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クイズ

1.この2ポートのS行列は？

▼
S行列は基準抵抗 Rref の選び方に依存する

 

 

2. 2ポートのS行列のもっとも近しい親戚といえるのはどれ？
a.ABCD行列（F行列）
b. H行列（ハイブリッドHパラメータ）
c.影像パラメータ（image parameters）
d. Y行列（アドミッタンス行列）
▼



▼
 

3.（○×クイズ）
特性インピーダンスがZχの伝送線路が，受動素子で終端されている．この終
端部分での反射係数の絶対値は1を超えることもある

▼
○
複素基準インピーダンスを使って反射係数を定義すると，反射係数の絶対
値が1を超える場合もある



Sパラは難しい…

Sパラはなんだかよくわからん

Sパラの定義には，伝送線路の「特性インピーダンス」とか「基準インピーダ
ンス」とかが出てくる．なんで？
「特性インピーダンス」とか「基準インピーダンス」とか言ってるくせに，イ
ンピーダンスが純抵抗の場合のことしか説明してない文献が多いけど，それ
でいいの？ 現実の伝送線路はロスがあるから，特性インピーダンスは複素数
なんだが…
などなど

Sパラについて学ぶためのリソースが限られてる
詳しく（わかりやすく！）解説してる本とかがあまりない

Sパラがわかりにくい理由のいくつか
Sパラにはいくつかの種類（定義）がある
元来，媒質を伝搬する波にもとづく表現形式だが，そうでない場合（大きさ
を持たない，ただの集中定数交流回路）にもそのまま流用する場合がある
「波」から「電流・電圧」の情報を取り出す時に「基準インピーダンス」が
介在する
波の媒質（伝送線路）に損失がある場合の扱いがややこしい
Sパラは複素数だから計算にも気を使う．特に多価複素関数の扱いが難しい



内容，想定対象者

Sパラを軸に（しかしそれに限定せず）RF関係の基礎事項・わかりにくいとこ
ろを説明する

主に回路理論的側面について話す
電磁気学との対応にはあまり深く立ち入らない（難しいので）

Sパラ再入門
RFについて一応勉強したことのある人が対象
仕事で使ってるが，実はよく理解できてないかも…という人の一助に

http://home.hiroshima-u.ac.jp/amakawa/S-parameter-j.html


Sパラメータは「波の反射・透過」による回路網の表現

S行列（scattering matrix，散乱行列）は，元来，「入射した波の反射と透
過」をもとにした回路網の記述のしかた
「ネットワークを取り囲む媒質中にどのような反射波・透過波が生じるか」
によってネットワークを記述する表現法
Sパラメータ（scattering parameters，散乱パラメータ）は，S行列の行列
要素

それに対して，Y行列（アドミッタンス行列）やZ行列（インピーダンス行列）
ではネットワークそのものだけに注目しており，まわりに媒質があるとかない
とかも考えてない
したがって「空間的な広がりを持った波」のイメージは必要ない

しかし，Y行列やZ行列と同様に「空間的な広がりを持った波」とは関係の薄い
系にSパラを流用することも可能

1ポートのSパラ

振幅ではなく，実効値（root-mean-square value）とする流儀もある．そ
の場合，パワーの計算時に係数に気をつければいい

比をとると係数は消えるので，いずれの場合でもS行列は同じになる



1ポートのSパラは反射係数そのもの
ただしこの反射係数は複素数で，振幅の大きさの比と位相回転を表す

2ポートのS行列

対角要素は反射係数
1つのポートに接続された線路内での前進波振幅（位相込み）と後退波振
幅（同）との比
非対角要素は透過係数
ちがうポートに接続された線路を伝搬する進行波振幅同士の比（出る波／
入る波）

多ポートのS行列



S行列と他の回路行列の際立った違い

「S行列」だけでは回路の完全な記述になっていない
「S行列」と「基準抵抗（or 基準インピーダンス）」とがペアになって初め
て回路の完全な記述になる
それに対して，Y行列とかZ行列とかでは「行列」だけで完全な記述になって
いる
ここでいう「完全な記述」とは，ある周波数ωでの，あるバイアス条件下で
の小信号応答がわかるということ

この2-portの回路行列は？

Rrefの値が与えられて初めてZ行列やY行列への変換が可能になる
Y行列への変換式



Y行列への変換式
Z行列への変換式

ほかの例



「基準抵抗」をどう理解したらいい？

基準抵抗は「単位」みたいなもの
同じモノでも，cm単位のものさしで測るのと，inch単位のものさしで測るの
とでは，長さの数値が変わる

単位を指定せずに数値だけ言っても，物理的な長さはわからない
「基準抵抗」が通常の「単位」と違うところ
単位はただの比例関係だが，基準抵抗は数学的には「一次分数変換」の中
に入ってくるので，ずっと複雑

実は，Y行列やZ行列にも「基準抵抗／基準コンダクタンス」があると思っても
いい
Yパラメータは Rref=0 で終端して求める



Y行列では基準抵抗Rrefの値が0と決まっているから，わざわざ明示する必要
がない
Zパラメータは Gref=0 で終端して求める

Z行列では基準コンダクタンスGrefの値が0と決まっているから，わざわざ明
示する必要がない
SパラメータはRrefで終端して求める

S行列では基準抵抗Rrefが有限値だから，明示する必要あり

明示してない場合は，Rref=50Ω（正の実数固定値）の場合と 
Zref=Zχ（媒質の特性インピーダンス）の場合とが考えられる

以上のように考えると，S行列以外の回路行列も Rref または Gref とともに定義
されているものと統一的に理解できる

「Rref or Gref が0になる／ならない」は「Z行列・Y行列が存在する／しない」
とも関係している



表記法

数式

Sパラメータ，S行列

この表記法はWoodsによる



この表記法はWoodsによる
D. Woods, "Multiport-network analysis by matrix renormalisation 
employing voltage-wave S-parameters with complex normalisation," 
Proc. IEE, vol. 123, no. 3, pp. 198－204, 1977.

http://dx.doi.org/10.1049/piee.1977.0037
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伝送線路と波

波の媒質としては波の重ね合わせが成り立つ伝送線路を用いるのがふつう
一般に，伝送線路の特性インピーダンスZχは複素数で，その値は周波数に依
存する
通常のRLGC表現を使ったら

理想的な無損失伝送線路の特性インピーダンス Zχ は実数で，周波数に依存
しない

有損失伝送線路の特性インピーダンス Zχ は，下記の「無ひずみ条件」を満
たさない限り複素数

特性インピーダンス Zχ とは？
波の媒質の属性の１つ
一方向に進む進行波の電圧振幅と電流振幅との比が Zχ

注意：Zχ はすべての進行波成分を重ね合わせた全電圧と全電流との比では
ない



注意：Zχ はすべての進行波成分を重ね合わせた全電圧と全電流との比では
ない

半無限長伝送線路をのぞき込んだときのインピーダンスが Zχ

入れた波は返ってこない（無限に長いから）
無損失なら純抵抗 Rχ に見える

電圧進行波と電流進行波との間に位相差がないことを意味する
反射係数やSパラを考える時は，媒質として無損失伝送線路を使うのが基本

どこかでちょん切って Rχ で終端しても，入力インピーダンスは Rχ のまま

やはり，入れた波は返ってこない．つまり終端部分で波の反射は起こらない
終端部分で



終端器（負荷）での波の反射

もし終端インピーダンス ZL が Rχ じゃなかったら（ZL≠Rχ）？

伝送線路中の電圧進行波振幅と電流進行波振幅との間の関係は，端部でも維
持される

終端器での電圧降下 V1 と流れ込む電流 I1 との比は ZL

補足：電流反射係数には違う定義（その2）もある



反射係数を ZL で表すと

基準抵抗 Rref（reference resistance, normalizing resistance）はインピー
ダンスから反射係数を算出するときに使う基準値で，媒質の特性抵抗を使う



ポートと回路網

ポートとは？
「ポート」は端子対の一種
端子対のうちで入る電流と出る電流とが一致しているものが「ポート」

この条件を満たさない端子対は単一の「ポート」ではない！

1-port
外部とのインターフェースとして１つのポートを持つ回路網を「1-port」と
呼ぶ

集中定数2端子素子は 1-port とみなせる

2-port
外部とのインターフェースとして2つのポートを持つ回路網を「2-port」と呼
ぶ



n-port
外部とのインターフェースとしてn個のポートを持つ回路網を「n-port」と呼
ぶ



S行列が持つべき性質を考える（2ポートの場合）

特性抵抗が Rχ の長い一様な伝送線路を考える

一部分（点線で囲んだ部分）に注目し，2ポートとみなす

明らかに，点線の部分で波の反射は起きないから，この2ポートのS行列は以下
の形になるべき

理由：対角成分は反射係数で，反射がないから
注意：ここでは Rref=Rχ としてS行列を定義している

ここから推測できること
1.考えてる2ポートが特性抵抗 Rχ の伝送線路なら，Rref=Rχ として定義した
S行列の対角成分は0

2.



長さℓの無損失伝送線路のS行列

βは位相定数
上で考察した性質を確かに満たしている

以上の考察をより一般化すると，S行列が「影像パラメータ」と密接に関係し
ていることがわかる



S行列の種類

散乱されるのは何の波？
電圧
電流
電力の平方根の次元を持った波
基準抵抗 Rref で規格化された電圧・電流
基準インピーダンス Zref で規格化された電圧・電流
基準インピーダンス Zref で規格化された電力波（power waves）

S行列の種類
電圧進行波に対するS行列
Rref または Zref を使って電流進行波と対応づけることもできる
電流進行波に対するS行列
2種類考えられる
規格化された（電圧・電流）進行波に対するS行列
Rref（実数）で規格化　←単にS行列といったらフツーはコレのこと
Zref（複素数）で規格化
電力波に対するS行列（一般化S行列，SP行列）
Rref または Zref で規格化

ここに挙げた以外の定義も考えられる

包含関係（すべてのポートの基準インピーダンスが等しい場合）



包含関係（すべてのポートの基準インピーダンスが等しい場合）

電流基準の
進行波S行列

電圧基準の
進行波S行列

電流基準の
電力波S行列

電圧基準の
電力波S行列

電流基準の
電力波S行列

「電圧基準」と「電流基準」の意味はあとで説明する
重なる部分が多いので，実用上はそれほど違いを気にしなくていいことが多
い
基準インピーダンスZref（または基準アドミッタンス Yref）が複素数の場合，
進行波S行列（左）と電力波S行列（右）は性質がかなり違うので，どちらを
考えてるのか注意が必要
ポートごとに基準抵抗／基準インピーダンスが違う場合は縮重が解けるの
で，要注意



電圧散乱行列

長さℓの無損失伝送線路を介して励起される1ポートを考える

電圧進行波の定義

注意：これらの電圧の波は，普通の（大きさが基準値に対する相対値になっ
ているという）意味での「規格化」はされていないが，依然として定義に 
Rref が必要なので，広い意味で「Rref で規格化されている（normalized to 
Rref）」という言い方をする

負荷端での電圧と電流

電圧反射係数（1ポートのSパラメータ）



電圧反射係数（1ポートのSパラメータ）

基準インピーダンスZrefの使用
実はRrefの代わりにZrefを使うのも可

Zref を使っても式の形はそのままだが，パワーの計算等に注意が必要になる

2ポート以上の電圧Sパラメータ

1ポートに流れ込む電力

導出



導出



電流散乱行列（その1）

長さℓの無損失伝送線路を介して励起される1ポートを考える

電流進行波（その1）の定義

電流反射係数（その1）

負荷端での電圧と電流

例：OPENの電流反射係数（その1）



例：OPENの電流反射係数（その1）

OPEN端では電流は流れないから

このとき

例：SHORTの電流反射係数（その1）

SHORT端では電圧はゼロだから

このとき



Complex normalization
基準アドミッタンス Yref を使って定義すると以下のようになる
電流進行波（その1）

電流反射係数（その1）

電流Sパラメータ

これで定義したS行列が使われることはあまりない



電流散乱行列（その2）

負荷端での全電流

電流進行波（その2）の定義

下記のように「電流反射係数（その2）」を定義すると電圧反射係数に一致す
る

このように定義された「電流反射係数」は実際にはほとんど使われない
定義（その2）に言及している文献としては Mavaddat がある
「電流反射係数（その1）」のほうが一般的だが，「電流反射係数（その
2）」は一般化Sパラメータのサブセットになっていると解釈できる

基準インピーダンス Zref の使用

電流Sパラメータ（その2）

http://www.amazon.co.jp/gp/product/9810223056/


電流Sパラメータ（その2）

これは「電圧Sパラメータ」と一致するので実際はほとんど使われない



基準抵抗で規格化された波の散乱行列

長さℓの無損失伝送線路を介して励起される1ポートを考える

進行波の定義

2乗すると電力の次元になるように定義されてる

反射係数（1ポートのSパラメータ）

負荷インピーダンスZLが基準抵抗 Rref に一致したら反射係数はゼロ
スミスチャートはこの式をもとに導出される
上式はいわゆる一次分数変換（linear fractional transformation, bilinear 
transformation）なので，ZL は反射係数平面上に等角写像される



 負荷に流れ込む電力

導出

媒質がない場合
伝送線路の長さをℓ→0にしたら，式はそのままで「空間的な広がりを持った
波」とは関係のない系（集中定数回路）の記述にも使える

こうなると，もはやRrefの値はRχでなくてもいい

基準抵抗 vs 特性抵抗
特性抵抗 Rχ は，波の媒質（無損失伝送線路）の物理的な属性
基準抵抗 Rref は，インピーダンスを反射係数に変換する時に使う基準値
Rref は Rχ に一致させるのが基本だが，媒質がないなら（あっても！）違う
値を選んでもいい

