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EXCITATION OF MAGNETOSTATIC WAVES 
IN AN IN-PLANE MAGNETIZED YIG FILM 

Abstract: Excitation of magnetostatic surface wave/magnetostatic backward volume wave 
modes is analyzed by using a new method which is called the integral kernel expansion method. The 
Fourier integral containing an unknown current density flowing in a transducer is reduced to linear equa-
tions with unknown coefficients by expansion of the integral kernel and the unknown function. Compari-
son of the numerical results with an experiment is in good agreement. 

 

1. Introduction 
At microwave and millimeter wave fre-

quencies, ferrites, in particular yttrium-iron-
garnet(YIG), are used to realize nonrecipro-
cal devices such as isolators and circulators. 
Some of the devices are based on the utiliza-
tion of magnetostatic waves(MSWs), which 
propagate in a magnetized YIG film, and 
have potential possibilities of application to 
signal processing in microwave band. Signal-
to-noise (S/N) enhancers based on a nonlin-
ear phenomenon are recently studied by sev-
eral researchers[1,2]. Particularly, Kuki and 
Nomoto[2] proposed the S/N enhancer oper-
ating at lower frequency about 1.2GHz  than 
the conventional S/N enhancer by using 
magnetostatic surface wave (MSSW) 
/magnetostatic backward volume wave 
(MSBVW) modes.  

In a magnetized YIG film, if the bias 
magnetic field is perpendicular to the wave 
vector of MSW, then the MSSW propagates, 
while if the magnetic field is parallel to the 
wave vector, the MSBVW does. For the case 
that the magnetic field is neither perpendicu-
lar nor parallel, in other words, in an 
obliquely magnetized YIG film, we can ex-

pect the propagation of both MSSW and 
MSBVW modes, which is called 
MSSW/MSBVW modes. 

It is important to know the excitation 
characteristics for the case of oblique mag-
netization, from the point of the design of 
MSW devices and the electromagnetic com-
patibility. But, the excitation of MSSW / 
MSBVW modes has not been analyzed 
though utilizing such the mode has advan-
tages in MSW devices. Conventionally, the 
MSW excitation was calculated under the 
assumption that the current density distribu-
tion flowing in transducers was of uniform 
magnitude over the width of the transducers. 
However, this conventional method cannot 
always be used to obtain a good approxima-
tion. 

In this paper, we will analyze the excita-
tion by a metal strip transducer on the in-
plane magnetized YIG by letting the current 
density be an unknown function and numeri-
cally solving it by means of the integral ker-
nel expansion method. Then, in order to ver-
ify the validity of the present method, we will 
compare the numerical and experimental re-
sults. 
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2. Theory 
We consider the configuration of the pre-

sent problem as shown in Fig. 1. 
The metal strip having the width 2w and 

the infinitesimal thickness is constructed on a 
YIG film with thickness d. The layer-
configuration goes infinitely along y- and z-
directions, and the field is assumed to be in-

dependent of z, or 0=
∂
∂
z

. The external di-

rect magnetic field is applied in the direction 
at an angle θ  with z-axis, and then the 
MSSW propagates in ± y-direction on the top 
and bottom surfaces of the YIG. 

From the configuration a pair of the Fou-
rier transform between space and wave num-
ber domains is defined as follows: 

 

 
Fig. 1: Configuration for analysis 
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It is assumed that magnetostatic ap-
proximation is valid and that the time factor 
is . The permeability tensor of in-plane 
magnetized YIG is given by  
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M, ω  , and γ  are the magnitude of the bias 
magnetic field, the saturation magnetization 
of YIG, angular frequency, and the gyro-
magnetic ratio, respectively. 

Using the usual boundary conditions that 
the tangential component of magnetic field 
and the normal component of magnetic flux 
density are continuous, we can obtain the re-
lation between the current density flowing in 
the metal strip, , and the magnetic flux 
density,  on the x=0 plane, in wave 
number domain: 
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where 
µ
µ 2=q  and 

|| k
ks = . Performing 

the inverse Fourier transform and considering 
that 0)( =yBx

wy
 in the metal strip region, or 

w ≤≤− , gives the following equation: 
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This Fourier integral contains the un-
known current density )(~ kJ z . We can solve 
Eq.(3) by using the integral kernel expansion 
method, which is suitable for the mixed 
boundary problems such as in the present 
one. 
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The integral kernel of Eq.(3),  is 
expanded into a series of the Legendre 
polynomials: 
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Substituting Eq.(6) into Eq.(5) and in-
voking orthogonality of the Legendre poly-
nomials, we can obtain 
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Next, we expand the unknown function 
 into a series of orthogonal polynomi-

als with unknown coefficients. 
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where,  is the Jacobi polynomial 
and  are the unknown coeffi-
cients to determine. In the present problem, 

we put 
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satisfy an edge condition by choosing these 
values if YIG was regarded just as a dielec-
tric. The Fourier transform of Eq.(8) is given 
by  
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The detail on the  is found in 
the literature [3]. 
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Substituting Eq.(9) into Eq.(7), we can 
reduce the Fourier integral containing the 
unknown function into linear equations with 
respect to the unknown coefficients: 
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which can be calculated numerically. 
By using the Poynting vector, the aver-

age power flow per unit length is given by 
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where 12 ±±=± sqS κµ , , 
. The total current is obtained 

by directly integrating Eq.(8) over the metal 
strip; that is,  
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Thus, the radiation resistance of the 
transducer is given by  
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and the radiation reactance is obtained by 
performing the Hilbert transform: 
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where PV denotes the principal value of the 
integral. 

Finally, assuming that the conductive 
loss of the transmission line is negligible, we 
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obtain the following attenuation constant of 
the microstrip transducer, 
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and β  are the line capacitance, the line in-
ductance, the characteristic impedance and 
the propagation constant of the transducer, 
respectively. 

3. Numerical and experimental results 
Experiments were performed to confirm 

the theoretical predictions. Using a vector 
network analyzer (HP8720C), we measured 
the  of the transducer assuming the at-
tenuation is due to the excitation of MSW. 

21S

The YIG used in this experiment is 
20 µ m thick and 8mm wide. The metal strip 
which is 125 µ m wide, or w=62.5 µ m in 
Fig.1, is directly constructed by evaporating 
aluminum on the YIG surface. The distance 
between the metal strip and the ground plane 
is about 400 µ m, for which the characteristic 
impedance and the effective dielectric con-
stant of this transmission line are approxi-
mately 195  and 8.63, respectively, if YIG 
is regarded just as a dielectric. 

Ω

Figures 2 and 3 show the numerical re-
sults estimated by the present method and a 
conventional one which is based on the as-
sumption that the current distribution  
is constant in the strip, and the experimental 
results for  and , respectively. 
The magnitude of the bias magnetic field is 
79.6[kA/m], for which the frequency band of 
MSSW mode ranges from 4.6GHz to 5.2GHz 
for . It is noted that the upper limit of 
MSSW band decreases, with the increase 
in 

)(yJ z

o0=θ o30=θ

o0=θ

θ . 
As you can see, the numerical results of 

the present method generally agree with the 
experimental ones. However, we find that 
there is a serious discrepancy between the 
conventional and the experimental results, in 
particular, in the upper frequency of MSSW 
band. This tendency seems to be more 
prominent for larger θ  angle. 

The notches exist at about 4.65GHz, 
which corresponds to the lower limit of 
MSSW band. In the magnetostatic approxi-
mation, the wavelength of MSSW tends to 
infinity toward the lower limit of MSSW 
band, and hence the approximation may not 
be always good near the lower limit. In the 
experiment, there exists a ground plane, 
which might affect the MSSW because the 
wavelength becomes longer around this 
lower limit. 

 
Fig. 2: Numerical and experimental  

results for  o0=θ

 
Fig. 3: Numerical and experimental  

results for  o30=θ
4. Conclusion 
We have analyzed the excitation of 

MSSW in the in-plane magnetized YIG film 
by using the integral kernel expansion 
method. The agreement of the numerical re-
sults by the present method with the corre-
sponding experiment is excellent, while the 
conventional ones disagree with the experi-
ment. It is evident that the integral kernel ex-
pansion method is appropriate for the analy-
ses of MSW excitation problems. 
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Possible Solution to Improve the EMI Filtering 

CAPABILITY OF AN AUTOMOTIVE SENSOR WITH HALL EFFECT IC 

Abstract: The article shows the results and recommendations regarding the Scattering S-
parameter PSpice calculation and measurement for the Crank and Cam Sensors for automotive applica-
tions utilizing the Hall effect IC family to characterize the filter layout model performance and transient 
protection. This data details the analysis of build-in filter sensor designs with different value of discrete 
and buried (embedded) capacitance of PCB components and give the electrical equivalent EMI filter 
RLC structure circuit models of a PCB. It was found that the model provided a very good fit of calcu-
lated scattering parameters to the experimental S-Parameter data. 

  

Introduction 

Suppression of severe automotive tran-
sients became more important as electronics 
with sensitive ICs were introduced into the 
cars. The transients can cause malfunction or 
damage to sensors. There are a variety of pos-
sible methods of reducing transient interfer-
ence problems in high speed range to improve 
the EMI filtering properties of automotive 
Cam/Crank sensors with a biased Hall effect 
IC (Figure 1). It is recommended that the tran-
sients should be suppressed at the PCB of sen-
sors thus reducing the damage of ICs. It was 
shown that both filters RC and Ferrite Bead 
+Capacitances were ineffective above 1.0 GHz 
and can let pass an EMI transients to the IC.  

The effect of the internal solid power and 
ground planes capacitance inside the sensor 
PCB should be considered in present Crank 
design practice. This embedded capacitance 
can be in the order of hundreds of pF/cm2 

when we assemble the power and ground 
planes very close to each other with some di-
electric between them with high permittivity.  

EMI Field

Conducted Disturbances

Crank Sensor Assemble

Wire harness

   
IC chip

Filter

EMI

 
Fig. 1. Complete EI fast-star system with 

CAM/Crankshaft Sensors 
The goal of analysis was to balance the de-

coupling embedded, discrete capacitances and 
ferrite bead of transient protective circuit so 
those signals don’t create failure overvoltages 

 130



across the Hall effect IC. The model results 
were validated by scattering  

S-Parameter measurements. 

Analysis 
One of the possible solutions is to redesign 

PCB of Cam/Crank sensors and to use the ad-
ditional discrete decoupling capacitance in the 
range of 400-500 pF and internal or buried 
(embedded) capacitance between the PCB 
power and ground planes which can generate 
in our present geometry an additional 30-100 
pF bypass capacitance in parallel with 0.1uF. 
In this case we will have 3 capacitance in par-
allel 0.1uF+(400-500pF)+(30-100pF) that will 
dramatically increase the filtering capability 
and reduce the high frequency EMI transients 
at the Cam/Crank sensor inputs. Fast transients 
at the Crank sensor, which we measured di-
rectly on the vehicle, can be superimposed 
upon the power supply and amplified by sys-
tem resonances (Figure 2). 
 

 
Fig. 2. Captured fast transients at Crank sensor 

connectors. 

Depending on the thickness of the Sensor 
PCB layout dielectric module, for example, 
FR-4 material with high dielectric constant εr = 
3.8-4.2, and placement of the power and 
ground planes in the board stack up close to 
each other, various values of this internal de-
sign (buried) capacitance can exist.  

The approximate values of this capacitance 
have been calculated by Eq. 1 

 
d

C r Α
= 0εε

=
εΑ
d

 

          r 
d

rC εΑ
= 84.8   (pF)             (1) 

Where:  ε = relative permittivity of the ma-
terial between plates; εo = dielectric constant of 
free space;A=plane area; d=separation of the 
plates. 

