように，近傍磁界および SEの解析には FEMを使用し，観測点は信号線直上
かつ導体シールドから 0.1 mm上空とした．
これら検討に電磁界解析結果を使用するのは，金属の表面荒さなどの製造誤差の影響を除外
するためである．一次・二次定数は MoM，近傍磁界は FEMと，電磁界解析の種類が異なっ
ているが，これはMoMでは近傍磁界 SEを評価するための磁界分布が観測できない事，FEM

では薄い導体シールドに起因する成分 Δを算出するために必要となるシールド条件 “PEC”の
解析設定ができない（PECと異なる材料を共通の GNDに設定できない）事が関係している．
なお，2種類のシミュレータを併用するにあたり，算出した一次・二次定数が同じとなること
をあらかじめ確認している．さらに，FEMでは金属内部にもメッシュを生成し，電流密度分
布より表皮深さなどが正しく解析できることも確認している．
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図 6.1 Shielded-FPCの断面図

表 6.1 Shielded-FPCの断面構造

𝑡 𝜇m-thick Ag shield

Shield

a: passivation 5 𝜇m

b: shield Cu 𝑡 𝜇m

c: adhesion 10 𝜇m

FPC

d: cover lay Polymide 12.5 𝜇m

e: adhesion 25 𝜇m

f: pattern Cu foil 12 𝜇m + Thin coating 6 𝜇m

g: substrate Polymide 12.5 𝜇m

Shield

h: adhesion 10 𝜇m

i: shield Cu 𝑡 𝜇m

j: passivation 5 𝜇m

図 6.2 Shielded-FPCの近傍磁界解析モデル
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6.2.2 周波数分散の導体厚み依存性

図 6.3に，MoMにより算出した支配的な周波数分散成分 𝑅𝑠，𝐿𝑠 の導体厚み依存性を示す．
ここで，𝑅𝑠 については見やすいように両対数グラフとし，電磁界解析の電流密度から求めた
等価幅から求めた 𝑅𝐷𝐶 と 𝑅𝐴𝐶 についても同時にプロットしている．結果から，𝑅𝑠，𝐿𝑠 共に，
導体厚みに応じて周波数分散が大きく変化していることが確認できる．
図 6.3 の周波数応答から，薄い導体シールドに起因した周波数分散 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 を算出する
ため，“PEC”との差分を求めた結果を図 6.4に示す．金属の直流抵抗 𝑅𝐷𝐶 は厚みが薄くなる
ほど高くなっていくが，Δ𝑅𝑠 はシールド厚みに応じた 𝑅𝐷𝐶 より小さくなる周波数で，Δ𝐿𝑠 は
“without Shield”より小さくなる周波数でシグモイド関数的に変動していることが確認できる．
さらにわかりやすくするために，図 6.5に，Δ𝑅𝑠 を 𝑅𝐷𝐶，Δ𝐿𝑠 を “without Shield” Δ𝐿𝑠 で
それぞれ正規化した結果を示す．すると，導体厚みに応じて周波数分散が徐々に周波数シフト
していくような傾向が確認できる．これは，周波数分散の帯域区分 1から 3が，導体厚みに応
じて変化していることを意味する．
Δ𝑅𝑠 において，0.1 mm よりも厚い導体シールドでは途中で特性が途切れている．これは，
正規化した値が 1以上，つまり帯域区分 4の表皮効果による損失増加の影響を徐々に受け始め
ているためである．
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図 6.3 周波数分散特性 𝑅𝑠，𝐿𝑠 の導体厚み依存性（破線: “without Shield”，点線: “PEC”）
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図 6.4 薄い導体シールドに起因した周波数分散特性 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の導体厚み依存性
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図 6.5 正規化した Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の導体厚み依存性
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6.2.3 周波数分散の導体厚み依存性およびフィッティング定数との関係

図 6.6に，式 (5.4)のシグモイド関数 𝜁 ( 𝑓 ) および PSOを用いて探索した，フィッティング
定数 𝛼， 𝑓𝑚 の導体厚み依存性を示す．
フィッティング定数 𝛼 は 𝜁 ( 𝑓 ) の傾きを制御するパラメータである．フィッティング結果よ
り Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 共に，𝛼については，導体シールド厚みが薄くなるほど傾きが急になっていく傾
向があることが確認できる．一方，フィッティング定数 𝑓𝑚 は 𝜁 ( 𝑓 ) の中心周波数を制御する
パラメータである．フィッティング結果と同時にべき関数による近似結果も示している．この
結果から，Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 共に， 𝑓𝑚 は導体シールド厚み 𝑡 に −1でほぼ反比例していることが確認
でき，ある一定の対応関係があるといえる．

