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内容梗概

本論文は，著者が平成 11年から平成 13年にかけてシャープ株式会社において，および平成 13年から

平成 15年までに大阪大学大学院工学研究科博士後期課程在学中に行った，液晶表示装置の配線構造に起

因して発生する寄生素子の算出モデルの生成に関する研究の成果をまとめたものである．

本研究は，液晶表示装置向けの，信号保全性と回路の正常動作を保証する実装設計の実現を目指し，

回路機能の誤動作の主因となる配線構造中の寄生素子を高速かつ高精度に算出し，それを実装設計に反

映することを主題とする．大規模集積回路 (LSI: Large Scale Integration) やプリント回路基板 (PCB:

Printed Circuit Board) と比較して，液晶表示装置 (LCD: Liquid Crystal Display) の液晶パネルでは，

配線とグランドの間の距離が相対的に大きいため，従来の手法やCAD (Computer Aided Design) ツー

ルを用いて，配線の相互間に発生する寄生素子を正確に算出し，定量化することが困難であった．それ

ゆえ，経験や勘に基づいた設計に頼らざるをえないため，実装設計には著しい長期化と品質低下が伴い，

寄生素子の実用的な算出手法の確立が強く望まれてきた．

このような状況を踏まえ，本研究では，まず，液晶表示装置の構成モジュールである液晶パネル中の

三次元配線構造に起因して発生する寄生容量を高速かつ高精度に算出するための容量モデルを考察する．

ここでは，二配線間の基本パターンである配線交差および平行配線において発生する寄生容量に対する

近似式を導出し，それらを活用して一般の三次元配線構造において発生する寄生容量に対しても高精度

の近似が可能であることを示す．次に，液晶表示装置のもう一つの構成モジュールであるプリント基板

中の電源供給系の配線構造に起因して発生する共振現象を解明するため，寄生素子とバイパスキャパシ

タからなる等価共振回路を構成し，その共振周波数の近似式の導出について考察する．さらに，それに

基づいて共振周波数を制御する手法を考案し、シミュレーションと実測により，この手法が実用上有用

であることを明らかにする．

本論文は以下の全５章から構成される．

第１章では，配線構造に起因して発生する寄生素子のモデル化に関する現状について述べ，本研究の

背景と目的を明らかにするとともに，研究内容と成果について概説する．

第２章では，液晶表示装置の構成モジュールである液晶パネル中において発生する寄生容量の算出モ

デルの概要，およびもう一つの構成モジュールであるプリント基板中の配線構造に起因する共振現象の

概要について記述する．まず，液晶表示装置全体の実装構造の特性について述べ，次に，液晶パネル中
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の配線相互間で発生する寄生容量の算出，およびプリント基板中の電源供給系の配線構造に起因した共

振現象に対して，従来の手法では精密な素子値算出や共振解析が不可能であることを示す．

第３章では，液晶パネルにおける寄生容量モデルを構築し、寄生容量の近似式を導出する．まず，液

晶パネルの配線構造における基本パターンである配線交差および平行配線に対して，三次元寄生容量の

算出モデルとその寄生容量に対するする近似式について考察する．次に，両配線パターンにおいて発生

する寄生容量について評価実験を行い，近似式が高い精度を実現していることを示す．

第４章では，液晶表示装置の構成モジュールであるプリント基板の配線構造において発生する共振現

象に対して，等価共振回路の構成手法と，その応用について記述する．まず，プリント基板の電源供給系

の配線パターンにバイパスキャパシタを均等配置した場合を想定し，その電源供給系の配線パターンに

おける等価共振回路を構成し，その共振周波数を求める近似式を導出する．次に，その応用として，バ

イパスキャパシタの配置により共振周波数を制御する手法を考察する．さらに，評価実験により，等価

共振回路とその共振周波数近似式の高精度性を示すとともに，共振周波数の制御手法の性能評価を行っ

て，提案手法の有用性を明らかにする．

第５章では，本研究で得られた成果を要約し，結論とする．
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第1章

序論

1.1 背景

近年の液晶表示装置 (LCD: Liquid Crystal Display)，大規模集積回路 (LSI: Large Scale Integration)，

プリント回路基板 (PCB: Printed Circuit Board，以下ではプリント基板と略記)，およびパッケージ等

の製造技術の進歩は著しく，配線構造の多層化および微細化が加速している．さらに，信号の高速化に

伴い，配線間で発生する寄生素子の回路動作に与える影響が激増しているため，これら寄生素子の振る

舞いを正確に把握し，波形なまり，信号反射，クロストーク，および放射ノイズを防止あるいは制御する

ことによって，回路全体の正常動作を保証する実装設計，すなわち，信号保全性 (SI: Signal Integrity)

の向上に資する実装設計，の確立が要請されている．

液晶表示装置の主要部分である液晶パネルでは，LSI やプリント基板と比較して，配線の直下に近接

してグランドが存在せず，配線とグランドの間の距離が相対的に大きくなっている．さらに，配線設計

における高精細化と多層化の進展に伴って，相互に近接する配線数が増大し、配線構造の混雑化が進行

しているため，グランドと配線の間の寄生容量に比べ，配線相互間の寄生容量が与える回路動作への影

響がますます増大する傾向にある．したがって，配線構造に起因する寄生素子の中でも配線間の寄生容

量の算出は，信号の保全性を考える上で極めて重要であり，配線構造の急速な高密度化に対処する，簡

潔でかつ正確な配線間容量の算出手法が不可欠となっている．

既存の配線間寄生容量の算出手法として，まず，配線構造と絶縁層誘電率等の物性定数を入力して，有

限要素法や境界要素法等の数値解析法を用いて配線間容量を計算する手法が考えられるが，これは高精

度であるが，計算量が膨大となり，多大な解析時間とメモリ量を必要とするため，実用的ではない．次

に，配線導体を平行平板や同軸円柱などの比較的単純な形状の導体に置き換え，配線間容量の近似式を

理論的に導出する手法や，あるいは配線間容量近似式の関数型を経験的に定め，シミュレーションや容

量値測定結果との比較により関数の係数を定めるという手法が考えられる．これらは配線容量の高速な

算出を可能とするが，二次元マイクロストリップラインのような特定の構造だけにしか適用できず，液

晶パネルのような，配線とグランドの間の距離が配線相互間の距離に比べて相対的に大きく，しかも平

1
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坦化を行わないような配線構造に対しては，直接適用することができない．

一方，液晶表示装置の周辺回路を液晶パネルのガラス基板上に実装する技術に関して研究開発が進め

られているものの，マイクロプロセッサやメモリのように，高速かつ大規模な回路を液晶パネル上に集

積することは困難であり，現状ではパネルに接続付加したプリント基板上で実装している．これらのプ

リント基板では，回路の高速性のため，電源供給系の配線間で共振現象が発生し，回路動作に悪影響を

与えるだけではなく，放射ノイズを放出する．その対策のため，電源供給系の配線パターンにバイパス

キャパシタを付加して共振現象を制御する手法が提案されているが，その付加箇所は設計者の経験と勘

に頼っているのが現状である．

1.2 研究の目的と概要

以上の背景のもとに，本研究では，まず，液晶表示装置の液晶パネルの配線構造に起因して発生する

寄生容量を高速に算出するためのモデル化手法を考察する．この手法は，二配線間の基本パターンであ

る配線交差と平行配線に注目し，これらの配線構造をいくつかの領域に分割し，各領域の容量値の総和

としての配線間容量を計算するものである．ここでは，各領域に二次元電磁界シミュレタを適用し，そ

の解析結果に対する回帰分析に基づいて，容量の近似式を導出する手法を構築することを主題とし，高

速かつ高精度な容量算出を実現する．

本研究では，次に，電源供給系の配線パターンにおける共振現象に対して，バイパスキャパシタを均

等配置することによって共振回路を構成し，これらのバイパスキャパシタによって共振周波数を制御す

る手法を考察する．ここでは，配線パターンにおける寄生素子とバイパスキャパシタからなる等価共振

回路モデルを構築し，その共振周波数の近似式を求めることが主題となる．

1.3 本論文の構成

本論文は以下の全５章から構成される．

第１章では，寄生素子モデルの生成に関する現状について述べ，本研究の背景と目的を明らかにする

とともに，研究内容について概説する．

第２章では，液晶表示装置の構成モジュールである液晶パネルおよびプリント基板の配線構造に起因

してそれぞれ発生する寄生容量および共振現象の概要について述べる．まず，液晶パネル中の配線構造

によって発生する寄生容量の算出に関して、次いで、プリント基板の配線構造に起因して発生する共振

現象に関して概観し，従来の手法では精密に素子値算出や共振解析ができないことを示す．

第３章では，液晶表示装置の液晶パネルにおける寄生容量の導出モデルの生成について記述する．ま

ず，液晶パネルの配線構造における基本パターとしての配線交差および平行配線に対して，三次元寄生

素子モデルを考案する．次に，両配線構造について評価実験を行い，容量近似式が高い精度を実現して
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いることを示す．