The embedded capacitance design that can 
be working well beyond 1 GHz can be ac-
quired by separating ground and power planes 
with very thin (0.002-0.01inch) dielectric ma-
terial. There is virtually no parasitic inductance 
(0.1-0.7nH).   It was calculated that the power 
and ground planes, separated, for example, by 
0.002 inches of FR-4 material will have a typi-
cal buried capacitance of 506 pF per square 
inch. A PCB structure (itself) is acting as one 
capacitance and has self-resonant frequency. 
To implement 30-100pF buried capacitance in 
our Crank sensor design we can simply remove 
the Vcc traces and ground plane and replace 
them with one or two capacitance sandwiches 
from power and ground layers. The microvias, 
which can be incorporated in the mounting 
pad, are less than 0.006 inches in diameters 
and can use manufacturing processes such as 
plasma etching, laser drilling, and photovias 
processes. 

Fig. 3 shows the equivalent of filter RLC 
structure circuit model of a PCB, the high fre-
quency discrete ceramic capacitor model, PCB 
buried capacitance model, estimated board 
parasitics, and ferrite bead model. This PCB 
structure combination (Figure 1) had some 
effect on the observed oscillation, particularly 
in the high frequencies, showing that the 
problem was an interaction with the parasitic 
capacitances between power and ground planes 
and inductance of transmission traces.  
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Fig. 3 The general PSpice filter and IC models. 

Figure 4 shows the typical S12 scattering 
parameters experimental measurements of the 
GEN III Crank and Cam sensor RC and ferrite 
bead filters. It was found that the models pro-
vided a very good fit of calculated scattering 
parameters such as S12 response test to the ex-
perimental data which were measured using a 
S-Parameter Network Analyzer Test Set model 
HP-35677A/B. The S12 scattering parameters 
calculation was performed directly on the RC 
and the muRata Ferrite Bead+ Capacitance fil-
ter models to study their filtering capabilities 
for comparison with experimental results. 

 
Fig. 4. Typical Scattering S-Parameter experi-
mental measurements of the Gen III Crank and 

Cam Sensor filters. 

Similar results have been obtained both for 
PSpice calculated and experimental S12 pa-
rameters. 

A proper selection of decoupling capaci-
tors (filter), along with the self-resonant fre-
quency of the buried capacitance of PCB will 
provide enhanced EMI suppression.  

Since actual capacitors are not “ideal” their 
characteristics deviate from those of the theo-
retical capacitors. We used the complex sub-
circuit R-L-C model of capacitors. The equiva-
lent series inductance (ESL) and the equivalent 
series resistance (ESR) were provided for 
every decoupling component.  

For our situations, RC filter networks, sur-
face mount ferrite bead+capacitance, and bur-
ied capacitors can be used for PC board level 
EMI/transient filtering. The addition of dis-
crete ceramic capacitors, for example, 400-
500pF, and buried capacitance 30-100pF to 
existing 0.1uF capacitance made an improve-
ment above several hundred MHz up to GHz 
range (Figure 5). A PCB embedded capaci-
tance structure (itself) should provide some 
loss to dampen possible power resonances.  

The best EMI solution, from a PCB layout 
standpoint with IC, is placement of the power 
supply plane on one side of the PCB board 
with a ground plane on another side as close as 
possible (0.002-0,008) in. This reduces the 
susceptibility problem significantly and 
provides enough buried capacitance between 
Power and Ground planes to perform the high 
frequency filtering function currently 
demonstrated with an add-on capacitors. This 
was demonstrated by the PSpice filter model 
calculation with a prototype PC board with IC. 

The surface mount EMI suppression ferrite 
can provide selective attenuation of high fre-
quency signals (above several MHz) that we 
wish to suppress from the standpoint of EMC 
to comply with EMI/RFI requirements. The 
optimum profile would be a muRata ferrite 
bead in which the highest attenuation level co-
incides with the disruptive frequency.  

Voltage and ground planes have very little 
lead inductance equivalence and no equivalent 
series resistance (ESR) as we show in buried 
capacitance model.  But use of these planes as 
a decoupling capacitor can reduce RF energy 
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at frequencies generally in the higher ranges up 
to the GHz range.   

 
Fig. 5. PSpice evaluation of Ferrite Bead 

+Cap=0.1uF PCB assembly with discrete ca-
pacitance =470pf and with the buried PCB 

layout Capacitance. 

Because of the efficiency of PCB power 
and ground planes as an embedded decoupling 
capacitor design, they should be used in 
addition to high self-resonant frequency 
discrete decoupling capacitors such as 0.1uF 
and 400-500pF. The addition of the small 
buried decoupling capacitor sandwiches in the 
range 30-100pF can help fix the high 
frequency filtering problem (Figure 6).  

 
Fig. 6. PSpice evaluation of RC filter assembly 

with additional discrete capacitance =470pf 
and with embedded Capacitances varied from 

20pF up to 110pF. 

Additional decoupling capacitance can be 
good for EMI reduction, only when our PCB 

planes are closely spaced, practically less than 
0.01inc. At this point, if we will decrease the 
thickness (d) or change (increase) the relative 
dielectric constant of our core we can receive 
additional 30-100pF for decoupling capacitor.   

Figures 7 shows the results of PSpice 
evaluation of S12 scattering parameters of RC 
and the muRata Ferrite Bead+Discrete capaci-
tance + Buried capacitance filters PCB assem-
bly with different combinations of compo-
nents. 

Fig. 7. PSpice evaluation of Ferrite Bead 
+Cap=0.1uF PCB filter with discrete capaci-

tance 470pF and with varied embedded capaci-
tances from 20pF up to110pF. 

Conclusion 

A PSpice model was used to characterize 
the transient filter that included the decoupling 
embedded and discrete capacitances in the 
PCB board. The model results were validated 
by scattering S-parameters measurements for 
the real samples. The presented measurements 
and Psice simulation results show a good 
agreement.  

Additional decoupling embedded capaci-
tance can be good for EMI reduction if the 
power supply plane resonances will be dimin-
ished or eliminated by closely spacing, practi-
cally less than 0.01inc between planes and 
therefore increases the effectiveness of de-
coupling in PCB design.  
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MEASUREMENT OF IC CONDUCTED EMISSIONS BY  
A NOVEL TECHNIQUE 

Abstract: This paper presents a new technique for the measurement of IC conducted emissions. 
In particular, the current spectrum of each IC port is obtained by the measurement of RF power radiated 
by a microstrip line in a TEM cell. This measurement method is effective since a direct relationship be-
tween transmission line radiated power and IC pin current exists. 

 

Introduction 

Operations of digital integrated circuits 
(ICs) drive the electromagnetic emissions 
(EMEs) of electronic systems, hence ICs like 
microprocessors and microcontrollers can be 
considered as primary sources of electro-
magnetic emissions. Steep currents and volt-
age glitches at the power supply and ground 
pins of an IC and proper signals at its in-
put/output (I/O) pins drive antennas com-
posed of printed circuit board (PCB) traces 
and/or interconnecting cables of the elec-
tronic system.  

Radio frequency (RF) voltages and cur-
rents induced in PCB traces connected to an 
IC pin are named IC conducted emissions 
while electromagnetic fields directly radiated 
by IC package interconnections and inter-
connections  routed at silicon level are named 
IC radiated emissions.  

ICs conducted and radiated EME may 
seriously degrade the electromagnetic 
compatibility features of electronic 
apparatuses. For this reason, ICs 
characterization in terms of EME has become 
one of the important topics in the EMC 

community. Several measurement methods 
have been presented in the literature and 
some of them are standardized [1], or are up 
on the way to become standard [2]. In 
particular, the chapters 4 and 6 of the 
document IEC 61967 [2] describe the 
measurement methods by which IC 
conducted emissions can be quantified.  

 Fig. 1 - Schematic description of the 
Ω−Ω 1501  measurement method. 

The Ω1  Direct Coupling Method makes 
possible the measurement of conducted emis-
sions related  to IC power  supply  pulsed 
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currents. In particular, the frequency spec-
trum of this current is obtained by the meas-
urement of the voltage spectrum across a 1Ω 
resistor inserted in the power supply net 
(Fig.1). Such a technique is useful also in the 
case of ICs with multiple ground pins. 
Alternatively, the same current can be 
measured by means of the magnetic-probe 
method [3]. The second method described in the 
Chapter 4 is the 150  Direct Coupling 
Method. It is proposed for the evaluation of 
conducted emissions of long external wiring 
and long PCB traces driven by an I/O pin. In 
particular, this method is aimed to evaluate 
the contribution of a single pin to the EME of 
an IC, and consists in the measurements of 
the voltage spectrum at an 

Ω

I/O pin connected to a 150Ω load (Fig.1). 

Septum
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Fig. 2 Transmission line inside the TEM cell. 

In this paper, the conducted emission (in 
terms of current spectrum) of IC pin is ob-
tained by the measurement of the overall 
power radiated by a transmission line in a 
TEM cell. The transmission line is driven at 
one end by an IC pin signal. Transmission 
line radiated power is measured at the TEM 
cell terminations (ports 3 and 4 in figure 2). 

The TEM cell method 
The TEM cell is a rectangular-strip 

transmission line composed of a central con-
ductor (septum) surrounded by a rectangular-
shaped shield. In general, it is desirable to 
operate this cell at frequencies well below the 
cell cut-off frequency [4] at which higher or-
der mode begin to propagate. Furthermore, if 
the TEM cell is terminated on its characteris-
tic impedance, a propagating TEM field is 
present into the cell, which approximates a 
plane wave, and, consequently, uniform field 
exists over the central portion of the cell.  

In this work the relationship between the 
overall radiated power from a microstrip line 
placed into a TEM cell and the source current 
spectrum  is derived.  

RADIATION RESISTANCE OF A 
MICROSTRIP LINE IN A TEM 

CELL 

The structure under analysis is shown in 
figure 2. A transmission line of length L, 
width W and characteristic impedance Z0 is 
placed inside a TEM cell (1GHz cut-off fre-
quency). The structure is driven at the port 1 
by a current source and it is loaded at the port 
2 by a lumped impedance ZC, while the ports 
(3,4) of the cell are connected to matched 
loads (ZT). In general, the field radiated by a 
source in a wave-guide may be expressed as 
an infinite sum of wave-guide modes [5]: 

 ( ) zj

n
znnn neeeCE βm⋅±= ∑ ±±  (1) 

  ( ) zj

n
znnn nehhC βmm ⋅+∑ ±H =±  (2) 

where Cn are unknown amplitudes, βn is the 
propagation constant, ne  and nh  are the elec-
tric and magnetic vectors transversal to the 
direction of propagation along the positive z 
axis, zne  and znh  are the axial electric and 
magnetic vectors. In (1,2) n is a general 
summation index and implies a summation 
over all possible modes. 

Since the source current spectrum is well 
below TEM cell cutoff frequency, expres-
sions (1,2) become : 

zj
TEMTEM TEMeeCE βm±± =

zj
TEMTEM TEMehCH βm±± ±=  

where: ( )yexee yxTEM
)) += , 

( )yhxhh yxTEM
)) +=  

and the coefficients are computed by the fol-
lowing expressions:  

 dVeJe
P

C zj

V
TEM

TEM
TEM TEMβ±± ∫ ⋅−=

1   
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where : TEM
S

TEMTEMTEM dSzheP
TEM

∫ ⋅×= )2   

and the current density distribution J , i.e. 
the current density along the transmission 
line, can be written by Dirac-functions: 

 
( ) ( )
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yzzxxzIJ
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δ
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Assuming that the surrounding TEM cell 
does not influence the current distribution 
along the transmission line, the transmission 
line theory can be employed to derive I(z2) as 
a function of I(z1) (i.e. the current I0 at the 
port 1).  

In fact : 

 ( ) ( )
( )

jkL
kLj
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C e
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== 21

2

1
1   4) 

where ( ) ( )00 ZZZZ CCC +−=Γ , k is the 
transmission line propagation constant. 