2ポート以上のSパラメータ



2ポート以上のSパラメータ



基準インピーダンスで規格化された波の散乱行列

長さℓの損失のある伝送線路を介して励起される1ポートを考える
伝送線路の特性インピーダンス Zχ は複素数

Zχ は周波数に依存することに注意

進行波の定義

2乗すると電力の次元になる

前出の Zref=Rref の場合は，特別なケースとして包含される



前出の Zref=Rref の場合は，特別なケースとして包含される
電圧基準の
S行列

電流基準の
一般化S行列

電圧基準の
一般化S行列

反射係数（1ポートのSパラメータ）

負荷インピーダンス ZL が基準インピーダンス Zref (=Zχ) に一致したら，反射
係数はゼロ

媒質がない場合
伝送線路の長さをℓ→0にしたら，式はそのままで「空間的な広がりを持った
波」とは関係のない系（集中定数回路）の記述にも使える

こうなると，もはや Zref の値は Zχ でなくてもいい

基準インピーダンス vs 特性インピーダンス



基準インピーダンス vs 特性インピーダンス
特性インピーダンス Zχ は，波の媒質（伝送線路）の物理的な属性
基準インピーダンス Zref は，インピーダンスを反射係数に変換する時に使う
基準値
Zref は Zχ に一致させるのが基本だが，違う値を選ぶこともできる
Zχ と Zref の混同を避けるため，本稿では Z0 という記号は使っていない

2ポート以上のSパラメータ

例：伝送線路のS行列

複素数のZrefはホントに必要？
Zref が実数固定値（50Ωとか）のほうが好ましいこともある
Touchstone ファイルフォーマット（.s2p等）は周波数依存の基準インピー
ダンスに対応してない
シミュレータ等の回路行列操作関数とかも，周波数依存の基準インピーダン
スに対応してないかもしれない
スミスチャートの中心に対応するインピーダンスが複素数で，しかも周波数
に依存してたらわかりにくい
常に Zref=50Ω とするのもアリ？
NO
測定・データ処理のやり方によっては，Zref が実数固定値でなく，
Zref=Zχ のS行列が出てくることがある



測定・データ処理のやり方によっては，Zref が実数固定値でなく，
Zref=Zχ のS行列が出てくることがある
TSD（thru-short-delay）やTRL（thru-reflect-line）でde-embedした
ときがこれに該当する



反射係数の絶対値が1を超える？

伝送線路が受動素子 ZL で終端されているとする

負荷端での反射係数は

ZL の偏角は？

ZL はインピーダンス平面の右半面上にある

Zref の偏角は？



Zref の偏角は？

反射係数S11



上図より，分子のほうが分母より長くなりうる

式による確認：反射係数 S11 の絶対値の2乗



エネルギーの保存則には抵触しない？
大丈夫
負荷に流れ込む電力は

導出

▼YES



結論
Zref が虚部を持つなら，反射係数の絶対値が1を超えることもある
反射係数の絶対値が1を超えても，エネルギー保存則が破られているわけでは
ない
Zref が虚部を持つなら，反射係数がスミスチャート上で単位円の外に出たか
らといって，直ちに負荷が active であることを意味しない

文献
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Reflection Coefficient and Reflected Power 
on a Lossy Transmission  Line 

Abstract-It is shown that the magnitude of vdtage retlectioo coefficient 
lpl occurriug in transmission h e  theory can exceed unity even for a passive 
load, and the necessary and sufficient d t im for such an occwrence are 
investigated. Expressions for the maximm vdoes of Ip( obtainable  for  a line 
of  a  given  characteristic impedaoce, and the load impedance necesspry to 
produce this vdw of I P I ,  are  given.  It is shown that the separatioo of the time- 
averaged power into the sull of the &ed i n c i i  and refleeted  powers 
has a l i i t e d  range of validity and that when such a separation is physically 
meaningful, the fad that the magnitode of the reflected power is l e s  thsa the 
incident is quite  evident, as is to be expected  for  a  passive  load. 

Under certain circumstances, even  for passive loads, the magnitude of 
of the voltage reflection coefficient p that occurs in transmission line theory 
can become larger than unity.’ This situation is not only quite intriguing 
to students who learn the subject for the first time, but is also sometimes 
mistakenly interpreted to indicate necessarily an active load. In this letter, 
it  is emphasized that IpI can become larger than unity even  for passive 
loads  and  the necessary and sufficient conditions for such an occurrence 
are pointed out. Expressions for the maximum values of IpI obtainable for 
a line of a given characteristic impedance and  the load impedance necessary 
to produce this value of IpI are given. The correctness of the separation of 
the  total time-averaged power associated with the total voltage and  the 
total  current  on  a finite transmission line into the sum of the so-called 
incident and reflected powers is examined and such a  separation is found 
to be generally valid only for lossless or distortionless lines. When the 
above-mentioned separation is physically meaningful, lpI never exceeds 
unity and  the reflected power is clearly seen to be  less than the incident 
power, as it must be for passive loads. 

The phasor voltage and  current at any point s on a uniform transmis- 
sion line are given by 

where V, and V, are  constants determined by the  boundary  conditions at 
the  ends of the line. A harmonic time dependence of the form do‘ is implied. 
The propagation coefficient y and  the  characteristic impedance Z ,  are 
given  by 

,- 

with 

z = R + j w L ;   y = G + j o C  (3 )  

where R,  L, G,  and C are, respectively, the resistance, inductance, con- 
ductance, and capacitance per unit length of the transmission line. Here L 
and C are positive definite quantities,  and R and G are taken as non- 
negative so that 

Thus 
x x 

- - < argZ, < -, 
4 4 

showing that R,, is a positive definite quantity (R,>O) and Ro> IX,l as 
well. The load is assumed to be at s=O, where the voltage and the  current 
are given by 

Manuscript received October 21, 1968. 
‘ R. W. P .  King, Transmission-Line Theory. New  York: McGraw-Hill, 1955. 

Here Z ,  = R, +jX, is the load impedance. From (1) and (6), it  follows that 

v, + v, = v,;  v, - v, = - v,. (7) 
ZO 
Z L  

Therefore, the voltage reflection coefficient is found to be 

From (S), IpI2 and  Im p are easily obtained as 

lP12 = 1 - 4(R,R, + XLX0)iD (9) 
Im p = 2(X,R, - R,X,)/D (10) 

where 

D = (RL + Ro), + (X, + X,)’ > 0. (11) 

Now it  may  be  easily  seen that for a passive load IpI, as given in (9), is 
larger than unity if and only if 

R,R, + X,X, < 0. (12)  

Since neither R, nor R, may be negative, it is obvious that for IpI to be 
greater than unity the reactive parts of the characteristic and load im- 
pedances must both be nonvanishing and of opposite sign. Thus if X, =0, 
Ipl can never be larger than unity for a passive load. From (2) it  may  be 
found that 

X; = 
1 

2(G2 + w2C2) 
{ -(w2LC + RG) + J[R’ + w2L2)(G2 + w2C2)]}  (13)  

from which X, can be shown to vanish only in the following nontrivial 
cases (assuming w # 0) : 

1) - = - 1  distortionless line 

2 )  R = G = 0, lossless line., 

L C  
( 14) 

Thus for a distortionless or lossless transmission line, IpI corresponding to 
a passive load cannot exceed unity. Similarly, for a purely resistive load 
(X,=O) and for the case in which the reactive parts of the characteristic 
and load impedances are of the same sign, IpI cannot exceed unity. For IpI 
to be greater than unity, the necessary and sufficient conditions are given 

Since IpI may  be larger than unity for a nondistortionless transmission 
by (12). 

line, the following questions  naturally arise : 

1) What conditions  make Ip( the largest? 
2 )  How large can IpI become? 

It may be found from (9) that  the largest value of IpI obtainable by varying 
R, alone occurs for R,=O for any values of R,, X,, and X,. For a fixed 
characteristic impedance but  a completely variable load impedance (both 
R, and X, being variable), IpI is maximized when 

R, = 0 and X, = --lzoI. X0 
1x0 I 

For these values of R, and X,, IpI is  given by 

As an example for Zo=40+j3O, the passive load impedance producing  the 
largest value of IpI would be Z,= -,So and for this load impedance 
IPI =2. 

’ A lossless line is, of course, a special case of a distortionless line. 

J. Kretzschmar and D. Schoonaert, "Smith chart for lossy 
transmission lines," Proc. IEEE, vol. 57, no. 9, pp. 1658－1660, 
1969.
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From (20) it is seen that the  dominant pole approximation of the transfer 
voltage ratio of the circuit in Fig. 1 i s  quite  accurate since the  transient 
response due to the second pair of poles decreasesquite rapidly. 

CONCLUSION 
Design and sensitivity equations have been derived for the circuit in 

Fig. 1. The transformation in (2) and the related equations (3a) and (3b) 
can be used to  obtain design equations  for  more complicated active dis- 
tributed RC circuits, such as  multiloop active circuits and circuits con- 
taining more  than  one  distributed element. Further results will be pre- 
sented i a a  subsequent paper. 
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with 

I d  q p l a n e  

Id1 plana 

Fig. 1. 

z = R + jLw = (~(8' 
y = G + jCw = ( Y / & ~  

Smith Chart  for Lossy Transmission Lines where R, L, G and C are, respectively, resistance, inductance, conductance, 
and capacitance per unit length of the line. Here R, L, G, and C will be all 

Abstract-It is shown  that under certain circumstances the mag- nonnegative so that 
nitude of the  voltage  reflection  coefficient r can exceed unity even 
for  a passive load. It is possible to deal with such problems on an 0 I 9 I 90", 0 I x I 90'. (5) 
extension of the  normally used Smith  chart. Two numerical examples 
are given as illustrations of the use of this extended chart. Thus 

In a recent paper' R. Vernon and S. Seshadri pointed out  the necessary 
and sufficient conditions for obtaining  a voltage reflection coefficient 
greater than unity. When the voltage reflection coefficient  is greater than 
unity, the well-known Smith chart  cannot be used because the use of this 
chart is restricted to those problems where the reflection coefficient  is 
smaller than, or equal  to, unity. Nevertheless, by extension of this chart 
it is possible to deal with every lossy line terminated in a passive load.  The 
purpose of this letter is to explain how such a chart is constructed and  to 
present two examples illustrating its use. 

Consider  a uniform transmission line terminated in some passive 
load ZL= R L + j X L .  The voltage V(I) and current I ( I )  depend on the dis- 
tance I from the load and  are given by 

V ( [ )  = V,er' + V,e-yl, I ( / )  = -(VleY' - V,e-Y') (1) 
1 
ZO 

-45; 5 lp I 45". (6) 

The  argument of Zo cannot be outside  the range +45" or R,>O and R ,  
2 IX,I. This means that in the Z ,  plane all possible values of 2, are in the 
right half-plane and on or between the  straight lines R,=IX,/ .  This is 
illustrated by the shaded region in Fig. l(a). 

The voltage reflection coefficient is given by 

or 

where VI and V, are  constants determined by the  boundary  conditions at with 
the  ends of the line. A harmonic time dependence of the form 8" is assumed. 
The propagation coefficient 7 and the characteristic impedance Z ,  of the zL  = Z JZ, = rL + jx,. 
line are gven by At the  load (1=0) we obtain  a reflection coefficient 

' R. J. Vernon and S. R. Seshadri, "Reflection we5cient and reflected power on a lossy 
Manuscript received May 27, 1969. 

transmission line," Proc. IEEE (Letters), vol. 57, pp. 101-102, January 1969. 
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Passive 回路網の透過係数の絶対値が1を超える？

受動回路網の反射係数（S11，S22 等）の絶対値は，1を超えることがある
基準インピーダンスが虚部を持つなら，そのようなことが起こりうる

それでは，受動2ポートの透過係数（S21，S12）の絶対値も1を超えることがあ
る？

例：直列リアクタンス（jX）の透過係数

例：シャントリアクタンス（jX）の透過係数



文献
S. Amakawa, “Scattered reflections on scattering parameters‒‒
Demystifying complex-referenced S parameters‒‒,” IEICE Trans. 
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特性インピーダンス vs 基準インピーダンス

クイズ
伝送線路中の電流や電圧などの「物理的な波」の反射・透過は，Zref の選び
方とは無関係に決まるはずのものではないのか？ Zref の選び方次第で反射係
数や透過係数がどうにでもなってしまうというのは，変ではないか？
▼
Zref=Zχ ならば，Sパラは実際につないである伝送線路中の「物理的な波」
の反射係数・透過係数を与える
Zref≠Zχ ならば，Sパラは「もし特性インピーダンスが Zχ=Zref の仮想媒質
がつながってたとしたら反射係数・透過係数がどうなるか」を表す．実際の
媒質中の波との対応はつかない



シグナルフローグラフ

シグナルフローグラフとは？
進行波の伝搬をグラフで図形的に表現したもの
S行列による回路網記述と相性がいい
まず直観的にわかりやすいシグナルフローグラフを描いて，それを見ながら
式を書き下すことができる

