
S4群－ 2 編－ 2 章〈ver.1/2010.3.15〉

■S4群（宇宙・環境・社会）-- 2編（電磁環境）

2章 電磁波ノイズ発生，伝搬の基礎理論

（執筆者：上　芳夫）［2009年 3 月受領］

■概要■

電子機器における EMC問題において，アンテナ以外の最長素子は伝送線路である．回路

を構成する伝送線路に関する問題は，従来は主として信号の伝送が考察の対象であった．こ

れに加えて，EMC問題ではアンテナと比較して放射能率は非常に低いがそれでも放射素子に

なることであり，放射ノイズ（妨害波）としての課題となる．これをどのように考え，取り

扱うかが問題となる．これと可逆の問題は伝送線路がどのように電磁波ノイズを受信するか

が問題となる．すなわち，EMC問題を考えるには電磁波ノイズと伝送線路とがどのように結

合するのか，電磁波を放射するのかであり，その現象をどのように定式化するのかが課題と

なる．すなわち，EMC問題では取扱いに複雑な電気磁気現象を如何にして電気回路的に近似

表現するかが実用上の鍵であり，そのメカニズムを理解・説明できるかということが重要に

なる．また，回路基板系では隣接する線路間の結合（クロストーク: crosstalk）問題が重要で

ある．回路基板では隣接する線路では常に平行であるとは限らない．クロストーク現象を含

む伝送線路系の伝送特性は，平行な線路系では多線条線路理論であり，非平行な隣接線路系

では，電磁波と伝送線路との結合問題として定式化することである．

【本章の構成】

本章では電磁環境下の伝送線路理論（2-1節），電磁波ノイズの伝搬（2-2節）に関して，電

磁波と伝送線路との結合に関する基礎理論，多線条線路系でのクロストーク現象の解析理論

について述べる．
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■S4群 -- 2編 -- 2章

2--1 電磁環境下の伝送線路理論
（執筆者：上　芳夫）［2009年 3 月受領］

2--1--1 はじめに

伝送線路が電磁界中にあるとき，伝送線路には誘導電流が流れることは古くから知られて

はいた．しかし，これが定式化された理論として提案されたのは 1960年代である1)．更に 10

年後にマクスウェルの方程式から導出され2, 3)，更に 10年後に実験的にも検証がなされた4).

この現象は伝送線路と外部電磁波との結合問題と称され，EMC問題の基本となる現象の一つ

である．この定式化とメカニズムについて論じ，その展開について述べる．

2--1--2 電磁環境下での電信方程式

図 2・1はノイズである電磁界が外部から到来して伝送線路に作用し，その結果，電流を誘

導する現象を考察するための模式図である．簡単化するため，完全グラウンド面（z-x面）か

ら高さ y = hの位置に細くて無損失の導体線が張られた伝送線路系を考える．媒質は簡単の

ために空気（透磁率 µ0，誘電率 ε0）とする．
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図 2・1 外部ノイズ電磁波で励振される伝送線路モデル

伝送線路の線路高などの線路断面寸法などが外部電磁界（正弦波電磁界を仮定する）の波

長 λ に比べて非常に小さいときは，線路を流れる電流が TEM（Transverse Electromanetic）

モード電磁界をつくる．すなわち線路電流は TEM モードの磁界成分で定義できることにな

る．一方，線路電圧は，線路高が波長に比べて非常に低い条件から，TEMモード電界とノイ

ズである外部電界のベクトル和による電界を線積分することで一義的に決定できる．

このような条件下でマクスウェルの方程式から外部電磁界と伝送線路との結合現象を表す

ノイズ電磁環境下の電信方程式が導出でき，行列形式の表現はフェーザ表示で次のようにな

る1)−4)．

− d
dx


V(x)

I (x)

 =


0 jωL

jωC 0




V(x)

I (x)

 +


Vf (x)

I f (x)

 (2・1)
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ここで，微分方程式の強制項 Vf と I f は，それぞれ磁界結合と電界結合を，回路論的には線

路に沿って作用する分布電圧源と分布電流源を意味し，次式で与えられる．


Vf (x)

I f (x)

 =



− jωµ0

∫ h

0
He

z(x)dy′

jωC
∫ h

0
Ee

y(x)dy′


=



−Ee
x(x, h) +

d
dx

∫ h

0
Ee

ydy′

jωC
∫ h

0
Ee

y(x)dy′


(2・2)