第４章では，液晶表示装置の構成モジュールであるプリント基板の配線構造において発生する共振現

象に対して，等価共振回路の構成手法と，その応用について記述する．まず，プリント基板の電源供給

系の配線パターンにバイパスキャパシタを均等配置した場合を想定し，その電源供給系の配線パターン

における等価共振回路を構成し，その共振周波数を求める近似式を導出する．次に，その応用として，

バイパスキャパシタの配置個数により共振周波数を制御する手法を考察する．さらに，評価実験により，

等価共振回路とその共振周波数近似式の精度を明らかにするとともに，共振周波数の制御手法の性能評

価を行って，提案手法の有用性について記述する．

第５章では，本研究で得られた成果を要約し，結論とする．





第2章

液晶表示装置における寄生素子モデル生成

2.1 緒言

本章では，液晶表示装置の構成モジュールである液晶パネルおよびプリント基板の配線構造に起因し

てそれぞれ発生する寄生容量および共振現象について、その概要を述べる．これらの配線構造に起因し

て発生する寄生容量および共振現象を解明することは，信号保全性の観点から極めて重要である．そこ

で，本章では，まず，液晶パネル中の配線構造の特殊性に注目し，従来の手法では、実用的な精度での

寄生容量の抽出が困難であることを示す．次に，プリント基板中の電源供給系の配線構造に起因して発

生する共振現象に対して，既存のシミュレーション手法の問題点を示し，解決すべき技術課題を明らか

にする．

2.2 液晶表示装置の構成と寄生素子の発生

液晶表示装置は，STN-LCD (Super Twisted Nematic Liquid Crystal Display) に代表される単純マト

リクス型液晶表示装置が，汎用表示装置として広く用いられてきた．STN-LCD は，内部にトランジス

タ構造を持たない単純な電極構造であるため，安価でしかも比較的高解像度の表示装置が提供できると

いう利点がある．しかし，表示のコントラストが低く，かつ長い電極配線を引き回すため，中型や大型の

表示装置に用いることができないという欠点がある．そこで，それらの問題を克服するため，TFT-LCD

(Thin Film Transistor Liquid Crystal Display) に代表されるような，各画素にスイッチ素子を配置し

たアクティブマトリクス型液晶表示装置が考案された [1]．

TFT-LCDは，図 2.1に示すように，画像を表示する液晶パネル，パネル上のTFTを駆動するための

ドライバ回路等の周辺回路，画像処理 LSI，およびメモリを搭載したプリント基板で構成される．ここ

で、液晶パネルは，半導体回路を形成したガラス基板によって液晶材料を挟み込んで製造する．従来の

液晶パネルでは，半導体回路として，ガラス基板上に形成することが容易なアモルファス・シリコンや

低温ポリ・シリコンを用いたが，表 2.1に示すように，単結晶シリコンと比較して，電子移動度が低いた

5



6 第 2章 液晶表示装置における寄生素子モデル生成

めに回路の動作速度を十分に上げることができず，さらには，設計ルールによって配線幅などの値が大

きくなるため、回路の実装面積が増大し，周辺回路をガラス基板上に実装することは実用上困難であっ

た．そこで，周辺回路を集積回路 (IC : Integrated Circuit) で実現し，フレキシブル基板を用いてガラ

ス基板上の回路と接続する実装方式が採り入れらたが (図 2.1(a))，その場合，装置全体が大きくなるた

め，小型化が最優先される携帯端末用には不向きであった．

近年，低温ポリ・シリコンの多結晶構造における各結晶の方向をレーザ照射によって揃えるという技

術を活用して，電子移動度を向上させる連続粒界結晶シリコン (CGS: Continuous Grain Silicon) が開

発され，ガラス基板上の集積回路の高速化が進んでいるる [1, 2]．さらに，製造技術の進展により，設計

ルールの細密化や配線の多層化が進み，周辺回路を液晶パネルのガラス基板上に実装する技術が開発さ

れた [2]．この液晶パネルは，図 2.1(b)に示すように，システム液晶と呼び，その特性および仕様は表 2.2

のように順次改善されるものと予想されている．

　

　　　　

(a) 従来構造 (b) システム液晶

液晶パネル

プリント基板

周辺回路

(a) 従来構造 (b) システム液晶

液晶パネル

プリント基板

周辺回路

　　

図 2.1 液晶表示装置構成
　　 　

このように、液晶パネルのガラス基板上での周辺回路の集積化が進められているものの，マイクロプ

ロセッサやメモリのような高速かつ大規模な回路をガラス基板上に集積化することが困難であり，現状

では、パネルに接続付加したプリント基板上で実装している．ところが、プリント基板上に搭載する回

路が高速化するにつれ，電源供給系の配線間で共振現象が発生し，回路動作に悪影響を与えるだけでは
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表 2.1 電子移動度比較
　　　　　　　　　 電子移動度 [cm2/Vs]
アモルファス・シリコン (a-Si) ～1
低温ポリ・シリコン (p-Si) 100～150
連続粒界結晶シリコン (CGS∗) 200～
単結晶シリコン (c-Si) 約 1500

∗ CGS:Continuous Grain Silicon

表 2.2 液晶パネル半導体回路技術の動向
2002年 2003年 2005年

電子移動度 200cm2/Vs 300cm2/Vs 400cm2/Vs
設計ルール 3µm～4µm 1.5µm 0.8µm
配線技術 アルミ配線 多層配線 低抵抗配線
動作周波数 3MHz 5MHz 20MHz～30MHz

なく，放射ノイズをも放出する [3]．

以上のように，液晶表示装置において、配線構造の複雑化と回路の高速化が急速に進行し，配線構造

に起因して発生する寄生素子および共振現象が回路特性に与える影響がますます大きくなろうとしてい

る．したがって，回路機能が正常に動作することを保障するためには，これらの寄生素子と共振現象が

引き起こす信号保全性の低下を防止するような設計手法が不可欠となっている [3, 4]．

液晶表示装置の構成モジュールである液晶パネルに注目すると、その配線構造の特殊性から，従来の

LSIやプリント基板向けの市販設計ツールに組み込まれている寄生素子抽出機能では，正確かつ迅速に

寄生素子を算出することができない．また，液晶表示装置のもう一つの構成モジュールであるプリント

基板では，電源供給系の配線構造に起因して共振現象が発生するが、それを防止するため、バイパスキャ

パシタを付加して，共振現象を制御する対策が講じられているが，その付加箇所は設計者の経験と勘に

頼っているのが現状である．

以上の考察から，本論文では，まず，液晶パネルの配線構造に起因して発生する寄生容量の導出モデ

ルについて考察する．次に，プリント基板での共振等価回路モデルの生成手法，およびそれを応用した

共振現象の防止手法について考察する．
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2.3 液晶パネルにおける寄生素子発生と従来の寄生素子モデルの問題点

既存の寄生容量の算出手法として，数値解析による手法 [5–7]，および理論から導出した近似式を用い

る手法 [8–20]がある．前者の数値解析手法は，配線構造および絶縁層誘電率等の物性定数を入力とし，有

限要素法や境界要素法等の数値解析法を用いて，配線間容量を計算する手法であり，高い精度が実現で

きる反面，三次元構造の離散化のために計算量が膨大になり，長大な解析時間と多くのメモリ量を必要

とする．これに対して，後者の近似式を用いる手法は，電磁理論に基づいた近似式，あるいはシミュレー

ションや測定結果の回帰操作により得られる近似式を用いているため，二次元ストリップラインのよう

な単純な構造に対してだけ適用できる．しかも、LSIやプリント基板のように，配線の直下に近接して

グランドが存在するような配線構造に対する適用を前提としており，LCDのように，配線とグランドと

の間の最短距離が配線相互間のそれよりも格段と大きく，かつ配線層の平坦化を行わない場合に対して

は適用することができない．

例えば，図 2.2に示すようなアクティブマトリクス型液晶パネルの配線構造 [1] においては，対向電極

および筐体がグランドを形成する．対向電極がグランドである場合には，配線とグランドの間の最短距

離は数ミクロン程度であるが，筐体をグランドとする場合には，配線とグランドの間の最短距離は数ミ

リ程度にもなり，LSI やプリント基板の場合と比べ，配線とグランドの間の距離が格段に大きい構造と

なっている．ここで，配線とグランド平面の間の距離と容量値との関係を調べ，さらに，既存の容量近

似式 [17, 18]と二次元電磁界シミュレーション [21]の結果を比較するため，図 2.3に示すストリップライン

構造に対して，配線とグランドとの距離をパラメータとして，電磁界シミュレーションを実行し，既存

の容量近似式を適用する [22, 23]．

図 2.3(a)は，配線M1からなるストリップライン構造を表し，M1とグランドとの容量を C10[F]，M1

のグランドに対する電位を V1[V]，M1に蓄積される電荷量をQ1[C]とする．図 2.3(b)は，2本の並列配線

M2，M3からなるストリップライン構造を表し，M2およびM3とグランドの間の容量をそれぞれC20[F],

C30[F]，配線間の容量を C23[F]，M2およびM3のグランドに対する電位をそれぞれ V2[V]，V3[V]，M2

およびM3 に蓄積される電荷量をそれぞれ Q2[C]，Q3[C]とする. また，すべての配線に対して，幅が

W=1µm, 厚さが T=0.5µm, 配線相互の間隔が S=1µmとし，グランドからH[µm]の距離に 2本平行し

ている構造とする．

図 2.3(a)における容量，電位，および電荷量の関係式を式 (2.1)に，図 2.3(b)における容量，電位，お

よび電荷量の関係式を式 (2.2)に示す．

Q1 = C10V1 (2.1)

Q2 = C20V2 + C23(V2 − V3)
Q3 = C23(V3 − V2) + C30V3

}
(2.2)

いま，H を 1µmから 1000µmまで変化させて容量値の変化を調べた結果，表 2.3を得る．表中の二次
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図 2.2 アクティブマトリクス型液晶パネル構造
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図 2.3 容量近似式評価構造
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元電磁界シミュレーションの値から, Hが大きくなるにつれて配線・グランド間の容量C10，C20が減り,

配線間容量 C23が増加していることがわかる. この現象は，H が大きくなるにつれて，配線・グランド

間の電気力線の数が減少し，逆に配線間の電気力線の数が増加することによるものと考えられる．また，

H の値が同じでも，C10 > C20 となっていることがわかる．この現象は，二配線が接近している場合，

配線・グランド間の電気力線を隣接配線が切断するため，グランドとの容量が小さくなることを表して

いる．このことから，液晶パネルの配線容量算出では，以上のような容量変化に精密に追随しなければ

ならないことがわかる．しかしながら，表 2.3から，Hが大きくなると従来手法は電磁界シミュレーショ

ンの値に追随できていない．これは，従来法 [17, 18]は LSIを適用対象としているものであり, H>10µm

は手法の適用可能範囲外となっていることによるものと考えられる．それに対して, その他の二つの従

来手法 [19, 20]では，シミュレーション値に対して回帰操作を行うことにより, グランドが遠い構造に対し

ても適用可能であるが, [19]は 2本以上の配線を想定しておらず, [20]は平坦化されたプロセスに対して

のみ利用できるものとなっており，いずれも液晶パネルに直接適用することができない.

表 2.3 グランドとの距離と容量値との関係 [aF/µm]
二次元電磁界シミュレーション [21] Yuan [17] Sakurai [18]

H[µm] C10 C20 C23 C10 C10 C20 C23

1 33.3 26.3 10.5 30.9 31.4 24.7 10.1
10 14.8 9.3 16.0 13.3 13.8 3.7 11.7

100 5.8 3.1 18.9 8.4∗ 7.7∗ −71.3∗ 6.5∗

1000 0.9 0.4 20.1 6.2∗ 4.6∗ −1157.4∗ 3.1∗
∗ H は該当手法の適用可能範囲外．

また，表 2.3の二次元電磁界シミュレーションの値，および式 (2.2)から，H が小さい状態では，配

線に蓄積される総電荷量はグランドとの容量 C20 = C30と配線間容量 C23の両方の影響を受けるが，H

が十分大きくなると，C23の影響が支配的となることがわかる．配線に蓄積される総電荷量が信号遅延

等の回路動作に影響するため，配線とグランドとの距離が大きい液晶パネルにおける配線容量抽出では，

配線間容量のみに注目すればよいことがわかる．

次に，図 2.4に示す配線構造において，配線とグランドとの距離H[µm]と，配線交差構造における配

線間の容量結合範囲R[µm]との関係を調べるため，三次元電磁界シミュレーション [21]を用いて配線間

容量を解析すると，図 2.5に示す結果を得た．

図 2.5から，LSIの構造に対応したH≤2µmの範囲では，R≥15µmで配線間容量 C[fF]がほぼ一定値

となっていることがわかる．一方，液晶パネルに対応したH>2µmの範囲では，Rの増加に対してCも

増加し続けていることがわかる．すなわち，液晶パネルにおいては，寄生容量モデル生成の際に容量結

合範囲をもパラメータとして扱わなければならないことを意味する．
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図 2.4 配線交差構造における容量結合範囲
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図 2.5 配線交差構造における容量結合範囲のグランド距離依存性
　　 　