6.2.4 Shielded-FPCの周波数分散と近傍磁界 SEとの対応関係

第 5章で仮定した 4つの帯域区分に対する物理現象を明確にするため，近傍磁界 SEとの対
応関係についても検討する．図 6.7に，線路直上 0.1 mmにおける近傍磁界 𝐻𝑦 および 𝑆𝐸𝐻𝑦

の導体厚み依存性を示す．ここで，図 6.7 (a)において，導体シールド厚みに応じて “without

Shield”が変化しているのは，厚みに応じて観測点の高さも変化しているためである．式 (5.1)

より求めた 𝑆𝐸𝐻𝑦 は，図 6.7 (b)のように規則正しい結果となった．導体厚みによらず，低い
周波数では近傍磁界 SEは小さく，ある程度の SEが確保されると一定の傾きで増加すること
が確認できる．
図 6.6と図 6.7の比較から，Δ𝑅𝑠 が 𝑅𝐷𝐶，Δ𝐿𝑠 が 0にそれぞれ漸近する，つまり帯域区分 3

となる時に，全ての導体シールド厚みで SEが 20 dB程度であることが確認できる．つまり，
周波数分散が発現する周波数は SEが 20 dBより低い周波数であることを意味し，SEが 20 dB

より高い周波数では十分に磁界が閉じ込められ，一般的な伝送線路の物理現象と変わりがない
ことを意味している．
この周波数分散と近傍磁界 SEの導体厚み依存性の対応関係から，第 5章の，帯域区分 1か
ら 3の物理現象の解釈およびシグモイド関数を用いた定量的評価の妥当性が実証された．
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図 6.6 PSO手法を用いたシグモイド関数による周波数特性 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の定量的表現
（導体厚み依存性）
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図 6.7 近傍磁界シールド効果の導体厚み依存性（破線: “without Shield”）
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図 6.8 Δ𝑅𝑠 のフィッティング定数 𝑓𝑚 と導体シールドが表皮深さとなる周波数の対応関係

図 6.8は，Δ𝑅𝑠 のフィッティング定数 𝑓𝑚 と，導体シールド厚みが表皮深さとなる周波数と
の対応関係を示したグラフである．十分なシールド効果を持たせるためには，周波数に対する
表皮深さよりも厚い導体シールドを使用しなければならないのが一般的な解釈である．しか
し，図 6.7の近傍磁界 SEの観点から，帯域区分 3，すなわち薄い導体シールドが厚い導体シー
ルドと同程度の SE（20 dB以上）を持つ周波数は，表皮深さとなる周波数より遥かに低い周波
数帯域で生じていることがわかる．この現象は既知である吸収損の観点からは説明ができず，
一般的な物理現象とは異なる物理現象により近傍磁界 SEが発現している可能性を示した．
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6.3 Shielded-FPCの周波数分散および近傍磁界 SEの
電磁結合依存性
前節では，周波数分散の導体シールド厚み依存性について明らかにした．これまでの検証で
は，周波数分散が生じる帯域には近傍磁界 SEと密接な関わりを持っていることを示した．つ
まり，伝送線路の磁界分布が変われば，周波数分散が生じる帯域にも変化が生じるはずであ
る．本検討では，伝送線路の断面構造の違いにより，支配的電磁結合が異なるモデルについて
検証し，周波数分散特性と近傍磁界 SEとの対応関係を検証する．

6.3.1 検討モデルと近傍磁界の解析

これまで検討してきた Shielded-FPCモデルは，導体シールドが両面に実装されたコプレー
ナ型ストリップ差動線路であるため，電磁界結合が複雑であり解釈が難しい．そのため，
Shielded-PCBモデルをベースに検討する．
支配的な電磁結合を判別するために，ここではクロストーク係数を用いた．本来，クロス
トーク係数は，インダクタンス行列やキャパシタンス行列などの結合定数を用いて定義するの
が一般的である．しかし，本論文では設計ガイドラインとの紐付けを想定しているため，クロ
ストーク係数は差動線路の誘電体厚 ℎと線路間隔 𝑠の比として定義した．
図 6.9に，電磁結合依存性の検証するための，差動伝送 Shielded-PCBモデルを示す．基本
的なモデルは，導体シールド未実装時に，線路幅 𝑤𝑡 = 2.05 mm，𝑠 = ℎ = 1.53 mm で ℎ