式 (2・2)の第 2式は完全グラウンド面の境界条件から Ee
x(x, 0) = 0として変形している4)．ベ

クトルポテンシャル Ae(Ae
x,A

e
y,A

e
z)で表現すれば，


Vf (x)

I f (x)

 =



− jω
∫ h

0

{
∂Ae

y

∂x
− ∂Ae

x

∂y

}
dy′

jωC

− jω
∫ h

0
Ae

ydy′ +
∇ · Ae

jωµε

∣∣∣∣∣
y′=h

y′=0




(2・3)

と表現できる5)．

磁界結合を意味する分布電圧源はファラデーの電磁誘導則を意味し，したがって誘導性結

合である．回路論的には L あるいはM 結合と称されることを示唆することになる．また，電

界結合を意味する分布電流源は線路容量に外部電界，したがってキャパシタンス電圧が印加

されることによって流れる電流成分，すなわち電流源を構成することを意味している．回路

論的には電界結合は容量性結合，C結合と称されることが理解できる．

また，電圧の定義を

VTem = V(x) −
∫ h

0
Ee

ydy′ (2・4)

とすれば，この電圧は TEM モードの電界による成分だけによる定義で導出され，その結果

電信方程式は次式となる．

− d
dx


VTem(x)

I (x)

 =


0 jωL

jωC 0




VTem(x)

I (x)

 −


Ee
x(x,h)

0

 (2・5)

この表現式は Agrawalなどが提示している3)．

線路系が多導体のときは，上述を拡張することで定式化できる．n 本の線路がグランド

面上に平行に配置され，それぞれの線路高を hi(i = 1, · · · n) とする．線路電圧ベクトルを

V = [V1, V2, · · ·Vn]T とし，線路電流ベクトルを I = [I1, I2, · · · In]T として

− d
dx


V(x)

I (x)

 =


O jωL

jωc O




V(x)

I (x)

 +


V f (x)

I f (x)

 (2・6)

となる．ここで L と cは対象とする線路系のインダクタンス行列とキャパシタンス行列であ

る．また，強制項は次のようになる2)．
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V f (x)

I f (x)

 =



− jωµ0

[
· · · ,

∫ hi

0
He

z(x)dy′, · · ·
]T

jωc
[
· · · ,

∫ hi

0
Ee

y(x)dy′, · · ·
]T


(2・7)

2--1--3 電磁波ノイズ結合メカニズム

前節におけるモデルにおいて有限長の線路系が終端されているときを考える．このモデル

は，外部からの電磁波ノイズが伝送線路に結合する基本モデルとなる．

線路長が x = ` ，線路高が y = hのとき，式 (2・1)の解は状態変数法を用い，縦続行列表

示の解として求めると


V(0)

I (0)

 = F(`)


V(`)

I (`)

 +

∫ `

0
F(x′)


Vf (x′)
I f (x′)

 dx′ (2・8)

である．ここで，Z0と βは伝送線路の特性インピーダンス及び位相定数であり，F(·) は伝送
線路の縦続行列である．

F(x′) =


cosβx′ jZ0 sinβx′

j
1
Z0

sinβx′ cosβx′

 (2・9)

今，始端 (x = 0)の負荷を R0，終端 (x = `)の負荷を R̀ としたとき，始端に誘導される電

流 I0 は次のように求められる．

I0 ≡ Hm( jω)E0 (2・10)

= − 1
∆
·
[∫ `

0
−Ee

x(x
′,h,0)

{
cosβ(` − x′) + j

R̀
Z0

sinβ(` − x′)
}

dx′

+

∫ h

0
Ee

y(`, y
′, 0)dy′ −

{
cosβ` + j

R̀
Z0

sinβ`

}∫ h

0
Ee

y(0, y
′, 0)dy′

]
(2・11)