ノードとブランチ

1ポートのシグナルフローグラフ

a1

b1

a1

b1

2ポートのシグナルフローグラフ

信号源のシグナルフローグラフ



信号源のシグナルフローグラフ

シグナルフローグラフ変形の規則
規則1：直列ブランチの簡約化

規則2：並列ブランチの簡約化

規則3：自己ループ

導出

規則4：ブランチ（とその始点または終点ノード）の分割
例：S21 の終点を分割する



例：S21 の終点を分割する

注意
縦続接続するときは，接続面の基準インピーダンスが一致していなければな
らない

例：フィードバックループの式の導出

Split Series

Self-loop

分割ルール，直列ルール，自己ループルールを適用して変形

例：2ポートによる反射係数の変換

並列，自己ループ，直列の組み合わせで次式を得る

 



基準インピーダンスの変更（１）

基準インピーダンスを変更したら「もし媒質を交換したら，その仮想媒質中に
どんな反射波・透過波が生じるか」がわかる

基準インピーダンス変更（renormalization transformation）の手順の考
え方
1.まず元のS行列の基準インピーダンス Zref を使ってZ行列かY行列に変換す
る

2.つぎに新しい基準インピーダンス Zref' を使ってS行列に変換する

注意：当然のことながら，Z行列やY行列が存在しない回路網についてはこの
手順を実際にたどることはできないので，Z行列やY行列を消去してある式が
必要

1ポートの renormalization transform

導出

この式をシグナルフローグラフで表すと，たとえば



この式をシグナルフローグラフで表すと，たとえば

この2ポートは理想トランス（の一種）を表す

補足：上記以外にも同じ結果を与える2ポートはある



クイズ
シミュレーションで正解を得るのに必要なポート抵抗は？

▼
Renormalization transform を回路シミュレーションで済ませる際に
は「ポート」の基準インピーダンスの設定に注意



2ポート以上の renormalization transform
全ポートの基準インピーダンスが揃ってる場合

Γ’ が対角行列なので，下の式の方が計算しやすい．
例

例
例
ポートごとに基準インピーダンスが違う場合



Uは規格化係数行列



S行列の種類のまとめ（一般化S行列を除く）

電圧基準の場合の波
ポート i の波変数（進行波振幅）の定義

ポートの電圧と電流

ポート i の規格化係数 Ui は以下のように定義される

電流基準の場合の波
進行波の定義



進行波の定義

ポートの電圧と電流

規格化係数



ポートごとに基準インピーダンスが異なる場合

基準インピーダンスはポートごとに違ってもいい

基準インピーダンス行列
各ポートの基準インピーダンスを対角に並べた「基準インピーダンス行列」
を使ってS行列を定義する

波変数（進行波振幅）ベクトル

Uは規格化係数行列．定義は下



ポート電圧ベクトルとポート電流ベクトル

規格化係数行列

1.電圧S行列の場合

これが最もシンプル
2.電流S行列（その1）の場合

これはほとんど使われない
3.規格化された進行波のS行列の場合

これが最もよく使われてる



これが最もよく使われてる

Zref が複素数ならこうする

S行列

すべてのポートの基準インピーダンスが等しい場合のS行列の包含関係
電圧基準の
S行列

電流基準の
一般化S行列

電圧基準の
一般化S行列

ポートごとに基準インピーダンスが違うと縮重が解ける

例：S行列の21成分
1.電圧S行列



2.電流S行列（その2）

3.規格化した波のS行列



T行列とR行列

T行列

量子力学や電磁気学で使われる「transfer matrix」と同じ定義

導出

縦続接続の計算に便利



これが成り立つためには，接続面の基準インピーダンスが一致していなけれ
ばならない
呼称
Chain scattering matrix (Gonzalez)
Scattering transfer matrix (Gonzalez)
Transfer scattering matrix (Mavaddat)
Wave-amplitude transmission matrix (Collin)

R行列
T行列と同じく縦続接続の計算に利用される
R行列をT行列と称することも多い

これが成り立つためには，接続面の基準インピーダンスが一致していなけれ
ばならない
呼称
Wave cascading matrix (NIST)
Chain scattering matrix (Keysight のT行列)

T行列とR行列との関係

行と列が入れ替わっている

http://www.amazon.com/Microwave-Transistor-Amplifiers-Analysis-Edition/dp/0132543354/
http://www.amazon.com/Microwave-Transistor-Amplifiers-Analysis-Edition/dp/0132543354/
http://www.amazon.co.jp/gp/product/9810223056/
http://www.amazon.co.jp/Foundations-Microwave-Engineering-Electromagnetic-Theory/dp/0780360311/


行と列が入れ替わっている
導出
波ベクトルの行を入れ替える

どちらをT行列と呼び，どちらをR行列と呼んでもいいが，互いにこういう関
係にあるということが重要
MATLAB の「T行列」は本稿のT行列
ADS の「T行列」は本稿のR行列
Cascade de-embedding の定式化でR行列とT行列を併用することがある

T行列の諸性質
左右入れ替え（裏返し回路）

http://www.mathworks.co.jp/help/rf/s2t.html


Overline は左右反転操作を表す
導出1

導出2

Reciprocal（可逆）なら

R行列の諸性質
左右入れ替え（裏返し回路）



導出

Reciprocal（可逆）なら

反射係数の変換
F行列の行列要素はインピーダンス変換の式にそのまま現れる
同様に，R行列（またはT行列）の行列要素は，2-portによる反射係数の変換
の式に現れる
ポート2が ΓL で終端されている時のポート1の反射係数 Γin

分子に「R11 R12」，分母に「R21 R22」ときれいに並んでいることに注
目！

ポート1が ΓS で終端されている時のポート2の反射係数 Γout



導出：左右反転した2ポートを考えればいい

2nポートの場合
2nポートのポート番号の振り方は，目的次第で使い分けるといい
ポートをn個ずつ束にして縦続接続したい場合，下記の番号振りが便利



影像パラメータ（image parameters）

可逆（reciprocal）な2ポートの影像パラメータは，影像インピーダンス Zi1，
Zi2 と影像伝送量 θi とからなる

まず長さℓの伝送線路を考える
伝送線路を特徴づけるパラメータは，特性インピーダンス Zχ と伝搬定数 γ

TL

TL

TL

ポート2を Zχ で終端したとき，ポート1の入力インピーダンスは Zχ
ポート1を Zχ で終端したとき，ポート2の入力インピーダンスは Zχ
信号源インピーダンスと負荷インピーダンスが Zχ のとき，入射した進行波
の減衰と位相回転が θi

影像パラメータは，上記を左右非対称（Zi1≠Zi2）の場合に拡張したもの



影像パラメータは，上記を左右非対称（Zi1≠Zi2）の場合に拡張したもの

ポート2を Zi2 で終端したとき，ポート1の入力インピーダンスがZi1
ポート1を Zi1 で終端したとき，ポート2の入力インピーダンスがZi2
つまり，影像インピーダンスとは，各ポートの入力インピーダンスと終端
インピーダンスとが等しくなるような，終端インピーダンスのペア
信号源インピーダンスが Zi1，負荷インピーダンスが Zi2 のとき，減衰と位
相回転を表す複素数が θi

θi の実部が減衰
θi の虚部が位相回転

長さℓの伝送線路を Zχ と γℓ とで特徴づけることができるのと同様，可逆
（reciprocal）な2ポートは Zi1，Zi2，θi で表せる

2ポートのABCD行列，Y行列，Z行列を用いて影像パラメータを表すと
影像インピーダンス

導出



影像伝送量（伝統的な定義）

影像パラメータとS行列の関係
影像インピーダンスで終端すると，反射が0になる

イメージ接続
影像インピーダンスが一致したポート同士で縦続接続



影像インピーダンスが一致したポート同士で縦続接続

可逆（reciprocal）とは限らない2ポートの影像パラメータ
可逆でない2ポートを表現するには4つの複素数が必要
影像インピーダンスは可逆な場合と同じ

導出
ABCD行列を影像パラメータで表し，それをS行列に変換すればいい

影像伝送量：表現1



影像伝送量：表現1

影像伝送量：表現2



反復パラメータ（iterative parameters）

反復パラメータ
同じ2ポートをいくつも縦続接続する際に使うと便利
2-port の反復パラメータは「反復インピーダンス」と「反復伝送量」とから
なる

反復インピーダンス
以下の条件を満たす Zit1，Zit2 を「反復インピーダンス」と呼ぶ
1.ポート2を Zit1 で終端したとき、ポート1の入力インピーダンスは Zit1
2.ポート1を Zit2 で終端したとき、ポート2の入力インピーダンスは Zit2
反復インピーダンスは別名「ブロッホインピーダンス（Bloch 
impedance）」

反復伝送量
両ポートを反復インピーダンスで終端したときの減衰と位相回転を表す複素
数が反復伝送量 θit



両ポートを反復インピーダンスで終端したときの減衰と位相回転を表す複素
数が反復伝送量 θit

θit の実部が減衰
θit の虚部が位相回転

反復パラメータの意味

反復伝送量は，１つの 2-port を無限に縦続接続したときの単位セルあたり
の伝送量（減衰と位相回転）を表す
反復インピーダンスは，無限周期構造の入力インピーダンス
対称 2-port の反復パラメータは，影像パラメータに一致する



電流・電圧にもとづく回路網の表現形式
Y行列（アドミッタンス行列） ..................................................................................81
Z行列（インピーダンス行列） ...................................................................................84
H行列（ハイブリッドHパラメータ） .......................................................................88
G行列（ハイブリッドGパラメータ） .......................................................................90
ABCD行列（F行列） ...................................................................................................92
回路行列が存在する／しない .....................................................................................98



Y行列（アドミッタンス行列）

「Short-circuit admittance matrix」とも呼ぶ

ポートを短絡して行列要素を求める
「その他のポート」は短絡してるので，Rref=0 なる基準抵抗で終端して行
列要素を決めていることに相当する

でも，値が Rref=0 と決まってるから，わざわざ明示する必要がない

並列接続の計算に使う



並列接続の計算に使う

2ポートの行列要素



U1, U2 は規格化係数で，S行列の定義に依存する

例

入出力アドミッタンス

諸性質



Z行列（インピーダンス行列）

「Open-circuit impedance matrix」とも呼ぶ

ポートを開放して行列要素を求める
「その他のポート」は開放してるので，Gref=0 なる基準コンダクタンスで
終端して行列要素を決めていることに相当する

でも，値が Gref=0 と決まってるから，わざわざ明示する必要がない

直列接続の計算に使う



直列接続の計算に使う

2ポートの行列要素



U1, U2 は規格化係数で，S行列の定義に依存する

例

入出力インピーダンス

諸性質





H行列（ハイブリッドHパラメータ）

H行列の基準抵抗・基準コンダクタンス

トランジスタの fT は，H21 が1になる周波数



2ポートの行列要素

U1, U2 は規格化係数で，S行列の定義に依存する

入出力イミッタンス

諸性質

Reciprocal（可逆）なら



G行列（ハイブリッドGパラメータ）

G行列の基準抵抗・基準コンダクタンス

2ポートの行列要素



2ポートの行列要素

U1, U2 は規格化係数で，S行列の定義に依存する

入出力イミッタンス

諸性質

Reciprocal（可逆）なら



ABCD行列（F行列）

縦列接続の計算に使う
電流はすべて右向きを正と定義したほうがわかりやすい

2ポートの行列要素



2ポートの行列要素

U1, U2 は規格化係数で，S行列の定義に依存する

例



例
(a)

(b)

(c)

(d)

Y
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諸性質
左右入れ替え（裏返し回路）

左右反転



導出

行列式

Reciprocal（可逆）なら

2ポートによるインピーダンス変換

インピーダンスが ZL の1ポートを2ポートを介してのぞき込むと，入力イミ
ッタンスは次式で書ける



インピーダンスが ZL の1ポートを2ポートを介してのぞき込むと，入力イミ
ッタンスは次式で書ける

分子に「A B」，分母に「C D」ときれいに並んでいることに注目！

左右逆の場合

影像パラメータとの関係

S行列への変換

2n ポートの場合
ここではポートへの番号の振り方は以下のとおり



ここではポートへの番号の振り方は以下のとおり



回路行列が存在する／しない

Y行列・Z行列が存在する／しない
回路によってはY行列表現が存在しないとか，Z行列表現が存在しないとかい
うことがある

Y行列かZ行列が存在しないのは，Rref か Gref が0だから．その結果として電
流か電圧が0になって，それが分母にきて発散する
それに対してS行列の Rref は常に有限値なので，発散は回避され，S行列表現
は必ず存在する

ABCD行列・T行列・R行列が存在する／しない
ABCD行列（F行列），T行列，R行列は縦続接続の計算に使うための行列だ
から，ポート1からポート2への伝達（S21）が0だと存在しない
行列要素をS行列で書くと，S21 が分母にきている

これらの行列の逆行列をとって，S12 が分母にくるような行列表現も可能だ
が，あまり有用とはいえない



これらの行列の逆行列をとって，S12 が分母にくるような行列表現も可能だ
が，あまり有用とはいえない

こういう2ポートは「double 1-port」と呼ばれることがある
Double 1-port は S21=S12=0 だから，F行列，T行列，R行列が存在しない



Power wavesと一般化S行列
電力波の反射係数 .........................................................................................................101
電力波と電圧波・電流波との関係 ............................................................................105
パワーの反射係数 vs 電圧の反射係数 ....................................................................112
電力波に対する散乱行列（一般化S行列） ............................................................114
通常のS行列と一般化S行列の比較 ..........................................................................116
共役影像パラメータ .....................................................................................................118
一般化S行列のちょっと変わった性質 .....................................................................120
一般化S行列の変換式 ..................................................................................................123
各種S行列の使い分け ..................................................................................................124



電力波の反射係数

1ポートに流れ込むパワー
媒質（伝送線路）なしで考える

Zref が複素数だとパワーの式がややこしい

そのように「波」や「反射係数」を定義することも可能

Kurokawaによるpower waves（電力波）の定義



2乗すると電力の次元になる
名前は「電力波」だが，電力の次元ではない
前出の「Rref で規格化された波」は，特別なケースとして包含される

電力波に対する反射係数

信号源と負荷が共役整合して負荷に入るパワーが最大化されたときに，反射
係数がゼロになる

負荷に流れ込む電力

導出



導出

電圧基準の
S行列

電流基準の
一般化S行列

電圧基準の
一般化S行列

関係する文献
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The stability constraint, as stated in the main text, 
for an n-stage iterative rtmplifier is that 

G,G, = ?i-p[l y$‘d? I + Re (d~‘d?)l (6% 

in which the stability margin p must be chosen greater 
than unity. Expressed in terms of variables in the W 
plane, we have 

2 = p 1 W” I2 cos2 +o = pu:. (63) 

Consequently, it is seen that the condition p > 1 implies 
that r > u,; this ensures that the denominator of GF’ 
never vanishes for all external load and source passive 
terminations which in turn is the necessary and sufficient 
condition for inherent stability of the amplifier. 