12 第 2章 液晶表示装置における寄生素子モデル生成

2.4 プリント基板における共振現象と従来の共振モデルおよび共振対策手法
の問題点

プリント基板からの放射ノイズに関して，図 2.6に示すように，電源・グランド層の電源供給系が等

価的に平行平板共振器となり，そこから発生する電磁波が基板全体の放射ノイズの主因となることが知

られている [24, 25]．このような電源・グランド層での共振対策としては，IC デバイスの電源・グランド

ピン近傍にバイパスキャパシタを配置する手法が広く用いられている．そこで，ICデバイスの代わりと

して水晶発振器を用い，その電源・グランドピン近傍にバイパスキャパシタを配置したテスト基板を作

製し，その放射ノイズ特性を測定することにより，共振現象について解析する [26]．図 2.7に作製した基

板の構造を，表 2.4，2.5，および 2.6に基板仕様を示す．

　

　　　　

電源層
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図 2.6 プリント基板の電源供給系における共振現象
　　 　

表 2.4 テスト基板仕様
導体層数 4
基板厚 1.6mm
電源グランド層間距離：d 0.8mm
基板長辺寸法：Xa 144mm
基板短辺寸法：Xb 108mm
絶縁体比誘電率：εr 4.6
電源グランド層間容量：C0 791pF

作製したテスト基板について，電波暗室でテスト基板と測定用アンテナとの距離を 3mとし，遠方電
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図 2.7 バイパスキャパシタ配置従来手法によるテスト基板
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表 2.5 バイパスキャパシタ仕様
部品形態 チップ・セラミック
容量：Cb 0.1µF
寄生インダクタンス：Lb 2.7nH

図 2.8

表 2.6 発振器仕様
発振周波数 20MHz
貫通電流立ち上がり時間：tr 0.4nsec
貫通電流パルス幅：tw 0.9nsec
カットオフ周波数：fc 707MHz

界強度測定を行う．基板はテーブル上に水平に置き，基板端からの電界は垂直方向であることに着目し，

測定結果（垂直方向のみ）を図 2.8に示す．なお，0, 1, 2, 4, 8 は水晶発信器近傍に配置したバイパス

キャパシタの個数を示し，700MHz以上ではバイパスキャパシタの個数に関係なく電界強度が電波暗室

の暗レベルに近い値になるため，省略した．

図 2.8から以下の特徴が明らかとなる．

(1) 500MHz周辺で基板長辺方向 λ/2での共振が発生 (以下，第 1ピークと呼ぶ)し，バイパスキャパシ

タの個数が増加するに従って，共振周波数は高周波数方向にシフトし，共振ピーク値は減少する．

(2) バイパスキャパシタ付加により 100MHz周辺でピークが発生 (以下，第２ピークと呼ぶ)し，バイパ

スキャパシタの個数が増加するに従って，共振周波数は高周波数方向にシフトし，共振ピーク値

は増大する．

図 2.8では，波源として想定している水晶発振器での貫通電流の周波数成分が減少する周波数 (カット

オフ周波数 fc ）が予測値 707MHzより低く，600MHz以下で現われている．このことから，第 1ピーク

については，波源近傍のバイパスキャパシタ 2個以上で共振周波数をカットオフ周波数に接近させるこ

とができる．通常の水晶発振器ではカットオフ周波数は 500MHz～1GHzとなることと，通常使用され

る基板サイズから判断して，一般的な基板においても第１ピークは波源近傍の少数のバイパスキャパシ

タで減衰可能となる．また，第 1ピークは電源・グランド層上に発生する定在波により発生しているこ

とが知られていおり [24, 25]，定在波の共振周波数 fmnは基本的に下記の式 (2.3)により計算でき，基板サ

イズを変更することによって容易に共振周波数を制御することができる．なお，式 (2.3)において，cL，

εr，Xa，Xbはそれぞれ真空中の光速，電源・グランド間の絶縁体の比誘電率，基板長辺の長さ，基板
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図 2.8 従来手法によるテスト基板の遠方電界強度測定結果
　　 　

短辺の長さを表し，m，nは基板の長辺方向，短辺方向に乗る定在波 (半波長)の数を表す．

fmn =
cL

2π
√

εr

√(
mπ

Xa

)2

+
(

nπ

Xb

)2

(2.3)

一方，第 2ピークはバイパスキャパシタの個数が増加するにつれて，ピーク値が増大する傾向にあり，

水晶発振器近傍にバイパスキャパシタを配置する従来手法では対応不可能と考えられる．また，第 2ピー

クは水晶発振器内部およびバイパスキャパシタ，基板の寄生素子からなる回路で発生していることが報

告されており [27]，寄生素子値を制御することが容易でないことから，第 2ピークの共振周波数を制御す

ることは容易でないと考えられ，新たな制御手法の構築が重要となる．

以上のような共振現象に対して，シミュレーションを活用することにより共振周波数を予測し，設計

初期の段階から放射ノイズ対策を講じておくことが有効と考えられる [3]．しかしながら，現在使用され

ている有限要素法や境界要素法に基づいたシミュレーション手法は計算時間を要するため，基本的な動

作確認，設計ルール検討など，用途が限られている [28, 29]．
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そこで，電源グランド層を集中定数素子回路でモデル化し，回路シミュレーションを行う手法 (PEEC

法: Partial Element Equivalent Circuit Method) が開発された [30, 31]．このPEEC法では電磁界を直接

計算するのではなく，集中定数回路モデルのインピーダンスを解析し，その周波数変化から電源・グラ

ンド層での共振周波数を算出するものであり，有限要素法などを用いる手法に比べ、高速なシミュレー

ションが実現でき，実用性が大きい．しかしながら，上述のような，バイパスキャパシタを配置した基

板に対して，精度よくシミュレーションするためには，集中定数素子回路モデルの節点数が激増すると

いう問題点がある．

また，電源・グランド層での共振対策をおこなう既存の手法として，LSI の電源・グランドピン近傍

にバイパスキャパシタを配置する上述の手法に加え，バイパスキャパシタの接続によってインダクタン

ス成分を付加し，デカップリング効果を補強して，電源グランド層での共振を抑制する手法や [24]，基板

の周辺にバイパスキャパシタを配置する手法 [29]などが考案されている．しかしながら，これらの手法

は，バイパスキャパシタによる電源・グランド層の電流分布および電流径路 (電流ループ) を制御するこ

とによって，基本的には共振周波数は変えず，放射ノイズ強度を抑制するものであり，共振周波数にお

けるノイズ源の周波数成分が大きい場合には，ノイズ強度を十分に抑制できないという問題がある．

2.5 結言

本章では，まず，液晶表示装置の構成について記述し，ガラス基板上の半導体回路形成技術の進歩に

よって，回路の多層化，微細化，および高速化が進んでおり，液晶パネル中の配線構造に起因して発生

する寄生容量を考慮した設計，さらには，プリント基板中の配線構造に起因する共振現象を抑制する設

計が重要であることを明らかにした．

次に，液晶表示装置の構成モジュールの一つである液晶パネルにおいては，配線とグランドの間の距

離が相対的に大きいため，配線間容量が支配的となり，従来の寄生容量の算出手法では，配線構造にお

いて発生する寄生容量を正確に見積もることができないことを示した．

最後に，液晶表示装置のもう一つの構成モジュールであるプリント基板において，電源供給系の配線

パターンにバイパスキャパシタを接続することによって共振を防止する対策が重要であることを示し，

その共振現象を再現する既存のシミュレーション手法では，長大な計算時間を要し，等価回路の節点数

が激増するという問題が生じることを示した．さらに既存の共振対策手法では共振周波数を制御するこ

とができないことを示し，解決すべき技術課題を明らかにした．



第3章

液晶パネル部の配線構造における寄生素子モ
デル生成手法

3.1 緒言

本章では，液晶パネルの多層配線構造における配線間寄生容量の近似式を導出するための容量モデル

化手法を考察する．特に，二配線からなる基本的な構造である配線交差構造と平行配線構造に対する容

量モデル化手法に注目し，導出過程が複雑な前者の配線交差構造については，配線交差部を平行平板等

の基本的な構造の領域に分割し，各領域の容量値を理論式および二次元電磁界シミュレーションの適用

結果に対する回帰操作により導出した近似式を用いて計算することにより，これらの領域の容量値を加

算して全体の寄生容量近似式を得る．これらの配線構造に対して得られた近似式の精度を評価するため，

配線交差部を三次元電磁界シミュレーションを用いて解析を行う [22, 23, 32–36]．

3.2 寄生容量算出モデル

本節では二配線からなる基本的な構造として，配線交差構造と平行配線構造に注目し，その容量モデ

ルについて述べる．

3.2.1 配線交差構造

容量モデル抽出対象となる配線交差構造を図 3.1(a)に示す．同構造では，Metal 1とMetal 2配線が

交差する部分に平行平板が形成される．

平行平板周辺部では，外部に電界がもれ出る状態となり，フリンジ容量が発生する．しかし，その周

辺を除いた内側の領域では，電界が一様に分布し，理想的な平行平板の状態となっているものと考えら

れる．図 3.1(a)において，理想平行平板は破線ハッチ領域で示された部分となる．

平行平板部周辺のフリンジ容量を生じる導体部を円柱で置き換えたモデル化が提案されているが [17]，

この方法では，円柱導体の直径を導体厚と同じ値にしているため，周辺部領域は自動的に固定される．

17
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図 3.1 配線交差構造の三次元容量モデル
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しかし，本来は，フリンジ容量を生じる周辺領域の導体幅∆W は，導体幅W，導体間隔 d，グランドと

の距離H などに依存して決められるべきものであると考え，本論文では実験的に最適な∆W を同定す

ることとする．すなわち，配線交差部を，図 3.1に示すように，理想平行平板領域とフリンジ領域とに

分けて，二次元容量モデルを適用する．

まず，三次元配線交差構造を理想平行平板，およびフリンジ容量が生じる領域に分割するため，図 3.2

に示すような二次元の容量モデルを用いる．図 3.2(a)は下部導体 (Metal 1)方向に沿った交差部の断面

図であり，図 3.2(b)は上部導体 (Metal 2)に沿った断面図である．以後，図 3.2(a)の電界をのモデルを

タイプ 1の二次元容量モデル，図 3.2(b)の電界をのモデルをタイプ 2の二次元容量モデルと呼ぶ．両図

において，矢印は電束の方向を表し，W1，L1，T1はそれぞれMetal 1の配線幅，配線長，配線厚であ

り，W2，L2，T2はMetal 2の配線幅，配線長，配線厚である． ∆W1，∆W2はMetal 1とMetal 2の

フリンジ領域幅を表し，HはMetal 1とグランドとの距離，εrは配線間絶縁層の比誘電率を表す．以後，

特に断らない限り，距離と容量値はそれぞれ dと εrで割り，正規化した値で表すものとする．
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図 3.2 配線交差構造の二次元容量モデル
　　 　

これらの二次元容量モデルを用いて配線交差部を以下の 4つの領域に分割する．ただし，領域 2，お

よび領域 3は領域 1を含む．

(1) 領域 1: 理想平行平板領域 (図 3.1(b)).
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(2) 領域 2: 二次元容量モデル・タイプ 1を適用する平行平板領域 (図 3.1(c)).