上式の右辺第 2式の構成要素を考えると EMC的には次のような意味を有している．大括弧

内の第 1項は，線路全体に線路方向の電界成分を積分しており，第 2項と第 3項は線路の両

端子での高さ方向の電界を積分している．外部電磁界のうち，線路方向成分はグラウンド面

に接する方向の成分であり，波長に比べて線路高は小さいので，その大きさは小さいが，グ

ラウンド面に垂直な成分は必ず存在する成分である．更に，線路方向の成分を線路全体に積

分することは，正弦波関数を積分するために長さが長ければそれだけ大きくなることを意味

するものではない．したがって，線路の両端子での線路高成分の電界が大きく寄与すること

になることを意味している．

外部電磁界の電界振幅を E0 とし，外部電磁界の基本モデルとして次の偏波をとりあげる．

m = φ方向の偏波（TE波）のとき

Ee
x(x, y,0) = 2 jE0 sinφ sin(βycosθ)e− jkx

Ee
y(x, y,0) = 0

(2・12)
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m = θ 方向の偏波（TM 波）のとき

Ee
x(x, y,0) = 2 jE0 cosφ cosθ sin(βycosθ)e− jkx

Ee
y(x, y,0) = −2E0 sinθ cos(βycosθ)e− jkx

(2・13)

である．ここで，k = β cosφ sinθである．これらを式 (2・11)に代入することによって各偏波

での誘導電流が求められる．文献 4)では上記の理論を実験的に検証している．図 2・2に外

部ノイズ電磁界で半波長と 1波長の線路長に誘導される端子電流の計算例を示す．
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図 2・2 外部電磁界で伝送線路に誘導される電流特性

また，この図は式 (2・10)で定義した Hm( jω), (m = φ, θ)は，振幅が E0 の外部電磁界を入

力とし，始端負荷での誘導電流 I0 を応答とする回路網関数の振幅特性を示している．

線路系が多線状線路のときは，線路系自体の解析法は後述の手法で解析できる．その縦続

行列表示は形式的に

F =


A B

C D

 (2・14)

と 1本線路の場合の (A, B, C, D)行列の要素を小行列 (A, B, C, D)で書き換えて求めるこ

とができる．

2--1--4 電磁波ノイズ放射メカニズム

伝送線路からの電磁波ノイズ放射を回路論的に考える手法が提案されている6, 7)．文献 6)
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においては，伝送線路の入出力端子と受信アンテナの端子からなる 3ポート回路網を考え，

この回路網のインピーダンス行列の可逆性を使って回路網の要素を決定し，放射電界を求め

る手法を示している．更に回路論的に発展させた手法は以下である7)．

長さ ` の伝送線路を励振したときの放射電界成分 E(Eθ,Eφ) を考えたモデルを図 2・3と

する．
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図 2・3 伝送線路からの放射モデルと座標系

回路論的には，伝送線路からの放射電磁界は系全体を回路網として取り扱うことによって

解析可能である．
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Transmission
Line

IaE0

r
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+
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Transmission
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RgIg

r
-

+
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(b)　　

図 2・4 (a)結合問題モデルと (b)放射問題モデル

　
外部電磁界と伝送線路との結合問題と伝送線路からの放射問題を図 2・4のように回路論的

にとらえる．結合問題 (a)では，ブラックボックスで表現した伝送線路が微小アンテナから

十分に離れた遠方の距離 r にある．実効長 hの微小アンテナが電流源 Ia で励振され，伝送

線路がこの微小アンテナによる放射電磁界にさらされ，伝送線路の負荷 R0 に誘導電流 I0 を

流している．放射問題 (b)では，伝送線路が内部抵抗 Rg = R0 の電圧源 Eg で，あるいは電

流源 Ig = Eg/Rgで励振され，伝送線路から電磁波が放射されている．この放射電界（大きさ

を Emとする）を同じ微小アンテナで受信し，微小アンテナの受信端子に電圧 Va が発生し

ている．両者を系全体で考えることで放射問題を取扱うことができる．
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結合問題においては，微小アンテナの励振電流に対する伝送線路の端子電圧との関係を系

全体の伝達インピーダンスで表現すると，

Hcp( jω) =
V0

Ia
= −R0

I0

Ia
. (2・15)

となる．一方，放射問題においては系全体の伝達インピーダンスは

Hrd( jω) =
Va

Ig
= Rg

Va

Eg
(2・16)

である．双方から求めた伝達インピーダンスは相等しい関係になければならないので，m(= θ, φ)

方向の放射電界成分は

Em = −R0Ig jη
β

4π
Hm( jω)

e− jβr

r
(2・17)

= −Eg j30βHm( jω)
e− jβr

r
(2・18)