. 
Using (63), F1-.man may be expressed in terms of p, 

this gives 

F,-,,,a, = ~ 
I[ 

cos Al 1 2 
- p co2 &(l + tan” {) - 1 

+ sin tiO 2 
P ~0~~ ih(l + tan2 {I + 1 I> (64) 

which is valid for tan’{ > l/(p cos’ &,) - 1. 
Tan 5 in (64) is obtainable by solving (59). By com- 

bining (59), (63), and the trigonometric identity 

tan (p k tan (< - &) 

tan < - tan & 
= 1 + tan :C tan & (65) 

we have 

tan3 { + [I + l/p(l - tan’ &)] tan { - 2/p tan #(, = 0 
033) 

which is a cubic equation in its normal form, the solution 
of which is given as 

tan [ = ( t* + &)1 + (““p”I _ 4)’ 
(67) 

in which 

v k (“yr -I- p$ [l + i(l ; tan2 +,,)13. (68) 

Eq. (68) is valid for v 2 0. 
Referring to Figs. 6 and 7, it is easily shown that 

v2 = +I W, 1 sin & + 4~ tan { 

VI = vo - 2(vo - VJ 

v. = ) W, ) sin tiO. 

Hence, for optimum gain, 

(6% 

(70) 

(71) 

B &- s-v, .-A= 
G, G, - ifi? - T 

= tan {. 
(72) 
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Noise in Negative-Resistance Amplifiers* . 
PAUL PENFIELD, JR.t 

I. INTRODUCTION Haus and Adler have suggested another parameter, 

T IS KNOWN that the customary noise figure F 
M C,OI)t, as a better characterization of amplifier noise.’ 

is not a good criterion by which to judge amplifiers The “noise measure” M, is defined as 

of low gain, since the noise of the succeeding stage 
is important. Furthermore, F can be lowered by the appli- 

J/J- =Fe-l c 
1-k 

(J-l 

cation of negative feedback, but the noise performance e 
of the amplifier is not improved. where F, is the exchangeable noise figure and G, is the 

exchangeable gain of the amplifier.“” The parameter 
. 

* Received by the PGCT, January 4, 1960. This work was 
supported in part by the U. S. Navy, Bureau of Ships, Washington, 
D. C., under Contract NObsr-77621 with Microwave Associates, 

1 H. A. Haus and R. B. Adler, “Circuit Theory of Linear Noisy 

Inc., Burlington, Mass. 
Networks,” Technology Press, Mass. Inst. Tech., Cambridge, and 

t Dept. of Elec. Engrg., Mass. Inst. Tech., Cambridge. Formerly 
John Wiley and Sons, Inc., New York, N. Y.; 1959. 

2 H. A. Haus and R. B. Adler, “An extension of the noise figure 
with Microwave Associates, Inc., Burlington, Mass. definition,” PROC. IRE, vol. 45, pp. 690-691; May, 1957. 

D. C. Youla, "On scattering matrices normalized to complex port 
numbers," IRE Proc., vol. 49, no. 7, p. 1221, 1961.

Correspondence

On Scattering Matrices Normalized
to Complex Port Numbers*

This paper is concerned with the follow-
ing practical question. Suppose a linear,
time-invariant 2n-terminal network N (Fig.
1) is excited at its n ports by n generators
E1, E2,& -, E5, with prescribed internal
impedances za(jco), Z2(jW ), , z,,(jw), re-

spectively. How does one decide upon an

appropriate electrical description for N when
interest centers mainly on the distribution
of average ac power throughout the struc-
ture? More specifically, if the z's are not real
and positive but are complex over the fre-
quency band under consideration, is it still
possible to describe N in terms of a "nor-
malized" nXn scattering matrix, S=(skl),
which is unitary when N is lossless and such
that under matched terminations (Fig. 2)
the transducer power gain, Gkl(W2), from
port k to port I is measured by'

Gkt(c2) = Slk(iC.) 12?

a (al, a2*.. a); b - (bit b2, b)

X(V VUjV I (Il. IV . I|~~~~ n
Cl~~~~~~~~~~~~~~

Ela

N

+ n In bn gns-b =S

-NYA ~
. A,YJ

Fig. I-Schematic of a linear, time-invariant 2n-
terminal network excited at its n ports by n genera-
tors El, E2,- * *, E, with respective internal
impedance z1, Z2, - * *, Zn-

(1)

Interestingly enough, the answer turns out
to be in the affirmative if the z's have posi-
tive real parts over the frequency range of
interest. Before embarking on the proof we

introduce some matrix notation.
Let A be an arbitrary matrix. Then A'

and A'=A* denote the transpose and the
complex conjugate transpose (also called the
adjoint) of A, respectively. Columnn vectors
are written a, b, x etc., and in the alternative
form x = (xi, X2, * * *, xn)' whenever it is
desirable to exhibit the components explicit-
ly. The matrices ln and O,n are, in the same

order, the n Xn identity matrix and the
nXn zero matrix. For an hermetian matrix
A =A*, A 0> ° means that A is the matrix
of a non-negative quadratic form.

Refer to Fig. 1 an-d assume that the
interinal impedances za1(jw), Z2(jco), * * * ,

zn(jw) have positive real parts over the fre-
quency band W; i.e.,

Real Zk(jCO) = r(C) > 0, CEW,

(k= 1,2,...,n). (2)

The normalized incident and reflected
wave amplitudes ak and bk impinging on the
kth port of N are defined as linear combi-
nations of the associated port voltages and
currents according to the scheme:

2-/rIk ak = Vk + ZkIk, (3)

2V rkbk = Vk - ikIk, (k = 1 2,***, n). (4)

All square roots have been chosen positive.
Ihe nXn scattering matrix S(jw) of N, nor-

malized with respect to the n impedances
zi(jw), z2(Jw), -- Zn(jco), is defined by
means of the linear matrix equation

b =Sa, (5)

where a = (ai, a2, * , an)' and b = (b1,
b2, - * *, b,,)'. A more explicit expression for
S(jco) appears later.

* Received by the IRE, February 18, 1961. Re-
vised mantuscript received, March 8, 1961.

1 H. J. Carlin, "An Introduction to the Use of the
Scattering Matrix in Network Theory," Microwave
Res. Inst., Polytechnic Inst. of Brooklyn, Brooklyn,
N. Y., Rept. R-366-54, PIB-300; 1954.

ItI
:wl

Ekk~j- Z=k(cw

,
I

N

zm(jw) = rm(w) + j xm(w)

(m -1, ..,n)

2

G (w )2 k

4rkk

Fig. 2-Schematic illustrating the meaning of the
transducer power gain Gkl(w2) from port k to port
I under matched terminations.

Let Pk equal the average power entering
N through port k, i.e., Pk=Real (VkIk).
Using (3) and (4), all easy calculation yields

Pk = I ak 12 - bk 12, (k = 1, 2, - * *, n). (6)

Thus, PAV, the total average power ab-
sorbed by N, is given by

ti. tinPAV =,Pk = N- ak 12- bk 12
k=i k=i k=i

=na*a-b*b, (7)

which, with the aid of (5), transforms into

PAV = a*(ln S*S)a. (8)

Consequently, if N is lossless over W,
PAV(W2)=O, coeW, for any a, and this, in
turn implies that

in S*(jO)S(GcW) = O.; (9)

i.e., S(jwC) is unitary for aneW. Again, if N
is dissipative, PAV(,W2)>0 for all a, and so

1l S*(cG)S(jCiO) > On, (10)

coeW. Thus the normalization procedure
subsumed in (3) and (4) has succeeded in
preserving two of the most important prop-

erties possessed by a scattering matrix
normalized to real positive port numbers.'

Let all ports of N except the kth port
be closed onl their respective normalization
impedances and suppose that port k is
driven as shown in Fig. 2. Then.

VI = ZIj, I l k.

According to (3), (11) is equivalenit to

ag=O, I k.

(11)

(12)

Hence, from (5),

b1 = slk(jw)ak, (I = 1, 2, * * *, n),

-= Slk(jW) -
2-/rkt(jW)

(13)

silice, as is obvious from Fig. 2, Ek = Vk+ZkIk.
Eq. (11) coupled with (4) yields

b1 = v'ri(jwo) Ii, I k, (14)

and therefore [see (13)]

._,(jO) 2 = - Gkrjl(2)1

4rt( jw)

l k, (15)

the transducer power gain from port k to
port 1. To determine Stk( j), let Zk(jCO) repre-

sent the impedance seen looking into port
k under matched terminiations (Fig. 2).
Then l,k=ZkIl and the division of (4)
by (3) yields, with the help of (13),

bk ( . Vk- ZkIk Zk -= Sk jW) Jt= (1 6)ak 17Tk + sZkl Zk + (16

It is possible to express S in terms of
YA(jco), the admittance matrix of NA, the
daugmiiented' n port associated with N.
From Fig. 1,

I = Y4E = YA(V + ZI).

.v.-ZI=(V+zI)-(Z+Z)I
= V + ZI 2RI
= (1,,-2R YA) (V + ZI).

Hence,

2Rll2b = 2(1n 2RYA)R"12a.

*-e S = 1, 2R1Y2VAR/2.

(17)

(18)

Under our assumptions, YA certainly exists
if N is passive. Now if N is reciprocal, YA
is symmetric (VYA= YA') and therefore S is
also symmetric sinice R1i2 is diagonal. For a

more complete disctussion the reader shotild
consult Youla.2

D. C. YOULA
Dept. of Elec. Engrg.

Polytechnic Inst. of Brooklyn
Brooklyn, N. Y.

2 D. C. Youla, "Solution to the Problem of Com-
plex Normalization," Microwave Res. Inst., Poly-
technic Inst. of Brooklyn, Brooklyn, N. V. Memo.
48, Contract AF-30(602)-2213; January, 1961.

1961 1221

K. Kurokawa, "Power waves and the scattering matrix," IEEE 
Trans. Microwave Theory and Techniques, vol. 13, no. 2, pp. 194
－202, 1965.

Power Waves and the Scattering Matrix

K. KUROKAWA, MRMBER, IEEE

Abstract—This paper discusses the physical meaning and prop-
erties of the waves defined by

v%+ z%Ib ~ = V. – Z,*Iia%= ,,
2u/Re Z,] 2<1 ReZtl

where V, and 1, are the voltage at and the current flowing into the
ith port of a junction and Z, is the impedance of the circuit connected
to the ith port. The square of the magnitude of these waves is di-
rectly related to the exchangeable power of a source and the re-
flected power. For this reason, in this paper, they are called the
power waves. For certain applications where the power relations are
of main concern, the power waves are more suitable quantities than
the conventional traveling waves. The lossless and reciprocal condi-
tions as well as the frequency characteristics of the scattering matrix
are presented.

Then, the formula is given for a new scattering matrix when the
2,’s are changed. As an application, the condition under which an
amplifier can be matched simultaneously at both input and output
ports as well as the condition for the network to be unconditionally
stable are given in terms of the scattering matrix components. Also a
brief comparison is made between the traveling waves and the power
waves.

1. INTRODUCTION

T

HE CONCEPT of traveling waves along a trans-
mission line and the scattering matrix of a j unc-
tion of transmission lines are well known and

they play important roles in the theory of microwave
circuits. However, the traveling wave concept is more
closely related to the voltage or current along the line
than to the power in a stationary state. If a circuit
which terminates a line at the far end is not matched
to the characteristic imped ante of the line, even if the
circuit has no source at all, we have to consider two
waves traveling in opposite directions along the line.
This makes the calculation of power twice as compli-
cated. For this reason, when the main interest is in the
power relation between various circuits in which the
sources are uncorrelated, the traveling waves are not
considered as the best independent variables to use for
the anal~-sis. A different concept of waves is introduced.
The incident and reflected power waves a, and b%are

defined by

v, + ZLI, vi – zi*ILai = —1 b, = (1)
2<~Re Z, I 2<1 ReZ,l

where V, and Ii are the voltage and the current flowing
into the ith port of a junction and Z; is the impedance
looking out from the z’th port. The positive real value
is chosen for the square root in the denominators. These
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power waves were first introduced by Penfield [I] 1 for
the discussion of noise performance of negative re-
sistance amplifiers and later they were used for the
discussion of actual noise measure of linear amplifiers
by Kurokawa [2]. However, since it was not their main
objective, the meaning of these waves and the proper-
ties of the corresponding scattering matrix were only
briefly discussed. At about the same time, Youla [3]
studied the same waves; however, his Z,’s were limited
to have positive real part only. More recently, Youla
and l?aterno used these waves to study the attenuation
error in mismatched systems [4].