(3) 領域 3: 二次元容量モデル・タイプ 2を適用する平行平板領域 (図 3.1(d)).

(4) 領域 4: 配線全体から領域 1，2，3を減じた残りの領域 (図 3.1(e)).

これらの各領域の容量値をそれぞれC1，C2，C3，およびC4とすると配線交差部における配線間容量の

合計 Ca は次式により求められる．

Ca = −C1 + C2(W1 − 2∆W1) + C3(W2 − 2∆W2) + C4 [F] (3.1)

3.2.2 平行配線構造

二平行配線について，隣接配線位置などの周囲条件の容量値に与える影響を調べるため，図 3.3に示

す二次元モデルに二次元電磁界シミュレーション [21] を適用する．ここで，図 3.3において，矩形M1，

M2，M3，M4は四平行配線の断面を表し，各々のグランドとの距離は，高位置H2，および低位置H の

いずれかに設定される．また，C23，W，T，S，dを各々，M2 とM3 との間の容量，配線幅，配線導

体厚，配線間水平方向距離，配線間垂直方向距離とし，後者四変数については，W=1µm，T=0.5µm，

S=1µm，d=1µmとする．
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図 3.3 平行配線間容量評価用構造
　　 　

結果を表 3.1に示す．表において，第 1行ないし第 4行はM2，M3 とも低位置H に配置された場合

を，第 5行ないし第 8行はM2，M3とも高位置H2に配置された場合を，第 9行ないし第 13行はM2が

低位置H に，M3が高位置H2に配置された場合を表している．また，第 4行，第 8行，第 13行におい

ては，M1，M4とも存在しない場合を表している．
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表 3.1 平行配線における配線間容量
グランドとの距離 C23/εr[aF/µm]

H/d H/d H/d モデル
M1 M2 M3 M4 = 10 = 100 = 1000 タイプ

1 H H H H 12.8 13.4 13.5 n-1
2 H H H H2 12.7 13.3 13.5 n-1
3 H2 H H H2 12.8 13.6 13.9 n-1
4 – H H – 15.8 18.9 20.1 2-1
5 H H2 H2 H 13.2 13.7 13.8 n-1
6 H H2 H2 H2 13.0 13.4 13.5 n-1
7 H2 H2 H2 H2 12.9 13.4 13.5 n-1
8 – H2 H2 – 16.0 18.9 20.1 2-1
9 H H H2 H 8.8 9.4 9.6 n-2
10 H H H2 H2 9.0 9.6 9.8 n-2
11 H2 H H2 H 9.0 9.6 9.8 n-2
12 H2 H H2 H2 8.6 9.3 9.5 n-2
13 – H H2 – 12.2 15.4 16.6 2-2

表 3.1より，配線幅W，配線導体厚 T，配線間水平方向距離 S，配線間水平方向距離 d等のパラメー

タに比べてグランドとの距離H が十分に大きい時には，隣接配線M1，M4の有無により容量値は最大

30%減少したが，隣接配線の高さの違いは容量値にはほとんど影響しないという結果が得られた．

この結果から，平行配線をモデル化するために図 3.4に示す以下の 6種類の二次元容量モデルを考慮

すれば十分であると言える．ただし，図中の矩形は平行配線の断面である．

(a) タイプ 2-1: 隣接配線のない同層平行配線

(b) タイプ 2-2: 隣接配線のない異層平行配線

(c) タイプ n-1: 片側に隣接配線のある同層平行配線

(d) タイプ n-2: 片側に隣接配線のある異層平行配線

(e) タイプ n-3: 両側に隣接配線のある同層平行配線

(f) タイプ n-4: 両側に隣接配線のある異層平行配線

3.3 配線交差構造における寄生容量近似式

本節では，配線交差部の各領域における容量近似式の導出と，その評価結果について述べる．
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図 3.4 平行配線構造に対する二次元容量モデル
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3.3.1 領域分割と各領域の容量近似式の導出

図 3.1(b)に示す領域 1は，理想平行平板として定義しているため，その容量値 C1/εrは次式の理論式

で計算される．

C1

εr
=

ε0(W1 − 2∆W1)(W2 − 2∆W2)
d

[F] (3.2)

ここで，ε0および εrは各々，真空の誘電率，絶縁層比誘電率を表す．他の領域については理論式で表現

するのは困難であるため，領域 2，3については図 3.2に示した二次元容量モデルを適用し，二次元電磁

界シミュレーション [21]を用いて容量値を計算する．一方，領域 4については計算時間を必要とする三

次元電磁界シミュレーションを用いて計算せざるをえないが，分割をしない場合と比べて，計算すべき

パターン数を減らすことができる．

以後，各領域に対する容量近似式導出の手順を述べるが，前提条件として，導体厚がT1/d = T2/d = 0.5

であり，グランド平面はMetal 1の下方H/d=700の距離にあり，Metal 2の上部は真空であるものとす

る．第 3.3.3項で用いる三次元電磁界シミュレーションも同じ前提条件のもとで実行し，計算には自動

メッシュ切り機能を用いる．

最初に，図3.1(c)に示す領域2の容量値C2の近似式を導出する．その最初のステップとして，Metal 2の

フリンジ領域部分との間でフリンジ容量を生じるMetal 1の部分である容量結合範囲の長さ (L1−W2)/dを

決定する．具体的には，二次元電磁界シミュレーションを用い，(L1−W2)/dを変化させて容量値 C2/εr

の変化を調べる．W2/d=1 としたときの結果を図 3.5 に示す．図から，(L1−W2)/d ≥10 の場合には

C2/εrが飽和しているのがわかる．W2/d=3としたときも同じ範囲で飽和することから，容量結合範囲

長 (L1−W2)/d=10とする．すなわち，Metal 2の隣接配線との距離が 5dµm以上ならば，図 3.2(a)で示

した二次元容量モデルにより領域 2の容量 C2が計算できる．

次に，L1/d=W2/d+10としてW2と容量値 C2/εr との関係を二次元電磁界シミュレーションを用い

て調べた．シミュレーション結果を図 3.6に示す．本図から，W2が小さい領域を除いて，W2と容量値

はほぼ線形の関係となっていることが判明する．そこで，W2が小さい領域での容量値変化の様子を考

慮するため，容量値 C2/εr の近似式の項としてW2の平方根関数を導入し，回帰操作により係数を求め

る．その結果，容量値 C2/εr の近似式として次式が得られる．

C2

εr
= 19.7 + 2.81

√
W2

d
+ 8.37

W2

d
[aF/µm] (3.3)

領域3についても，領域2と同様の手順で容量近似式を導出する．すなわち，容量結合範囲長 (L2−W1)/d

を決定するため，(L2−W1)/dを変化させて容量値C3/εrの変化を調べる．W1/d=1としたとき，(L2−W1)/d ≥10

で C3/εr が飽和していることから，L2/d=W1/d + 10としてW1と容量値C3/εr との関係を調べる．最

後に回帰操作を行うことにより次式が得られた．

C3

εr
= 20.30 + 6.49

√
W1

d
+ 7.84

W1

d
[aF/µm] (3.4)
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図 3.5 領域 2における容量値 C2/εr 対容量結合範囲 (L1−W2)/d (T2/d=0.5)
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図 3.6 領域 2における容量値 C2/εr 対配線幅W2/d (T2/d=0.5)
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領域 4では，容量値 C4/εr の近似式を導出するため，配線構造を図 3.1(f)に示す構造に簡単化する．

その結果，容量値 C4/εr は配線幅 2∆W1，2∆W2，および配線長 L1−(W2−2∆W2)，L2−(W1−2∆W1)

の関数となるが，ここでは，第 3.3.2項で示すように，∆W1，∆W2 を実験的に求めた最適値に固定す

る．そこで，L=L1−(W2−2∆W2)=L2−(W1−2∆W1)のみを容量値C4/εrのパラメータとして扱う．例

えば，∆W1/d=1.4，∆W2/d=0.25とする場合，配線長 Lをパラメータとして容量値 C4/εrを三次元電

磁界シミュレーションを用いて計算した結果を図 3.7に示す．結果に回帰操作を行うことにより次式が

得られる．

C4

εr
= −54.4 + 69.6

√
L

d
+ 0.123

L

d
[aF] (3.5)
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図 3.7 領域 4における容量値 C4/εr (T1/d=T2/d=0.5)
　　 　

3.3.2 フリンジ領域幅の決定

上述のパラメータのうち，配線幅W1，W2，および配線長 L1，L2は設計ルールにより，あるいはパ

ターン設計の段階で決定される． 一方，フリンジ領域幅∆W1，∆W2は任意に設定することができる．

そこで，式 (3.1)で与えられる配線交差構造に対する配線間容量近似式Caの精度を高めるよう，以下の

手順で実験的にフリンジ領域幅∆W1，∆W2を決定する．
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まず最初に領域 2におけるフリンジ領域幅W2について検討する．領域 2の容量値C2/εrは式 (3.6)で

与えられる理想平行平板容量 C2p/εr を含んでいる．

C2p

εr
=

ε0W2

d
[F/µm] (3.6)

そこで，C2/εrよりC2p/εr を差し引いた結果を図 3.8に示す．同図は配線幅W2/dとフリンジ容量の関

係を表しており，W2/d ≈ 1で曲線の曲率が変化し，W2/d > 2ではフリンジ容量が線形増加しているこ

とが分かる．この線形増加は，図 3.2(a)の破線矢印で示されるような上層導体Metal 2の上面と下層導

体Metal 1の上面との間の容量結合に起因していると考えられる．図 3.8の直線部分の傾きをK2uとす

るとき，その容量 C2uは次式で与えられる．

C2u

εr
=

K2uW2

d
[F/µm] (3.7)

係数K2uは図 3.8の直線部分の傾きより計算することができる．また，図 3.2(a)に示す様に，領域 2の

容量値 C2は C2p，C2u，およびフリンジ容量 C2f で構成される．すなわち，フリンジ容量 C2f は次式を

用いて計算される．

C2f = C2 − C2p − C2u [F/µm] (3.8)
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図 3.8 領域 2における容量値 (C2f + C2u)/εr (T2/d=0.5)
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図 3.9に，種々の導体厚 T2に対するフリンジ容量 C2f の計算結果を示す．本図で破線で示すように，

配線幅W2が，ある値 fW2 より大きくなると，フリンジ容量が一定値となることが分かる．

　

　　　　

15

17

19

21

23

25

27

0 2 4 6 8 10 12

            10

            5

            2

            1

            0.5

            0.2

            0.1

C
a
p
a
c
it
a
n
c
e
 C
2
f 
/ε
r

[a
F
/µ
m
]