By substituting (4) in (3) the coefficients 
 can be expressed as follows: ±

TEMC
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Finally, the overall power radiated by a 
transmission line into a TEM cell (Fig. 2) is 
obtained by computing the real part of the 
Poynting vector related with the TEM mode 
evaluated on the TEM cell x-y cross section 
(STEM). In particular: 
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Electric and magnetic field of the TEM 
mode are related by : 

0

ˆ
η

±
± ×

±=
EzH  

where η0 = 377 Ω  is the intrinsic impedance 
of free space, hence: 
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By substituting (5) in (6) the relation be-
tween the overall radiated power and the 
square of the current magnitude is derived: 
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Finally, we define the radiation resis-
tance of the microstrip line inserted into the 
TEM cell as :  

 2
0

2

I

PRrad =  (7) 
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ig. 3 – Radiation resistance (Rrad) of a mi

rostrip line (L=6 cm, h=1.5 mm, w=3.1 mm,
er = 3.97) inserted into a 1GHz  

TEM cell. 

F -
c  

The transversal electric field distribution 
( yxeTEM , )  the cell has been computed using 

the procedure described in [6]. Such a tech-
nique is based on an integral equation in 
terms of the charge density on the walls of 
the cell. This integral equation is numerically 
solved and the field is calculated by integra-
tion. The radiation resistance has been evalu-
ated for the special case of a transmission 
line of length L = 6cm, height h=1.5mm, εR = 
3.97, Z0 = ZC = 50Ω inserted in a 1GHz TEM 
cell with H = 4.7cm. Figure 3 shows such a 
radiation resistance versus frequency. 

Experimental test 

In this section the measurement of a sin-
gle-pin IC conducted emissions by using a 1 
GHz TEM cell is presented.  

The transmission line is realized by using 
a microstrip line. It has length L = 6 cm and 
characteristic impedance Ω= 500Z . A 
switching unbalanced output driver excites 
the microstrip line at the port 1 while a Ω50  
matching network loads port 2.  

The microstrip line is inserted into a 1 
GHz TEM cell. In particular, the microstrip 
line is parallel to the z-axis of the cell (Fig.2).  

A voltage source makes the output volt-
age driver switching and the spectra of RF 
power delivered to the TEM cell terminations 
are measured by a spectrum analyzer 

HP8591E. The output driver current spec-
trum is derived by using expression (7) and 
the envelope is reported by continuous line in 
figure 4. Dashed line in the same figure has 
been obtained by operating the magnetic 
probe method. A good agreement between 
these measurement results is evidenced. 

10
0

10

20

30

40

50

60

70

1 100 500

TEM cell
Magnetic probe

C
ur

re
nt

 a
m

pl
itu

de
 [d

B
]

µΑ

Frequency  [M H z]
 

Fig. 4 - Envelopes of an output driver current 
spectra. Continuous line is obtained by oper-
ating the new measurement method presented 
in this paper, while dashed line is obtained by 

the magnetic probe technique 

Conclusions 
In this paper a new technique for the 

measurement of integrated circuit conducted 
emissions has been shown. The TEM cell has 
been employed measuring the current spec-
trum of interference flowing in an IC pin. 
The radiation resistance (Rrad) of a transmis-
sion line inserted in a TEM cell has been de-
rived and evaluated for a specific structure. 
Such a radiation resistance has been em-
ployed in evaluating the current spectrum of 
a switching IC output driver. 

The same current spectrum has been ob-
tained by operating the magnetic probe meas-
urement method and a good agreement be-
tween these experimental results has been 
evidenced. 
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Казанский государственный технический университет им. А.Н. Ту-
полева 

ПРОЕКТИРОВАНИЕ МЕЖСОЕДИНЕНИЙ МНОГОСЛОЙНЫХ  
ПЕЧАТНЫХ ПЛАТ С УЧЕТОМ ЭЛЕКТРОМАГНИТНОЙ 

 СОВМЕСТИМОСТИ 

Abstract. In this report is considered the problem of designing interconnections in the multilayer 
printed board (MPB) in view of electromagnetic compatibility. The description of construction algorithm 
of a way with the given length in nondirectional graph of assembly space in the MPB is given. And also 
it is given an example a typical fragment of interconnections with the given length which takes into ac-
count delays, reflections, distortions of a signal and cross handicaps. 

 

Применение элементной базы субна-
носекундного диапазона приводит к уси-
лению влияния импеданса электрических 
межсоединений многослойных печатных 
плат (МПП) на передаваемый сигнал, и на 
быстродействие цифрового узла. Любые 
неоднородности межсоединений, обу-
словленные подключением элементов, от-
водами проводников, изменением шири-
ны и т. д., вызывают искажения и отраже-
ния передаваемого сигнала. Отражения, 
накладываясь на основной сигнал, иска-
жают его форму, изменяют амплитуду и 
длительность, следовательно, увеличива-
ют задержки сигналов и перекрестные 
помехи. 

Для обеспечения допустимого уровня 
задержек сигналов, их искажений, отра-
жений и перекрестных помех, необходимо 
ввести ограничения на топологию и мет-

рику межсоединений МПП. Кроме того, 
для выравнивания задержек сигналов не-
обходимы межсоединения заданной дли-
ны и топологии. В наибольшей степени 
эти требования проявляются при проекти-
ровании МПП и печатных панелей. В этих 
условиях традиционная задача трассиров-
ки межсоединений претерпевает принци-
пиальные изменения. При трассировке 
необходимо управлять топологией и мет-
рикой межсоединений, учитывать их 
электромагнитную совместимость (ЭМС). 

Одним из важнейших требований яв-
ляется строгое соблюдение длин печатных 
соединений с целью сведения к минимуму 
рассогласования времени прохождения 
сигналов по электрическим цепям. Для 
этого в общей задаче трассировки, пред-
ставленной в виде совокупности подзадач 
поиска оптимальных путей на множестве 
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контактных площадок заданного множе-
ства электрических цепей, необходимо 
проводить путь в графе монтажного про-
странства проектируемой платы не мини-
мальной длины, а заранее заданной или, 
по крайней мере, минимально отличаю-
щейся от нее. 

Целью работы является разработка ал-
горитма решения задачи трассировки 
МПП с учетом ЭМС, обуславливающего  
метрические ограничения на межсоедине-
ния, и последующая его программная реа-
лизация, а также разработка типовых 
фрагментов позволяющих получить за-
данные метрические ограничения межсо-
единений, которые бы удовлетворяли 
требованиям ЭМС.  

Рассмотрим пример типового фраг-
мента межсоединений субнаносекундных 
электронных средств, которые встречают-
ся в практике проектирования МПП. 

При проектировании межсоединений 
МПП, рекомендуемых для высокопроиз-
водительных ЭВМ на элементной базе ти-
па ЭСЛ (tф = 1нс) [1], была поставлена за-
дача оценить влияние емкостных входов 
элементов, представляющих дискретные 
неоднородности, на изменение величин 
задержек сигналов на этих элементах. В 
данном случае межсоединение начинается 
от одного элемента–передатчика и после-
довательно обходит четыре элемента–
приемника, линия заканчивается подклю-
чением к согласующему резистору Rc = 50 
Ом. Первый элемент-приемник распола-
гается на расстоянии l0 = 10 см, а после-
дующие элементы могут соединяться рав-
ными участками линий l1 ,l2 ,l3 соответст-
венно в трех вариантах по 1, 3 и 6 см. По-
гонное время распространения сигнала в 
межсоединении МПП составляет 8 нс/м, а 
волновое сопротивление линии ρ = 50 Ом. 
Емкость входа каждого элемента равна 4 
пФ. Данный вид организации межсоеди-
нений называется последовательным об-
ходом приемников и преимущественно 
используется в МПП. 

Для анализа указанного типового 
фрагмента межсоединений в программно-
методическом комплексе ПА-9 (интегри-

рование методом Эйлера) применялись 
LC-модели проводников, число моделей и 
их параметры выбирались, исходя из пра-
вила дискретизации межсоединений [2]. 

H (U, T) 

i-й шаг 

(i+1)-й шаг 

Г 

p (a, x) – частичный путь, 
построенный к шагу i 

G (V, E) 

x 
a

b

Рис. 1 Часть графа решений H 
(U, T) в процессе поиска 

оптимального пути на графе 
G (V, E)  

Можно отметить, что при длинах уча-
стков межсоединений между элементами 
в 1 см из-за значительного искажения 
вершины импульса сигнала на первом 
элементе величина задержки на его выхо-
де несколько превышает задержки на ос-
тальных элементах [3]. При длинах меж-
соединений между элементами в 3 см и 6 
см каждый вход элемента-приемника до-
бавляет ко времени распространения сиг-
нала в линии около 0,1нс. Длина после-
дующего участка связи до согласующего 
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резистора не влияет на величину времени 
пробега сигнала в межсоединении. 

Анализ можно проводить для кон-
кретной элементной базы, чтобы получить 
соответствующие заданные или предель-
но-допустимые длины межсоединений [4, 
5]. Аналогичным образом проводится 
оценка типового фрагмента межсоедине-
ний с точки зрения уровня перекрестных 
помех в межсоединениях.  

Принимая во внимание обстоятельст-
во NP-полноты задачи отыскания пути с 
заданной длиной между двумя вершинами 
графа [6], необходимо разрабатывать при-
ближенные алгоритмы, одним из которых 
является ниже рассматриваемый алго-
ритм. 

Пусть нам задан граф-решетка G(V, 
E), моделирующий коммутационное поле 
печатной платы, V – множество вершин 
(узлов решетки),  E – множество ребер.  

Необходимо между заданными вер-
шинами a и b (a, b € V) найти путь p(a, b) 
с длиной, минимально отличающейся от 
заданного значения L. 

 in |L - |p(a, b)||, где L>0  (1) 

Под путем в графе понимаем 
последовательность смежных 
неповторяющихся вершин графа. 

Решение данной задачи сведем к по-
иску пути минимальной стоимости в гра-
фе решений H(U, T), получающемуся при 
просмотре исходного графа G(V, E) от на-
чальной вершины a € V. Каждая вершина 
u € U графа решений H представляет со-
бой некоторое состояние процесса поиска 
оптимального по критерию (1) пути в 
G(V, E) и отображает этап включения 
очередной вершины заданного графа в 
искомый путь p(a, b). Процесс перехода от 
некоторого i-го состояния с частичным 
путем p(a, x) к последующему состоянию 
(i+1) определяется оператором перехода 
Г, заданным как структура смежности 
графа G(V, E) и значением функции стои-
мости выбора решения ₣ (рис.1). Процесс 
направленного просмотра графа G и неяв-
ного порождения графа H продолжается 
до тех пор, пока не будет найдена целевая 

вершина b € V с минимальным значением 
функции стоимости на ней. 

Рассмотрим  алгоритм построения пу-
ти заданной длины в неориентированном 
графе. Присвоим каждой вершине v € V 
графа G метку l, принимающую два зна-
чения: t - временная метка, c – постоянная 
метка, вес m, равный значению функции 
стоимости на ней ₣(v) и указатель на 
предшествующую вершину пути. 

Шаг 0. Инициализация. Начальной 
вершине a присваиваем вес m(a) = 0 и 
метку l(a) = t. Все остальные вершины v € 
(v\e) остаются непомеченными. 

Шаг 1. Среди всех вершин с времен-
ными метками найти вершину x с наи-
меньшим весом. Сделать метку найденной 
вершины постоянной. Если нет вершины с 
временными метками, то окончить поиск 
(искомого пути p(a, b) в G не существует). 

x: m(x) = min {m(V)}, ₣(x) = 0,  

где v € V, l(v) = t. 
Шаг 2. Если вершина x является вер-

шиной b, то переход к 5. 
Шаг 3. Для всех вершин y, смежных с 

x, метки которых временные или вершины 
непомечены, вычислить функцию стоимо-
сти ₣(y). y = Г(x), l(y) = c, где отображение 
Г задает структуру смежности графа G(V, 
E). 

Функцию стоимости выбора верши-
ны-кандидата на включение в рассматри-
ваемый путь зададим в следующем виде: 

 (y) = |p(a, y)| + k |L – (|p(a, y)| + r(y, b))| (2) 

где |p(a, y)| – длина текущего пути от вер-
шины a до рассматриваемой вершины y; 
(y, b) – оценка длины пути от рассматри-
ваемой вершины y до целевой вершины b; 
L – требуемая длина исходного пути;   – 
весовой коэффициент, k>0. 