𝑠 = 1

の時に 𝑍𝐷𝑀 = 100 Ω となるような差動線路である．このパラメータを基準として，𝑠 のみ
±1mmの範囲で 0.1 mmステップずつずらしていった時の，計 21パターンの周波数分散の変
化について検討した．クロストーク係数が 1より大きいほど伝送線路間の電磁界結合が支配的
となり，1より小さいほど伝送線路と GND間の電磁結合が支配的となることを意味している．
このモデルに薄い導体シールド “Ag 0.1 𝜇m”を実装した時の一次・二次定数について，FEM

を用いて算出した．このモデルの場合，導体シールドは GNDに接地されないことから，FEM

でも “PEC”条件を解析可能である．
また，近傍磁界および SEは，これまでの議論と同様に，線路直上かつ導体シールドより 0.1

mm上空の近傍電磁界を FEMを用いて解析した．
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図 6.9 Shielded-PCBの断面図と近傍磁界の解析モデル

6.3.2 電磁結合の評価指標と妥当性

本論文では，電磁結合の度合いを表す指標として，クロストーク係数 ℎ
𝑠 を使用した．これ

は，線路間隔 𝑠が狭いほど係数は大きく，逆に無限に離れている場合には 0と定義でき，電磁
結合強度との対応がとりやすいためである．
一方で，差動線路におけるクロストーク係数は，一般的には差動インピーダンス 𝑍𝐷𝑀 やコ

モンモードインピーダンス 𝑍𝐶𝑀，インダクタンス行列 Lやキャパシタンス行列 C といった
結合定数を用いた次式のクロストーク係数が使用される．

𝜉 =
𝑍𝐷𝑀 − 𝑍𝐶𝑀

𝑍𝐷𝑀 + 𝑍𝐶𝑀
=

1
2

{
−𝐶12

𝐶11
+ 𝐿12

𝐿11

}
=

1
2

{
𝐶𝑚

𝐶1𝑔 + 𝐶𝑚
+ 𝑀

𝐿1

}
(6.1)

𝜉𝐷𝑀 =
1
2
−𝐶12

𝐶11
=

1
2

𝐶𝑚

𝐶1𝑔 + 𝐶𝑚
(6.2)

ここで，𝜉 は電界および磁界結合を考慮した場合，𝜉𝐷𝑀 は電界結合のみを考慮した場合のクロ
ストーク係数である．
これらクロストーク係数による評価指標と，本論文の定義 ℎ

𝑠 の対応関係から，電磁結合の度
合いが正しく評価可能かを検証した．図 6.10に，電磁結合の度合いを示す評価指標の妥当性
検証結果を示す．
結果から，それぞれのクロストーク係数とは線形的な対応関係があることが確認でき，3つ

の指標 ℎ
𝑠，𝜉，𝜉𝐷𝑀 のどれを用いても，電磁結合の度合いを問題なく評価できることを示した．
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図 6.10 電磁結合の度合いを示す評価指標の妥当性

6.3.3 周波数分散の電磁結合依存性

図 6.11に，FEMにより算出した支配的な周波数分散成分 𝑅𝑠，𝐿𝑠 の導体厚み依存性を示す．
ここで，𝑅𝑠 については，電磁界解析の電流密度から求めた等価幅から求めた 𝑅𝐷𝐶 と 𝑅𝐴𝐶 に
ついても同時にプロットしている．ここで，凡例はクロストーク係数 ℎ

𝑠 の値を示している．結
果から，𝑅𝑠，𝐿𝑠 共に，クロストーク係数の違いによっても，周波数分散が若干変化している
ことが確認できる．
図 6.11の周波数応答から，薄い導体シールドに起因した周波数分散 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 を算出する
ため，“PEC”との差分を求めた結果を図 6.12に示す．このモデルでは，電流密度から求めた
等価幅を用いて理論計算した 𝑅𝐷𝐶 と，帯域区分 3 の 𝑅𝑠 の値にずれが生じている．さらに，
Δ𝐿𝑠 についても “without Shield”の最大値が変化していることが確認できる．これは，電磁界
結合の変化により，上空の近傍磁界強度が変化していることを意味する．
さらにわかりやすくするために，図 6.13 に，Δ𝑅𝑠 を 𝑅𝐷𝐶，Δ𝐿𝑠 を “without Shield” Δ𝐿𝑠