Line Width W
2 
/d

T
2 
/d =

f
W2

T
2 
/d =

T
2 
/d =

T
2 
/d =

T
2 
/d =

T
2 
/d =

T
2 
/d =

15

17

19

21

23

25

27

0 2 4 6 8 10 12

            10

            5

            2

            1

            0.5

            0.2

            0.1

C
a
p
a
c
it
a
n
c
e
 C
2
f 
/ε
r

[a
F
/µ
m
]

Line Width W
2 
/d

T
2 
/d =

f
W2

T
2 
/d =

T
2 
/d =

T
2 
/d =

T
2 
/d =

T
2 
/d =

T
2 
/d =

　　　　

図 3.9 領域 2におけるフリンジ容量 C2f/εr

　　 　

これは，W2>fW2 の状態ではフリンジ領域における電界分布が変化しないことを表している．すなわ

ち，fW2/2はフリンジ領域幅∆W2を表すこととなる．

また，図 3.9は，T2/d ≤ 1で fW2 が T2に反比例することを示しており，fW2(T2)は T2の逆数関数で

表される．回帰操作により求めた fW2(T2)の近似式を次式に示す．

fW2(T2)
d

=
3.27

T2
d + 0.98

− 1.42 (3.9)

T2/d>1では，fW2/dは一定値 0.1とし，従ってフリンジ領域幅を∆W2/d=0.05とする．

領域 3についても，領域 2と同様の手順でフリンジ領域幅を決定する．まず，図 3.10に，種々の導体

厚 T1に対するフリンジ容量C3f の計算結果を示す．図から，W1>fW1(T1)に対してフリンジ容量C3f が

一定となる関数 fW1(T1)を回帰操作を用いて導出する．T1/d ≤ 5の場合，fW1(T1)は次式で与えられる．

fW1(T1)
d

=
11.9

T1
d + 2.78

− 1.35 (3.10)

式 (3.10)を用い，T1/d ≤ 5の場合，領域 3におけるフリンジ領域幅は∆W1=fW1(T1)/2で与えられる．

T1/d>5の場合，∆W1/d=0.05とする.
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図 3.10 領域 3におけるフリンジ容量 C3f/εr

　　 　

式 (3.9)および式 (3.10)は，導体厚 (T1，T2)が大きくなればなるほど，フリンジ領域幅が狭くなるこ

とを表している．これは，導体厚が大きくなるほど，導体側面で発生するフリンジ容量が支配的になる

ためと考えられる．円柱モデルを用いる従来手法 [17]では，フリンジ領域幅は導体厚の 2分の 1に固定

されており，同現象を扱うことができず，提案手法の優位性が明らかとなる．

3.3.3 評価実験と結果の考察

配線交差構造における容量近似式 (3.1)の精度評価のため，および，フリンジ領域幅∆W1/d，∆W2/d

の設定値の妥当性について確認するため，領域分割を行わずに三次元電磁界シミュレーション [21]を用

いて直接配線間容量Csを算出した．また，式 (3.9)および式 (3.10)を用いて，提案手法により決定され

たフリンジ領域幅を各々∆W 0
1 /d，∆W 0

2 /dとする時，∆W 0
1 /d，∆W 0

2 /dを中心にフリンジ領域幅を変化

させ，提案容量近似式の値 Caを求め，Csと比較する．ただし，ここでは T1/d=T2/d=0.5として，式

(3.9)および式 (3.10)に代入することにより算出したフリンジ領域幅∆W 0
1 /d=fW1(T1)/2d=1.1，および

∆W 0
2 /d=fW2(T2)/2d=0.4を用いるものとする．

比較結果を図 3.11に示す．図では，相対誤差算出式として，式 (3.11)を用いた．

E(Ca) =
100(Ca − Cs)

Cs
[%]. (3.11)
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図 3.11より，フリンジ領域幅 ∆W1，∆W2 を提案手法により決定した値，すなわち,各々 fW1(T1)/2，

fW2(T2)/2に設定することによって，相対誤差が 5%以内となることを確認した．
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図 3.11 配線交差構造における容量近似式相対誤差 (T1/d=T2/d = 0.5).
　　 　

また，評価実験により，H/d ≥10の条件下で，提案手法の容量近似誤差が 5%以下となることを確認

し，同条件での提案手法の有効性を確認した．一方，H/d < 10の条件においては，領域 4での回帰誤差

が増加し，全体の近似誤差も増加することが考えられる．その原因として，図 2.4および図 2.5に示した

ように，H/dが小さい場合，配線長が増加するに従い，領域 4の容量値C4は一定値となるが，領域 4の

容量近似式 (式 (3.5))の関数型が，この現象を精度良く表現できないことが考えられる．なお，領域 2，

および領域 3では，H/dが小さい場合においても近似式の回帰誤差は増加しないことを確認している．

次に，表 3.2に，配線交差構造において，領域分割を行わずに直接三次元電磁界シミュレーションを

用いて求めた配線間容量値 Cs，およびシミュレーションに要したCPU時間を示す．表から，一配線交

差部につき，約 550秒の計算時間を要することが分かる．

表 3.3に，提案手法の適用に要するCPU時間を示す．領域 2および領域 3に対しては，図 3.6に示す

様に，二次元電磁界シミュレーションを 18回繰り返すことにより回帰操作に必要なポイント数の容量値

を求めた．二次元電磁界シミュレーション実行に要した CPU時間の合計は，領域 2で 19.80秒，領域

3で 45.0秒であった．領域 4に対しては，三次元電磁界シミュレーションを 5回繰り返すことにより回

帰操作に必要なポイント数の容量値を求めている．ここで，式 (3.9)および式 (3.10)を用いることによ
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表 3.2 配線交差構造における配線間容量 Cs/εr(T1/d=T2/d=0.5).
三次元電磁界シミュレーション (FEM)

配線幅 配線長 CPU時間
W1/d=W2/d L1/d=L2/d Cs/εr[aF] グリッド数 [Sec]∗

3.0 13.0 365 328,320 525.92
5.0 15.0 578 328,320 545.51

10.0 20.0 1,500 355,680 548.19
∗CPU:Ultra SPARCIII 900MHz，メモリ:5GB

り，領域 4の配線幅は配線導体厚の関数として一意的に決定される．従って，領域 4の容量は配線長の

みの関数となる．また，図 3.7に示す様に，領域 4の容量は配線長の増加に従って緩やかに増加してお

り，配線長が大きくなるとほぼ線形増加となっていることが分かる．以上のことから，領域 4において，

式 (3.5)に示すような容量近似式を回帰操作により導出するためには，配線長をパラメータとする数回

程度の電磁界シミュレーションの実行で十分であると考えられる．今回のシミュレーションでは，配線

長 5≤ L ≤30の範囲で，5µm間隔となるようポイントをとり，線形増加部分でポイントを削減し，合計

ポイント数を 5とした．また，それらの実行に要する CPU時間は 2,800秒程度となっている．

表 3.3 提案手法実行に要する CPU時間
領域名 領域 2 領域 3 領域 4

シミュレーション手法 二次元 FEM 二次元 FEM 二次元 FEM
回帰操作のためのポイント数 18 18 5

CPU時間 [Sec]∗ 19.80 45.00 2803.32
総CPU時間 [Sec]∗ 2868.12
パラメータ範囲 0.2 ≤ W1/d，W2/d ≤ 10

5 ≤ L1/d=L2/d ≤ 40
∗CPU:Ultra SPARCIII 900MHz，メモリ:5GB

提案手法の適用対象となる回路では，導体寸法を任意に設定することができる．その結果，考えうる

配線交差構造のタイプ数，すなわち，W1/d，W2/d，L1/d，L2/d等の寸法の組合せ数が膨大となる．そ

れら全タイプの配線交差構造に対して，提案手法を用いることにより，三次元電磁界シミュレーション

を用いる場合に比べ，遥かに高速で容量抽出を行うことが可能となる．すなわち，提案手法では全タイ

プの配線交差構造に対して 2,868秒の計算で容量抽出が可能であるが，三次元電磁界シミュレーション

を用いる場合，一種類の配線交差構造の容量抽出に約 550秒必要となり，提案手法の優位性が示される．
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3.4 平行配線構造における寄生容量近似式

本節では，図 3.4に示したタイプの平行配線構造に対して，単位長あたりの配線間容量近似式を導出

する．

3.4.1 容量近似式の導出

近似式導出のために，まず最初に二次元電磁界シミュレーションを用い，導体寸法を可変として配線

間容量を計算する．次に，得られた結果に対して，回帰操作を適用することで容量近似式を得る．

図 3.4(a)に示したタイプ 2-1の平行配線について，配線間容量 C5/εr を，同一配線幅W=W21=W22

および配線間隔 S/d=1の条件で解析した結果を図 3.12に示す．図から，配線幅W が十分大きければ，

容量値 C5/εr は配線幅W に対してほぼ線形で増加していることが分かる．この現象は，図 3.4(a)の破

線矢印で示される配線の上面同士，および下面同士の結合容量 C5uが，配線幅W に対して線形に増加

することによるものであり，図 3.2および図 3.8に示す結合容量 C2uと同様のものであると考えられる．
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図 3.12 タイプ 2-1平行配線における配線間容量 C5/εr

　　 　

以上の観測から，C5/εrはW に比例し Sに反比例する成分を持つと考え，近似式にW および 1/Sの

項を設ける．また，領域 2の近似式 (式 (3.3))と同様にして，それらの平方根の項
√

W および 1/
√

Sを

も設けることとする．そこで，導体厚 T2/d=0.5の場合について，回帰操作により導出した同一配線幅
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W21=W22=W の容量近似式 C0
5 (W,S)/εr を次式に示す．

C0
5 (W,S)

εr
= 3.01 + 0.34

W

d
− 1.14

√
W

d

+
8.78 + 0.43W

d − 4.36
√

W
d

S
d

+
3.05 − 1.50W

d + 11.7
√

W
d√

S
d

[aF/µm] (3.12)

配線幅が異なる場合 W21 �= W22 には，次式に示すように相加平均をとることにより，配線間容量

C5(W21,W22, S)/εr を計算する．

C5(W21,W22, S)=
C0

5(W21,S)+C0
5 (W22,S)

2
[aF/µm] (3.13)

他のタイプの平行配線に対しても，同様の手順で容量近似式を導出することができる．配線M2およ

びM3が同一幅W，導体厚 T1/d=T2/d=0.5の場合，タイプ 2-2の容量近似式 C0
6 (W,S)/εr，タイプ n-1

の容量近似式 C0
7 (W,S)/εr，タイプ n-2の容量近似式 C0

8 (W,S)/εr を以下に示す．

C0
6 (W,S)

εr
= 1.80 + 0.35

W

d
− 1.22

√
W

d

+
−0.47 + 0.59W

d − 5.13
√

W
d

S
d

+
9.31 − 1.70W

d + 12.87
√

W
d√

S
d

[aF/µm] (3.14)

C0
7 (W,S)