The purpose of this paper is to present the physical
meaning of the waves defined by (1) as well as the
properties of the scattering matrix based on this new
wave concept. Some of the properties such as the loss-
less condition for the matrix have been discussed in the
previous papers. However, for the sake of complete-
ness, they are included in this paper also.

II. PHYSICAL fifEANING

Since the waves defined by (1) are closely related
with the exchangeable power [5] of a generator, we
have to discuss briefly what it is. For this purpose, let
us consider the equivalent circuit of a linear generator,
as shown in Fig. 1, in which Z, is the internal impedance
and Eo is the open circuit voltage of the generator. The
power PL into a load ZL is given by Re ZL I I,\ 2, where
Ii is the current into the load. Since the magnitude of
the current is equal to I Eo/(ZL+Z,) I , PL is given by

EO 2 RLI E012
pL=RezL ‘— =

ZL + Zi
(2)

(RL + ~,)’ + (XL + .Y,)2

I EO\2—
AR + (R. – R,)’ + (XL+ .~,)’

(3)

8
RL RL

where RL and Ri are the real parts of ZL and 2{, respec-
tively, and XL and X ~ are the imaginary parts. With
Ri> O, we can easily see from (3), that the denominator
becomes minimum when

RL = R,, k“L = – X, (4]

The corresponding maximum power PL is

(5)

1 In the original definition, Re Z, is taken instead of IRe Z1 [ in
the square root of the denominator of (1) (cf Section 17111).
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電力波と電圧波・電流波との関係

媒質なしで信号源と負荷が直結されている系を考える

まず，共役整合負荷の場合
テブナン型信号源で考える

以上の定義により，入射電流と入射電圧は信号源の属性であり，負荷には依
存しない

次に，負荷を一般の負荷に置き換える

信号源から負荷に向かったパワーがすべて負荷で消費されないなら電流・電
圧に「反射があった」と考える



SP11 は SPI'11 に等しい
つまり，一般化S行列は「電流基準（表現その2）」で定義されているとい
える
だから Zref が実数の時，電圧基準のS行列と一致する
もし「電流基準（表現その1）」が採用されてたら， Zref が実数の時，電
流基準のS行列と一致することになる



ZS が虚部を持つなら SPV11 は SPI'11 に一致しない

電力波の導入（テブナン型信号源）
信号源が供出できるパワー（available power）は

入射波は以下で定義する

SP11 は電流に対する反射係数なので，Ii をもとに定義する
次元は「2乗すると電力」になるようにしてある
同様に，反射波を以下で定義する

全電流と全電圧は



全電流と全電圧は

以上より

導出

これが信号源インピーダンス ZS を基準インピーダンスとした電力波

ノートン型信号源による導出
ノートン型信号源で導出をすると，「電圧に対する反射係数」のほうが自然
に出てくる



テブナン型信号源を使って導出した結果に一致する
ただ，一般化Sパラメータの定義としてこの定義（SPV）が採用されること
は少ない

電力波の導入（ノートン型信号源）
信号源が供出できるパワー（available power）は



信号源が供出できるパワー（available power）は

入射波と反射波は以下で定義する

全電圧と全電流は

以上より

導出

▼「電流」電力波と「電圧」電力波の関係



まとめ
電力波の自然な定義は，信号源がテブナン型かノートン型かに依存する
信号源がテブナン型なら自然な定義は

これが，通常採用されている定義．「電流」電力波．
信号源がノートン型なら自然な定義は

これが「電圧」電力波

クイズ
信号源の表現次第で上記のような違いが出る理由は？ なにか物理的な理由が
ある？
▼



パワーの反射係数 vs 電圧の反射係数

「反射係数」といってもみな同じではない

パワーの反射係数

パワーは保存量
負荷に流れ込むパワーは

パワーの反射係数は実数

そうじゃないとエネルギーが保存しない

電圧の反射係数



電圧の反射係数は複素数
反射係数の絶対値は，振幅同士の比を表す
反射係数の偏角は位相回転を表す



電力波に対する散乱行列（一般化S行列）

共役整合したときに反射係数（対角成分）がゼロになる

波変数（電力波）の定義

一般化Sパラメータ

電圧基準の
S行列

電流基準の
一般化S行列

電圧基準の
一般化S行列





通常のS行列と一般化S行列の比較

通常の（進行波に対する）S行列
進行波に対するS行列は「ネットワークを取り囲む媒質（伝送線路）中にどの
ような反射波・透過波が生じるか」によってネットワークを表現したもの
したがって，Zref としてはネットワークを取り囲む媒質の特性インピーダンス 
Zχ を選ぶのが基本
Zref が虚部を持つなら，媒質中で電圧進行波と電流進行波との間に位相差が
ある

一般化S行列（SP行列）
電力波に対する SP 行列は「信号源（or 終端器）と共役整合しているかどう
か・どれだけずれているか」を基本にした表現
したがって，Zref としては信号源（or 終端器）のインピーダンス ZS を選ぶ
のが基本
負荷が吸収した電力が信号源から供給できる最大値（available power）より
小さかったら「パワーが反射して戻ってきた」と解釈する
媒質には関心がない．つまり線路長はℓ→0と暗に仮定している





共役影像パラメータ

「影像インピーダンス（image impedances）」は，通常のS行列の意味で
「無反射」を実現する終端インピーダンスのペア
これに対応して「影像伝送量」が定義される

「共役影像インピーダンス（conjugate-image impedances）」は，SP行列
の意味で「無反射」を実現する終端インピーダンスのペア
これに対応して「共役影像伝送量」が定義される

ABCD行列との関係



ABCD行列との関係

SP 行列との関係

文献
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for fundamental operation so that the signal-to-noise
ratio is not as good. This is true even though the con-
version transconductance (i.e., the gain) remains high.
It is seen that, when Ibmin is zero, the equivalent noise
resistance as a mixer at fundamental approaches that
of the same tube used as amplifier; i.e., a value of 10 on
the relative scale used on the figure. Practically, 'bmin
is never zero (particularly if interpreted as equivalent
to a noise contribution from the following tubes and cir-
cuits) and the mixer noise-resistance curve has a mini-
mum which is slightly higher than the amplifier value.
However, it is clearly demonstrated that the new prin-
ciple largely wipes out the inherent advantage in signal-
to-noise ratio hitherto maintained by amplifiers.

B. Tube Characteristics with Flattened-Top Transcon-
ductance: a= -1/27

Curves similar to Fig. 15 have been plotted in Fig. 16
for the case when a= - 1/27 (see Fig. 14). The tube
characteristic giving these results is the one with the
output-electrode current characteristic which ap-
proaches a triangle, and the transconductance charac-
teristic is somewhat flat topped. The results show a
higher ratio of conversion transconductance to amplifier
transconductance than with a = 0 and the curve against
oscillator excitation has a flatter top. The equivalent
noise-resistance values are smaller, and, for Ibmin =0
would even appear to be less than under amplifier condi-
tions. This is not actually the case, inasmuch as, by
sacrificing gain in the amplifier, the plate current may
be reduced faster than the transconductance. Thus the
amplifier noise equivalent may be improved somewhat
over the figure of 10 heretofore mentioned.

Fig. 16 shows that harmonic conversion is also im-
proved over the characteristic assumed for Fig. 15. This
is only reasonable, since a = - 1/27 represents a closer
approach to the ideal one than the sine-wave shape used
for the curves of Fig. 16.

C. Tube Characteristics With Flattened-Top Current:
a= + 1/9

Since the flat-topped current characteristic of Fig.
14(d) is also of interest, curves have been plotted for
this case and are shown on Fig. 17. By a comparison
with Figs. 15 and 16, it is made clear that this shape of
characteristic is disadvantageous. Fundamental opera-
tion is more critical and harmonic conversion much
poorer than with the more nearly ideal characteristics
of Figs. 14(a) and 14(b) which were used for Figs. 15
and 16.

VII. CONCLUSIONS
It has been shown that phase-reversal conversion

leads to the possibility of greatly improved converter
operation. The detailed analysis of various tube charac-
teristics shows that, for conversion at oscillator funda-
mental, the conversion transconductance is more than
half of the transconductance of the same tube used as
an amplifier. The equivalent noise resistance in the
limit approaches the same value as the amplifier and in
practical cases is only slightly higher. These compari-
sons are much more favorable than can be obtained
with tubes of conventional design and use.
Harmonic conversion is also favorable from the point

of view of gain, but is somewhat poorer from the point
of view of equivalent noise resistance.
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Conjugate-Image Impedances*
SHEPARD ROBERTSt, MEMBER, I.R.E.

Summary-A load having the conjugate impedance of the signal
generator to which it is connected receives the maximum amount
of power and is said to be matched on the conjugate-image basis.
This method of impedance matching, when applied to active and pas-
sive four-terminal networks, is shown to be especially suitable for
determining the limits of power amplification or loss. In contrast,
an analysis on the usual image basis gives these results only if the
image impedances happen to be pure resistances. The maximum
power gain of a given network and the impedance terminations for
achieving it are derived and are expressed in- concise form. The
effects of impedance mismatching are likewise treated.

* Decimal classification: Ri 17.12. Original manuscript received
by the Institute, October 15, 1945; revised manuscript received,
January 11, 1946.

t Massachusetts Institute of Technology, Cambridge, Massachu-
setts. This paper is based on work done for the Office of Scientific Re-
search and Development under contract OEMsr-262 with the Radia-
tion Laboratory, Massachusetts Institute of Technology.

I. INTRODUCTION
N PROPOSING the conjugate-image method of net-
work analysis, we have in mind impedance-match-
ing problems such that the conservation or ampli-

fication of power is the primary consideration. For
example, to evaluate the suitability of a given device
for a specific application, one may need to know be-
tween what impedances, real or complex, the device will
operate most efficiently and what proportion, greater or
less than one, of the input power will be delivered to the
output under these conditions. Also, one may need to
know how this power will be affected if the terminating
impedances differ from the optimum values.
When these problems are treated by the methods of
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一般化S行列のちょっと変わった性質

1.Smith chart がそのままでは使えない
理由：インピーダンスと反射係数との関係式が通常と異なるから

スミスチャートはこの式から導出される

式が違う
スミスチャート上に SP11 をプロットするには？

中心が Rref のスミスチャートに ZL' をプロットすれば SP11 の絶対値と偏角
がわかる

2.反射係数の値が普通と違う（ことがほとんど）
OPENの反射係数

これは普通と同じ
SHORTの反射係数



Zref が複素数ならSHORTの反射係数が ‒1じゃない

3.Zref=Zχ にしても伝送線路のSP行列の対角要素は0にならない（Zχ が複素数
の場合）
理由：影像インピーダンス（＝特性インピーダンス）と共役影像インピーダン
スは一致しないから

参考：通常のS行列

有損失伝送線路の共役影像インピーダンスは線路の長さに依存する
それに対して影像インピーダンス（＝特性インピーダンス）は線路の長さに
依存しない

4.SP パラメータを直接測定する方法は知られていない
まずS行列を測定し，それを SP 行列に変換するしかない

5.シグナルフローグラフや縦続接続を考える際に注意が必要
接続面で基準インピーダンス同士が複素共役の関係になっていなければなら
ない
理由
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一般化S行列の変換式

特性インピーダンス行列

Z から SP へ

Y から SP へ

SP から Z へ

SP から Y へ



各種S行列の使い分け

使い分け（すべてのポートの基準インピーダンスが等しい場合）

電流基準の
S行列

電圧基準の
S行列

電流基準の
一般化S行列

電圧基準の
一般化S行列

電流基準の
一般化S行列

1.「電流反射係数」だけは電流基準で定義するのが普通

2.「S行列」といえば通常は電圧基準のもの
I. Rref（正の実数固定値）で normalize されたものはすべて一致するので違
いを意識する必要はない

II.複素数の Zref を使う（使わざるを得ない）場合には，包含関係の図で左
（通常の進行波に対するS行列）と右（電力波に対する一般化S行列）の
区別が重要
測定で出てくるのは進行波に対するS行列



測定で出てくるのは進行波に対するS行列

SP 行列はアンプの段間整合とかを考えるのに便利

ただ，実際には Zref が複素数で，かつ全ポートで値が同じという状況は
あまりなかろう

ポートごとの基準インピーダンスが異なる場合
1.アンプ設計等で信号源・負荷インピーダンスの影響までを繰り込んで反射
やゲインを考えたければ SP 行列も便利

2.測定関係ではS行列を使う



伝送線路
伝送線路に関する式のまとめ ....................................................................................127
伝搬定数γの計算式 .....................................................................................................132



伝送線路に関する式のまとめ

伝搬定数

導出

特性インピーダンス



特性インピーダンス

ABCD行列

Z行列

Y行列



S行列

▼導出（ポートごとの基準インピーダンスが違う場合）



T行列



T行列

R行列

一般化S行列（SP）

▼導出（ポートごとの基準インピーダンスが違う場合）



伝搬定数γの計算式

長さℓの伝送線路のS行列から求めるなら
De-embed 済みのS行列があるなら次式で計算できる

βの符号を見て復号のうち適切なほうを選ぶといい
通常の（右手系）線路なら低い周波数ではβ>0
平方根関数の unwrapping

ln(z) の虚部は unwrapping が必要

THRUとLINEの測定結果から求めるなら
TRL系の de-embedding で求める



De-embedding
De-embedding と unterminating ........................................................................134
De-embeddingの定式化 ...........................................................................................137
Self-calibration ...........................................................................................................144
対称TSD (thru-line, TL) ............................................................................................145
対称TMS (thru-match, TM) ....................................................................................153
TSD (thru-short-delay) ............................................................................................156
TRL (thru-reflect-line) ..............................................................................................163



