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5G通信機器など複雑構造系の大規模解析を可能とする電磁界解析アルゴリ
ズムの検討

宮崎大学 工学部・教授 武居周

1 研究調査の目的 

本提案の元となる研究成果の 1 つである有限要素解析による高周波電磁界解析が可能なオープンソースソ

フトウエア:ADVENTURE_FullWave に対して、5G 通信機器設計に向けて必須となる「計算の安定化・高速化」

に向けて、項目 a) 反復法の安定化による反復回数の 1 割〜5 割以上程度の削減、項目 b) 反復法の高速化に

向けた部分領域ソルバの改良、の 2 項目を研究開発の目標とし更なる高性能化を行うことで、10 億要素以上

の大規模プリント回路基板–空気結合数値モデルの直接的取扱いを可能とし解析ができるようにすることを

研究目的とする。これら 3 つの研究項目によりソフトウエアを更に強化することで、5G 通信で用いる 6GHz
〜ミリ波高周波領域において、通信機器のプリント回路基板（PCB・図 1）と空気領域を結合したモデルによ

り、十分な近似となる波長を 1/20 分割した場合に

想定される必要要素数である数 10 億要素の数値モ

デルの解析が可能となることを到達目標とする。

図 1 は本到達目標により、高周波電磁界解析の 5G
通信機器設計への適用が可能となり、それを通し

て提案手法が社会実装に至る。 

2 基礎方程式 

2-1 ADVENUTER_FullWave 
(1) 基礎方程式
解析領域	Ω	を考え，その境界を	𝜕Ω	とする。変位電流を含むマクスウェルの方程式から，単一の角周波数

𝜔[rad/s]の電磁場を記述するベクトル波動方程式を導く。電場を未知数とするベクトル波動方程式は，以下の

式（1a），（1b）で示す[1][2]。 
𝑟𝑜𝑡(1 𝜇⁄ 𝑟𝑜𝑡𝐄) − 𝜔!𝜀𝐄 = 𝑗𝜔𝐉								in	Ω																												(1a) 
𝐄 × 𝐧 = 𝟎								on	 ∂Ω	 																																															(1b) 
ここで，	𝐄は電場[V/m]，	𝐉	は電流密度[A/m2]であり，𝑗は虚数単位である。透磁率は，	𝜇 = 𝜇"𝜇#[H/m]で与え

られる。𝜇"は真空の透磁率[H/m], 	𝜇#は比透磁率である。誘電率は，複素誘電率𝜀 = 𝜀"𝜀# − 𝜎/𝑗𝜔[F/m]により与

えられる。𝜀"は真空の誘電率[F/m], 𝜀#は比誘電率, 𝜔は角周波数[rad/s], 𝜎は導電率[S/m]である。本手法では，

E 法[5][6]に基づく高周波電磁場解析を考える。次式が有限要素式である。 

? (1 𝜇⁄ )𝑟𝑜𝑡𝐄$ ∙ 𝑟𝑜𝑡𝐄$∗𝑑𝑣
&

−𝜔!? 𝜀𝐄$ ∙ 𝐄$∗𝑑𝑣
&

= 𝑗𝜔? 𝐉$ ∙ 𝐄$∗𝑑𝑣
&

																		 	(2) 

ここで，𝐄$と 𝐉$はそれぞれ𝐄と𝐉の有限要素近似である。本式を，領域全体に渡り足し合わせることで組み

立てられる解くべき線形方程式(3)の係数行列𝐾は，複素対称行列となる。 
𝐾𝑢 = 𝑓																																																																																							(3) 

(2) 並列化手法
並列有限要素法において最も有効な解法の 1 つであるとされる領域分割法では，解析領域全体をいくつか

の部分領域に分割し，各部分領域境界上のつり合いをとるインターフェース問題を解く反復計算において各

部分領域に関する有限要素計算を反復ごとに実行し，部分領域境界のつり合いが取れた時点で領域全体の解

を得る。

領域Ω	を，領域間境界に重なりがないよう	𝑁	個の部分領域Ω(()	(𝑖 = 1,… ,𝑁)に分割する。 
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boundary conditions is the best choice [8]. This also simplifies
the algorithm especially in complex 3-D interconnect problems.
Exterior boundaries are considered of Neumann type, since the
structures are small and no radiation is involved.

The resulting relations from the interior and exterior methods
are combined into an integrated hybrid scheme, which is imple-
mented, in a straightforward manner, as follows. The explicit
FD method updates the total vector potential in the conductors,
using values from previous time steps. The combined system of
equations, based on the exterior problem (7) and the boundary
conditions (8), is then solved very easily, using values of vector
potential inside the conductor as an excitation. The new values
at the interface nodes are computed and the algorithm advances
to the following time step.