でそれぞれ正規化した結果を示す．Δ𝑅𝑠 については 𝑅𝐷𝐶 がずれ正規化ができないことから，
Δ𝐿𝑠 より判断した帯域区分 3となる周波数 1 GHzの値で正規化することで，シグモイド曲線
を算出した．結果から，クロストーク係数に応じて，周波数分散が若干周波数シフトしていく
ような傾向が確認できる．これは，導体シールド厚みが同じでも，電磁結合の違いによって周
波数分散の帯域区分 1から 3が変化することを意味する．
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図 6.11 周波数分散 𝑅𝑠，𝐿𝑠 の電磁結合依存性（破線: “without Shield”，点線: “PEC”）
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(a) Δ𝑅𝑠（破線: 𝑅𝐷𝐶，一点鎖線: 𝑅𝐴𝐶）
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(b) Δ𝐿𝑠（破線: “without Shield”）

図 6.12 薄い導体シールドに起因した周波数分散特性 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の電磁結合依存性
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(b) Normalized Δ𝐿𝑠

図 6.13 正規化した Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の電磁結合依存性
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6.3.4 周波数分散の電磁結合依存性およびフィッティング定数との関係

図 6.14に，式 (5.4)のシグモイド関数 𝜁 ( 𝑓 ) および PSOを用いて探索した，フィッティン
グ定数 𝛼， 𝑓𝑚 の電磁結合依存性を示す．
フィッティング結果より Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 共に，𝛼については，クロストーク係数の違いによるあ
まり大きな変化は見られなかった．一方，フィッティング定数 𝑓𝑚 については，クロストーク
係数とある一定の関係があることが確認でき，べき関数による近似結果から，ℎ

𝑠 の 5累乗根に
比例するような傾向が得られた．
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図 6.14 PSO手法を用いたシグモイド関数による周波数特性 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 の定量的表現
（電磁結合依存性）
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6.3.5 Shielded-FPCの周波数分散と近傍磁界 SEとの対応関係

図 6.15に，線路直上 0.1 mmにおける近傍磁界 𝐻𝑦 および 𝑆𝐸𝐻𝑦 の電磁結合依存性を示す．
ここで，図 6.15 (a)において，クロストーク係数に応じて “without Shield”が変化しているの
は，支配的な電磁結合の変化により，場所により電磁界強度が変化しているためである．式
(5.1)より求めた 𝑆𝐸𝐻𝑦 は，図 6.15 (b) のように周波数分散特性と同様に若干シフトした規則
正しい結果となった．SEが 20 dBを超える周波数も同時にシフトしており，この違いが帯域
区分 1から 3の周波数シフトに関係していると考えられる．
差動励振においては，線路間が強結合なほど，外部に広がる磁界は少なくなる [48]．しか
し，導体シールド実装の観点からすれば，元から線路間が弱結合で外部へ広がる磁界が多い方
が，未実装・実装時で近傍磁界を抑え込む力，いわゆるシールド効果が相対的に大きく見える
ために，このような帯域シフトが生じているといえる．
これらの結果から，同じ導体シールド厚みでも，伝送線路間の結合が強いほど高い周波数に
周波数分散がシフトすることが明らかとなった．言い換えると，同じ導体シールド厚みでも，
線路間の電磁結合を弱めるように若干線路を離すことで，周波数分散を低い周波数にシフトさ
せることができることを意味している．
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(b)シールド効果 𝑆𝐸𝐻𝑦

図 6.15 近傍磁界シールド効果の導体厚み依存性
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6.4 まとめ
本章では，薄い導体シールドを実装した伝送線路の近傍磁界 SEの観点から，なぜ一次定数
の 𝑅𝑠 と 𝐿𝑠 に周波数分散が生じるのかについて明らかにした．薄い導体シールドに起因した
損失成分 Δ𝑅𝑠 の周波数特性と，一般的な伝送線路で生じる物理現象の考え方に基づき，4つの
大きな帯域区分が可能であることも示した．特に，区分 1から 3の周波数分散 Δ𝑅𝑠 と Δ𝐿𝑠 は
近傍磁界 SEと同様に S字曲線的に変化しており，この Shielded-FPC・PCB特有の周波数分
散特性がシグモイド関数により表現できることを示した．
一方で，設計パラメータの観点からは，導体シールドの厚みは帯域区分 1から 3の周波数分
散が生じる帯域と反比例の関係があることを示した．ここで，周波数分散が区分 3に漸近する
周波数での近傍磁界 SEは必ず 20 dBを超えるような値であり，近傍磁界 SEの観点からも反
比例の関係を示した．ただし，表皮深さとの対応関係は見られず，これまで明らかとなってい
るシールドメカニズムとは異なる物理現象であることを明らかとした．
さらに，断面構造に対する電磁結合の違いによっても周波数分散が生じる帯域が変化するこ
とがわかり，グラウンドに対し伝送線路間の結合が強い（クロストーク係数が大きい）ほど周
波数分散を高周波側にシフト可能であることも示した．これは，クロストーク係数を変化させ
ることで，同じ導体シールド厚みでも周波数分散の発現帯域をコントロールできることを意味
しており，設計上どうしても導体シールド厚みを変えられない場合に有効である．
このように，導体シールドの設計条件から周波数分散が生じる帯域を推定することが可能と
なり，設計ガイドラインの構築が期待できる．
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第 7章