εr
= 3.38 + 0.20

W

d
− 0.68

√
W

d

+
6.50 − 0.07W

d − 1.27
√

W
d

S
d

+
3.57 − 0.72W

d + 7.68
√

W
d√

S
d

[aF/µm] (3.15)

C0
8 (W,S)

εr
= 1.31 − 0.06

W

d
− 0.06

√
W

d

+
−7.62 − 0.75W

d + 1.98
√

W
d

S
d

+
14.28 − 0.16W

d + 5.32
√

W
d√

S
d

[aF/µm] (3.16)
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配線幅が異なる場合は，式 (3.13)と同様の相加平均計算式を用いることによって，容量値を計算する

ことができる．

3.4.2 評価実験と結果の考察

以上のように導出した容量近似式に対して，二次元電磁界シミュレーションを用いて計算した容量値

と比較することによって，近似誤差を評価する．

まず，タイプ 2-1の平行配線について，配線幅が同一の場合の容量近似式 (式 (3.12))の値と，二次元電磁

界シミュレーションを用いて計算した容量値Csとから，相対誤差を求めた結果はE(C0
5 (W,S))=0.5%で

ある．ここで，相対誤差E()の算出には式 (3.11)を用いた．

また，タイプ2-1の平行配線の配線幅が異なる場合の容量近似式 (式 (3.13))の相対誤差E(C5(W21,W22, S))

は，配線幅W21/dおよびW22/dの差が 8以下の場合，4.8%以下となる．図 3.13に，種々の配線幅W21/d，

W22/dの組合せに対する容量近似式の相対誤差E(C5(W21,W22, S))を示す．
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図 3.13 タイプ 2-1平行配線における容量近似式相対誤差 (S/d=1，T2/d=0.5)
　　 　

他のタイプの平行配線に対して，配線が同一幅の場合，タイプ 2-2の容量近似式 (式 (3.14))，タイプ

n-1の容量近似式 (式 (3.15))，タイプ n-2の容量近似式 (式 (3.15))の相対誤差は，タイプ 2-1の場合と同

様に 0.5%である．配線幅が異なる場合には，各タイプの容量近似式の相対誤差は 5%以下となる．
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3.5 結言

本章では，液晶パネルにおける二配線の基本構造である配線交差構造と平行配線構造に対して，回路

動作に影響を与える寄生容量抽出のためのモデリング方法を提案した．配線交差構造に対して，導体を

二次元容量モデルにより容量計算が可能な領域に分割し，二次元電磁界シミュレーションの適用結果に

回帰操作を施すことにより，計算量を削減することができた. 平行配線構造に対して，周囲の配線分布

に基づいてタイプ分けを行い，各々で二次元電磁界シミュレーションの適用結果に回帰操作を施すこと

により，効率よく近似式を導出することができた．得られた近似式での計算結果と三次元電磁界シミュ

レーションによる計算結果を比較したところ, 相対誤差は 5%以内に収まることが確認できた.



第4章

プリント基板部の電源供給系における等価共
振回路モデル生成手法

4.1 緒言

本章では液晶表示装置において，高速回路を搭載したプリント基板の電源供給系のインピーダンス特

性を集中定数等価回路モデルを用いて解析し，共振周波数の制御を行う手法について考察する．まず，

電源グランド層とバイパスキャパシタからなる等価共振回路を構成し，精度良く共振周波数を求める手

法を提案する．次に，キャパシタの均等配置により対称回路を形成し，電源グランド層の共振周波数を

波源の周波数成分が減少するカットオフ周波数以上に押し上げ，制御する手法を提案する．また，本手

法の実用性をシミュレーションと実測により確認する [37]．

4.2 寄生素子からなる等価共振回路モデルの生成

最初に，プリント基板の電源供給系を構成する電源・グランド層に対して，配線導体の寄生素子成分

である容量C，インダクタンスL，および抵抗Rを集中定数回路素子で表現し，それらを組み合わせる

ことによって，電源・グランド層の詳細共振等価回路モデルを生成する [30, 31]．

まず，図 4.1(a)に示すように，電源・グランド層を一辺の長さを uとする正方領域に分割し，各領域

の四隅に等価回路モデルで用いる節点を配置する．次に，電源・グランド間の容量成分を計算するため，

図 4.1(b)に示すように，節点位置は固定し，正方領域の境界線のみを電源・グランド層の幅方向，奥行

き方向に，それぞれ u/2 ずつシフトさせる．図 4.1(b)の中央部分の正方領域 (図 4.3(a))の等価回路は，

図 4.3(b)に示すようなキャパシタとなり，その容量値Cは式 (4.1)で与えられる．ここで，ε，u，dは，

それぞれ，電源グランド層間誘電体の誘電率，分割領域の 1辺の長さ，層間距離である．また，四辺上

の領域，および四隅の領域の面積は中央部の正方領域の面積の 1/2，1/4となるため，各々の等価回路の

35
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容量値は C/2，C/4となる．

C =
εu2

d
(4.1)

次に，電源・グランド層の横幅方向インダクタンス値，抵抗値を計算するため，図 4.1(a)の境界線を

図 4.2(a)に示すように，導体面の奥行き方向に u/2シフトさせる．図 4.2(a)の中央部分の正方領域 (図

4.3(c))の等価回路は，図 4.3(d)に示すような二端子対回路網となり，そのインダクタンス成分L，抵抗

成分Rは，各々式 (4.2)，式 (4.2)で与えられる．ここで，µ，d，ρ，tは，それぞれ，電源グランド層間

誘電体の透磁率，層間距離，導体層抵抗率，導体層厚である．電源・グランド層の横幅方向の辺上の領

域は，その幅が中央部の正方領域の幅の 1/2となるため，二端子対回路網のインダクタンス成分，抵抗

成分は，各々2L，2Rとなる．

L = µd (4.2)

R =
2ρ
t

(4.3)

同様に，電源・グランド層の奥行き方向インダクタンス成分，抵抗成分を計算するため，図 4.1(a)の

境界線を図 4.2(b)に示すように，導体面の横幅方向に u/2シフトさせる．分割領域の等価回路である二

端子対回路網は，横幅方向で求めたものと同様の回路となる．

以上で求めた分割領域の等価回路を組み合わせることにより，図 4.3(e)のような詳細等価共振回路モ

デルが構成される．なお，表 2.4，2.5，2.6に示したテスト基板のモデル生成を行う場合，解析周波数の

上限を 1GHzとし，波長の 10分の 1以下となるよう u = 9mmで分割し，抵抗値Rとしては高周波での

表皮効果を考慮して 0.017Ω，容量値 C は 4.12pF，インダクタンス値 Lは 1.00nHとなる．

次に，図 4.4(a)に，バイパスキャパシタの電源・グランド層への接続構造と，図 4.4(b)に，寄生イン

ダクタンス成分 Lbと容量成分 Cbとで表現したバイパスキャパシタの等価回路モデルを示す．ただし，

式 (4.4)で与えられる基板容量 C0に対して，C0 � Cbとなるよう，Cbを設定する．表 2.4に示したテ

スト基板では，表 2.5に示すように Cb = 0.1µFとする．

C0 =
ε0εrXaXb

d
(4.4)

そこで，上記のようにして生成した詳細共振等価回路モデルに，以下の手順でバイパスキャパシタの

等価回路モデルを付加する．まず，図 4.5(a)に示すように，基板の隅に ICデバイスを配置し，その近

傍にバイパスキャパシタを配置した場合，バイパスキャパシタの配置位置に対応した電源・グランド層

の詳細等価共振回路モデル上の節点とグランド間に，バイパスキャパシタの等価回路モデルを接続する．

結果を図 4.5(b)に示す．ここで，配置した ICデバイスの出力回路に流れる貫通電流が，共振の主エネ

ルギー源であると考えられている．貫通電流は通常 1ns以下のパルス電流であるため，インピーダンス
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(a) 領域分割および節点配置

(b) 容量成分計算のための領域分割

グランド層

電源層

u

u

節点

(a) 領域分割および節点配置

(b) 容量成分計算のための領域分割

グランド層

電源層

u

u

節点

グランド層

電源層

u

u

節点

u

u

節点

　　

図 4.1 電源・グランド層の正方領域分割と節点配置
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(a)横幅方向インダクタンス成分，抵抗成分計算のための領域分割

(b)奥行方向インダクタンス成分，抵抗成分計算のための領域分割

(a)横幅方向インダクタンス成分，抵抗成分計算のための領域分割

(b)奥行方向インダクタンス成分，抵抗成分計算のための領域分割
　　

図 4.2 インダクタンス，抵抗用正方領域分割
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(a) 容量成分計算用正方領域

(e) 全基板等価共振回路モデル
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(b) 容量成分計算用

　　正方領域等価回路

(c) インダクタンス，抵抗成分計算用

　　正方領域

(d) インダクタンス，抵抗成分計算用

　　正方領域等価回路

　　

図 4.3 電源・グランド層の詳細等価共振回路モデル
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バイパスキャパシタ

グランド層

電源層

配線層

ビア

Cb

Lb

(a) 接続構造 (b) 等価回路モデル

バイパスキャパシタ
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ビア バイパスキャパシタ
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(a) 接続構造 (b) 等価回路モデル
　　

図 4.4 バイパスキャパシタ等価回路モデル
　　 　

解析の際には，厳密には出力回路のトランジスタのオン・オフ状態を考慮した基板全体の解析が必要と

なる．今回は基板の定常状態，すなわち波源出力回路のトランジスタがオフの状態での解析に限定する

こととした．ところで，トランジスタがオフの状態では，波源出力回路の電源・グランド間のインピー

ダンスは，高々数百 kΩである基板およびバイパスキャパシタのみのインピーダンスと比べ，十分大き

な値をとる．したがって，基板全体のインピーダンスに与える影響は小さいものと考えられるため，詳

細共振等価回路モデルでは ICデバイスに対応した回路を無視することとする．

4.3 バイパスキャパシタ配置による共振周波数制御への適用

4.3.1 対称構造に着目した等価共振回路簡単化手法

上記の詳細等価共振回路モデルにおいて，バイパスキャパシタが複数配置された場合を想定し，隣接

する二バイパスキャパシタと，その周辺の等価回路素子の例を図 4.6に示す．本図から，バイパスキャ

パシタを中心として等価回路素子が対称構造となっていることが分かる．

ところで，対称構造をもつ回路では，対称性により，個々の繰り返し部分を解析すれば，回路全体の

対称性のある解についてのみ，求められることが以下のようにして証明される [38]．図 4.7に示すように，

回路全体が線対称構造をとるとき，等価回路の節点および素子は以下のように分類され，回路全体の対

称性のある解を与える回路方程式は，図 4.7(b)に示す等価回路の回路方程式によって表わすことができ

る．すなわち，対称性のある解を求めるための解析について解析回路規模を縮小することができる．

(1)対称部分Ｚの内部の節点および素子： Ｚ内部の節点および素子に対応する節点および素

子がＺ’内部に存在し，それらは完全に同一構造となるため，同じ回路方程式が生成される．

(2)対称部分Ｚ, Ｚ’間で共有される素子，節点 (図 4.7の Zi, Zj)： Ziについては，それに流
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(a) 電源・グランド層パターン