III. FAST PARAMETER EXTRACTION

The time-domain technique enables the use of a broadband
signal, such as a Gaussian pulse, as an excitation. For the post-
processing procedure, both the current density and the magnetic
field are computed from the magnetic vector potential. Finally,
parameters of practical significance (per unit length inductance
and resistance), can be calculated by relations based on energy
functionals, i.e.,

(9)
where is the total current, also computed by an appropriate
integration of the current density. Alternatively, we can use the
straightforward expression

(10)

Generally, (10) is simpler to apply because it requires far less
field values to be stored. Both techniques give similar results
for the inductance, hence (10) is chosen for simplicity. How-
ever, the calculation of resistance based on (9) is more accurate,
possibly due to the fact that it involves computation of losses
over the entire domain. It is also important to note that (10) will
be accurate, provided that a few starting time samples, corre-
sponding to fast transients are excluded. The frequency-domain
quantities are simply calculated as the Fourier transforms of the
signals under study. The implementation is done using the FFT
algorithm, thus providing a remarkably fast parameter extrac-
tion scheme, over the entire frequency range of interest, with
only a single computer run.

IV. COMPUTATIONAL RESULTS

We have chosen a characteristic model of an on-chip stripline
with an inner copper conductor of dimensions 25 m 10 m,
embedded in a silicon oxide substrate of 100- m thickness. The
upper and lower conductors have also a thickness of 10 m. Al-
though this is considered a simple geometry, it also incorporates
the basic features of an on-chip problem. The grid is shown in
Fig. 2, where the FD grid in the conductors can be very fine,
because of the efficient DuFort–Frankel method, while the FE
mesh can be substantially coarse. A comparison of the proposed

Fig. 2. Stripline with a fine FD grid in the conductors and coarse FE mesh for
the static problem.

Fig. 3. Validation of the proposed method—comparison with conventional
FEM.

technique to a frequency-domain FEM code is performed, using
an 100-MHz sinusoidal signal as an excitation. Clearly, the com-
parison of the two curves, shown in Fig. 3, is excellent, but it is
noteworthy that the conventional FEM method requires a very
fine discretization.

Naturally, the variations of the field quantities in the insu-
lating regions are insignificant, compared to those in the con-
ductors, especially for higher frequencies and smaller values of
the skin depth. Hence, the use of the coarse FE discretizations
in the former ones is fully justified. It is also evident that in
many cases, especially at lower frequencies, a very fine finite
differencing in the conductors is also not necessary. Generally,
a rough approximation is obtained even if the discretization in
the conductors is one cell per skin depth. Acceptable results are
obtained with two cells per skin depth, while four or more cells
per skin depth result in very accurate approximations.

Finally, the per unit length inductance and resistance, ob-
tained by the proper postprocessing and fast extraction are

(a)   PCB、空気、周辺構造物の複合材料 (b) PCB の電磁界解析例

(Ansys HFSS Homepage より引用) 

図 1  PCB のメッシュ分割と MHz 領域の電磁界解析例 
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Ω =LΩ(()
*

(+,

																																																																														(4)

添え字の(𝑖)は部分領域番号である。以後，(𝑖)はΩ(()に関するデータであることを表す。部分領域内部自由

度𝑢-
(()	と領域間境界上の自由度𝑢.に行列式を分割し並び替えると式(5)の形になる。 

⎣
⎢
⎢
⎢
⎢
⎢
⎡ 𝐾--

(,) 			0
0 			⋱

0						 𝐾-.
(,)𝑅.

(,)/

0						 ⋮

0		 0
𝑅.
(,)𝐾-.

(,)/ ⋯

𝐾--
(*) 𝐾-.

(*)𝑅.
(*)/

𝑅.
(*)𝐾-.

(*)/ V𝑅.
(()𝐾..

(()𝑅.
(()/

0

(+, ⎦
⎥
⎥
⎥
⎥
⎥
⎤

⎣
⎢
⎢
⎢
⎡𝑢-

(,)

⋮
𝑢-
(*)

𝑢. ⎦
⎥
⎥
⎥
⎤
=

⎣
⎢
⎢
⎢
⎡𝑓-

(,)

⋮
𝑓-
(*)

𝑓. ⎦
⎥
⎥
⎥
⎤
																																																																																					(5) 

さらに式(5)より，𝑢-
(()
に関する線形方程式(6)と，𝑢. に関する線形方程式(7)を得る。 

𝐾--
(()𝑢-

(() = 𝑓-
(() −𝐾-.