De-embedding と unterminating

測定対象（device under test, DUT）が余計なネットワーク（embedding 
network）の中に埋め込まれていて，embedding network 込みでしか測定で
きないとする
「De-embedding」とは，測定結果に埋め込まれているDUTの特性を「取り
出す」こと

Embedded
device

Embedding
network

De-embedded
device

Embedded TL

De-embedded TL

Embedding
network



ディエンベッドするとS行列定義の基準面がDUT直近に移る

Bauer & Penfield (1974) によると
De-embedding is the process of deducing the impedance of a 
device under test from measurements made at a distance, when the 
electrical properties of the intervening structure are known. 
The de-embedding procedure is straightforward, provided the 
embedding network is known.
Unterminating is the process of deducing the electrical properties 
of the intervening structure from a series of measurements with 
known embedded devices.
つまり，DUTで終端（terminate）されている embedding network から
DUTを切り離してその特性を同定すること．

このように本来は2段階の手続きだが，通常は両方をひっくるめて「de-
embedding」と呼んでしまうことが多い

言葉の使い方について



言葉の使い方について
「De-embed」の文字どおり意味は「embed（埋め込む）」の反対の操作，
つまり「（埋め込まれているものを）取り出す」こと
したがって，de-embed（他動詞）の目的語は「DUT」
しかし，「embedding network」を目的語として「de-embed」が使われ
ることもある
これは言葉の意味からいって明らかに誤用だが，最近の文献ではしばしば見
受けられる
例：「pad de-embedding」
「Unterminate」は最近の文献ではあまりお目にかからなくなってきている
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Iv.
Useful oscillographic

CONCLUSIONS

response plots of a microwave—
network have been obtained by computer simulation,
using frequency-domain data measured with a cornputer-
ccmtrolled network analyzer. The technique has a short
time resolution, is highly sensitive, and.provides quan-
titative results useful in a variety of ways. A major ap-
plication is in the analysis of impedance data at the input
of transmission networks, where it serves as a quanti-
tatively interpretable time-domain reflectometer. It may
also be used to measure small reflection coefficients of
individual parts of multiple-section networks, wlich are

physically inseparable both in the time domain and the
frequency domain.

[1]

[2]

[3]

[4]
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De-Embedding and Unterminating

RONALD ~. BAUER, MEMBER, IEEE, AND PAUL PENFIELD, JR., FELLOW, IEEE

Afmfnrcf—De-embedding is the process of deducing the im-
pedance of a device under test from measqrernents made at a dis-
tance, when we electrical properties’ Qf the intervening structure
are known. Untermin’sting is the process of deducing the electrical
properties of the intervening structure from a seriesof measurements .ea,,,:&=

with knqwn embedded devices. “The mathematical steps necessary Fig. 1.
for de-e~bedding and unterminating are reviewed, and a technique

Normal measurement situation. Characteristics of the
device und~r test can only be measured as they appear outside

is presented for unterminating with theoretically redundant meas- the embeddmg network WE.
weme~ts in order to minimize the effect of experimental errors.

I. INTRODUCTION

AT microwave frequencies it is often impossible to
directly measure the impedance (or admittance or

reflection coefficient) of devices such as diodes or transis-
tors. Instead, measurements are made at, and referred to,
some reference plane physically removed from the device.
The device is then said to be “embedded” in the inter-
vening structure. If the device under test is a two-terminal
device, then the !’embedding network” may usefully be
regarded as a two-port network ~E, with the measurement
plane at the input and the device under teet terminating
the output. This is shown in Fig. 1.
A related problem is that of characterizing, for a working
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circuit, the region surrounding a device such as a diode.
For example, one might wish to know the impedance seen
by the diode, or the coupling between the diode and the
circuit input or output. It is often impossible to make
measurements at the physical location of the device, so
what is needed is a characterization of the structure be-
tween the device and a convenient measurement plane.
Again it is useful to consider the device as ‘(embedded” in
the intervening structure, which in the case of a diode may
be regarded as a two-port network %E. Fig. 1 is again
relevant.

To fix ideas in thk paper, we shall consider mainly
impedance (instead of admittance or reflection coef-
ficient) measurements, and call’ the device under test a
“diode.”
There are two distinct problems. One is, given the

measured impedance at the input of the two-port network,
to deduce the impedance of the diode. This process,
known as “de-embedding,” is straightforward, once the
embedding network is known, and is discussed in Section
II. The other more difficult problem is to characterize “the

クイズ

http://dx.doi.org/10.1109/TMTT.1974.1128212


De-embeddingの定式化

n-port の de-embedding の一般的な記述

この絵はネットワークが共通帰線を持つ書き方になっている
DUT が n-port なら，embedding network は 2n-port
上図が問題の最も一般的な記述だが，2n-port の特性を決定する
（unterminate する）のは容易ではないので，普通はなんらかの仮定を設け
て未知数を減らして定式化する

2-port の場合の一般的な記述

この絵は共通帰線を持たない書き方
この書き方のほうが実際の回路レイアウトとの対応がいい
これを単純化して 2-port の de-embedding を定式化する

Y de-embedding (open de-embedding)
Embedding network が下図の形と仮定



Embedding network が下図の形と仮定

Embedding 4-port で「ポート1＝ポート3」「ポート2＝ポート4」とした
ことに相当し，結局 embedding network は 2ポート

2-port
DUT

Embedding 4-port

つまり，DUT と embedding network が「並列接続」されてる

左の表現のほうが実際の回路レイアウトとの対応がつけやすい

誤差要因
実際の OPEN は容量性を示すので，これが誤差要因となり，周波数が高く
なると精度が悪くなる



Z de-embedding (short de-embedding)
同じくembedding network は 2-port で，Y de-embedding と双対な関係
にある
DUT と embedding network が「直列接続」されてる

誤差要因
実際の SHORT は誘導性を示すので，これが誤差要因となり，周波数が高
くなると精度が悪くなる
クイズ
1.▼DUT と embedding network の接続関係は？

上記は一例で，実際にDUT周りにどのようにインピーダンスが入るかは場
合による



上記は一例で，実際にDUT周りにどのようにインピーダンスが入るかは場
合による
2.▼Embedding 4-port による一般的な記述との対応関係は？

2-port
DUT

Embedding 4-port

Y・Z de-embedding に関する補足
Y de-embedding と Z de-embedding を組み合わせると，open-short de-
embedding や short-open de-embedding になる．
例：Y-Z-Y de-embedding

OP

OP OPOP2
SHSH

SH

OP2

OP2

これらの手法ではS行列からイミッタンスを算出する際に，VNA のキャリブ
レーションで設定された基準インピーダンス Zref を使う．結果的に，新たな
基準面の基準インピーダンスも Zref になる．

Cascade de-embedding
Embedding network が縦続接続された2つの 2-port で表せると仮定



Embedding network が縦続接続された2つの 2-port で表せると仮定

これは，embedding 4-port のS行列が下記のようなブロック対角と仮定し
たことに相当する

ただしポートの番号の振り方を変えてあるので注意

THRU 試料
DUT 抜きでエンベディング2ポートを直結した試料を「THRU」と呼ぶ



カスケードディエンベディングでは，測定結果からAとB（THRU の左半分と
右半分）の特性を求める必要がある

Cascade de-embedding の定式化
1. THRU をΠ型で表現した場合

THRU

AとBそれぞれが持つ自由度は複素数2つ
THRU の測定結果だけからAとBのY行列を決定できる

2-port の自由度は複素数3～4つなので，これでは実際のAとBを正しく表
現できない可能性がある
2. THRU をT型で表現した場合

THRU ST

AとBそれぞれが持つ自由度は複素数2つ
THRU の測定結果だけからAとBのZ行列を決定できる

Π型と同じく，実際のAとBを正しく表現できない可能性がある
3.特に仮定を設けずに表現した場合



特に仮定を設けずに表現した場合

THRU ST

AとBあわせて複素数（実質）7つ分の自由度がある
具体的な計算法としてはTSDやTRL等がある



Self-calibration

通常の calibration/de-embedding
Unterminating に使う基準試料の特性が，あらかじめ正確にわかっていなけ
ればならない

Self-calibration
基準試料の特性が一部未知でもかまわない
Calibration の計算により，未知だった基準試料の特性も決定される

Self-calibration の例
SOLR (short-open-load-reciprocal thru)
Reciprocal THRU の特性が完全にわかってなくてもいい
TSD (thru-short-delay)
伝送線路の伝搬定数γが未知でもいい
TRL (thru-reflect-line)
伝送線路の伝搬定数γが未知でもいい
REFLECT の反射係数が完全にわかってなくてもいい



対称TSD (thru-line, TL)

まえおき
LINE を用いる TRL 系の self-calibration/de-embedding のうちでおそら
く最も単純なのが，ここで説明する「対称TSD」
TRL (thru-reflect-line) のもとになった TSD (thru-short-delay) で左右対
称を仮定して，SHORTを不用にしたものと考えることができる
THRU と LINEしか使わないので「TL (thru-line)」と呼んでもいい
この仮定のため，使える場面は限定されるが，単純なので TRL 系の考え方を
学ぶのにはいい

使う基準試料
1.左右対称 THRU
2.左右対称 LINE (or DELAY)

TRLと共通の特徴
Embedding network は DUT (device under test) の各ポートに縦続接続
された 2-port
計算完了後に設定される新たな測定基準面の基準インピーダンスは，LINE を
構成する伝送線路の特性インピーダンスになる
LINE を構成する伝送線路の伝搬定数を決定できる
この伝送線路の特性インピーダンスは決定できない
適用可能な周波数範囲が「LINE と THRU の長さの差」で決まる

仮定
1.接続関係を下図のように表せる

2. Embedding network は左右対称



Embedding network は左右対称

Embedding network が左右対称なら SHORT は不用
理由：THRU が左右対称なら，二等分定理により THRU の測定結果から 
SHORT の特性が計算できるから

対称 THRU
THRU の役割は，S行列定義の新たな基準面（reference plane）を設定す
ること
校正完了後の基準面は THRU の中点になる
THRU の真ん中付近は，LINE に含まれるのと同じ伝送線路になっているの
が望ましい
理由1：波の立ち方が同様のほうがいいから
理由2：THRU が短すぎると embedding 4-port のS行列がブロック対角
だとみなせなくなる可能性がある



Overline は左右反転操作を表す

Zχ は伝送線路の特性インピーダンス
50Ωは VNA 校正で設定した（現在の測定基準面の）基準抵抗

T行列同士の接続面での基準インピーダンスは Zχ で一致している

対称 LINE
LINE の役割は新たな基準面の基準インピーダンスを設定すること



理由
半波長の低損失線路は（周波数領域では）「ないのと同じ」
LINE の線路長ℓが半波長の整数倍（付近）だと？
解こうとしてる問題は，未知数が複数ある連立方程式
線路長ℓが半波長の整数倍だと，連立方程式が一次独立じゃなくなる
ℓが半波長の整数倍に近いと，下図のように一次従属に近くなって測定
の不確かさが増幅され易い

基準インピーダンス



基準インピーダンス

STL の対角成分が0になるように，基準インピーダンスを伝送線路の特性イ
ンピーダンス Zχ にしてある
校正完了後設定される新たな基準面の基準インピーダンスは Zχ
Zχ の値が不明でも TSD の計算はできるが，Zχ の値を決定することはでき
ない

解

ST と SL の測定結果から以下を得る



理由：
以下の2つのシグナルフローグラフは測定で区別できない

だから最初から下のを想定してもいい

導出
THRU の測定値 ST21 より

THRU の測定値 ST11 より

LINE の測定値 SL21 より



LINE の測定値 SL11 より

特性インピーダンス
伝送線路の特性インピーダンス Zχ は，なんらかの方法で推定しなければな
らない

基準インピーダンス行列の変更の必要性



基準インピーダンス行列変更前に SF が対称行列になるようにしてあっても，
基準インピーダンス変更後は SF は非対称行列になる

補足
TRLの親戚で，式の導出が圧倒的に楽なのは，「LINE」の代わりに
「MATCH」を使う方法である「対称TMS（またはTM）」
ただ，インピーダンスがよくわかっている MATCH を実際に作るのは難し
く，実用しにくいところがある
それに対して LINE は作り易く，特性インピーダンスも（周波数が低すぎな
ければ）比較的推定しやすい

▼基準抵抗を50Ωに変換後に SF が対称行列になるようにするには？

ηには任意性がある．ηを適切に選ぶと SF が対称行列になる

THRUは仮定により左右対称だから det TT = 1

クイズ



対称TMS (thru-match, TM)

まえおき
TRL/LRM 系の self-calibration/de-embedding でもっとも単純なのが対称 
TMS (thru-match-short)
前出の「対称TSD（またはTL）」で使っていた LINE を，特性が既知のイン
ピーダンスで終端された「MATCH」に置き換えたものに相当し，式の導出は
こちらのほうが簡単
THRU と MATCHしか使わないので「TM (thru-match)」と呼んでもいい
特性のよくわかっている MATCH を実験的に実現するのは LINE とくらべて
難しいので，実際に使うには工夫がいる

