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ПРЕДИСЛОВИЕ 

Проблема уменьшения искажений электрических сигналов в межконтакт-

ных электрических соединениях (межсоединениях) становится подчас главной 
проблемой на пути дальнейшего совершенствования характеристик самой раз-
личной аппаратуры. Поэтому поиск новых возможностей для её решения весь-

ма актуален и интенсивно ведётся исследователями всего мира. 
Эта проблема оказалась столь широкой, что охватить весь спектр задач, 

связанных с её решением, в рамках одной работы не представляется возмож-
ным. Поэтому в данной монографии кратко представлены лишь новые возмож-

ности для её решения, найденные в ходе научных исследований автора. 
В гл. 1 кратко рассмотрены суть и актуальность проблемы, а также подхо-

ды автора к её решению. В их основу положены теоретическое и эксперимен-
тальное моделирование, а также приложение результатов этого моделирования. 

В каждой последующей главе после краткого обзора соответствующей задачи и 
обоснования направления поиска её решений представлены результаты иссле-

дований автора, дающие новые возможности по решению этой задачи. 
В гл. 2 рассмотрены матрицы параметров межсоединений. В ней представ-

лены новые модели для вычисления методом моментов ёмкостных матриц дву-
мерных и трёхмерных систем проводников и диэлектриков различной сложно-
сти, с подробным выводом аналитических формул для элементов матрицы сис-

темы линейных алгебраических уравнений. 
В гл. 3 рассмотрено вычисление отклика. В ней представлены новые ана-

литические модели для вычисления временного отклика периодических струк-
тур межсоединений с ёмкостными нагрузками на стыках. 

В гл. 4 рассмотрено экспериментальное моделирование межсоединений 
печатных плат. В ней представлена новая помехозащищённая теплопроводная 

монтажная плата и выполнена оценка её возможностей. 
В гл. 5 результаты моделирования, полученные в предыдущих главах, при-

меняются к поиску дополнительных возможностей уменьшения искажений в 
межсоединениях с двухслойным диэлектриком. 

Представленные результаты выполнены автором в ходе пятнадцатилетней 
научной работы на кафедре телевидения и управления Томского университета 
систем управления и радиоэлектроники (ТУСУР). Автор выражает большую 

признательность за помощь и поддержку в этой работе Н.И. Базенкову, 
В.И. Ковалёнку, И.Н. Пустынскому, Н.Д. Малютину, Н.А. Леонтьеву, а также 

фирме "СЭТ-системс". Автор благодарит ректорат ТУСУР за помощь в издании 
этой монографии. 

Отзыв о книге можно прислать по E-mail: talgat@tu.tusur.ru 
 

Декабрь 2003 года       Т.Р. Газизов 
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ОТ РЕДАКТОРА 

Проблемы обеспечения электромагнитной совместимости многогранны и 

их решение имеет большое значение для проектирования современной радио-
электронной аппаратуры. В зарубежной и отечественной литературе уделяется 
много внимания данной тематике, как с точки зрения решения общих вопросов, 

так и множества частных задач. Автор представляемой монографии хорошо из-
вестен в кругу специалистов благодаря участию в различных конференциях и 

опубликованным результатам исследований в периодической печати и в трудах 
конференций по проблеме уменьшения искажений в межсоединениях. Подошло 

время собрать все материалы и представить их в книге, построенной на систем-
ной основе. Суть системного подхода нашла отражение в последовательном 

описании проблемы, математических моделей и алгоритмов решения задачи 
уменьшения помех в проводниках печатных плат. Эти материалы распростра-

няются на любые проводники, поэтому могут исследоваться пленочные струк-
туры, выполненные по гибридной или интегральной технологии.  

Представляемая монография имеет одну замечательную особенность: в ней 
представлено подробное решение задачи определения первичных параметров 

проводников печатных плат не только для двумерного, но и для трехмерного 
случая, с чем часто приходится сталкиваться разработчикам аппаратуры. Вы-
бранный метод наиболее универсален и позволяет создать достаточно эффек-

тивные программные реализации для вычисления матриц емкостей и индуктив-
ностей проводников без каких-либо серьезных ограничений на размеры и ди-

электрическое заполнение. Развитие подхода автора может дать значительный 
эффект при использовании САПР, содержащей ядро вычисления первичных па-

раметров не только при решении задач электромагнитной совместимости, но и 
при анализе функциональных элементов ВЧ, ОВЧ, СВЧ диапазонов, излучаю-

щих и приемных антенн. 
Не менее значим раздел, в котором проведен анализ отклика межсоедине-

ний на импульсное воздействие. Здесь найдены оригинальные решения по 
уменьшению несанкционированного "проникновения" сигналов в соседние 

проводники. В основе этого анализа лежит глубокое понимание волновых про-
цессов, наблюдаемых в связанных линиях.  