となる7)．ここで Hm( jω)は式 (2・10)で与えられた回路網関数である．

電磁波論的には伝送線路の線路電流 I (x)と高さ方向に流れる端子電流 I (0), I (`)とを回路論

的に求め，それらの電流がつくるベクトルポテンシャルから放射電磁界は求めることができ

る．この結果と式 (2・18)から求めたものとは完全に一致する7)．これらの考察結果は，EMC

的には電磁波をよく放射する機器は，感受性が高いことを意味している．
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■S4群 -- 2編 -- 2章

2--2 電磁波ノイズの伝搬
（執筆者：上　芳夫）［2009年 3 月受領］

2--2--1 はじめに

ここでは，伝送線路系でのノイズ伝搬の現象について述べる．多導体（線条）線路理論は，

古くから研究がなされてきた．最近の回路基板（PCB: printed circuit board）においては，電

子機器の小型化や多機能・高性能化に伴って配線は稠密化しており，そのため信号の品質（SI:

signal integrity），配線間のクロストーク（crosstalk）評価が重要な課題となっている．この

ような配線での SI，クロストーク問題の基礎理論は多導体線路理論である．本節では多導体

線路解析法について述べ，どのような現象が発生するかについて解説する．

2--2--2 多導体線路理論の基礎

一般にグラウンド線（面）と 2本以上の導体線路からなる系は多導体線路系である．伝送

される信号がつくる電磁界が TEM モードで近似できる場合において，通常の線路電圧，線

路電流に関する電信方程式が成立する．ここではこの近似が十分に満足されているとする．

多導体線路系の電信方程式の解析には，モード分解による手法が多く用いられる8)−12)．

自然（線路）電圧ベクトル V とモード電圧ベクトル Vmとが，自然（線路）電流ベクトル

I とモード電流ベクトル I mとがそれぞれの変換行列 Tv, Ti を用いて

V = TvVm , I = Ti I m (2・19)

の関係にあるとする．多導体（線条）線路に拡張した電信方程式に上式を代入して，モード

電圧・電流ベクトルに関する電信方程式はインダクタンス行列を L，キャパシタンス行列を

cとすれば，

−dVm

dx
= jωT−1

v LT i I m ≡ jωLmI m, −dI m

dx
= jωT−1

i cTvVm ≡ jωCmVm (2・20)

となる．直交（独立）モードであるための条件は，Lmと Cmが対角行列であれば，主対角要

素がそれぞれモードインダクタンスとモードキャパシタンスとなる．独立なモードでの電信

方程式は通常の電信方程式と同じ形式で与えられ，同じ取扱いができる．各モードの電圧と

電流は波動として同じ位相速度で伝搬する条件から，モード伝搬速度行列 vmは

{
v−1

m

}2
= T−1

v LcTv = T−1
i cLTi (2・21)

を満足しなければならない．L と cが対称行列であることを利用して整理すると，モード変

換行列間の条件は，U を単位行列，上部添字 T は転置を意味するとして

TiTT
v = TvTT

i = U (2・22)

が成立しなければならない8)．

モード伝搬速度行列は対角行列でなければならないので，式 (2・21)から Lc，cL の固有

値がモードの伝搬速度に対応し，固有ベクトルがモード変換行列に対応することになる．す
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なわち，多導体伝送線路の電信方程式のモード分解法はモード変換行列を求めることは，数

学的な観点からは固有ベクトルを求めることに帰着する．一般的な固有ベクトルは一義的に

決定されるものではない．また，求めた独立モードのセットがどのような励振方式になるか

を電源だけで直ちに示すことが不可能な場合がほとんどである．このように，モード電圧や

モード電流は回路解析での便宜上の，あるいは数学的に考えた仮想的な電圧・電流である．

文献 9)では，媒質が一様な場合での励振モードを回路的に与えた独立モードの組合せを示

している．後述するように PCBでのマイクロストリップ線路のように複合する誘電体では，

式 (2・22)を満足する励振法を直感的に見つけ出すには特別なモデルを除いて困難を伴う．

独立モードの電圧・電流に関する電信方程式である式 (2・20)の解は，単独線路の場合と同

様に表現される．例えばモード電圧・電流に関する縦続行列の形式で表現できる．今，長さ

` の線路でのモード電圧・電流に関する縦続行列表示を


Vm(0)

I m(0)

 =


Am Bm

Cm Dm




Vm(`)

I m(`)

 (2・23)