Shielded-FPCの設計ガイドラインの
構築

7.1 はじめに
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

ここまでに得られた知見に基づいて，信号品質を保ちつつ EMIを抑制可能な導体シールド
を設計していく上での重要なポイントを整理する．
. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . .

7.2 Shielded-FPCの周波数分散の推定
Shielded-FPCの周波数分散は，導体シールドに起因する成分 Δ𝑅𝑠，Δ𝐿𝑠 に着目すると，4つ

の周波数帯域区分とシグモイド関数により次式を用いて近似的に表現できる．

Δ𝑅𝑠 =

(
1

𝜎𝑤𝑡
{
1 + 𝑒𝛼( 𝑓𝑚− 𝑓 )}

�����
Band 1–3

,

√
𝜋 𝑓 𝜇𝜎

𝜎𝑤

�����
Band 4

)
(7.1)

Δ𝐿𝑠 =
Δ𝐿𝑠 |“without Shield”

1 + 𝑒𝛼( 𝑓𝑚− 𝑓 )

����
Band 1–4

(7.2)

ここで，実際の Shielded-FPC全体の周波数分散を推定するためには，上式を典型的な伝送線
路の RLGC等価回路モデルに足し合わせることで表現できる．なお，𝐶𝑠 は近傍電界の十分な
SE により一定，𝐺𝑠 は誘電体基板の損失と周波数に応じて増加する既知の特性として表現で
きる．



98 第 7章 Shielded-FPCの設計ガイドラインの構築

ただし，断面形状から Δ𝑅𝑠 と Δ𝐿𝑠 を直接推定することは困難であり，電磁界解析等を使用
した Δ成分の抽出が必須となる．第 3章，第 4章の実験的算出法の提案によって，電磁界解
析の妥当性は示されている．しかし，Shielded-FPCのように微細なモデルでは，電磁界解析に
よる製造誤差等を考慮した正確な評価は困難であることに注意する必要がある．試作サンプル
がある場合には，実験的算出法により解析結果に対して周波数分散特性のフィードバックが可
能である．なお，近傍磁界のシールド効果を測定・解析することでも，20 dBを超える周波数
から帯域区分 3となる周波数帯域を推定可能である．
ユーザー任意の断面形状に対する Shielded-FPCの一次・二次定数が算出できれば，本論文
の定量的表現を活用することで，導体シールド厚み等の設計パラメータで周波数分散の生じる
帯域を推定し，コントロールできるようになる．次節では，周波数分散を考慮した伝送線路設
計について検討する．

7.3 Shielded-FPCの周波数分散を考慮した設計
周波数分散を考慮した設計をする上で最も重要となるのが信号伝送の周波数である．FPC

は製品内部における相互接続ケーブルとして幅広く利用されており，様々な高速伝送規格に用
いられる．高速規格としては PCI Expressや USB，Thunderboltなど広帯域かつ複数レーンを
使用したものが数多く規格化されている [49]．基本的にはデジタル信号が用いられるが，近年
ではその伝送速度（データレート）は 1レーンあたり 20 Gbpsにも達する．
デジタル信号は 1，0のデータのみで情報を伝送するため，データパターンによっては周波
数が変わってくる．例えば 20 Gbpsでは，その基本周波数（ナイキスト周波数）は 10 GHzと
なる．しかしこのナイキスト周波数は 1，0のデータが交互に繰り返した場合の最大周波数で
あり，1や 0が連続する場合にはこれよりも低い周波数となる．一方で，デジタル信号を取り
扱う以上，矩形波による高調波も発生することとなり，伝送信号における実際の周波数の予測
が難しいのが現状である．このランダムデジタル信号の周波数スペクトラムは，低い周波数か
らナイキスト周波数に至るまで線形的に増加し，約 94%の成分が含まれてることが報告され
ている [50]．残りの約 6%はナイキスト周波数を超える高い周波数成分であるが，支配的なの
はナイキスト周波数よりも低い周波数成分である．
こうしたデジタル信号線に Shielded-FPCが使用された際の周波数分散の影響を確認するた
め，EYEパターンにより信号品質を評価した．検討モデルは，第 6章 2項の導体厚み依存性を
評価したモデルと同様で，代表として “without Shield”，“Cu 1.00 𝜇 m”，“Cu 0.30 𝜇 m”，“Cu
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0.10 𝜇 m”，“Cu 0.03 𝜇 m”，“Cu 0.01 𝜇 m”の 6種類について評価した．
ランダムデジタル信号は立ち上がり・下がり時間共に 10 psとし，データレートは 1 Gbps，