(()𝑢.
(()			(𝑖 = 1,… ,𝑁)																											(6) 
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ここで，𝑅.(()2は𝑢.を部分領域Ω(()の内部境界上自由度である𝑢.(()へ制限する 0-1 行列である。また，	𝑓.
(()

は	𝑢.の右辺ベクトル，̂ 𝐾--
(()_

1,
は𝐾--

(()
の逆行列である。全体自由度𝑢を𝑢-

(()
と境界上自由度𝑢.とに分け，内部自

由度に関する有限要素方程式(6)と，静的縮約により内部自由度を消去した内部境界上自由度のみからなるつ

り合い方程式(7)を得る。式(7)はインターフェース問題と呼ばれ，領域分割法において領域間の連続性を満た

すための式である。

最後に，式(7)を簡単のため式(8)のように書き換える。 
𝑆𝑢. = 𝑔																																																																																					(8)

ただし，

𝑆 =V 𝑅.
(()𝑆(()𝑅.

(()2
*

(+,
																																																										(9)

𝑆(() = 𝐾..
(() −𝐾-.

(()2^𝐾--
(()_

1,
𝐾-.
(()																																									(10)

である。𝑆	はシュアコンプリメント行列，𝑆(()は部分領域Ω(()におけるローカルシュアコンプリメント行列で

ある。また，𝑔は式(7)の右辺ベクトルである。 
インターフェース問題を解く方法とし COCG 法などの反復法を用いる領域分割法を反復型領域分割法

（IDDM）と呼ぶ。 

2-2 ADVENUTER_FullWaveの安定化
本研究においては、大規模解析における数値計算の精度向上と収束性の改善を目指し、多倍長精度演算の導入

準備を実施した。具体的には、GNU MPFRおよびMPCライブラリを導入し、多倍長の実数および複素数演算環境を
構築した。これにより、任意の精度設定が可能な高精度演算をソフトウェア上で実現した。

また、多倍長精度環境に対応した線形代数計算の基盤開発を行い、共役勾配法（COCG 法）における内積計算、
行列・ベクトル積、ベクトルノルムの算出など主要な計算処理を多倍長精度で実装・検証した。図 2 の通り、多倍長精

度導入により、通常の倍精度演算と比較して計算精度の向上による収束性改善が確認できた一方で、演算速度の低

下も把握し、今後の高速化方策の検討課題を整理した。

今後は、多倍長精度演算の導入による安定化効果を評価しつつ、必要な計算性能の確保に向けた最適化を進め

る予定である。
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図 2 多倍長精度導入による収束性改善と計算時間の増加 

 

2-2 ADVENUTER_FullWaveの高速化 
部分領域ソルバの PARDISO への置換を実施したのち，図 3 に示すダイポールアンテナモデルを用いて，

部分領域サイズを変えたいくつかのパターンで解析を行い，反復回数，計算時間，メモリ使用量の観点で比

較検討を行った．ダイポールアンテナモデルは，一対のアンテナとそれを覆う空気領域で構成され，空気領

域の外側に Berenger の PML吸収境界条件を付与した疑似的な開放空間モデルとなっている．PML（Perfectly 
matched layer: 完全整合層）とは，入射した電磁波を反射させずに減衰させることで開放領域を再現する吸収

境界条件の１つである．解析領域外側に PML[3]を数層積層し，外側の層になるにつれ導電率を徐々に大きな

値に設定することで，電磁波を反射させずに最外壁を完全導体壁で囲むことができる．図 4 に PML 吸収境

界の模式図を示す．本解析では各面に 8層の PML を付与した．解析周波数は 1.00 [GHz]，電流源としてアン

テナに強制電流密度 0.08 [A/m2]を与える．要素数は 30,748,424，自由度数は 36,217,366，収束判定値𝜅	は
1.0 × 1013とした．物性値を表 1に示す． 

 
図 3 ダイポールアンテナモデル（左：全体，右：アンテナ） 

 

 
図 3 PML 吸収境界 

ASTEP 2025/5/2
複素対称⾏列qc2354（電磁界問題に起因する⾏列）を⽤いて多倍⻑精度の検討
qc2534 2534×2534 ⾮ゼロ 463,360 条件数 1.819206e+05

・MPFR（実数多倍⻑精度演算）、MPC （複素数多倍⻑精度演算）ライブラリを導⼊した。
・任意精度の複素数演算をサポート。（ソフトウェアベース）
・実部・虚部ともに独⽴に精度を指定可能
・COCG法：内積、ベクトルマトリックス積、ノルムの計算
などほぼすべての計算を多倍⻑精度で⾏った