(b) 全基板等価回路モデル
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図 4.5 バイパスキャパシタ配置後の電源・グランド層の詳細等価共振回路モデル
　　 　



42 第 4章 プリント基板部の電源供給系における等価共振回路モデル生成手法

　

　　　　

バイパスキャパシタ

L
b

C
b

C

C

R R

L

R

L

R

L

L

CR

R

R

R

R

R

R

L

L

L

LL L

C

C

C

C

C

C

L
b

C
b

R

R

RR

R

R

R

L L L

LLL

LL

CC C C

C

CC

C

バイパスキャパシタ

L
b

C
b

C

C

R R

L

R

L

R

L

L

CR

R

R

R

R

R

R

L

L

L

LL L

C

C

C

C

C

C

L
b

C
b

R

R

RR

R

R

R

L L L

LLL

LL

CC C C

C

CC

C L
b

C
b

L
b

C
b

C

C

R R

L

R

L

R

L

L

CR

R

R

R

R

R

R

L

L

L

LL L

C

C

C

C

C

C

L
b

C
b

L
b

C
b

R

R

RR

R

R

R

L L L

LLL

LL

CC C C

C

CC

C

　　

図 4.6 バイパスキャパシタおよび周辺の等価回路素子
　　 　

れる電流 Iiの対称性を考慮し，Ziを 2Ziで置き換える．これは Ziにかかる電圧 Vi = ZiIi =

2ZiIi/2の式変換に相当する．Zj については回路の対称性から素子に電流が流れないため，素

子を開放除去する．

4.3.2 バイパスキャパシタ均等配置による基板分割

以上の考察から，バイパスキャパシタを基板上で均等配置することにより対称回路を構成し，対称回

路の面積制御によって第 2ピークの共振周波数を制御する手法を考察する．

ここで，図 4.8のように，基板面の長辺に平行に x軸，短辺に平行に y軸，基板面に垂直に z軸を想定

し，Rおよび Lを単一枝と考えるとき，キャパシタ C のグランド側の反対側の節点を nij(0≦ i≦Nx,

0≦ j≦Ny, Nx:x方向節点数-1，Ny:y方向節点数-1)とし，nij につながる x軸，y軸，z軸方向の枝の

インピーダンスをそれぞれ，Zx
ij，Zy

ij，Zz
ij とするとき，図 4.9に示すように，以下の手順によって基板

全体の等価回路をバイパスキャパシタを中心とした対称回路に分割する．

(Step 1) バイパスキャパシタの一方の端子を基板等価回路の節点に縦横で均等間隔で接続する．他方

の端子はグランドに接続する．

(Step 2) (i) x 方向について，バイパスキャパシタが接続し，隣り合う節点を nij，nkj とするとき

(0≦ i < k≦Nx, 0≦ j≦Ny − 1)，k − i = 2m(m=1,2,…)，すなわち nij，nkj 間に奇数の

節点が存在するならば，ni+m,j，ni+m,j+1をおのおの 2個の節点 ni+m,j, n1
i+m,j ， ni+m,j+1,
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図 4.7 対称回路の簡単化
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図 4.8 詳細等価共振回路における節点名およびインピーダンス名
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n1
i+m,j+1に分離し，元の ni+m,j に接続していた枝のインピーダンス Zy

i+m,j，Zz
i+m,j を 2倍

として，おのおの複製し ni+m,j, n1
i+m,j に接続する．

(ii) k−i = 2m+1 (m=1,2,…)，すなわちnij，nkj間に偶数の節点が存在するならば，ni+m,j，

ni+m+1,j 間の枝を開放除去する．

(Step 3) y方向について (Step 2)と同様の処理を行う．
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図 4.9 詳細等価共振回路の対称回路への分割
　　 　

テスト基板の詳細等価共振回路において，バイパスキャパシタ個数がNb = 4，9，24，48の場合のバ

イパスキャパシタの配置位置を図 4.10に示す．次に，基板全体，すなわち分割前の詳細等価共振回路に

おいて，波源に対応した節点でのインピーダンスを解析した．バイパスキャパシタの個数Nb=9の場合

の結果を図 4.11に示す．図から，分割前の等価回路では，第 1ピークおよび第 2ピークが解析可能こと

を確認した．Nb=4，9，24，48の場合の解析結果から得られた第 2ピーク共振周波数 fsを表 4.1の一部

に示す．
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図 4.10 詳細等価共振回路におけるバイパスキャパシタ配置位置
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図 4.11 詳細等価共振回路におけるインピーダンス特性 (バイパスキャパシタ数Nb=9)
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次に，詳細等価共振回路モデルに上記分割手順を適用する．Nb=48の場合のバイパスキャパシタの対

称回路は図 4.12(a)に示すモデルとなる．図 4.13に，Nb=48の場合の対称回路のみ，および詳細等価共

振回路モデルのインピーダンス解析結果を比較したものを示す．図から，対称回路の解析により第 2ピー

ク共振周波数のみを精度良く求めることができることが確認できる．
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図 4.12 対称回路の等価回路モデル
　　 　

4.3.3 共振周波数近似式の導出

図 4.14に，Nb=9の場合の回路全体での R，C，L各素子値，およびバイパスキャパシタの容量 Cb，

寄生インダクタンスLbの値を変化させ，第 2ピークの共振周波数の変化値を解析した結果を示す．図よ

り，R，Cbの変化は第 2ピークにまったく影響しないこと，およびLの変化はわずかに影響することが

確認できる．

ここで，図 4.12(a)の等価回路は，図 4.12(b)に示すように，対称性を考慮するとさらにその 8分の 1

の等価回路に分割される．一般的に，8分の 1対称回路は図 4.15(a)のように表現される．そこで図 4.14

の解析結果に基づき，同回路に以下のようなR, Cb，L各素子の短絡除去処理を施す．

(1) Rの値は共振ピーク値にのみ影響し，周波数には影響しないため抵抗素子を短絡除去する．

(2) 等価回路中の閉路上での Cと Cbの関係は直列接続であり，C � Cbであることから，Cbは両端を
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図 4.13 対称回路および詳細共振等価回路の共振周波数比較
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図 4.14 等価回路パラメータの共振周波数に与える影響
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短絡した状態と等価な状態であると考えられるため，Cbを短絡除去する．

(3) 図 4.15(a)での節点 ni+1,j+v，ni+u,j+1間はインダクタが格子状に構成されており，その部分の合成

インダクタンス値はかなり低くなることが考えられるため，節点 ni+1,j+v，ni+u,j+1間のインダク

タをすべて短絡除去する．

以上の結果，対称回路は図 4.15(b)のように簡単化される．ここで，Csは 8分の 1に分割される前の

状態での，図 4.12(a)のような対称回路全体の基板容量の総和を表す．
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図 4.15 極小対称回路の簡単化
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図 4.15(b)において，バイパスキャパシタの両端でのアドミッタンス Y は式 (4.5)で与えられる．

Y =
1

jωL1
+

−jω3C1(L2C2 + L2C3 + L3C3) + jω(C1 + C2 + C3)
ω4L2L3C2C3 − ω2(L2C2 + L2C3 + L3C3) + 1

(4.5)

回路の解析周波数上限を f=1GHzとすると，ω3C1(L2C2 + L2C3 + L3C3) � ω(C1 + C2 + C3)，およ

び ω4L2L3C2C3 � 1が成立するため，式 (4.5)は以下のように簡単化される．

Y ∼= 1
jωL1

+
jω(C1 + C2 + C3)

1 − ω2(L2C2 + L2C3 + L3C3)
(4.6)

Y =0とする周波数，すなわち対称回路の並列共振周波数 faは，式 (4.6)に図 4.15(b)の各素子値を代

入し，faについて解くことにより，式 (4.7)のように求められる．

fa =
1

2π
√

Cs(Lb + L
4 )

(4.7)

ここで，Csは，基板全体の容量値C0及びバイパスキャパシタ個数Nbを用いて式 (4.8)で表現される．

Cs =
C0

Nb
(4.8)

以上の結果，図 4.15(a)に示す対称回路の共振周波数 faは式 (4.9)で近似される．

fa
∼=

√
Nb

2π
√

C0(Lb + L
4 )

(4.9)

式 (4.9)，およびその導出過程で用いた簡単化方法から以下の事項が判明する．

(1) 解析周波数上限を 1GHzとする基板では，波長の 10分の 1以下に基板を分割した領域のインダク

タンスおよび容量成分 L，Cに対し，ωL < 1/ωC となるため，基板等価回路のLCはしご型回路

部分は容量成分が支配的な状態となっていると考えられる．

(2) その状態では，基板のインダクタンス成分の変化が第 2ピークの共振周波数に与える影響は少なく

なり，バイパスキャパシタに直接つながるインダクタ，および対称回路内でバイパスキャパシタか

ら最も離れた位置にあるインダクタを除いて，インダクタを短絡除去可能である．

4.3.4 共振周波数制御手法

共振の波源である貫通電流のカットオフ周波数 fcに対して，式 (4.9)で示した faを用い，fa > fc と

なるようバイパスキャパシタを配置する以下の手法を提案する．

(Step 1) 基板上に搭載する ICデバイスに流れる貫通電流のカットオフ周波数 fcを求める．

(Step 2) Cb � C0となるようバイパスキャパシタ容量 Cbを設定する．
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(Step 3) fcを次式に代入し，バイパスキャパシタ個数Nbを求める．

Nb > 4π2C0(Lb +
L

4
)f2

c (4.10)

(Step 4) 基板領域をNb個の同一面積の領域に分割し，各々の領域の中央付近にバイパスキャパシタを

配置する．

ここで，カットオフ周波数として，貫通電流波形のフーリエ変換後の各周波数成分の包絡線が 40dB/dec

で減少する周波数 fc(式 (4.11))を採用する場合，上記手順において，式 (4.10)の代わりに式 (4.12)を用

いる．ただし，同式では貫通電流波形の立ち上がり時間を tr，パルス幅を tw (=2tr)とする．

fc =
1

πtr
=

2
πtw

(4.11)

Nb >
16C0

t2w
(Lb +

L

4
) (4.12)