Для рассматриваемого невзвешенного 
графа-решетки в качестве оценочной 
функции r(y, b) принимаем расстояние d(y, 
b) между вершинами, считая, что граф 
G(V, E) отображается на плоскость с ли-
нейным расстоянием на ней. Линейное 
расстояние между двумя точками опреде-
ляется как: 
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d1 2 = |х1 – x2| + |y1 – y2| 

Если вершина y ранее не была поме-
чена, то ее вес принимаем равным значе-
нию функции на ней m(y) = ₣(y) и уста-
навливаем указатель вершины y на вер-
шину x, (y) ≥ x, иначе, если вершина y 
имеет временную метку l(y) = t и ее вес 
больше значения функции на ней m(y) > 
₣(y), то ее вес изменяется на значение 
функции на ней и переустанавливается ее 
указатель на вершину x. 

Шаг 4. Переход к 1. 
Шаг 5. Построение пути от вершины b 

к a по указателям. 
Данный алгоритм, являясь локально-

оптимальным, всегда будет находить ка-
кой-нибудь путь между заданными вер-
шинами, если он существует. Это следует 
из метода поиска в ширину на графе-
решетке целевой вершины [7]. Имея вре-
менную сложность O(|V|2), как видно из 
представленного описания алгоритма, он 

позволяет сократить число просматривае-
мых вершин в процессе поиска и, соответ-
ственно, время работы путем задания уве-
личенного значения коэффициента в вы-
ражении (2). Увеличение значения k>2 
вызывает направление просмотра вершин 
преимущественно в сторону целевой вер-
шины. При k=0 алгоритм становится ал-
горитмом поиска кратчайшего пути меж-
ду двумя заданными вершинами. В пред-
ложенном алгоритме различного рода за-
преты и неоднородности коммутационно-
го поля легко учитываются в его структу-
ре смежности. 

Результатом данной работы является 
программная реализация модуля проекти-
рования межсоединений МПП с учетом 
ЭМС [8, 9] в среде объектно-
ориентированного программирования 
Delphi. Приводятся конкретные примеры 
проектирования МПП.
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МОДЕЛИРОВАНИЕ ЭЛЕКТРОМАГНИТНЫХ ПРОЦЕССОВ  
В МЕЖСОЕДИНЕНИЯХ ЦИФРОВЫХ ПЕЧАТНЫХ ПЛАТ 

Abstract. The design of the electromagnetic processes in the intercircuits printed circuits consid-
ered. Some methods of the analysis are comparing: the method of the normal waves in the time region, 
the method of the normal waves in the frequency region, and also the results of the design on the pro-
gram complex analysis of the technical systems PA-9 are reduced. 

Моделирование электромагнитных 
процессов в межсоединениях цифровых 
печатных плат становится актуальным, 
когда длительность фронта распростра-
няющихся импульсов в межсоединениях 
составляет доли наносекунд, а элек-
трические длины проводников соизмери-
мы с длиной волны сигнала элемента. При 
этом важно определение временных ха-
рактеристик межсоединений, таких как 
задержка сигнала, искажения, отражения, 
перекрестные помехи. Их необходимо 
знать на этапе проектирования современ-
ных быстродействующих  цифровых уз-
лов на основе печатных плат, в которых 
сигналы от одного элемента к другому 
распространяются по шинам, изготовляе-
мым в виде многопроводных линий. Про-
ходя по линии, сигналы испытывают ис-
кажения, которые могут ухудшать пара-
метры быстродействующих цифровых уз-
лов и приводить к появлению ложных 
сигналов. Вследствие широкого частотно-
го спектра передаваемых сигналов, меж-
соединения должны рассматриваться как 
длинные линии. Это обстоятельство су-
щественно усложняет проведение анали-
тического расчета с высокой степенью 
точности и вызывает трудности при оцен-
ке формы  электромагнитных процессов в 
межсоединениях. Поэтому более целесо-
образными оказываются численные мето-
ды анализа.  

Целью данной работы является иссле-
дование электромагнитной совместимости 
цифровых печатных плат субнаносекунд-

ного диапазона и сравнительное модели-
рование электромагнитных процессов в 
параллельно расположенных межсоеди-
нениях печатных плат различными мето-
дами. 

Для упрощения анализа обычно при-
бегают к определенным приближениям 
[1], которые следуют из особенностей 
структуры печатной платы и существенно 
упрощают анализ: межсоединения кусоч-
но-однородны по длине, в межсоединени-
ях распространяются квази-ТЕМ-волны и 
поведение линии можно описать, исполь-
зуя параметры теории цепей, т.е. с помо-
щью матриц погонных индуктивностей 
[L], коэффициентов электростатической 
индукции [B], сопротивлений [R] и прово-
димостей [G], которые будем считать из-
вестными. Эти параметры могут зависеть 
от частоты (например, из-за наличия скин-
эффекта или диэлектрических потерь), 
хотя часто их считают постоянными.  

С учетом этих допущений межсоеди-
нения печатной платы можно описать сис-
темой дифференциальных уравнений в 
частных производных во временной об-
ласти и системой обыкновенных диффе-
ренциальных уравнений в частотной об-
ласти. Для многопроводной системы с N 
прямыми параллельными проводниками и 
одним общим земляным (опорным) слоем 
напряжения и токи линии, согласно тео-
рии цепей, при распространении ТЕМ-
волн связаны следующими телеграфными 
уравнениями: 
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где [V(x,t)]- вектор напряжений между 
сигнальными проводниками и землей на 
расстоянии x от начала линии в момент 
времени t, а [I(x,t)]- вектор токов, проте-
кающих по проводникам на расстоянии x 
от начала линии в момент времени t. 

В частотной области эти уравнения 
преобразуются к следующему виду: 
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где ω - угловая частота, [V(x)] и [I(x)] - 
векторы комплексных напряжений и ком-
плексных токов линии, D - длина линии. 

Рассмотренные выше уравнения мож-
но решить следующими методами: мето-
дом нормальных волн во временной об-
ласти, методом нормальных волн в час-
тотной области, методом пошагового про-
движения во времени и другими.  
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Рис. 1 

Для моделирования были разработаны 
соответствующие программные модули, 
реализующие метод нормальных волн во 
временной области, метод нормальных 
волн в частотной области, метод  пошаго-
вого продвижения во времени, с помощью 
которых можно определять отклик как 
одиночных, так и многопроводных меж-
соединений при различных способах под-
ключения генераторов напряжения к кон-
цам линии.   

В качестве примера рассмотрим фраг-
мент печатной платы  с пятью сигналь-
ными проводниками и земляным плоским 
экраном, поперечное сечение которого 
схематически показано на рис.1. Межсо-
единения не имеют потерь и волновое со-
противление линии составляет 50 Ом. Из-
вестны матрицы погонных индуктивно-
стей [L] и погонных коэффициентов элек-
тростатической индукции [B] размерно-
стью 5•5. Моделировался случай, когда 
проводники с номерами 1, 2 ,4 и 5 явля-
лись активными, а проводник с номером 3 
был пассивным. При этом активные про-
водники были нагружены с одной сторо-
ны генераторами напряжения E(t) с внут-
ренним сопротивление 50 Ом, ЭДС ко-
торых имеют начальные линейно нарас-
тающие участки, продолженные постоян-
ным напряжением. Такие ЭДС аппрокси-
мируют передние фронты импульсов. На 
других концах проводники были нагру-
жены резисторами 50 Ом, т.е. линии счи-
тались согласованными. На пассивный 
проводник напряжение не подавалось, и 
он так же был нагружен с обоих концов 
сопротивлениями 50 Ом. 

Результат моделирования методом 
продвижения во времени представлен на 
рис.2. При этом время переднего фронта 
сигнала составляло 0.2 нс, амплитуда сиг-
нала 1 В, интервал моделирования по вре-
мени 3 нс, длина межсоединений была 
равна 15 см. 

Моделирование проводилось при чис-
ле Т-образных звеньев равном 54, вре-
менной шаг составлял ∆t=0.1 пс. Время 
моделирования на компьютере с процес-
сором Pentium II-300 составило 92.8 с. На 
рис.2а показана форма напряжений на ге-
нераторном и нагрузочном конца актив-
ных проводников №1, 2, 4 и 5, а на рис.2б 
форма перекрестной помехи на пассивном 
проводнике №3. На осциллограммах за-
метны осцилляции отклика, частота коле-
баний которых прямо пропорциональна 
количеству звеньев модели.  

Этот же пример моделировался мето-
дом нормальных волн во временной об-
ласти при частоте дискретизации по вре-
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мени с шагом 0.6 пс. При этом не было 
никаких паразитных осцилляций отклика 
линии. Время моделирования составило 
7 с. 
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б
Рис.2
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При моделировании методом нор-

мальных волн в частотной области было 
использовано 512 отсчетов во временной 
области, взятых с частотой дискретизации 
128 ГГц. Время моделирования составило 
31.9 с. В отклике наблюдались небольшие 
осцилляции, которые связаны с конечно-
стью дискретизации по частотам в алго-
ритме быстрого преобразования Фурье. 

Для анализа в комплексе математиче-
ского моделирования технических систем 
ПА-9 были составлены соответствующие 
модели LC-типа. С помощью них модели-
ровался данный пример и были получены 

аналогичные результаты, как и в случае 
метода продвижения во времени. 

С помощью реализованных методов 
был проведен анализ зависимости ампли-
туды перекрестной помехи от длины меж-
соединений  для рассмотренного выше 
примера. При этом длина межсоединения 
изменялась от 5 см до 80 см, время фронта 
сигнала составляло 0.2 нс, а все остальные 
параметры оставались неизменными. 
График зависимости амплитуд перекрест-
ной помехи от длины межсоединения 
приведен на рис.3. Как можно наблюдать, 
перекрестная помеха на генераторном 
конце пассивного проводника имеет по-
ложительное значение и не зависит от 
длины межсоединения. В то же время пе-
рекрестная помеха на нагрузочном конце 
пассивного проводника имеет отри-
цательное значение и сильно возрастает с 
увеличением длины межсоединения. 
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Так же был проведен анализ зависи-
мости  амплитуды перекрестной помехи 
от длительности фронта импульса переда-
ваемого по линии. В этом случае длина 
межсоединения составляла 20 см, а время 
переднего фронта tфр изменялось от 2 нс 
до 0.05 нс. Все остальные параметры ос-
тавались прежними. График зависимости 
амплитуды перекрестной помехи от дли-
тельности фронта импульсов представлен 
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на рис.4. Можно заметить, что напряже-
ние перекрестной помехи на генератор-
ном конце пассивного проводника не за-
висит от изменения фронта импульса, в то 
время как на нагрузочном конце оно уве-
личивается с уменьшением времени 
фронта сигнала. 
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Для сравнения вычислительных затрат 
каждого из методов приведена таблица 1, 
в которой даны значения времени моде-
лирования на ЭВМ с процессором Pentium 
II - 300 для каждого из методов (графа 1 - 
метод нормальных волн во временной об-
ласти, 2 - метод нормальных волн в час-
тотной области, 3 - метод продвижения во 
времени, 4 - моделирование в ПА-9) при 
увеличение длины межсоединений. 