1反復当たりの計算時間
MPFR＋MPC 約143 ms(128bit)
                              約172 ms(256bit)

約248 ms (512bit)
倍精度演算 約2.3  ms(64bit)

・倍精度演算では収束しない問題を
多倍⻑精度演算を⽤いることで収束させること
ができた

・⼀反復当たりの計算時間については、
倍精度演算と⽐べて約〜100倍ほどかかる
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表 1 解析モデルの物性値 

 
誘電率 

[F/m] 

導電率 

[S/m] 

アンテナ 
8.854×

10-10 
0.0 

空気 
8.854×

10-12 
0.0 

 
計算には，筆者らの研究室で所有する AMD EPYC 9654 (3.20GHz)を搭載する共有メモリマシンを用いた．

本機の総コア数は 192 であり，1.5TB のメモリを搭載している．計算は 160コアを用いて行った．コンパイ

ラは icx，並列化ライブラリに MPI を用いた． 
本数値実験において，部分領域ソルバに LDLT 分解に基づく通常の直接法ソルバを用いる従来版と，マル

チフロンタル法に基づく DSS である PARDISO に置換した改修版のそれぞれで計算を行い，部分領域サイズ

を 300, 500, 1,000, 5,000, 10,000, 50,000, 100,000 と変化させ，インターフェース問題を求解する COCG 法の反

復回数，解析全体に要した計算時間，メモリ使用量を比較する．計算結果を表 3 に示す． 
反復回数について，部分領域サイズを増やすことで反復回数を低減し収束性が向上する様子が示された．

ただし，部分領域サイズ 10,000 で一度大きく増加し，その後再び減少していった．従来版の部分領域サイズ

300 を基準として，部分領域サイズ 5,000 では従来版・改修版ともに 93%もの反復回数を抑制した． 
計算時間について，部分領域サイズ 300, 500 では従来版が優勢であったが，部分領域サイズ 1,000 以降で

は改修版の方が高速となった．今回の検討で最も高速となった部分領域サイズ 1,000, 5,000 における改修版

では，従来版の部分領域サイズ 300 比で 83%の計算時間を短縮，また，従来版で最も高速だった部分領域サ

イズ 1,000 比でも改修版の方が約 16%高速だった． 
メモリ使用量について，部分領域サイズを増やす，すなわち，部分領域問題に関する行列規模を大きくす

ることで，メモリ使用量は増大していく．はじめは改修版の方がやや多いメモリを消費していたが，その後

部分領域サイズを増やした際のメモリ使用量の増加幅は改修版の方が小さく，部分領域サイズ 5,000 でのメ

モリ使用量は同サイズの従来版比で 58%，部分領域サイズ 10,000 では 43%と，改修版ではより大きな部分領

域サイズの設定時に優れたメモリ効率が得られた． 
先行研究に基づき従来版では部分領域サイズ 300 程度が適当であるとして本解析ではこれを基準としたが，

今回の結果では従来版においても反復回数・計算時間の両面で部分領域サイズ 5,000 が良好であった．この

ことから，解析モデル・周波数など問題により最適な部分領域サイズは異なる可能性があり，今後検討の余

地がある．ただし，メモリ使用量は部分領域サイズが大きいほど増加するため，計算環境に応じた選択が必

要である． 
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表 2 計算結果 

部分領域サイズ ソルバ 反復回数 計算時間 
[sec] 

メモリ 
[GB] 

300 
LDLT 45,045 8,203 68 

PARDIS
O 44,371 12,956 85 

500 
LDLT 23,114 4,572 72 

PARDIS
O 22,783 6,539 85 

1,000 
LDLT 6,488 1,633 89 

PARDIS
O 4,580 1,359 91 

5,000 
LDLT 3,208 2,178 176 

PARDIS
O 3,223 1,389 102 

10,000 
LDLT 12,050 12,588 256 

PARDIS
O 12,657 6,916 110 

50,000 
LDLT --- --- --- 

PARDIS
O 8,981 9,089 160 

100,000 
LDLT --- --- --- 

PARDIS
O 8,562 10,885 192 

 
総評として，本検討では，改修版における部分領域サイズ 5,000の設定時が最も良好であり，基準とした

従来版・部分領域サイズ 300比で反復回数を 93%抑制，計算時間を 83%短縮した．また，同サイズでの従来版

比では 36%の計算時間短縮と 42%の使用メモリ削減の効果が得られた．図 6は従来版・部分領域サイズ 300お

よび改修版・部分領域サイズ 5,000での各解析結果よりアンテナを中心とする電場虚部の様子を可視化した

ものである． 
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