使う基準試料
1.左右対称 THRU
2.左右対称 MATCH

対称THRU
THRU の役割は，基準面（reference plane）を定めること
校正完了後の基準面は THRU の中点になる



対称MATCH
MATCH の役割は，校正基準面の基準インピーダンスを与えること

校正完了後の基準面の基準インピーダンスは，既知のインピーダンスである
Zload にする

THRU の中点での基準インピーダンスは Zload にすると決めたので，load に
おける反射係数は0

つまり，MATCH の測定結果から直ちに SF11 がわかる

解

導出
THRU の測定値 ST11 より



THRU の測定値 ST11 より

THRU の測定値 ST21 より

基準インピーダンス行列の変更の必要性



TSD (thru-short-delay)

まえおき
Embedding network が左右対称でないなら，THRU と LINE のほかに 
SHORT を使う
ほかは「対称TSD（またはTL）」とほぼ同様
「8-term モデル（または 7-term モデル）」とか「エラーボックスモデル」
とか呼ばれる一連の方法の元祖
TLS (thru-line-short) と呼ばれることもある
TSD をもとにして「TRL (thru-reflect-line)」が開発され，その後「LRM 
(line-reflect-match)」等に発展した
TRL が登場したため TSD が実際に使われることはほとんどないが，TRL よ
り導出が簡単なので，TRL について学ぶ準備にいい

使う基準試料
1. THRU
2. LINE (or DELAY)
3. SHORT

仮定
1. DUT と embedding network の接続関係を下図のように表せる

Overline は左右反転操作を表す
Bを裏返してあるのは，こうすると式の形がAと同じになるから



Bを裏返してあるのは，こうすると式の形がAと同じになるから

2. SHORT の反射係数が既知（－1）

SHORT



THRU
校正完了後，S行列定義の基準面は THRU の中点になる

LINE



LINE

解



この大小関係はR行列の定義とAの素性を考えればわかる

導出
R行列を使って計算する





補足
上では SA21=1 と決めて計算したので，SA は対称行列にはならない（もし実
際のAとBが可逆回路網だったとしても）．したがって，ディエンベディング
は可能だが，AとBの行列を実際通りに決定できていることにはならない．

文献
TSD に関する最初の論文は以下
N. R. Franzen and R. A. Speciale, "A new procedure for system 
calibration and error removal in automated S-parameter 
measurements," European Microwave Conference, pp. 69－73, 
1975.

A NEW PROCEDURE FOR SYSTEM CALIBRATION AND ERROR REMOVAL IN AUTOMATED

S-PARAMETER MEASUREMENTS

Norman R. Franzen and Ross A. Speciale*

ABSTRACT:

A new procedure is described, intended for system calibration and system-
atic error removal in automated S-parameter measurements. The new proce-
dure uses only three non-critical reference standards, called the
"Through," the "Short" and the "Delay" and leads to a set of equations for
which a fast, non-iterative, explicit solution is known.

1 - THE BASIC PROCEDURE

A new procedure has been developed and successfully tested in the Analog
Techniques Department of Tektronix Laboratories, intended for system cali-
bration and systematic error removal in automated S-oarameter measurements.
The new procedure uses only three, mechanically simple reference standards,
known respectively as the "Through," the "Short" and the "Delay."

"Through" is defined as the direct mutual connection of the very same 50-
ohm measurement lines which immediately interface the object when the
uncalibrated S-parameter data for the object are acquired. The S-Darameter
data for "Through" are therefore acquired with the measurement lines to the
object directly interconnected and the object removed from the sicinal path.

Similarly the "Short" is defined as a reference object presenting perfect
shorts at the very same interfaces where the unknown object is connected,
at the time of uncalibrated object measurement.

Finally "Delay" is defined as any arbitrary length of 50-ohm line inserted
between the verv same interfaces where the unknown object is connected at
the time of uncalibrated data acquisition. Summarizinq, for the "Through"
and the "Delay" the signal path is continuous, between ports 1 and 2 of the
S-parameter unit, through the very same lines used for connecting the
object.

A "zero-length" line is inserted as the "Throuqh" and a "finite, arbitrary-
length" line for the "Delay," in olace of the unknown object.

On the contrary the signal path is blocked for the "Short" by perfect
shorts appearing at the very same interfaces where the unknown object is
normally connected. The position of the reference olane during the cali-
bration and object measurements is basically arbitrary, although it is
convenient to have it in the region of the object. However, it must be
kept constant during calibration and measurement.

Three S-parameter matrices ST, SS and SD are acquired at each frequency
point of interest, durinq system calibration.

These matrices describe respectively the "Throuah," the "Short" and the
"Delay" as seen byv the system and are represented by a total of 20 scalar
quantities, 10 magnitudes and 10 ohases.
*

Tektronix, Inc., Beaverton, Oregon 97077
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“Thru-Reflect-Line”: An Improved Technique
for Calibrating the Dual Six-Port

Automatic Network Analyzer
GLENN F. ENGEN, SENIOR MEMBER, lEEE, AND CLETUS A. HOER MEMBER, IEEE

AfMtrvzct-In an earlier paper, the use of a “thru-short-delay” (TSD)
teelndque for calfbratiag the dual six-port automatic network analyzer was
descrfbed. Another scheme required only a length of precision transrnkdon
Ifrw and a “caffbratlon eircuk” The better features of these two somewhat
different approaches have now been combined and the requirement for
either a known shortj or a “calibration circuit” eliminated. This paper will
develop the theory for this new procedure.

I. INTRODUCTION

1

~ HE APPLICATION of digital technology to the
. field of microwave measurement is perhaps best

illustrated by the automatic network analyzer (ANA). In
addition to the time-saving features, however, a major
shift in measurement strategy has been introduced. In
particular, the requirement for an ideal item of test equip-
ment (e.g., reflectometer) has been replaced by a more
complete theory in which deviations from the ideal are
explicitly recognized, evaluated, and, in theory, eliminated
from the final measurement result. The determination of
these “deviations from the ideal” is generally referred to
as the ANA “calibration.”

In the case of the conventional ANA, which is based
upon the four-port reflectometer, it is convenient [1] to
visualize the calibration as shown in Fig. 1. Here the
nonideal reflectometer has been modeled by an ideal one
in cascade with a two-port “error box.”
The properties of the ideal reflectometer can be chosen

in such a way that its sidearm wave amplitudes b3, b4 are,
respectively, equal to the (emergent and incident waves at
a fictitious “detector plane” which is the input to the
two-port “error box.” The parameters of the “error box”
are provided by the ANA calibration. After this has been
done, these parameters, in combination with the reading
of the complex ratio detector, permit an “exact” de-
termination of the signals at the measurement plane.
In order to make two-port measurements, it is con-

venient to, introduce a second (nonideal) reflectometer
and complex ratio detector which is then modeled in the
same way as the first one. This is shown in Fig. 2.
The calibration requirement now calls for obtaining the

parameters of error boxes A and B. One procedure for
doing this is via the “thru-short-delay” (TSD) technique
[2], [3]. In this technique, the error boxes A, B become the

Manuscript received April 30, 1979; revised August 23, 1979.
The authors are with the Electromagnetic Technology Division, Na-
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Fig. 1. It is convenient to model a reflectometer as an ideal one in
cascade with a two-port “error box.”
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Fig. 2. For two-port measurements a second reflectometer is added
and modeled as the first. Parameters of the two error boxes are obtained
from measurements with the connections shown, where for TSD a
known short is generally used, while for TRL any unknown highly
reflecting termination may be used.

key components in three additional (fictitious) two-ports.
The first of these is the cascade combination of A and B
and is formed (Fig. 2) merely by connecting measurement
planes 1 and 2 together (thru). The second two-port is a
degenerate one and results from terminating the measure-
ment planes with shorts (short). Finally, the substitution
of an (unknown) length of (nonreflecting) line between
the measurement planes 1, 2 yields the third two-port
which is thus comprised of A, the length of line, and B in
cascade (delay). Given the scattering parameters of these
three two-ports, it is possible to solve for the individual
scattering parameters of error two-ports A, B.
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TRL (thru-reflect-line)

まえおき
TSD で使う SHORT を REFLECT に代えたもので，REFLECT の特性が正
確にわかってなくてもいいのが特長
ほかは TSD とだいたい同じ

使う基準試料
1. THRU
2. LINE
3. REFLECT

仮定
1. DUT と embedding network の接続関係を下図のように表せる

Overline は左右反転操作を表す
Bを裏返してあるのは，こうするとAとBの扱いが対称になるから



2. REFLECT の反射係数が左右で同じで，絶対値が1に近い

REFLECT

REFLECT



THRU

LINE
TSDと同じ



TSDと同じ

解



▼導出



REFLECTより

同様に

THRUより



あとは (RA22/RB22) を決めればいい
THRUより
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for Calibrating the Dual Six-Port
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AfMtrvzct-In an earlier paper, the use of a “thru-short-delay” (TSD)
teelndque for calfbratiag the dual six-port automatic network analyzer was
descrfbed. Another scheme required only a length of precision transrnkdon
Ifrw and a “caffbratlon eircuk” The better features of these two somewhat
different approaches have now been combined and the requirement for
either a known shortj or a “calibration circuit” eliminated. This paper will
develop the theory for this new procedure.

I. INTRODUCTION

1

~ HE APPLICATION of digital technology to the
. field of microwave measurement is perhaps best

illustrated by the automatic network analyzer (ANA). In
addition to the time-saving features, however, a major
shift in measurement strategy has been introduced. In
particular, the requirement for an ideal item of test equip-
ment (e.g., reflectometer) has been replaced by a more
complete theory in which deviations from the ideal are
explicitly recognized, evaluated, and, in theory, eliminated
from the final measurement result. The determination of
these “deviations from the ideal” is generally referred to
as the ANA “calibration.”

In the case of the conventional ANA, which is based
upon the four-port reflectometer, it is convenient [1] to
visualize the calibration as shown in Fig. 1. Here the
nonideal reflectometer has been modeled by an ideal one
in cascade with a two-port “error box.”
The properties of the ideal reflectometer can be chosen

in such a way that its sidearm wave amplitudes b3, b4 are,
respectively, equal to the (emergent and incident waves at
a fictitious “detector plane” which is the input to the
two-port “error box.” The parameters of the “error box”
are provided by the ANA calibration. After this has been
done, these parameters, in combination with the reading
of the complex ratio detector, permit an “exact” de-
termination of the signals at the measurement plane.
In order to make two-port measurements, it is con-

venient to, introduce a second (nonideal) reflectometer
and complex ratio detector which is then modeled in the
same way as the first one. This is shown in Fig. 2.
The calibration requirement now calls for obtaining the

parameters of error boxes A and B. One procedure for
doing this is via the “thru-short-delay” (TSD) technique
[2], [3]. In this technique, the error boxes A, B become the

Manuscript received April 30, 1979; revised August 23, 1979.
The authors are with the Electromagnetic Technology Division, Na-

tiona ! Bureau of Standards, Boulcler, CO 80303.
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Fig. 1. It is convenient to model a reflectometer as an ideal one in
cascade with a two-port “error box.”
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Fig. 2. For two-port measurements a second reflectometer is added
and modeled as the first. Parameters of the two error boxes are obtained
from measurements with the connections shown, where for TSD a
known short is generally used, while for TRL any unknown highly
reflecting termination may be used.

key components in three additional (fictitious) two-ports.
The first of these is the cascade combination of A and B
and is formed (Fig. 2) merely by connecting measurement
planes 1 and 2 together (thru). The second two-port is a
degenerate one and results from terminating the measure-
ment planes with shorts (short). Finally, the substitution
of an (unknown) length of (nonreflecting) line between
the measurement planes 1, 2 yields the third two-port
which is thus comprised of A, the length of line, and B in
cascade (delay). Given the scattering parameters of these
three two-ports, it is possible to solve for the individual
scattering parameters of error two-ports A, B.