Раздел, содержащий описание монтажных плат повышенной помехозащи-

щенности, дает возможность проектировщикам РЭС использовать на практике 
конструктивно-технологические решения, обеспечивающие хорошую электро-

магнитную совместимость.  
Публикация представляемой книги подкреплена работами Т.Р.Газизова и 

его молодых коллег созданием программных продуктов, уже известных в кругу 
специалистов. Монография, разумеется, не может вместить все необходимое 

для практической работы, поэтому программы, к сожалению, остались вне ее 
рамок. Будем надеяться, что пакеты программ при деловом сотрудничестве с ав-

тором монографии окажутся доступными для пользователей.  
Редактор книги выражает Т.Р. Газизову искреннюю признательность за эф-

фективное участие в работах по расчету электрических параметров комбиниро-
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ванных антенн, выразившееся предоставлением материалов данной книги и 
программ расчета.  

 
Профессор, д.т.н.     Н.Д. Малютин 
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1. ПРОБЛЕМА УМЕНЬШЕНИЯ ИСКАЖЕНИЙ ЭЛЕКТРИЧЕСКИХ 
СИГНАЛОВ В МЕЖСОЕДИНЕНИЯХ 

В данном разделе кратко рассмотрены суть и актуальность проблемы, а 
также подходы автора к её решению. 

1.1 Актуальность проблемы 

С ростом быстродействия полупроводниковых приборов всё большая доля 
времени задержки распространения сигналов приходится на задержки в межсо-

единениях электронных схем, ставших существенным фактором, влияющим на 
быстродействие схемы в целом. Так, по данным Sematech [1], в скоростных по-

лупроводниковых чипах задержки в межсоединениях составляют 80% цикла, 
тогда как задержки переключения транзисторных ключей занимают лишь 20% 

общего времени. В платах и блоках этот эффект проявляется ещё сильнее, по-
скольку их размеры больше, и длина межсоединений может составлять не-

сколько длин волн распространяющихся по ним сигналов. С ростом электриче-
ской длины межсоединений их следует рассматривать как цепи с распределен-

ными параметрами. Конечное время распространения электрических сигналов в 
таких межсоединениях вызывает искажения формы сигналов, причинами кото-

рых являются: отражения сигналов от различных (резистивных и комплексных, 
в том числе нелинейных) нагрузок и неоднородностей; потери в межсоединени-
ях; частотная зависимость потерь и задержек в межсоединениях; разброс пара-

метров межсоединений по длине. 
Одним из основных способов уменьшения времени задержки сигналов в 

межсоединениях является уменьшение их длины за счет повышения плотности 
монтажа электронных схем. Однако при этом увеличиваются электромагнитные 

взаимовлияния между различными межсоединениями, что особенно характерно 
для плотных и разветвленных межсоединений цифровых схем. Поэтому межсо-

единения рассматривают как связанные линии передачи с распределенными па-
раметрами или, в общем случае, как многопроводные линии передачи. Элек-

трические сигналы, передаваемые по таким межсоединениям, подвергаются, 
кроме перечисленных выше, дополнительным амплитудным и фазовым иска-

жениям (перекрестным помехам), вызванным электромагнитными наводками от 
соседних межсоединений, а также различием скоростей распространения мно-
гочисленных мод, возбуждаемых в многопроводных линиях передачи. 

За последние десятилетия достижения в технологии производства инте-
гральных схем позволили резко увеличить тактовые частоты чипов и систем [2]. 

Для схем на комплементарных структурах металл-оксид-полупроводник 
(КМОП), тактовые частоты на уровне чипов возросли с 2–5 МГц в начале 80-х 

до диапазона 50–100 МГц в 1992 году. Тактовые частоты кремниевой эмиттер-
но-связанной логики (ЭСЛ) возросли с 50 МГц в 1975 году до диапазона 0,3–

0,5 ГГц в 1992 году. В середине 90-х появились арсенид галлиевые (GaAs) чипы 
с тактовыми частотами 6–8 ГГц и матрицы из более 500 вентилей на биполяр-

ных транзисторах с гетеропереходами с рабочими тактовыми частотами более 
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10 ГГц. С учётом гармоник высшего порядка частотные составляющие распро-
страняющихся сигналов простираются от постоянного тока до десятков ГГц. 