Сравнивая методы анализа электро-
магнитных процессов в межсоединениях 
печатных плат, можно сделать следующие 
выводы: 1) наиболее точным и менее за-
тратным по времени является метод нор-
мальных волн во временной области, как 
не дающий никаких паразитных осцил-
ляций. Однако он не применим к линиям 
передачи с потерями, что явно сужает об-
ласть его применения; 2)  при анализе ли-
нии передачи с потерями (в проводниках 
и диэлектриках) и частотно-зависимыми 
параметрами целесообразным является 

применение метода нормальных волн в 
частотной области. Однако при этом надо 
учитывать, что на концах линия должна 
быть нагружена только линейными и ин-
вариантными во времени цепями; 3) при 
моделировании линии с частотно-
независимыми параметрами наиболее 
подходящим методом, позволяющим ана-
лизировать межсоединения с потерями и 
без потерь, с нелинейными и произ-
вольными нагрузками, в реальном мас-
штабе времени является метод пошаго-
вого продвижения во времени, хотя с точ-
ки зрения быстродействия он уступает 
методам нормальных волн; 4) анализ в 
комплексе математического моделирова-
ния технических систем ПА-9 требует 
наибольших затрат по времени. В тоже 
время, с помощью этой системы имеется 
возможность моделирования ситуаций с 
непосредственным подключением к кон-
цам межсоединений логических элемен-
тов; 5) погрешность моделирования элек-
тромагнитных процессов рассмотренными 
методами составляет ±3%. 

Таблица 1 

Время моделирования, сек Длина 
межсо-
едине-
ния, см 1 2 3 4 

5 2.69 12.11 33.12 7.9 
10 4.83 21.74 62.94 30.9 
15 7.09 31.90 92.77 53 
20 9.83 44.24 122.59 85.1 
25 11.70 52.65 152.52 129.9 
30 14.77 66.47 182.41 185.3 
35 17.30 77.85 209.05 248.1 
40 19.78 89.01 241.78 316.6 
45 22.24 100.08 271.66 408.1 
50 23.56 106.02 298.25 495.5 
55 27.07 121.82 331.42 608.9 
60 29.55 132.98 361.47 698.9 
65 32.08 144.36 391.24 788.6 
70 34.55 155.48 421.11 903.6 
75 35.48 159.66 453.09 971.6 
80 39.49 177.71 482.96 1146.6 
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МОДЕЛИРОВАНИЕ ПРЯМЫХ ПЕРЕКРЁСТНЫХ ПОМЕХ 
В ДЛИННОЙ МНОГОПРОВОДНОЙ МИКРОПОЛОСКОВОЙ ЛИНИИ 

С ПОКРЫВАЮЩИМ ДИЭЛЕКТРИЧЕСКИМ СЛОЕМ 

Abstract – Forward crosstalk waveforms on the second, on the third and on the fourth conductors 
from the first conductor are investigated for the case of matched coupled microstrip lines with covering 
dielectric layer in dependence on thickness of the layer and on length of the lines. It is shown that for-
ward crosstalk magnitude on the third and the fourth conductors can exceed the one on the second con-
ductor and can increase with length of lines up to 50% of magnitude of signal in active line. 

 
Проблема взаимных электромагнит-

ных наводок (перекрёстных помех) в со-
единительных линиях аппаратуры, пред-
ставляющих собой, в общем случае, мно-
гопроводные линии передачи, особенно 
обострилась с ростом быстродействия 
элементной базы и плотности монтажа 
электронной аппаратуры. Обычно рас-
сматриваются только две связанные ли-
нии, поскольку влияние от первой линии 
на вторую полагают превалирующим, а 
влияние от первой линии на остальные – 
пренебрежимо малым, например, когда 
планарные линии расположены ближе к 
общей плоскости, чем друг к другу. 

Между тем, для многопроводных ли-
ний с двухслойным диэлектриком (третий 
слой – внешняя среда) такое допущение 
может оказаться некорректным, напри-
мер, в случаях полной или частичной 
компенсации прямой перекрёстной поме-
хи (т.е. на дальнем конце) второй линии. 
Возможности такой компенсации в раз-

личных структурах из отрезков двух свя-
занных линий с двухслойным диэлектри-
ком были подробно рассмотрены в рабо-
тах [1,2]. 

Цель данной работы – исследовать 
прямые перекрёстные помехи в много-
проводной линии передачи в зависимости 
от её параметров. 

Объектом исследования выбрана 
обычная микрополосковая линия (МПЛ), 
поскольку она является одной из самых 
распространённых соединительных ли-
ний, и в ней возможна компенсация пря-
мой перекрёстной помехи покрывающим 
диэлектрическим слоем [2]. С помощью 
метода моментов [3] были вычислены 
матрицы погонных коэффициентов элек-
тростатической [C] и электромагнитной 
[L] индукции четырёх связанных МПЛ с 
покрывающим диэлектрическим слоем 
(Рис.1). Толщина T и ширина W линий, 
расстояние между линиями S, расстояние 
от линий до края структуры D и толщина 

 146



Таблица 1.  
Форма напряжения прямой перекрёстной помехи на второй (2), третьей (3) и четвёртой (4) линиях при сиг-
нале амплитудой 1В с линейно нарастающим фронтом 0,1нс в начале первой линии для структуры с попе-
речным сечением из рис.1 длиной 0,2м при различных значениях Hd2/W (сверху вниз по мере возрастания). 
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Таблица 2.  
Прямые перекрёстные помехи в зависимости от длины линий L с поперечным сечением из рис.1. 

-0,5

0
0,5 7

t, нс

V2, В Hd2/W=0,0

L=1

L=0,1

0

0,5

0,5 7t, нс

V2, В Hd2/W=0,4

L=1
L=0,1

-0,5

0
0,5 7

t, нс

V3, В

L=1

L=0,1

-0,5

0
0,5 7

t, нс

V4, В

L=1

L=0,1

-0,5

0

0,5

0 1 2 3 4 5

L, м

Hd2/W=1,9
0,0
0,7

1,9
0,7

0,0
0,2

0,4

0,5

V3пик, В

-0,5

0

0,5

0 1 2 3 4 5

L, м

Hd2/W=0,2

0,0
1,9
0,4
0,5
0,7

0,0
0,2
1,9

0,5

0,40,7

V4пик, В

-0,3

0,2

0,5 7

t, нс

V3, В L=1

L=0,1

-0,2

0,3

0,5 7

t, нс

V4, В
L=1

L=0,1

-0,5

0

0,5

0 1 2 3 4 5

L, м

Hd2/W=1,9

0,7

0,5

0,4

0,4

0,2

0,0

V2пик, В

 

 148



подложки Hd1 таковы, что T/W=0,01; 
D/W=1; S/W=1; Hd1/W=0,5. Относительная 
диэлектрическая проницаемость подлож-
ки εr1=3, покрывающего слоя εr2=5, а его 
относительная толщина Hd2/W=0;0,1…2. 

H   d 1 
ε   r 2 

ε   r 1 

1 2 3 4 

 Рис.1. Поперечное сечение
структуры. 

H   d2 

Для моделирования фо
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согласованных на конце. К н
линии подключен генератор
но нарастающей за 0,1нс до
уровня 1В. В табл.1 привед
ты моделирования формы
прямой перекрёстной поме
(2), третьей (3) и четвёртой (
их длине L=20 см для различ
Hd2/W (сверху вниз по мере в

Качественный анализ ф
перекрёстной помехи на ко
нии сделать довольно слож
она является суперпозицией
каждая из которых распро
своей скоростью. Однако и
моделирования можно сдела
выводы. 

1. Пиковые значен
перекрёстной помехи на л
могут быть одного порядка 
больше, чем на линии 
компенсации прямой 
помехи на линии 2). 2. Структура прямой 
помехи на линии 3 определя
частью, влиянием от линии
щемся в виде однополярног
влиянием импульса перекрё
в линии 2, проявляющемся в
лярного импульса. Причём в
из этих влияний может быть
рующим, так и нулевым. 

3. Полная компенсация
шая перекомпенсация) прям
ной помехи на линии 2 м

прямую перекрёстную помеху на линиях 3 
и 4. 

Поскольку реальная длина линий мо-
жет изменяться в довольно широком диа-
пазоне, полезно исследовать зависимость 
прямых перекрёстных помех от длины 
линии. 

В табл.2 приведены результаты моде-
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лирования формы напряжения прямой пе-
рекрёстной помехи на второй (V2), треть-
ей (V3) и четвёртой (V4) линиях, при из-
менении длины линии L=0,1;0,2…1 м (по-
казаны вместе) для двух значений 
Hd2/W=0,0;0,4 (в двух верхних ячейках, 
соответственно). В нижней ячейке приве-
дены зависимости пиковых значений (по-
ложительных и отрицательных) прямых 
перекрёстных помех (V2пик, V3пик, 
V4пик) от длины линии L=0,1;0,2…5 м, 
при различных значениях 
Hd2/W=0,0;0,2;0,4;0,5;0,7;1,9. Из анализа 
табл.2 можно сделать следующие выводы. 

1. При увеличении длины линии пи-
ковые значения прямой перекрёстной 
помехи на линиях 2, 3 и 4 увеличиваются 
до максимально возможны  значений (и 
дальше не растут), причём эти значения 
одного порядка и достигают 50% уровня 
линии 1. 

2. При приближении к точке компен-
сации прямой перекрёстной помехи на 
линии 2 уменьшается максимально воз-
можное пиковое значение прямой пере-
крёстной помехи на этой линии. 

3. Максимально возможное пиковое 
значение прямой перекрёстной помехи на 
линии 3 может быть больше, чем на ли-
нии 2. 

В заключение, подчеркнём ещё раз, 
что представленные результаты получены 
в предположении линий без потерь и дис-
персии, с нулевыми нагрузками в начале и 
согласованных на конце. Таким образом, 
при моделировании учитывается вклад 
только падающих волн каждой из мод в 
линиях, что довольно сложно точно про-
верить экспериментально, поскольку рас-
согласование мод приведёт к их отраже-
ниям той или иной полярности, что может 
сильно изменить форму и величину пря-
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мых перекрёстных помех на разных лини-
ях. Более точное моделирование и его 
экспериментальная проверка будут вы-
полнены в дальнейшем. Тем не менее, 
важно, что полученные значения получа-

ются уже только за счёт разности скоро-
стей различных мод и их амплитуд, тогда 
как наличие отражений может привести к 
значительному росту значений. 
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Казанский государственный технический университет им. А. Н. Ту-
полева    

АНАЛИЗ ВОСПРИИМЧИВОСТИ ЦИФРОВЫХ ЭЛЕМЕНТОВ  
ЭЛЕКТРОННЫХ СРЕДСТВ К ЭЛЕКТРОСТАТИЧЕСКОМУ РАЗРЯДУ 

Abstract. In this work present the results of analysis of a susceptibility of digital elements of printed-circuit-
boards of electronic devices to the electrostatic discharge with using mathematical and software simulation. Possible 
mechanisms of origin and influence of a static electricity, consequence of this influence are determined and some 
measurers for protection of electronic devices are offered. 

 
Анализ воздействия статического 

электричества (СЭ) является одной из ос-
новных частей любой деятельности в об-
ласти изготовления, монтажа, установки и 
обслуживания электронных средств (ЭС). 
Например, электронная промышленность 
США ежегодно теряет от 10% до 18% 
продукции в результате повреждения СЭ, 
а затраты на ремонт ЭС и их дополни-
тельное обслуживание составляют около 
10 млрд. долларов [1]. 

Решение проблемы СЭ многие авторы 
[2, 3] видят в применении для анализа 
влияния разряда СЭ специальных имита-
торов. На практике эта проблема частично 
так и решается, устойчивость к электро-
статическому разряду проверяется с при-
менением имитаторов, но практика пока-
зала несколько существенных недостатков 
такого подхода: 1) разряд в воздушной 
среде нестабилен,  из - за чего снижается 

воспроизводимость результатов испыта-
ний; 2) имитатор содержит высоковольт-
ный источник напряжения, что требует 
принятия специальных мер по защите; 3) 
существенные материальные и финансо-
вые затраты на проведение испытаний; 4) 
сложно на этапе проектирования ЭС 
предсказать последствия воздействия СЭ. 

Учитывая нные недостатки и акту-
альность проблемы, в настоящей работе 
предлагается проводить анализ непосред-
ственного и косвенного влияния разряда 
СЭ на цифровые элементы печатных плат 
ЭС путем моделирования с помощью про-
граммно-методического комплекса (ПМК) 
ПА7 (ПА9) и соответствующих компо-
нентных моделей. 