とおくと，縦続行列の各小行列は対角行列であり，その主対角要素は各モードでのそれぞれ

の要素である．線路電圧・電流ベクトルに関しては，モード変換行列を用いて変形すると


V(0)

I (0)

 =


Tv AmT−1

v TvBmT−1
i

TiCmT−1
v Ti DmT−1

i




V(`)

I (`)

 ≡


A(`) B(`)

C(`) D(`)




V(`)

I (`)

 (2・24)

となる．これらは通常の伝送線路の縦続行列と全く同様の取扱いが可能である．

多導体線路系の電信方程式を状態変数法で直接解く手法がある8)．電信方程式を次のよう

に表現する．

d
dx

X(x) + A · X(x) = 0 (2・25)

ここで，上部添え字 T を転置行列を意味するとして

X = [V (x), I (x)]T , A =


O jωL

jωc O

 (2・26)

である．式 (2・25)は同次形の 1階微分方程式の形式であるので，この一般解は次の形式と

なる．

X(x) = X(0) exp(−A · x) (2・27)

更に，この式の指数関数は級数展開することによって計算することができる．

次に最も基本的なグラウンド面上の 2本線路系をとりあげる．この線路系が対称な構造で

あれば，L11 = L22, c11 = c22であるので，L と cは

L =


L11 L12

L12 L11

 , c =


c11 c12

c12 c11

 (2・28)
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図 2・5 (a)ディファレンシャルモードと (b)コモンモードの回路表現による励振方式

となる．この代表的な独立モードはディファレンシャルモードとコモンモードと呼ばれる励

振方式で与えられる組合せである（図 2・5）．

すなわち，線路電圧ベクトルを V = [V1, V2]T，線路電流ベクトルを I = [I1, I2]T とし，

モード電圧ベクトルを Vm = [Vdm, Vcm]T，モード電流ベクトルを I m = [Idm, Icm]T とすれば，

モード変換行列 Tv, Ti を用いて

V = TvVm, I = Ti I m (2・29)

であり，この組合せのモード変換行列は

Tv =


1/2 1

−1/2 1

 , Ti =


1 1/2

−1 1/2

 (2・30)

となる．この線路系において，長さ `のときの線路方程式は式 (2・24)で与えられ，添え字を

m(= d, c)とし，Z0mは mモードの特性インピーダンス，θm = βml は電気角，βmは位相定数

であるとすると，各要素行列は

A =
1
2


cosθc + cosθd cosθc − cosθd

cosθc − cosθd cosθc + cosθd

 = D (2・31)

B = j
1
2


2Z0c sinθc + Z0d/2 · sinθd 2Z0c sinθc − Z0d/2 · sinθd

2Z0c sinθc − Z0d/2 · sinθd 2Z0c sinθc + Z0d/2 · sinθd

 (2・32)

C = j
1
2



1
2Z0c

sinθc +
1

Z0d/2
sinθd

1
2Z0c

sinθc − 1
Z0d/2

sinθd

1
2Z0c

sinθc − 1
Z0d/2

sinθd
1

2Z0c
sinθc +

1
Z0d/2

sinθd


(2・33)

となる．

1本の線路とグランド間で不平衡励振するシングルエンド励振線路間，シングルエンド励振

線路と 2本の線路間を平衡励振するディファレンシャルモード励振用線路ペア間，ディファ

レンシャルモード励振用ペア線路間などのクロストーク現象は上式に端子条件を与えること

によって求めることができる13, 14)．

2--2--3 クロストーク現象

シングルエンド励振線路間のクロストーク現象を次に述べる．図 2・6は平行 2本線路の一
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方をシングルエンド励振するときのモデルである．端子 2への結合を近端クロストーク，端

子 4へを遠端クロストークという．線路長が波長に比べて同等あるいは以下の比較的短い場

合は古くから研究がなされており，マイクロ波回路においては方向性結合器やフィルタ回路

素子として有効に使用されてきた．

4
Port 2

Port 3

Port 4R

R R R−+
V3V4

I
I 2

V2

1
Port 1

1V

I 3I

図 2・6 シングルエンド形励振の平行 2本線路モデル

クロストークを含む伝送特性測定にはネットワークアナライザがよく用いられ，散乱行列

（scattering matrix）で表現される．

S = (Z − RU)(Z + RU)−1 = (U/R− Y)(U/R+ Y)−1 (2・34)