5 Gbps，10 Gbpsの 3パターンとした．
Shielded-FPCの透過特性 𝑆𝑑𝑑21 は，第 6章 2項の RLGC等価回路モデルに対して状態変数

法 [51]を適用することで算出した．また，EYEパターンについても RLGC等価回路モデルお
よび伝送特性に基づく理論解析により算出した．Shielded-FPC の物理長は，一般的な長さで
ある 100 mmとした．
図 7.1, 7.3, 7.5に Shielded-FPC線路長 100 mmにおける透過特性 𝑆𝑑𝑑21 を，図 7.2, 7.4, 7.6

にそれぞれ 1 Gbps，5 Gbps，10 Gbpsにおける EYEパターンを示す．
1 Gbpsの EYEパターンでは，“Cu 1.00 𝜇m”といった厚めの導体シールドよりも “Cu 0.01 𝜇

m”といった薄い導体シールドの方が，立ち上がりが鈍っているものの EYEパターンが開いて
おり，信号品質が良くなっていることがわかる．これは，周波数分散 Δ𝑅𝑠 によって説明が可
能である．図 6.4 (a)より，1 Gbpsのナイキスト周波数 500 MHz付近では，“Cu 1.00 𝜇 m”は
帯域区分 3の直流抵抗値であり，“Cu 0.01 𝜇 m”は帯域区分 2で周波数分散が生じている帯域
であることがわかる．そのため，シールド厚みが薄いにもかかわらず，厚い導体シールドより
も損失が低くなるという逆転現象が起き，EYEパターンが開いていると考えられる．帯域区
分 2の周波数分散の影響が，立ち上がり時間の訛りにも影響しているといえる．

5 Gbps の EYE パターンでは，“Cu 0.30 𝜇 m” よりも薄い導体シールドについては全てパ
ターンが潰れてしまっていることがわかる．図 6.4 (a)より，5 Gbpsのナイキスト周波数 2.5

GHz付近では，0.1 𝜇mオーダーでは既に帯域区分 3の直流抵抗値となっているが，導体シー
ルドが薄いために損失も大きく，ほとんど信号が透過できていないと考えられる．“Cu 1.00 𝜇

m”においては，“without Shield”と比べジッタにそこまで違いは見られないが，表皮効果の影
響により損失が多少大きくなっている．10 Gbpsの EYEパターンにおけるナイキスト周波数
5 GHzにおいても，5 Gbpsと同様の傾向が見られた．本検討モデルは，高密度配線を想定し
ているために，導体シールド実装時・未実装時共に差動インピーダンス 𝑍𝐷𝑀 は 100 Ω とな
るようには設計されていない．そのため，帯域区分 3となる周波数では 𝑍𝐷𝑀 = 50 Ω程度と
なり，線路不整合の影響が非常に大きくなる．反射が大きく Shielded-FPCに入射する信号が
そもそも少ない分，損失が大きい薄い導体シールドではほとんど信号が透過しないと考えられ
る．また，薄い導体シールドかつ高周波信号を扱う場合には，伝送線路長をより短くする必要
があるといえる．
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図 7.1 Shielded-FPCの透過特性 𝑆𝑑𝑑21 100 mm

(a) “without Shield” (b) “Cu 1.00 𝜇 m”

(c) “Cu 0.30 𝜇 m” (d) “Cu 0.10 𝜇 m”

(e) “Cu 0.03 𝜇 m” (f) “Cu 0.01 𝜇 m”

図 7.2 EYEパターン Shielded-FPC 100 mm（1 Gbps）
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図 7.3 Shielded-FPCの透過特性 𝑆𝑑𝑑21 100 mm

(a) “without Shield” (b) “Cu 1.00 𝜇 m”

(c) “Cu 0.30 𝜇 m” (d) “Cu 0.10 𝜇 m”

(e) “Cu 0.03 𝜇 m” (f) “Cu 0.01 𝜇 m”

図 7.4 EYEパターン Shielded-FPC 100 mm（5 Gbps）
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図 7.5 Shielded-FPCの透過特性 𝑆𝑑𝑑21 100 mm