да

Вызывающие опасные воздействия 
заряды СЭ могут возникать различными 
путями. Однако при изготовлении и при-
менении ЭС  и приборов существенны два 
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механизма поляризации: за счет трения и 
индукции. СЭ может находиться в двух 
состояниях: либо в виде неподвижного 
скопления зарядов, либо в виде тока. Про-
блемы возникают при быстром разряде 
между заряженными телами, во время ко-
торого появляются импульсы тока с вре-
менем нарастания в наносекундном или 
субнаносекундном диапазоне [3].  

Первый, из наиболее вероятных, ме-
ханизмов влияния разряда СЭ, это когда 
заряженное тело разряжается на выводы, 
корпус интегральной схемы или на меж-
соединения в печатной плате, что может 
иметь место при обслуживании, изготов-
лении, испытаниях, проверки и ремонте 
ЭС. Искра при этом обладает сильными 
нелинейными свойствами. Форма кривых 
тока, а особенно фронт импульса имеют 
очень сложный вид. В этом случае воз-
можно три варианта поведения цифрового 
элемента: 1) потенциал источника разряда 
относительно низкий и при этом функ-
ционирование элемента не нарушается; 2) 
напряжение разряжающегося тела нахо-
дится в определенном диапазоне, начиная 
со значения нижней границы которого 
происходит ложное срабатывание цифро-
вого элемента; 3) напряжение источника 
разряда больше некоторой критической 
величины, определяемой кривой Бунша – 
Белла,  при котором уже необходим ана-
лиз на предмет повреждения цифрового 
элемента. 

Второй механизм воздействия – это 
косвенное влияние, обусловленное пара-
зитным взаимодействием между контура-
ми устройства и контурами, образован-
ными при разрядах СЭ. В данном случае, 
тело с некоторым электрическим зарядом 
разряжается на корпус ЭС или на любое 
другое тело. 

Практический опыт подтверждает, что 
по настоящему важным параметром явля-
ется ток разряда. В  приближении путь 
тока вдоль корпуса может быть уподоблен 
бесконечно длинному проводнику. Не-
смотря на грубую оценку, эта модель дает 
результаты, достаточно хорошо согла-
сующиеся с измерениями внутри корпу-

сов ЭС с помощью миниатюрных зондов 
[1].  

При этом через контур, образованный 
при разряде, проходит импульс тока, ко-
торый создает переменное магнитное по-
ле. В контуре, находящемся внутри ЭС, 
возникает ЭДС, пропорциональная скоро-
сти изменения магнитного потока Ф и, 
следовательно, тока i, создающего этот 
поток: 

;
dt
diМ

dt
dФE эЉ– =−=  

где М - взаимная индуктивность конту-
ров, зависит от конфигурации и размеров 
контуров.  

В контуре, находящемся внутри при-
бора и удаленным от проводника с током 
разряда i на среднее расстояние d, инду-
цируется напряжение: 

;
2

2
0

t
i

d
al

U
∆
∆







=

π
µ  

где а и l - длина и ширина контура соот-
ветственно; µ0 - коэффициент магнитной 
проницаемости среды. 

Для моделирования влияния разряда 
CЭ на элементы печатных плат были раз-
работаны и реализованы программно на 
ПМК ПА7 (ПА9) следующие модели [4, 
5]: 1) модель источника разряда СЭ; 2) 
модели корпуса и межсоединения  на пе-
чатной плате; 3) модели цифровых эле-
ментов.  

Во многих случаях явления воздуш-
ных и контактных разрядов СЭ можно в 
хорошем приближении смоделировать 
при помощи эквивалентных схем, предла-
гаемых для имитаторов. При этом суще-
ственным моментом является подбор зна-
чений параметров элементов. Различные 
авторы [1,2,3] рекомендуют разные значе-
ния параметров разряда: сопротивления 
Rр, емкости Ср и индуктивности L. При 
этом также различают разряд с разных за-
ряженных объектов, например, с тела че-
ловека при различных операциях, с пере-
движных тележек, кресел в компьютерном 
или лабораторном помещении. 
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Модели воздушного и контактного 
разряда реализованы в ПМК ПА7 (ПА9). 
С их помощью можно создавать требуе-
мые ГОСТом уровни жесткости воздейст-
вий и моделировать некоторые реальные 
процессы [4, 5].  

Адекватность реализованных моделей 
источника электростатического разряда 
доказывается путем сравнения получен-
ных с помощью этих моделей осцилло-
грамм тока (рис. 1) при Rр = 300 Ом, Ср = 
150 пФ,        L = 170 нГн, Ск = 3 пФ с экс-
периментальными данными [6] при соот-
ветствующих параметрах элементов мо-
дели и при напряжении разряжающегося 
объекта 4кВ. 

Рис. 1 Осциллограммы разрядного тока в области
малых времен

эксперимент
моделирование

6 нсек

20 А

 

В нашем случае, при анализе влияния 
разряда СЭ, наводимые помехи имеют 
фронты менее 1 нс, т. е. на практике фи-
зическая длина линий связи в печатных 
платах больше критической и, следова-
тельно, их необходимо представлять мо-
делью длинной линии. В этом случае мо-
дель сигнального проводника представля-
ет последовательность   Т – образных   
звеньев,   содержащих LC элементы.  

С учетом всего рассмотренного выше, 
была получена и реализована на ПМК 
ПА7 (ПА9) модель, которая позволяет 
учитывать наводимую на линии связи ин-
дуктивную помеху через включенный в 
нее зависимый источник напряжения. 

Для более точного анализа влияния 
разряда СЭ на элементы печатных плат 

необходимо использовать нелинейную 
нагрузку на концах межсоединений, что 
более соответствует реальности. Для реа-
лизации модели цифрового элемента каж-
дый транзистор в этой схеме представлен 
в виде модели Эберса - Молла биполярно-
го транзистора для большого сигнала.  

В качестве первой модели нелинейно-
го элемента печатных плат был выбран 
элемент с ТТЛ логикой. На данной эле-
ментной базе было реализовано множест-
во отечественных разработок и она явля-
ется базовой для сравнения с  другими ти-
пами цифровых элементов.     

В качестве второй модели нелинейно-
го элемента печатных плат был выбран 
элемент ЭСЛ – типа с парафазным выхо-
дом. Элементы ЭСЛ – типа – одни из са-
мых быстродействующих логических 
элементов.  

В качестве третей модели нелинейно-
го элемента печатных плат был выбран 
элемент с КМОП структурой.  Данная 
элементная база обладает многими пре-
имуществами и широко применяется в 
перспективных разработках. Адекват-
ность реализованных моделей элементов 
доказывается сравнением входных, вы-
ходных и передаточных характеристик 
моделей элементов с характеристиками, 
приведенными в литературе для данного 
типа элементов [7]. 

Результаты моделирования воздейст-
вия СЭ на цифровые элементы печатных 
плат представлены в виде: 

1. Сравнительного графика (рис. 2) 
уровней типичных динамических помехо-
устойчивостей элементов ЭСЛ, ТТЛ и 
КМОП типа [2, 3] с площадью наводимой 
помехи от разряда СЭ на корпус ЭС при 
различных источниках в зависимости от 
напряжения: 1) параметры малой мебели 
(Rр=40 Ом, Ср=200 пФ, L=300 нГн); 2) 
параметры источника по ГОСТ 29191 – 91 
для воздушных разрядов (Rр=150 Ом,         
Ср=150 пФ, L=300 нГн); 3) параметры ис-
точника по МЭК 1000 – 4 – 2  -95 для кон-
тактных разрядов (Rр=330 Ом, Ср=150 
пФ, L=60 нГн); 4) параметры для человека 
(Rр=1000 Ом, Ср=100 пФ, L=300 нГн). 



 

 153

При моделировании расстояние между 
контурами 2 см, длина межсоединения 15 
см и ширина контура в многослойной пе-
чатной плате 1,14 мм.   

Рис. 2 Сравнение уровней динамической
помехоустойчивости ЭСЛ, ТТЛ  и КМОП элементов

с  помехой  при  косвенном  разряде СЭ

S, В⋅нс

U, кВ2 4 8 150

 8

6

2

ТТЛ

ЭСЛ

4

1

2

10

40
КМОП

3

4

 

2. Сравнительного графика (рис. 3) 
уровней типичных динамических помехо-
устойчивостей элементов ЭСЛ, ТТЛ и 
КМОП типа [2, 3] с площадью наводимой 
помехи от непосредственного разряда СЭ 
на сигнальный вывод элемента в 
многослойной печатной плате при 
различных источниках в зависимости от 
напряжения: 1) параметры малой мебели; 
2) параметры источника по ГОСТ 29191 – 
91 для воздушных разрядов; 3) параметры 
источника по     МЭК 1000 – 4 – 2 – 95 
для контактных разрядов; 4) параметры 
для че

3. Зависимости величины наводимой 
помехи при прямом и косвенном воздей-
ствии СЭ от d - расстояния между конту-
рами, от а - ширины контура на печатной 
плате и в зависимости от типа разряжае-
мого объекта или параметров источников 
установленных ГОСТом [5, 6].    

Рис. 3 Сравнение уровней динамической
помехоустойчивости ЭСЛ, ТТЛ и КМОП элементов

с помехой при  непосредственном разряде СЭ
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По полученным, в данной работе, ре-
зультатам можно судить об областях ра-
ботоспособности ЭСЛ, ТТЛ и КМОП 
цифровых   элементов  при    непосредст-
венном   и косвенном воздействии СЭ и 
соответственно еще  на этапе проектиро-
вания исключать возможные потенциаль-
но опасные межсоединения в печатных 
платах ЭС 

ловека. 
 

Литература 
1. Кузьмин В. И., Кечиев Л. Н. Электростатический разряд и электронное оборудование: Учебное посо-

бие. -М.: Изд-во МГИЭиМ, 1997. – 83 с.  
2. Хабигер Э. Электромагнитная совместимость. Основы её обеспечения в технике / Пер. с нем. И. П. 

Кужекина; Под ред. Б. К. Максимова. – М.: Энергоатомиздат, 1995. – 295 с. 
3. Шваб А. Электромагнитная совместимость / Пер. с нем. В. Д. Мазина и С. А. Спектора, 2-е изд., пе-

рераб. и доп.; Под ред. И. П. Кужекина. – М.: Энергоатомиздат, 1998.- 480 с. 
4. Чермошенцев С. Ф., Гизатуллин З. М. Исследование влияния разряда статического электричества на 

элементы печатных плат // Электромагнитная совместимость технических средств и биологических объек-
тов: Сб. докл. VI Рос. науч.-техн. конф. –       С.– Пб., 2000. – С. 255 – 259.  



 

 154

5. Чермошенцев С. Ф., Гизатуллин З. М. Моделирование влияния разряда статического электричества 
на элементы печатных плат электронных средств // Вестник  КГТУ  им. А. Н. Туполева. – 2000. – № 2. - С. 
22 – 26.  

6. Файзулаев Б. Н., Логачев В. В. Анализ переходных процессов при непрямых воздействия электроста-
ти-ческого разряда // Электромагнитная совместимость технических средств и биологических объектов. Сб. 
докл. VI Рос. науч.-техн. конф. - С.-Пб., 2000. – С. 49 - 52.  

7. Влах И., Сингхал К. Машинные методы анализа и проектирования электронных схем: Пер. с англ. - 
М.: Радио и связь, 1988. - 560 с. 

 

Л. Н. КЕЧИЕВ 
Московский государственный институт электроники и математики 

МЕТОДЫ АНАЛИЗА ПЕЧАТНЫХ ПЛАТ  
БЫСТРОДЕЙСТВУЮЩИХ УСТРОЙСТВ 

Abstract. The numerical methods of the analysis of PCB, their feature and usage are considered. 