ここで，Z はインピーダンス行列，Yはアドミッタンス行列，Uは単位行列であり，Rはネッ

トワークアナライザの内部インピーダンスであり，一般に測定系は 50 Ω である．式 (2・31)

から式 (2・33)で与えた線路系の縦続行列をインピーダンス行列，アドミッタンス行列で表現

すると次式となる．

Z =


AC−1 AC−1D − B

C−1 C−1D

 , Y =


DB−1 DB−1A − C

B−1 B−1A

 (2・35)

図 2・7は波長に対して線路長が短い（電気長が短い）ときであり，PCBでの平行 2本線

路のようにモードの位相定数が 10 %異なるときのモデルで例である．縦軸は散乱行列の要

素を絶対値で表現してあり，横軸は平均電気角である．この結果から遠端クロストーク S41

は，電気角が大きくなるに従って結合量がしだいに大きくなる．これは，独立モードの位相

速度が異なることに起因する．

線路長が長く，独立モードの位相速度が異なるときのクロストークを含む伝送特性を図 2・8

に示す12)．すべての伝送特性は平均電気角 180◦ ' 1/4波長で繰り返す性質がある．モードの

位相速度が異なると，更に大きな周期で変動する性質が現れてくる．近端クロストーク（S21）

の極大レベルはそれほど大きな変化をしないで繰り返すのに対し，遠端クロストーク（S41）

の極大レベルと透過特性（S31）の極小レベルが大きな周期で変化する．このとき，透過特性

が最小となるときに遠端クロストークは最大になる．すなわち，線自体はつながっているの

に信号は伝送されず，隣の線に伝送されているという現象が発生することである．この現象

は実験的にも確認されており，マイクロストリップ線路系の PCBでの配線に高周波信号を

伝送しようとする際や，自動車のハーネスにおける伝送特性の問題で浮上する懸念事項とな

るであろう．
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図 2・7 電気長が短い場合の伝送特性
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図 2・8 長尺平行 2本線路の伝送特性

時間領域においては，無損失線路系を仮定するとラプラス変換を用いて解析解で求めること

ができる14)．近端結合や遠端結合をステップパルス応答として求めると，その解析解はモー

ドの伝搬速度に起因する現象が発生する．その典型的な例は PCBのマイクロストリップ線

路型の平行 2本線路系で，図 2・9に示すようになる．

遠端結合での結果を示すと，eg(t)を時間領域の電源電圧として次のようになる．

v4(t) =
1
R

{
−Zb/2

4
T2

beg(t − τb) +
2Zu

4
T2

ueg(t − τu) · · ·
}

(2・36)

ここで，Zb と Zu はそれぞれディファレンシャル（平衡）モード，コモン（不平衡）モード

での特性インピーダンスである．また，τb, τu は各モードの伝搬時間であり，

Tu =
2R

2Zu + R
, Tb =

2R
Zb/2 + R

(2・37)

である．遠端結合のステップパルス応答は平衡（ディファレンシャル）モードの伝搬速度が

電子情報通信学会「知識ベース」 c© 電子情報通信学会 2010 12/(16)



S4群－ 2 編－ 2 章〈ver.1/2010.3.15〉

不平衡（コモン）モードの伝搬速度より速いので，このモード成分の到達時間差によるイン

パルス状の応答特性となる．

a

b

c
d

e
f

-0.04

-0.02

 0

 0.02

 48  48.5  49  49.5  50
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 [
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図 2・9 時間領域伝送特性：ステップパルス応答