(a) “without Shield” (b) “Cu 1.00 𝜇 m”

(c) “Cu 0.30 𝜇 m” (d) “Cu 0.10 𝜇 m”

(e) “Cu 0.03 𝜇 m” (f) “Cu 0.01 𝜇 m”

図 7.6 EYEパターン Shielded-FPC 100 mm（10 Gbps）
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7.4 設計に関するノウハウ
7.4.1 推奨設計

図 7.7 推奨使用帯域

薄い導体シールドに起因する帯域区分 1から 3では，𝑅𝑠 と 𝐿𝑠 の周波数分散によって 𝑍𝐷𝑀

や 𝑣𝑝 も大きく変化するため，回路不整合や立ち上がり波形の訛り等，数多くの問題を引き起
こす．また，導体シールドによる EMC対策の観点では，区分 1から 2にかけては十分なシー
ルド効果が得られず，区分 3となるとシールド条件 “PEC”と同等のシールド性能を担保可能
となる．以上から，シールド性能が担保されつつ，一般的な物理現象に基づく周波数分散が発
現する区分 3以降の帯域での使用を前提かつ推奨する．また，区分 3で基準インピーダンスと
なるように設計することで，Shielded-FPC接続部での反射を限りなく小さくすることができ，
より損失が大きい薄い導体シールドでもある程度信号品質を担保できる可能性がある．薄い導
体シールドを帯域区分 2で使用することでも信号品質を担保することができるが，シールド効
果の観点からは全く効果がないため注意が必要である．
導体シールドの厚みと帯域区分 1 から区分 3 は反比例の関係があることから，使用周波数

に応じて導体シールド厚みを調整し区分 3の帯域を変化させることも可能である．（例: 導体
シールド厚みを 0.1倍→周波数分散の生じる帯域は 10倍高くなる）
さらに，導体シールドを変更できない制約がある場合には，断面形状を変化させ，線路間の

クロストーク係数を変化させることでも区分 3の帯域を変化させることが可能である．



104 第 7章 Shielded-FPCの設計ガイドラインの構築

7.4.2 設計時のトレードオフ

1つ目のトレードオフとして，Shielded-FPCに欠かすことのできないフレキシブル性と信号
品質がある．フレキシブル性を持たせるためには，より薄い導体シールドを使用する必要があ
る．しかし，帯域区分 3における薄い導体シールドの直流抵抗は非常に高く，信号品質を大き
く劣化させる要因となる．関連して，Shielded-FPCの線路長に対してもトレードオフがある．
フレキシブル性を持たせる場合には，信号品質の観点から線路長を短くしなければならない．

2つめのトレードオフとして，小型化と使用可能周波数がある．Shielded-FPCの利点を活か
し高密度配線を構築すると，線路間のクロストーク係数が大きくなり，導体シールド厚みが同
一でも，使用可能な帯域区分 3が高い周波数へシフトしてしまう．
これらのトレードオフについては，ユーザーおよび機器の要求性能に応じて最適な選択が必
要となる．
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結論

本論文では，薄い導体シールドを伝送遠路近傍に実装した際に生じる，一次・二次定数の周
波数分散の物理現象の解明と，知見に基づいた設計ガイドラインを構築することを目標とし
て，周波数分散に対する新たな実験的評価手法と，定量的表現手法を提案した．

第 1章では，EMC対策技術の一つとして注目されている電磁シールド技術のトレンドと問
題点について述べたほか，一般的に知られている周波数分散を持つ伝送線路と，本論文で取り
扱う周波数分散を持つ伝送線路の定義の違いについて明らかにしている．さらに，薄い導体
シールドを線路近傍に実装することで生じる周波数分散に関する先行研究での取り組みと，現
状の課題点について整理し，本論文の位置付けを明らかにした．

第 2章から第 4章では，先行研究で解析的に明らかとなった一次・二次定数の周波数分散の
妥当性を実証するために，新たな実験的算出法を提案した．これにより，周波数分散を持つ伝
送線路に対する実測および解析両面からの定量的評価手段を実現した．
第 2章では，伝送線路の特性評価や電磁界解析結果の妥当性検証に必要不可欠である，伝送

線路の一次・二次定数を実験的に定量評価する手法について，様々な従来手法について整理し，
本論文の目的である周波数分散を持つ伝送線路に適用する際の問題点および課題を述べた．
第 3章では，物理現象が不明確である周波数分散を持つ伝送線路に対しても適用可能な，新