Для рассматривания явлений, проис-
ходящих в печатных платах, во всей их 
полноте необходимо изучать электромаг-
нитной поле исследуемого устройства. В 
ряде случаев могут быть приняты опреде-
ленные допущения, упрощающие рас-
смотрение явления, что приводит к более 
простым моделям элементов конструкций 
устройств, но принятие этих допущений 
возможно только при их электродинами-
ческом обосновании. Анализ электриче-
ских процессов в конструкциях коммута-
ционных плат, и методы определения 
электрических параметров их моделей оп-
ределяются структурой электромагнитно-
го поля и свойствами среды, в которой 
они распространяются. 

Электродинамическое обоснование 
моделей 
Конструкция печатной платы быстро-

действующего устройства (БУ) и линии 
связи в ее составе должны обеспечивать 
передачу постоянного тока для цепей низ-
кой тактовой частоты, что определяет су-
ществование Т-волны. С другой стороны, 
при переходе из одного логического со-
стояния в другое для быстродействующей 
элементной базы напряжение изменяется 
за интервал времени близкий к 0,5 нс, что 
соответствует максимальной частоте 
спектральной составляющей примерно 
600 МГц. В [1] граничная частота спектра 

оценивается значением 500 МГц для уст-
ройств гигабитовой электроники при ско-
рости обработки информации 1 Гбит/с. 
Для приведенного значения частоты 600 
МГц при значении относительной диэлек-
трической проницаемости платы равной 6 
(стеклотекстолит) минимальная длина 
волны minλ  в спектре сигнала составляет 
0,2 м. Высшие типы волн в линиях связи 
появляются при соизмеримых значениях 
поперечных геометрических размеров се-
чений линий и длины волны возбуждаю-
щих колебаний. Так, в коаксиальной ли-
нии связи высшие типы волн появляются 
при длине волны возбуждающих колеба-
ний меньше полусуммы периметров про-
водников [2]. Полученное значение длины 
волны 0,2 м более чем на два порядка 
превосходит требуемое для возникнове-
ния высших типов волн значения пара-
метров сечения проводников, т.к. ширина 
проводников в прецизионных печатных 
платах не превосходят 1 мм. Для rε  = 6, t 
= 0,3 мм и в = 0,4 мм получаем критиче-
скую частоту kpf = 110 ГГц, что сущест-
венно выше полученного значения 0,6 
ГГц. 

Таким образом, в линиях связи БУ при 
временах переключения из одного логи-
ческого состояния в другое, соответст-
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пей. 

вующих сверхскоростной цифровой эле-
ментной базе, выполняются условия су-
ществования "чистой" Т-волны, без воз-
буждения высших типов волн. Это позво-
ляет использовать для расчета электриче-
ского поля линий квазистатическое при-
ближение. 

Классификация методов анализа 
Математические модели линий связи 

базируются на методах анализа, которые 
можно обобщить в две группы [3]. Первая 
основана на применении теории цепей, 
вторая оперирует теорией электромагнит-
ного поля. В первой груде можно выде-
лить два хорошо известных метода, в од-
ном из которых линии связи представля-
ются в виде малых элементов и решение 
получают на основе законов Кирхгофа. 
Принимая размеры элементов, стремя-
щиеся к нулю, дифференциальные урав-
нения, описывающие линию, представля-
ются уравнениями первого порядка. Вто-
рой метод в этой группе основан на пред-
ставлении линии связи в виде последова-
тельности звеньев, параметры которых 
определяются первичными параметрами 
линий - емкостью, индуктивностью, со-
противлением и проводимостью с 
последующим их анализом в обобщенном 
виде при помощи теории це

Во второй группе, основанной на при-
менении теории электромагнитного поля, 
анализ линий связи может рассмат-
риваться как граничная задача с после-
дующим решением уравнений Максвелла, 
описывающих линию связи. 

Для первой группы методов характер-
но некоторое приближение решений в 
большой мере обусловленное трудностя-
ми расчета первичных электрических па-
раметров линии и дискретностью модели, 
замещающей линии с распределенными 
параметрами. Однако для этой группы 
можно использовать достаточно простые, 
хорошо разработанные методы теории це-
пей. 

Методы второй группы несомненным 
преимуществом имеют то, что они опи-
раются на фундаментальные принципы 

электродинамики, но и в этом случае не-
обходимо точное значение электрических 
параметров линий, определяемых через 
параметры поля соответствующими инте-
гральными уравнениями. 

Применение ЭВМ для анализа линии 
связи в печатных платах, а также для 
оценки работоспособности цифровых уз-
лов на них, требует наличия программ 
анализа электронных схем, входной язык 
которых накладывает определенные огра-
ничения на описание моделей линий. С 
другой стороны, значения этих элементов 
должны определяться по возможности 
точно, что требует применения теории 
поля для рассмотрения граничной задачи 
анализа конструкции линии, характерной 
для второй группы методов. Подобный 
подход, сочетающий определение элек-
трических параметров линий связи при 
помощи теории поля и представление ли-
нии в виде дискретных звеньев, непосред-
ственно описываемых входным языком 
универсальных программ анализа элек-
тронных схем, может быть наиболее при-
емлем в инженерной практике. 

Модели линий связи 
Наиболее общему представлению ли-

ний связи в печатных платах, выполнен-
ных в виде параллельных проводников, 
соответствует их описание в виде много-
проводной линии (МПЛ). Теоретическое 
рассмотрение МПЛ позволяет сформули-
ровать предпосылки построения матема-
тических моделей линий связи и обосно-
вать методы расчета их параметров. Рас-
смотрение ведется в квазистатическом 
приближении с учетом следующих пред-
положений:  
• линия без потерь,  
• линия бесконечно длинная,  
• сечение линии не изменяется по дли-

не,  
• диэлектрическая среда, окружающая 

проводник линейна, изотропна и мо-
жет быть неоднородной. 
В МПЛ для пространства вне провод-

ников могут быть записаны уравнения 
Максвелла. Если функции Ui(z,t) и Ij, (z,t), 
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)

по крайней мере, однократно дифферен-
цируемые и линейно независимы - от ва-
риаций x и y, а функции потенциала 

( ,i x yϕ  - дважды дифференцируемые 
по x и у, но независимы от Z и t. Значения 
Lij постоянны и их количество - N2 , то 
можно сформулировать следующие тре-
бования к электрическим и магнитным 
полям. 
1. Тангенциальная компонента E  и нор-

мальная компонента H  должны стре-
миться к нулю на всех поверхностях 
проводников. 

2. Функция Ii (z,t)  является током на про-
воднике i- по отношению к общему 
проводнику под номером 0. 

3. Функция Ui(z,t) является напряжением 
на проводнике i. 

4. Сумма токов всех (N + 1) проводников 
равна нулю все время в любом сече-
нии Z, а E  и H  стремятся к нулю на 
.бесконечном расстоянии от провод-
ников. 

5. Электрическое поле E  и магнитное 
поле H л

)

 до жны удовлетворять урав-
нениям Максвелла. 
Для выполнения указанных требова-

ний должны быть удовлетворены сле-
дующие необходимые и достаточные ус-
ловия. 

1. Функция ( ,i x yϕ  принимает по-
стоянные значения на всех поверхностях 
проводников. 

2. Если постоянное значение 

( ),i x yϕ  на поверхности проводника j 

обозначить ( )i jϕ  для j = 0, 1, 2,…, N, 
тогда 

( ) ( )0 ;i ij ijϕ δ ϕ= +  i  1,2,..., ;= N

где ijδ - символ Кронекера: ijδ = 1 при i 

=j , ijδ = 0, при i = j. 
3. Постоянные Lij должны быть вы-

браны таким образом, чтобы  

1

;
N

ij jk ik
i

C L εµδ
=

=∑  

ij i i iC n dεφ ϕ= ⋅ ∇ l  

где in , - единичный вектор нормальный к 

поверхности проводника i; - элемент 
пути интегрирования вокруг провода i при 
любом значении Z. 

idl

4. Для i = 1, 2, ..., N: 
0,ir ϕ⋅∇ →  при ,r → ∞  

где r  - радиус-вектор,  

2 2r x i y= + j ; 

i , j  - единичные векторы, соответст-
венно вдоль x и y. 

5. Для i = 1, 2, ...N, функция ( , )i x yϕ  
удовлетворяет уравнению Лапласа 

22 2 2 2 0i i ix yϕ ϕ ϕ∇ = ∂ ∂ + ∂ ∂ =  

или Пуассона 

( )22 2 2 2
i i ix y Fϕ ϕ ϕ∇ = ∂ ∂ + ∂ ∂ = xy

 
Функции Ui(z,t) и Ii (z,t) удовлетворя-

ют телеграфным уравнениям для линий 
без потерь. 

Отмеченные условия являются осно-
вой построения математических моделей 
линий связи в печатных платах. При этом 
особую роль играет выше упомянутое ус-
ловие 3.  

Условие квазистационарности позво-
ляет при синтезе математических моделей 
линий и расчете их параметров выделить 
базовый электрический параметр, при по-
мощи которого можно определить основ-
ные электрофизические параметры. Таким 
базовым параметром целесообразно при-
нять электрическую емкость линии 
[56…58]. Кроме этого, учитывая, что в 
конструкции линии связи для устройств 
повышенного быстродействия не приме-
няются магнитные материалы, приводя-
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щие к снижению скорости распростране-
ния электромагнитной волны в линии, для 
характеристики неоднородных диэлек-
трических сред эффективной диэлектри-
ческой проницаемостью эфε  необходимо 
рассчитывать электрическое поле иссле-
дуемого объекта. Через значения емкост-
ных параметров эфε  можно определить 
из отношения 

0ýô C Cε = , 

где С  - электрическая емкость при неод-
нородной среде; С0 - электрическая ем-
кость для той же системы электродов при 
замене всех диэлектриков воздушной сре-
дой с rε =1. 

Введение эфε  позволяет перейти к 
рассмотрению линий связи с однородны-
ми диэлектрическими средами с 

r эфε ε≡  и использовать для определе-
ния параметров линий следующие соот-
ношения 

[ ] [ ] 1 ,o oL Cµ ε −=

[ ] ( )[ ][1 1o эфZ V ε ] 1
oC ,−=  

где [Z] - матрица размерностью N×N 
волновых сопротивлений линий связи с 
элементами: Zij = 0, i ≠ j; при i = j - Zii, где 
Zii - волновое сопротивление линии связи i 
при эакороченных на землю входах всех 
остальных линий. 

При определении элементов матрицы 
[C] размерностью N×N следует использо-
вать обобщенную емкостную матрицу 
[C]∗  размерностью (N+1)(N+1), которая 
соответствует второй группе формул 
Максвелла [6]. Предполагая систему про-
водников электронейтральной, и, положив 
потенциал общего провода по номером 0 
равный нулю, получаем 

[ ] [ ][ ],q C U=  

и оно является основным для всех мето-
дов определения электрофизических па-
раметров линии. 

Элементы матрицы [C] в [7] даны в 
виде, удобном для расчетов на ЭВМ через 
параметры матрицы [C]. 

Таким образом, квазистатическое рас-
смотрение линий связи печатных плат по-
зволяет свести задачу определения пара-
метров их моделей к электростатической 
задаче с разработкой методов расчета ба-
зового электрического параметра и через 
него - остальных параметров линии. Ана-
лиз конструкций печатных плат позволяет 
типизировать сечения линий связи в них и 
выделить для этих сечений особенности, 
которые должны быть учтены при разра-
ботке методов расчета базового парамет-
ра: 
• Проводники частично экранированы 

или не экранированы. 
• Конфигурация сечения проводников и 

экранов может быть произвольная. 
• Диэлектрические области, как прави-

ло, неоднородны. 
• Количество диэлектрических включе-

ний в общем случае произвольное. 
• Границы раздела диэлектрических 

сред произвольной конфигурации. 
• Электростатическая задача формули-

руется не только как плоскопараллель-
ная, но и как трехмерная (например, 
при пересечении проводников). 
Отмеченные особенности ограничи-

вают возможности существующих мето-
дов определения электрической емкости, а 
большинстве случаев делают их непри-
годными для применения.  