2--2--4 非平行線路での電磁波ノイズ結合・伝搬

外部電磁界と伝送線路との結合問題をベースにした課題解析の例として，非平行な伝送線

路間のクロストーク問題の解析手法を示す15)− 18)．

一般のクロストーク問題は前述したように平行線路間で取り扱われている．PCBなどでは

パターン線路は常に平行であるとは限らない．近傍に存在する伝送線路間，非平行な伝送線

路間でも結合（クロストーク）が発生する．このようなモデルでは，それぞれの伝送線路が

つくる電磁界がお互いに外部電磁界として妨害を及ぼしているとして取り扱うことで近似解

析ができる．文献 15)においては,妨害線路が被妨害線路に影響を与え，その結果として被妨

害線路に誘導される電流が再び妨害線路に与える効果は非常に小さいとして理論展開してい

る．この条件は反作用（再結合）が無視できるという条件であり，結合レベルが非常に小さ

いときの近似解析手法である．文献 16)～18)においては，再結合の効果を考慮した解析法を

回路網として扱う手法を提案している．

図 2・10に示すモデルを考える．個々の伝送線路では結合を目的とするものではないので，

特性インピーダンスは単独の場合で近似できるとする．この線路間の結合は ]1を流れる電流

が作る電磁界が ]2に作用し，]2を流れる電流がつくる電磁界が ]1に作用するとすることか

ら結合メカニズムととらえることができる．伝送線路がつくる電磁界はベクトルポテンシャ

ルを用いて評価できるので，式 (2・3)を用いて伝送線路に作用する分布電圧源 Vf と分布電流

源 I f とが評価できる．]1の線路部分の電流 I1(x′)によるベクトルポテンシャル Aは線路方

向成分 Ax であり，グラウンド面の効果は，影像法による影像電流成分を考えることによっ

て評価できる．線路が有限長でその端子部分が垂直な立ち上がり（基板ではビア構造に対応）

を有するならば，この部分を流れる電流 I1(0)と I1(`)は高さ方向 (y)成分のベクトルポテン

シャル成分 Ayをつくることになる．このベクトルポテンシャルを使って，式 (2・3)は評価で

きる．線路を流れる電流は，線路の端子電圧と端子電流で表現でき，例えば終端 x′ = ` では

次式となる．
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図 2・10 非平行な伝送線路の結合モデル

　

I1(x′) = j
1
Z0

sinβ(`1 − x′) · V1(`) + cosβ(`1 − x′) · I1(`) (2・38)

すなわち，式 (2・8)にベクトルポテンシャルを代入したとき，その右辺第 2項は終端での端

子電圧と電流で表現できることになる．この結果，図 2・10の ]2における式 (2・8)に対応す

る方程式は形式的に


V2(0)

I2(0)

 =


A2 B2

C2 D2




V2(`2)

I2(`2)

 +


a1 b1

c1 d1




V1(`1)

I1(`1)

 (2・39)

と表現できる．ここで A2, B2,C2,D2 は ]2の線路の縦続行列要素であり，a1, b1, c1,d1 は ]1

の線路による電磁界が ]2の線路に作用する効果を ]1の線路終端での電圧，電流で表現した

ときの寄与成分である．

同様に ]2を流れる電流が ]1に作用するときも全く同様に表現できる．その結果，形式的

に非平行線路間の縦続行列表示の回路網表現が次式の形式となる．


V(0)

I (0)

 =


A B

C D




V(`)

I (`)

 (2・40)

ここで，V(0),V(`)，I (0), I (`)はそれぞれ，始端及び終端の電圧・電流ベクトルであり，

A =


A1 a2

a1 A2

 , B =


B1 b2

b1 B2

 , C =


C1 c2

c1 C2

 , D =


D1 d2

d1 D2



(2・41)

となる．図 2・10に示したような伝送線路系では，上式に端子条件を代入することによって

この系でのクロストーク特性を含む伝送特性を求めることができる．

この考え方は，曲がりを含むような複雑な線路系での結合現象を表現する回路網表現へと

展開できる17)．更に PCBでの線路がつくるベクトルポテンシャルは基板の誘電体を考慮し

たグリーン関数を用いて表現することで回路網表現が可能である．このように，取り扱う回

路網表示から計算する理論値は実験結果や電磁界シミュレータの結果とよく一致している18)．
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例として図 2・11は平行な 2本の回路パターンが直角に曲がる線路モデルである．このと

きの近端結合の振幅特性だけを図 2・12に示す．

S = 2 mm

Port 1

w = 1 mm
Port 2

Port 3

Port 4

2 cm 7 cm

S

3 mm

　　

図 2・11 実験に用いた 2本の回路パターンが直角に曲がるときの線路系
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図 2・12 曲り線路系での近端結合：振幅特性の例

　

図 2・12において実線は測定結果であり，破線と点線はこの理論値で線路端子での垂直方

向電流の効果を考慮したときと，考慮しないときであり，1点鎖線は市販の電磁界解析ソル

バの HFSSでの計算結果である．この結果，有限な線路長でビア構造を有する場合は，この

ビアを流れる電流がつくる電磁界による結合が大きな役割を示すことが理解できる．
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