U.S. Government work not protected by U.S. Copyright
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複素数

実部と虚部

逆数の実部と虚部

絶対値と偏角



積

商



一次分数変換

（ほぼ）同義語
Linear fractional transformation（一次分数変換）
Bilinear transformation（双一次変換）
Linear transformation（一次変換）
Bilinear fractional transformation
Möbius transformation
Homographic transformation
Projective transformation

一次分数変換とは

逆変換

これも一次分数変換になっている

積



初等複素関数

指数関数

双曲線関数，三角関数
双曲線関数と三角関数も周期関数





半角

対数関数

多価性は z の偏角に由来する



多価性は z の偏角に由来する
虚部を求める際に unwrapping（z のもとの偏角を正しく反映させる操
作）が必要

多価関数は「Riemann 面」を考えると多価じゃなくなってわかりやすい
（こともある）

下の平面は z 平面．縦軸は ln(z) の虚部．虚部が多価になることがわか
る．色は実部で塗り分け

http://en.wikipedia.org/wiki/Riemann_surface
http://en.wikipedia.org/wiki/File:Riemann_surface_log.jpg


下の平面は z 平面．縦軸は ln(z) の虚部．虚部が多価になることがわか
る．色は実部で塗り分け

下の平面は z 平面．縦軸は ln(z) の実部．実部は一価．色は虚部で塗り
分け

べき乗根

物理的に正しい解を選んだ上で偏角を unwrap する

http://en.wikipedia.org/wiki/File:Riemann_surface_sqrt.jpg


下の平面が z．縦軸は Re(w)．色は Im(w) で塗り分け

下の平面が z．縦軸は Im(w)．色は Re(w) で塗り分け

逆双曲線関数・逆三角関数

http://en.wikipedia.org/wiki/File:Riemann_surface_sqrt.jpg


下の平面は z 平面．縦軸は arccosh(z) の虚部．色は実部で塗り分け

下の平面は z 平面．縦軸は arccosh(z) の実部．色は虚部で塗り分け



http://en.wikipedia.org/wiki/File:Riemann_surface_arcsin.jpg


MATLABによる多価複素関数のunwrapping

多価複素関数の unwrapping の考え方
MATLABの「angle」は偏角の主値（Arg）を返す

Arg(z) を arg(z) に戻す操作をしてくれるのが MATLAB の「unwrap」

やり方（１）：上の式通り
z を複素数のベクトルとする
u = log(abs(z));
v = unwrap(angle(z));
やり方（２）：先に log(z) を計算する
w = log(z);
u = real(w);
v = unwrap(imag(w));



やり方（１）：上の式通り
z を複素数のベクトルとする
w1 = sqrt(abs(z)) .* exp(1i * unwrap(angle(z)) / 2);
w2 = sqrt(abs(z)) .* exp(1i * unwrap(angle(z) + 2*pi) / 2);
やり方（２）：先に sqrt(z) を計算する
ww = sqrt(z) としたうえで
w1 = abs(ww) .* exp(1i * unwrap(angle(ww) * 2) / 2);
w2 = abs(ww) .* exp(1i * unwrap(angle(－ww) * 2) / 2);

「cplxroot(2)」でリーマン面の絵が出てくる

下の平面が z．縦軸は Re(w)



行列

単位行列と零行列の記号

積

行と列の入れ替え
行の入れ替え

列の入れ替え

行と列の入れ替え



転置

転置共役（conjugate transpose, adjoint, Hermitian conjugate）

トレース（対角和）

トレースは相似変換に対して不変

行列式

正則行列
逆行列を持つ正方行列のこと

逆行列



対角行列
スカラー行列
単位行列の定数倍の行列は「スカラー行列」と呼ばれる
対角行列の逆行列

対角行列同士は可換

左から対角行列をかけたら行にかかる

右から対角行列をかけたら列にかかる

対角行列とその逆行列ではさむと

対称行列（symmetric matrix）

対称行列 A と B の積 AB は，対称とは限らない．A と B が可換な場合に限
り AB も対称
実対称行列は直交行列で対角化される
複素対称行列は複素直交行列で対角化される



エルミート行列（Hermitian, self-adjoint）

直交行列（orthogonal matrix）

ユニタリー行列（unitary matrix）

複素直交行列（complex-orthogonal matrix）

特性方程式

Cayley-Hamilton の定理

極分解（polar decomposition）(1)
ユニタリー行列とエルミート行列による極分解



ユニタリー行列とエルミート行列による極分解
単に「極分解」といったらこれのこと

Uが回転・鏡映，Pが伸び縮みを表す

極分解（polar decomposition）(2)
複素直交行列と複素対称行列による極分解

vec 演算子（行列のベクトル化）

Column stacking によるベクトル化

Row stacking によるベクトル化

Kronecker 積（テンソル積）



Kronecker 積（テンソル積）

vec と Kronecker 積を利用した式変形

右辺は行列と縦ベクトルの積
要は，3つの行列の積 ABC の真ん中に挟まれてる B を外に取り出せる．

雑多な式変形



S行列の歴史的なことについて

マイクロ波分野のS行列が登場する書物として古いものは
C. G. Montgomery, R. H. Dicke, and E. M. Purcell, editors, Principles of 
Microwave Circuits, Dover, 1965 (Republication of McGraw-Hill 1948).

1956年に，IRE Transactions on Circuit Theory, vol. 3, no. 2 でS行列に関
する特集が組まれている
その中の Carlin の論文で，S行列の歴史について言及がある
H. J. Carlin, "The scattering matrix in network theory," IRE 
Trans. Circuit Theory, vol. 3, no. 2, pp. 88－97, 1956.
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TLe Scattering Matrix in Network Theory* 
HERBERT J. CARLINt 

HIS PAPER is designed to give an introductory 
‘discussion of the properties of the scattering matrix. 
The formalism is defined and the properties of the 

scattering array are examined. The way in which these 
properties are applied to ne’twork problems is then briefly 
considered. The main emphasis is on algebraic and con- 
ceptual aspects of the scattering matrix and though 
examples are given to illustrate the main points it is the 
papers which follow [l-5] that ‘examine in detail various 
applications. It is’hoped that a reader who encounters 
the scattering matrix here for the first time &ill, with the 

. aid of this introductory paper, be able ,to follow the other 
articles in this issue. 

The earliest use of scattering parameters1 appears to be 
the article by Campbell and Foster [G] which deals with 
properties of ideal transformer networks which, with 
prescribed resistive loads, are simultaneously matched 
at all ports. Many specific relations between the scattering 
coefficients are considered, in that. article, though’ the 
general properties of the.scattering matrix as a whole are 
not mentioned:There appears to have been little further 
done along these lines, (though many of the classic texts 
of transmission line theory use reflection and transmission 
coefficients to describe wave propagation on transmission 
lines) until the late 1930’s and early 1940’s. At that time 
scattering relations in wave-particle scatter problems were 
utilized .by physicists in a fashion similar to that employed 
by network theorists. Schutzer-Tiomno [7] discuss aspects 
of this and *give references that date as far back as 1927. 
Physicists familiar with these concepts were active at the 
Radiation Laboratories of M.I.T. in the early 1940’s and 
applied .scattering concepts to the study of waveguide 
jundtions. Much df this work was given in unpublished 
re’ports but an. excellent summary appears in Montgomery, 
Dicke, and Purcell [8]. This point of view is al& adapted 
in ‘an early article by Tomonaga [9]. Independently, 
Belevitch was studying lumped networks from a scattering 

’ point of view and some of the results of his 1945 doctoral 
dissertation at Louvain were published later [lo, 111. 
These explore problems’ of physical realizability and the 
synthesis of ideal transformer networks. 

APPLICABILIT? OF SCATTERING PARAMETERS 
A linear electrical network having n-accessible terminal 

pairs (an n port) may be analyzed in a variety of ways. 

* hlanuscript received by the PGCT; March 9, 1956. 
t Microwave Research Inst., Polytechnic Inst. of Brooklyn, N. Y. 
1 It must be emphasized immediately, that the scattering descrip- 

tion differs completely from the ABCD formalism, even though a 
few authors recent.ly have used the terms synonymously. Historically 
there is no basis for such usage. 

If the system operates with open:circuited ports, the 
open- circuit impedance parameters are convenient to 
describe the network performance. If th? ports are short- 

. circuited the short-circuit admittances are the logical 
quantities to use. Similarly the interconnection of sets of 
networks often determines the most useful network 
description. Thus series aild parallel interconnections are 
most readily described respectively in terms of impedances 
and admittances, whereas structures cascaded on an 
input-output basis are usually .best handled with the 
transmission matrix. (The ABCD parameters of a Z-port 
are a, specific example of this type of array). Each of 
these sets of parameters provides a group of linear relation- 
ships between the currents and voltages at the accessible 
ports of the network. It is possible to use other variables 
which are linear combinations of the voltages and currents 
and in these terms to write network equations which 
describe the system. Thus in the method of symmetrical 
components used by power engineers, voltages and 
currents are subjected to a liqear transformation whose 
coefficients are determined by- the cube roots of unity. 
Again in this case the particular set of variables and 
network parameters are most convenient for the type of 
6-port symmetrical structures encountered in the study 
of three-phase systems subjected to unbalanced excitation. 
The point that is being made here is that there is no 
single network formalism that is always best, but that a 
variety of choices are available to fit specific types of 
problems. 

The scattering parameters form a matrix of transforma- 
tiori between variables which are linear combinations of 
the voltages and currents in a network. They are particu- .- 
larlysuitable for-problems of power transfer in networks 
designed to be ter%d by resistive loads. Thus the 
scattering formalism finds convenient application in 
problems which involve insertion loss (e.g., filters, attenu- 
ators, and attenuation equalizers) and matching networks. 
They are also utilized in the study of matched n ports 
and biconjugate networks. The latter group of circuits is 
the general classification under which various types of 
balanced bridges and transformer hybrid circuits are 
included. -J 

Because the scattering parameters are so closely asso- 
ciated with the. power transfer properties of a network 
they permit the formulation of concise and useful expres- 
sions for the conservation of energy constraints in passive 
struc.tures. They are, therefore, particularly suitable for 
the statement of network realizability requirements in the 
frequency domain and hence are useful in network 
synthesis problems, particularly those that involve 
lossless networks. In addition the scattering parameters 
possess another important property useful in general 

それによると，Sパラメータを用いた最も古い論文は1920年のものらしいと
のこと

いわゆる「mixed-mode Sパラメータ」は1995年に Bockelman と 
Eisenstadt の論文が出てから広く使われるようになったが，以上の文献を見
ると，同等以上のことが古くから理解されていたらしいことが窺い知れる

「複素数の特性インピーダンス」を使って定義した反射係数にあらわに言及し
ている古めの文献の例として，下記がある
R. B. Adler, L. J. Chu, and R. M. Fano, Electromagnetic Energy 
Transmission and Radiation, MIT Press, 1969 (Republication of Wiley, 
1960).

Kurokawa の一般化S行列の論文は1965年
K. Kurokawa, "Power waves and the scattering matrix," IEEE Trans. 
Microwave Theory and Techniques, vol. 13, no. 2, pp. 194－202, 
1965.
基準インピーダンスが複素数の場合のS行列の定義のしかたがそれまでのもの
と違う
以後の文献では，「複素数の基準インピーダンスで定義したS行列」として現
れるのは一般化S行列が多くなる
黒川兼行先生へのインタビュー記事が下記に掲載されている

http://www.amazon.co.jp/Principles-Microwave-Circuits-Carol-Montgomery/dp/0486614034/
http://ieeexplore.ieee.org/xpl/tocresult.jsp?isnumber=23598
http://ieeexplore.ieee.org/xpls/abs_all.jsp?arnumber=1086297
http://www.amazon.co.jp/Electromagnetic-Energy-Transmission-Radiation-Richard/dp/0262511401/
http://dx.doi.org/10.1109/TMTT.1965.1125964


黒川兼行先生へのインタビュー記事が下記に掲載されている
『RFワールド No. 10 はじめてのネットワーク・アナライザ』，CQ出版
社，2010.

Pseudo S matrix を導入したのは
R. B. Marks and D. F. Williams, "A general waveguide circuit 
theory," Journal of Research of the National Institute of 
Standards and Technology, vol. 97, no. 5, pp. 533－562, 1992.

Volume 97, Number 5, September-October 1992

Journal of Research of the National Institute of Standards and Technology
[J. Res. Natl. Inst. Stand. Technol. 97, 533 (1992)]

A General Waveguide Circuit Theory

Volume 97 Number 5 September-October 1992

Roger B. Marks and This work generalizes and extends the some newly discovered, are derived.
Dylan F. Williams classical circuit theory of electromag- New ramifications of reciprocity are de-

netic waveguides. Unlike the conven- veloped. Measurement of various net-
National Institute of Standards tional theory, the present formulation work parameters is given extensive
and Technology, applies to all waveguides composed of treatment.
Boulder, CO 80303 linear, isotropic material, even those in-

volving lossy conductors and hybrid
mode fields, in a fully rigorous way. Key words: characteristic impedance;
Special attention is given to distinguish- circuit theory; microwave measurement;
ing the traveling waves, constructed network analyzer; pseudo-waves; re-
with respect to a well-defined charac- ciprocity; reference impedance; trans-
teristic impedance, from a set of mission line; traveling waves;
pseudo-waves, defined with respect to waveguide.
an arbitrary reference impedance. Ma-
trices characterizing a linear circuit are
defined, and relationships among them, Accepted: May 22, 1992
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基底の変換と座標変換

基底の変換

「横ベクトル（変換後）」=「横ベクトル（変換前）」×「変換行列」

座標変換
上記のように基底を変換したとき，座標は違う形の式で変換される

「縦ベクトル（変換前）」=「変換行列」×「縦ベクトル（変換後）」



電圧・電流の変換とY行列・Z行列の変換

ポート電圧ベクトルとポート電流ベクトル

電圧・電流に対する座標変換
電圧に対する座標変換

A という文字は，2n-port に対するABCD行列からとった
電流に対する座標変換

同様に，D という文字は，2n-port に対するABCD行列からとった

Z行列の変換

Y行列の変換



変換行列AとDに対する制約
AとDはそれぞれ勝手に選ぶのではなく，互いに関係づけて（一方を決めたら
他方が決まるように）選ぶ
変換によってパワーが保存されるとした場合

変換によって行列の対称性（reciprocity）が保たれるとした場合



2ポートの even/odd（偶奇）変換

2-port の even/odd 変換
新しい基底を以下のように定義する

変換行列

基底の変換

基底ベクトルの長さは変わらず，向きが変わるだけ



波変数（aとb）の座標変換

S行列の変換

電圧と電流の変換
下記が一般式

Even/odd 変換の場合，電圧と電流に対しても波変数と同じ変換をほどこせ
ばいい



対称2ポートの even/odd 変換と二等分定理

左右対称（軸対称）な2ポート
対称2ポートは，下図のように鏡面対称な2つの2ポートの縦続接続で表せる



二等分定理
以上は「Bartlett の二等分定理」をSパラメータで表現したものとみなせる

対称格子形回路
軸対称な 2-port は下記の対称格子形回路で表現できる

上の右側の図は略記法



Even モードでは「平面のまま傾けてる」から Zopen だけに電圧がかかる
Odd モードでは「ねじってる」から Zshort だけに電圧がかかる



差動アンプの unilateralization

たとえば

導出
片側について考える



片側について考える

上の図より