Методы расчета параметров плат 
Расчет электрической емкости осно-

ван на знании заряда тела и его потенциа-
ла. Наиболее полный справочный матери-
ал по расчету емкости приведен в [8], а 
методы расчета для тел различной конфи-
гурации можно найти в [9 - 12] и ряде 
других источников. 

В простейших случаях предполагают, 
что распределение заряда на проводнике 
постоянно, и тела разделяют на точечные 
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и линейные, поперечные размеры сечений 
которых весьма малы по сравнению с рас-
стоянием от провода до точек, в которых 
рассматривается поле. Для этих допуще-
ний получены многие формулы некото-
рых классических задач. 

Группа методов непосредственного 
определения емкости [8] и один из са-
мых распространенных методов из данной 
группы - метод средних потенциалов (ме-
тод Хоу) [8. 9, 13] основана на задании 
некоторого фиктивного распределения 
заряда либо по поверхности, либо по объ-
ему тела, удовлетворяющего граничному 
условию постоянства потенциала по по-
верхности проводника. Для тел со слож-
ными конфигурациями границ получить 
желаемое распределение зарядов эвристи-
ческими алгоритмами практически невоз-
можно. 

Метод площадок является одним из 
методов непосредственного определения 
емкости [14 - 16] и основан на определе-
нии заряда проводника по его потенциалу. 
Метод соответствует приближенному ре-
шению интегрального уравнения первого 
рода при аппроксимации неизвестного 
распределения заряда по поверхности 
проводника импульсной функцией, и он 
может быть использован как разновид-
ность численного метода расчета электри-
ческой емкости. Принцип метода площа-
док, связанный с разбиением поверхности 
проводников на отдельные дискретные 
фрагменты, лежит в основе метода гра-
ничных элементов, требующего наличия 
функции Грина. Он используется при раз-
работке математических моделей линий 
на основе метода граничных элементов. 

Метод эквивалентных зарядов не 
находит практического применения [8], 
ввиду сложности алгоритма отыскания 
распределения зарядов, создающих элек-
тростатическое поле с заданной конфигу-
рацией эквипотенциалей. 

Метод конформных преобразований 
один из наиболее широко применяемых 
методов расчета электрической емкости 
через параметры электрического поля. 
Математический аппарат метода всесто-

ронне разработан и имеется значительное 
число работ как математического (напри-
мер, [17, 18]), так и прикладного характе-
ра применительно к расчету электриче-
ского поля [3, 10, 11, 19]. Основная труд-
ность применения метода заключается в 
отыскании функции преобразования, что 
становится самостоятельной математиче-
ской задачей, поскольку общего метода ее 
решения не существует. Поэтому в инже-
нерной практике используются справоч-
ные таблицы и графики, полученные на 
основе ранее найденных преобразований. 
Обширный справочный материал по это-
му вопросу имеется в книгах [8, 20, 21, 
22]. Кроме отмеченной выше принципи-
альной трудности использования метода 
конформных преобразований, существен-
ным ограничением его применения явля-
ется требование плоскопараллельности 
электростатической задачи, наличие плос-
костей симметрии и возможность расчета 
только в простейших вариантах диэлек-
трических сред. 

Несмотря на это, метод нашел весьма 
широкое применение при расчете пара-
метров полосковых линий передач СВЧ, 
что можно объяснить ограниченностью 
набора и простотой конструкторских ва-
риантов линий, наличием простых конфи-
гураций границ раздела сред и их малым 
количеством. 

Учитывая подобие конструкторской 
реализации печатных плат полосковым 
линиям передачи СВЧ, целесообразно 
дать краткую характеристику решенных 
вопросов определения электрических па-
раметров линии методом конформных 
преобразований с целью определения 
возможности его применения для расчета 
линий связи в коммутационных платах. 

В работе [23] рассматриваются полос-
ковые линии в однородном диэлектрике. 
Это одна из первых работ, в которой по-
казано, что заряд, емкость и волновое со-
противление инвариантны при конформ-
ном преобразовании, если соответствую-
щие проводники имеют одни и те же по-
тенциалы. Этот вывод лежит в основе 
применения метода для расчета парамет-
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ываются 
неп

ур ле

Ф

ров разнообразных конструкций элемен-
тов РЭС. Рассмотренные в работе модели 
линий передач СВЧ могут быть в опреде-
ленной мере использованы при расчете 
линий в коммутационных платах. Напри-
мер, круглый провод над плоскостью бес-
конечной протяженности может быть мо-
делью тонкопроводного или стежкового 
монтажа Ряд формул непосредственно 
могут быть использованы для расчета пе-
чатного монтажа. Приближенные форму-
лы для некоторых конструкций даны в 
[24]. 

Различные варианты полосковых ли-
ний рассмотрены в работах [25 - 28], при-
чем в работе [25] отмечаются принципи-
альные трудности при аналитических 
преобразованиях, возникающих при ре-
шении задач со сложными границами. В 
[29] определяется электрическая емкость 
экранированной линии в кусочно-
однородной среде. Несмотря на то, что 
решение доведено до программной реали-
зации, предварительно выполняемые 
весьма сложные аналитические выкладки, 
снижают общность работы для случаев 
произвольной конфигурации границ раз-
дела сред. Экранированные связанные ли-
нии в кусочно-однородных средах рас-
смотрены в [30], а асимметричные 
полосковые линии - в [31]. Результаты 
работ по анализу полосковых линий 
представлены в весьма обширном списке 
работ и обобщены в специальной 
литературе, например в [20, 21, 32]. В 
ряде случаев эти материалы могут быть 
непосредственно использованы при 
проектировании печатных плат, но в 
наиболее общих случаях они оказ

Определенный интерес для расчета 
линий связи представляет работа [33], в 
которой методом конформных преобразо-
ваний определяется емкость двух изоли-
рованных проводников. Круговые грани-
цы раздела сред в этом случае приводят к 
громоздким предварительным аналитиче-
ским выкладкам, которые еще более ус-
ложняются при числе проводников более 
двух. 

Можно указать еще ряд методов рас-
чета электрической емкости, например, 
координатно-структурный [34], про-
странственной инверсии [8], вычисле-
ния по картине поля, построенного либо 
путем аналитической аппроксимации [8], 
либо приближенно графически. Опреде-
ленную группу составляют энергетиче-
ские методы [8, 35], основанные на тео-
реме Томпсона. Перечисленные методы 
не нашли широкого применения для рас-
чета емкости в основном из-за оценочного 
характера получаемых результатов. 

Численные методы, которые можно 
отнести к приближенным, ориентированы 
на широкое применение ЭВМ. К наиболее 
перспективным методам следует отнести:  
• метод моментов (ММ) [17, 36, 37], 
• метод граничных элементов (МГЭ) 

[38, 39, 59,60],  
• метод конечных элементов (МКЭ) [40, 

41],  
• метод конечных разностей (МКР) [17, 

42]. 
Методы моментов и граничных эле-

ментов основаны на применении 
функции Грина для получения граничных 
интегральных авнении (ГИУ) с пос -
дующим их решением. Задача сводится к 
интегральному уравнению редгольма 
первого рода [43], а функции Грина для 
ряда типовых случаев можно найти в ра-
ботах, например, [19, 44]. Примеры при-
менения функций Грина для определения 
электрических параметров конструкций 
РЭА можно найти в [13], а для решения 
трехмерных задач - в [45]. 

Наибольшую эффективность приобре-
тают применения функций Грина для по-
лучения ГИУ совместно с методом мо-
ментов [36, 37] для алгебраизации урав-
нений. Совокупность этих процедур мож-
но отнести к МГЭ [38] Метод моментов 
широко используется для решения задач 
электростатики и электродинамики [46], 
для определения электрических парамет-
ров полосковых линий [47] и отдельных 
ее фрагментов [48]. Широкие возможно-
сти MM подтверждаются его применени-
ем для расчета электрических параметров 

ригодными.  
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линий с проводниками круглого сечения в 
изоляции [49 - 51]. В работе [52] обсуж-
даются вычислительные аспекты этой за-
дачи при ее решении на ЭВМ. 

Анализ применений ММ и МГЭ по-
зволяет сформулировать следующие пре-
имущества численных методов расчета 
путем решения ГИУ. 
1. Возможен анализ линий связи со зна-

чительно более сложной конфигура-
ции границ по сравнению с аналитиче-
скими методами. 

2. Уменьшение размерности исходной 
задачи на единицу путем перехода к 
граничным элементам. 

3. Отсутствие необходимости дискрети-
зировать "ненагруженные" области, 
обычно составляющие большую часть 
диэлектрических областей линий. 

4. Относительная простота алгоритмиза-
ции и программной реализации. 
К недостаткам этих методов можно 

отнести: 
1. Необходимость аналитического выво-

да требуемой функции Грина. 
2. Необходимость выбора для каждой 

анализируемой конструкции своей ба-
зисной функции, аппроксимирующей 
истинное распределение зарядов на 
поверхности проводников. 

3. При переходе от матриц потенциаль-
ных коэффициентов к матрицам емко-
стных коэффициентов возникает необ-
ходимость обращения матриц, являю-
щихся полностью заполненными. При 
анализе сложных конструкций линий 
связи, размерность матриц быстро 
растет, что увеличивает затраты вы-
числительных ресурсов. 

4. Рассматриваемые методы могут быть 
отнесены к классу некорректных задач 
[53] и, следовательно, погрешности, 
возникающие в результате дискрети-
зации или машинных округлений, мо-
гут привести к значительным 
погрешностям расчета. Поэтому, 
несмотря на то, что на том уровне 
дискретизации поверхности, на 
котором обычно проводятся расчеты 
электрофизических параметров линий, 
существующие особенности ГИУ не 

особенности ГИУ не проявляются, не-
обходимо введение регуляризующей 
добавки в ядро уравнения Фредгольма, 
что еще более усложняет математиче-
скую модель. 
Таким образом, применение ММ и 

МГЭ целесообразно при получении мате-
матических моделей линий связи с час-
тичным экранированием, преимуществен-
но в однородной среде, при возможно ма-
лой дискретизации поверхности провод-
ников. 

В печатных платах БУ находят при-
менение в основном линии связи с пол-
ным или частичным экранированием, ко-
торые реализуются в виде многослойных 
печатных плат. Наличие экранов ограни-
чивает область анализа. Поэтому для рас-
чета базового параметра линии с большим 
числом проводников при наличии неод-
нородной диэлектрической среды, грани-
цы раздела в которой имеют сложную 
конфигурацию, необходимо применение 
методов численного решения дифферен-
циального уравнения Лапласа. Метод ко-
нечных разностей [40, 54, 55] заключает-
ся в замене дифференциального оператора 
приближенными выражениями через раз-
ностные отношения значений искомой 
функции в точках области. Метод постро-
ен на дискретизации диэлектрической об-
ласти линии связи путем ее разбиения на 
элементы конечных размеров, которые в 
совокупности аппроксимируют реальную 
линию связи.  

В электростатическом приложении 
применение МКЭ ограничивается в ос-
новном расчетом потенциальных полей. 
Это объясняется сложностью алгоритми-
зации метода для диэлектрически неодно-
родных сред и смешанных граничных ус-
ловий, необходимостью разработки уни-
версального входного языка, программ-
ных интерпретаторов, а также рядом дру-
гих ограничений. Существенным недос-
татком метода является сложность допол-
нительных преобразований и вычислений 
при расчете таких интегральных физиче-
ских величин, как распределение зарядов 
на поверхности проводников, суммарных 
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зарядов, электрической емкости. Эти не-
достатки в определенной мере устраняют-
ся в модифицированном методе конечных 
элементов (ММКЭ), который представля-
ет собой развитие МКЭ на базе физиче-
ских аналогий, применительно к задачам 

анализа линий связи в устройствах повы-
шенного быстродействия [61 - 64].  
Численные методы могут быть эффективно 
использованы для дальнейшего анализа це-
лостности сигнала в печатных палатах [65 - 
68]. 
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