По планам Semiconductor Industry Association (SIA-San Jose, CA) с 1995 по 
2010 год прогресс электроники должен быть существенным [2]. Например, чис-
ло выводов микропроцессорных интегральных схем увеличится с 512 до 1024. 

Ёмкость микросхем оперативной памяти увеличится с 64 Мбит до 64 Гбит. Так-
товые частоты сигналов, распространяющихся между микросхемой и платой, 

возрастут со 150 МГц до 475 МГц, а внутренние частоты микропроцессоров 
возрастут с 330 МГц до 1,1 ГГц. Однако уже сегодня некоторые из этих рубежей 

превзойдены. При таком повышении быстродействия сигналов и плотности 
межсоединений искажения электрических сигналов в межсоединениях сущест-

венно увеличиваются, что часто является главной причиной, препятствующей 
росту быстродействия и плотности монтажа электронной аппаратуры.  

С ростом быстродействия цифровой техники, проблемы, возникавшие ра-
нее, в основном, перед разработчиками СВЧ аппаратуры, в настоящее время 

возникают перед самым широким кругом разработчиков электронной аппарату-
ры. Поэтому, необходимо решать проблему уменьшения искажений электриче-

ских сигналов в межсоединениях, т.к. именно она зачастую становится главной 
преградой на пути создания быстродействующей, компактной и, в то же время, 
помехоустойчивой и надежной аппаратуры. Неучёт факторов, составляющих 

проблему, при проектировании какой-либо части устройства способен стать 
причиной сбоев и ненадежности в работе устройства в целом, которые трудно 

локализовать и устранить без больших затрат. 
Растёт интерес учёных к этой проблеме, особенно остро проявившейся в 

межсоединениях печатных плат. Показательным примером этого роста является 
Международный Вроцлавский Симпозиум по ЭМС. Так, в 1992 году по этой 

теме был представлен лишь один доклад [3] в секции "Методы уменьшения 
электромагнитных помех". В 1994 году семь докладов по межсоединениям пе-

чатных плат выделены в отдельную секцию "ЭМС в печатных платах". В 1996 
году в секции "ЭМС в печатных платах" представлены восемь докладов и об-

ширный пленарный доклад [4], кроме того, организован однодневный семинар 
"Проектирование печатных плат, отвечающее требованиям ЭМС", включающий 
девять разделов. В 1998 году представлено четыре доклада в секции "ЭМС пе-

чатных плат и интегральных микросхем" и ряд докладов в близких по тематике 
секциях. В 2000 году секция "ЭМС на уровне компонентов и печатных плат" 

состояла из двух частей, на которых было сделано восемь докладов, много док-
ладов по проблеме межсоединений состоялось и на других секциях. 

Практически в каждом номере известных международных журналов "IEEE 
Transactions on Microwave Theory and Techniques" и "IEEE Transactions on Cir-

cuits and Systems", "IEEE Transactions on Electromagnetic Compatibility" имеются 
публикации по данной проблеме. Работы, вносящие значительный вклад в её 

решение, регулярно представляются в тематических выпусках этих и других 
периодических изданий [5–8]. Выделяется ряд исследований по разработке ме-

тодов анализа отклика и вычисления параметров межсоединений самой различ-
ной сложности, проведённых группами исследователей под руководством таких 
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учёных как O.A. Palusinski, R. Mittra, K. Tripathi (США), M.S. Nakhla (Канада), 
R. Pregla (Германия), M. Horno (Испания). Исследованиями по электродинами-

ческому и схемному моделированию межсоединений успешно руководит 
D.De Zutter (Бельгия). На компьютерную реализацию современных теоретиче-
ских достижений в моделировании межсоединений быстродействующих элек-

тронных схем делают акцент G. Pan, K. Olson, B.K. Gilbert (США). Большой 
теоретический вклад в решение проблемы анализа МПЛП, сделал F.-Y. Chang 

(США). Последовательно проводятся исследования, которыми руководят 
R.F. Harrington, T.K. Sarkar (США) и A.R. Djordjevic (Югославия). 