たな実験的算出法を提案し，先行研究および電磁界解析結果との比較により，実験的算出法の
制約である半波長共振周波数までの妥当性を実証した．また，提案手法における実験的算出法
の算出制約ついても検証し，算出帯域をより広帯域にするノウハウを提示した．さらに，電磁
界解析結果とのずれについても検証し，この要因が解析モデルに製造誤差を考慮できていない
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ことが要因であることを明確にし，電磁界解析に対する実験的算出法の優位性を示した．
第 4章では，実験的算出法の従来手法および提案手法で問題となった，実験的算出法の算出
制約の打開策を従来手法を基に検証した．さらに，提案手法により先行研究で解析的に算出さ
れた一次・二次定数の妥当性が示されたことで，周波数分散の支配的成分が一次定数の 𝑅𝑠 と
𝐿𝑠 であること，𝐺𝑠 と 𝐶𝑠 の物理現象は一般的な伝送線路と変わりないことを明らかにした．
これにより，提案手法と GSZ法を併用した，算出制約を受けない新たな実験的算出法の提案
を可能とした．新たな提案手法では，コネクタなどの不要成分が支配的であり，測定対象の伝
送線路長が長いという，算出誤差の影響を非常に受けやすい悪条件下であっても，広帯域にわ
たる周波数分散を持つ RLGC等価回路モデルが構築可能であることを実証した．

第 5 章から第 6 章では，薄い導体シールドを伝送線路近傍に実装した伝送線路の設計パラ
メータから，周波数分散特性の予測を実現するために，近傍磁界のシールド効果の観点から定
量的表現手法を構築している．さらに，周波数分散の定量的表現および近傍磁界シールド効果
の対応関係から，設計ガイドラインに関する知見を提示した．
第 5章では，近傍磁界のシールド効果の観点から，薄い導体シールドに起因する周波数分散
が，シグモイド関数のような S字曲線的に増加するような関数で表現できることを明らかにし
た．さらに，周波数分散の物理現象の理解を深めるため，𝑅𝑠 の物理現象に基づいた帯域区分
の考え方により，物理現象が不明確である周波数分散と，明確である周波数分散が生じる帯域
を区別化した．物理現象が不明確である周波数分散が生じる帯域区分では，シグモイド関数に
よる定量的表現が可能となり，2つのフィッティング定数での表現を実現した．
第 6章では，シグモイド関数による定量的表現を用いて，周波数分散特性の導体シールド厚
み依存性と電磁結合依存性について評価した．さらに，近傍磁界シールド効果の対応関係を議
論することで，物理現象の明確化と帯域区分による定量的表現の妥当性を実証した．これらの
検証により，シグモイド関数で表現可能な周波数分散が生じる帯域と導体シールド厚みには反
比例の関係があることを明らかにし，さらに，同じ導体シールド厚みであっても，伝送線路間
の電磁結合が強い伝送線路ほど周波数分散が高い周波数帯域にシフトすることを示した．

第 7章では，周波数分散に対するデジタル信号の劣化具合について調査した．さらに，本論
文で得られた知見に基づいた，薄い導体シールドを線路近傍に実装した伝送線路の周波数分散
の予測や推奨設計条件の提示など，設計ガイドラインの構築が可能であることを示した．
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本論文では，薄い導体シールドを伝送線路近傍に実装した際に生じる周波数分散について，
シグモイド関数を用いた定量的表現を用いて特性の予測を可能とした．シグモイド関数は 2つ
のフィッティング定数により表現できるが，このフィッティング定数はシグモイド関数の傾き
と中心座標を表すものである．そのため，周波数分散が生じる帯域の中心周波数がわかるとい
うことになる．伝送線路の設計において一番必要となる情報は，周波数分散が生じなくなる周
波数，いわゆるシグモイド関数が 1や 0に漸近する周波数である．そのため，こうした周波数
分散が漸近する周波数において，どのように帯域区分の境界を決定するかが課題となる．
また，本論文においては，周波数分散の物理現象を周波数領域に基づいて解明した．設計ガ

イドラインを構築するためには，EYEパターンだけでなく TDRといった時間領域での周波数
分散の影響をさらに明らかにしていく必要があり，最終的には周波数応答と時間応答を紐づけ
た物理現象の解釈が必要となる．
本論文で提案した実測と解析両面からの定量的評価手法と，周波数帯域区分とシグモイド関

数を用いた定量的表現に基づいた周波数分散特性の予測が，薄い導体シールドを実装する上で
重要となる設計ガイドラインを構築していく上で有益な手法となり，幅広く活用されていくこ
とを期待している．
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