4.4 評価実験と結果の考察

4.4.1 電磁界シミュレーション

ここでは，電磁界シミュレーション [39]を用い，共振周波数における電流分布を求めることにより，バ

イパスキャパシタ配置による電流分布の対称化，および第 1ピークの定在波の発生を確認する．

まず，表 2.4に示した寸法，物理定数等を用い，基板領域を 9mm角の正方領域に分割する (図 4.16(a))．

バイパスキャパシタ配置位置にはキャパシタ内部のインダクタンスLbと容量成分Cbとを直列接続した

回路を接続する．発振器については，実測と同位置の正方形領域に発振器回路を接続する (図 4.16(b))．

以上のモデルにモーメント法を用いた電磁界シミュレーションを適用した．図 4.17にバイパスキャパ

シタ 9個配置の場合の電流分布を示す．図 4.17(a[39]) では 560MHzで 1/2波長の定在波が生じ，第 1

ピークの共振であることが確認できる．図 4.17(b)では第 2ピークとして，280MHzで各正方形領域の電

流ベクトルが最寄りのバイパスキャパシタに分かれて流入／流出しており，均等配置したバイパスキャ

パシタが本手法の目的通り作用していること，および電流分布がバイパスキャパシタを中心とした対称

形となっていることが確認できる．

4.4.2 回路シミュレーション

ここでは，共振周波数近似式 (式 (4.9))と詳細等価共振回路モデル (図 4.5(b))での回路シミュレーショ

ン結果とを比較する．比較結果を表 4.1に示す．
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図 4.16 電磁界シミュレーション・モデル
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図 4.17 共振周波数における電流分布
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表 4.1 共振周波数近似式と回路シミュレーション結果との比較
バイパスキャパシタ数：Nb 4 9 24 48
共振周波数近似式：fa[MHz] 208 312 511 722
回路シミュレーション：fs[MHz] 203 311 505 728
近似式誤差：100(fa − fs)/fs[%] 2.5 0.3 1.2 -0.8

4.4.3 電界強度測定

ここでは，共振周波数近似式を実測結果と比較し，近似精度を評価するため，テスト基板を作成する．

次に，テスト基板から輻射される放射ノイズを測定することにより，基板の共振周波数を求める．

そこで，作従来手法テスト基板と同一サイズ (表 2.4)かつ同一波源 (表 2.6)の条件で，均等配置手法を

評価するためのテスト基板を作製する．貫通電流パルス幅は測定値より 0.9nsecに設定し，その他の数

値を式 (4.12)に代入して，Nb > 46.1を得る．そこで，基板を図 4.10に示すように，長辺方向均等 8分

割，短辺方向均等 6分割し，一辺 18mmの正方形領域 48個に分割する．作製したテスト基板を図 4.18

に示す．本図に示すように，共振周波数の制御を観察するため，分割数 4，9，12，24の場合についても

作製基板が適用できるよう，バイパスキャパシタを実装するパターンを規則的に配置した．

このように作製したテスト基板を，バイパスキャパシタ近傍配置の場合と同一条件で遠方電界強度測

定した結果を図 4.19に示す．同図においても，700MHz以上ではキャパシタの個数によらず暗レベルに

近い値となるため図より省略する．図 4.19より，バイパスキャパシタ 48個の均等配置では充分共振ピー

クがカットオフ周波数以上の高周波領域（600MHz以上）までシフト出来ていることが確認される．一

方，分割数が不足している場合 (Nb ≤ 24)では共振ピークが現われており本手法の効果が確認できた．

また，電界強度測定により求めた共振周波数を feとし，表 4.2の一部に表す．

4.4.4 Sパラメータ測定

ここでは，共振周波数近似式を実測結果と比較し，近似精度を評価するため，作製したテスト基板 (図

4.18)に対して，Sパラメータを測定し，基板の固有共振周波数を求める [28]．

まず，図 4.20に示すように，ネットワークアナライザをテスト基板の電源グランド層間に接続し，S

パラメータのうち，反射特性を表す S11を測定する．測定結果の一例として，ネットワークアナライザ

の S11の表示画面を図 4.21に示す．基板の共振周波数では，共振によりエネルギーが消費されるため，

基板に入力したエネルギーに対して反射エネルギーが減少し，S11の値が減少する．S11の減少する周波

数から求めたテスト基板の共振周波数 fmを表 4.2の一部に表す．
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図 4.18 提案手法によるテスト基板
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図 4.19 提案手法によるテスト基板の電界強度測定結果
　　 　

表 4.2 共振周波数近似式と実測結果との比較
バイパスキャパシタ数：Nb 4 9 12 24
共振周波数近似式：fa[MHz] 208 312 361 511
電界強度測定：fe[MHz] 200 304 400 560
近似式の電界強度測定に対する誤差：100(fa − fe)/fe[%] 4.0 2.6 -9.8 -8.8
Sパラメータ測定：fm[MHz] 203 321 379 –
近似式の Sパラメータ測定に対する誤差：100(fa − fm)/fm[%] 2.5 -2.8 -4.7 –
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図 4.20 インピーダンス特性測定環境
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図 4.21 ネットワークアナライザ表示例
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4.4.5 共振周波数近似式とシミュレーション結果および実測結果との比較検討

まず，表 4.1から，式 (4.9)により，誤差 3%程度の精度で共振周波数を近似可能なことが確認できる．

これらの結果は，共振周波数近似式の導出過程でのインダクタ等の短絡除去の正当性をあらわしており，

提案手法による共振周波数近似式の精度が高いことを確認した．

次に，表 4.2から，提案手法による共振周波数近似式は実測結果に対して 10%程度の近似精度となる

ことを確認した．ここでの近似精度が上述の回路シミュレーションとの比較結果による近似精度より悪

化している原因として，作製テスト基板では，膜厚，誘電率等にばらつきがあることと，実装した発振

器の発振周波数の整数倍の周波数で放射ノイズが発生するため，基板の固有共振周波数と測定放射ノイ

ズ周波数との差が最大，発振周波数分となることが考えられる．

表 4.1および表 4.2に示した共振周波数を比較したグラフを図 4.22に示す．図より，提案近似式によ

る値が，回路シミュレーション，および実測結果に対して最大 10%程度の誤差となっており，第 2ピー

クの共振周波数を算出する限りでは，提案近似式の実用性を確認することができる．
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4.5 結言

本章では，バイパスキャパシタ周辺素子の対称性を用いた簡単化，および，ICデバイス，基板，バイ

パスキャパシタで構成される回路での共振（第 2ピーク）の周波数に影響を及ぼさない素子の除去によ

り，プリント基板の詳細等価共振回路モデルを簡単化し，第 2ピークの共振周波数近似式を導出した．同

式により，回路シミュレーションに対して誤差 3%程度，実測結果に対して誤差 10%程度の精度で，近

似可能なことを示した．また，バイパスキャパシタを均等配置することにより，第２ピークを波源の周

波数成分が減衰するカットオフ周波数 fc以上の高周波にシフトさせ，放射ノイズを低減可能なことが確

認できた．





第5章

結論

本論文では，液晶表示装置の配線構造において，回路動作に影響を与える寄生素子の高精度モデリン

グ方法，寄生素子が原因で発生する共振現象を解析するための等価共振回路のモデリング方法について

記述した．本章では，本研究で得られた主要な結果を要約し，結論とする．

液晶表示装置の主要部分である液晶パネルでは，配線の直下にグランドが近接せず，配線とグランド

との間の距離が大きくなっており，さらに，配線構造の高精細化と多層化により相互に近接する配線が

増大している．その結果，液晶パネルにおいては，グランドに対する容量に比べ，配線間容量による回

路動作への影響がますます増大する傾向にある．

一方，液晶表示装置において，周辺回路を液晶パネルのガラス基板上に実装する技術に関して研究開

発が進められているものの，マイクロプロセッサやメモリのように，高速でかつ大規模な回路は液晶パ

ネル上に実装することは困難であり，現状ではパネルに接続付加したプリント基板上に実装している．

これらのプリント基板では，回路の高速性のため，電源供給系の配線間で共振現象が発生し，回路動作

に悪影響を与えるだけではなく，放射ノイズを放出する．その対策のため，電源供給系の配線パターン

にバイパスキャパシタを付加する手法が提案されているが，その付加箇所は設計者の経験と勘に頼って

いるのが現状である．

このような状況を踏まえ，本研究では，まず，液晶パネルの三次元配線構造に起因する寄生容量に関

し，高速でかつ高精度な抽出手法を確立することを目標とした．次に，本研究では，プリント基板の電

源供給系の配線構造において発生する共振現象に対するモデルを生成し，さらに共振する手法を考案す

ることを目標とした．

(I) 液晶パネルの配線構造における寄生容量素子モデル生成手法

液晶表示装置の構成モジュールの一つである液晶パネルにおいて，配線とグランドとの距離が大きく，

配線間容量が支配的となっていることを示し，さらに，二配線の基本構造である配線交差構造と平行配

線構造に対して，配線間の寄生容量抽出のためのモデリング方法を提案した．配線交差構造に対して，

導体を二次元容量モデルにより容量計算が可能な領域に分割し，二次元電磁界シミュレーションの適用

59
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結果に回帰操作を施すことにより，計算量を削減可能なことを示した. 平行配線構造に対して，周囲の

配線分布に基づいてタイプ分けを行い，各々で二次元電磁界シミュレーションの適用結果に回帰操作を

施すことにより，効率よく近似式を導出できることを示した．得られた近似式での計算結果と三次元電

磁界シミュレーションによる計算結果を比較し, 相対誤差は 5%以内に収まることを確認し，提案手法が

高い近似精度を実現していることを示した．

(II) プリント基板の電源供給系における等価共振回路モデル生成手法

液晶表示装置の構成モジュールの一つであるプリント基板において，まず，電源供給系配線パターン

にバイパスキャパシタを接続することによって発生する共振現象を制御することが重要であることを示

した．次に，バイパスキャパシタを均等配置した場合を想定し，対称性を利用して配線パターンの等価

回路を簡単化し，さらに，共振周波数に影響を及ぼさない等価回路の素子を除去することにより，等価

共振回路を構成した．また，その等価共振回路の共振周波数近似式を導出し，同式の近似誤差が回路シ

ミュレーションに対して 3%程度，実測結果に対して 10%程度であることを示した．最後に，バイパス

キャパシタを均等配置することにより，共振周波数を波源の周波数成分が減衰するカットオフ周波数以

上の高周波帯にシフトさせ，放射ノイズを低減可能なことを明らかにし，提案手法の有用性を確認した．

試作品での各種測定，動作確認により設計変更，再試作を繰り返し，設計者の経験と勘に頼った試行

錯誤を行うことを主体としていた従来の液晶表示装置の実装設計に対して，本研究の成果である寄生容

量素子モデル生成手法，等価共振回路モデル生成手法を適用することにより，試作前の設計段階から，

信号保全性と回路の正常動作を保証し，放射ノイズをも抑制することが可能な実装設計環境を構築する

ことができ，設計コストの削減，設計期間の短縮，品質向上を実現することが可能となる．

今後残された課題として，以下の課題が挙げられる．

本研究では，液晶パネルの配線構造における寄生容量素子モデル生成対象として，最も基本的な構造

である配線交差構造，および平行配線構造を選択したが，二平行配線に一配線が直交する場合など，こ

れらの構造の組合せに対して，モデルを拡張することが必要である．

また，同様に寄生容量素子モデル生成に関し，配線の最寄のグランドが対向電極である場合，配線と

グランドとの間に存在する液晶材料の比誘電率は，印加電圧により変化するため，配線間容量に影響す

ることとなる．従って，液晶材料の比誘電率をも配線間容量近似式のパラメータとして組み込むことが

重要となる．
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