Наконец, последними по очереди, но не по важности следует отметить ра-
боты отечественных учёных. Действительно, численный метод, разработанный 

русским инженером-механиком Галёркиным ещё в 1915 году, стал одним из са-
мых широко распространённых методов решения сложнейших задач электро-

динамики, в том числе и анализа межсоединений. Теоретические работы 
В.И. Коваленкова [9,10] по анализу связанных линий передачи во многом пре-

допределили появление важных теоретических исследований по анализу мно-
гопроводных линий передачи, выполненных П.И. Кузнецовым и опубликован-

ных в сборнике статей [11], который дважды переиздавался в США [12] и стал 
предметом многочисленных ссылок современных исследователей межсоедине-
ний. Работы известного отечественного математика академика 

Л.В. Канторовича [13,14] оказали значительное воздействие на развитие чис-
ленных методов. Например, R.F. Harrington [15] сообщает об их существенном 

влиянии на его работы по приложению метода моментов к задачам вычисления 
электромагнитного поля [16,17]. 

Важные для теории многопроводных линий передачи выводы телеграфных 
уравнений из уравнений Максвелла представлены, например, в работах [18,19]. 

Исследования сложных многопроводных структур успешно развивались отече-
ственными учёными, прежде всего, применительно к созданию СВЧ устройств: 

на основе планарных многопроводных линий [19,20]; с применением много-
связных полосковых структур [21], в т.ч. с возможностью управления [22]; с ис-

пользованием возможности контролируемого распространения электромагнит-
ных волн в объёмных структурах [23]. Однако, исследовались межсоединения и 
быстродействующих цифровых схем: для случая одиночных линий с распреде-

лёнными по длине нагрузками [24]; для двух связанных линий [25]; для много-
проводных межсоединений в однородной [26] и неоднородной диэлектрической 

среде [27]; для ЭМС печатных плат [28, 29]. Активно ведется разработка уни-
версальных и высокоэффективных моделей межсоединений санкт-

петербургской школой [30, 31]. 

1.2 Подходы к решению проблемы 

В данном разделе рассмотрены подходы автора к решению проблемы, ко-
торые сводятся к теоретическому и экспериментальному моделированию меж-

соединений и приложению результатов этого моделирования к конкретным 
межсоединениям. 
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1.2.1 Моделирование 

Важным этапом совершенствования межсоединений, позволяющим полу-

чить высокие характеристики с наименьшими затратами, является моделирова-
ние различных процессов, связанных со всем жизненным циклом межсоедине-
ний, от их производства до утилизации, например, технологических процессов, 

а также происходящих при работе межсоединений химических, механических и 
тепловых процессов. Однако, в первую очередь, важно моделировать электро-

магнитные процессы, связанные с распространением электрических сигналов в 
межсоединениях, поскольку именно оно определяет основное функциональное 

назначение межсоединений.  
Различают экспериментальное и теоретическое моделирование. Экспери-

ментальное моделирование возникло сравнительно давно и при отсутствии раз-
витых математических методов и средств вычислительной техники часто было 

единственно возможным, вполне доступным и удовлетворительным для не-
сложных межсоединений видом моделирования. Однако с ростом плотности и 

быстродействия межсоединений, появилась необходимость моделирования всё 
более сложных и тонких процессов. Это привело к усложнению и удорожанию 

изготовления экспериментальных макетов, необходимости более точного и до-
рогого измерительного оборудования, росту требований к квалификации иссле-
дователя-экспериментатора. Поэтому возросло значение теоретического моде-

лирования межсоединений. Широкое распространение и резкий рост произво-
дительности вычислительной техники, а также возможность быстрого получе-

ния вычисленных характеристик для любых параметров межсоединений, изме-
няющихся в самых широких диапазонах, сделали теоретическое моделирование 

несравнимо эффективнее экспериментального. Кроме того, открылась возмож-
ность решения не только задачи анализа, но и синтеза, и оптимизации межсо-

единений. Однако это требует решения ряда сложных задач по созданию основ 
теории и моделей, адекватно отражающих реальные процессы, происходящие 

при передаче сигналов в межсоединениях. На основе построенных моделей не-
обходимо разработать алгоритмы и реализовать их в виде программ, позволяю-

щих получать результаты моделирования. 
Всё же, следует отметить, что в ряде случаев остаются ограничения на 

применение теоретического моделирования, связанные со сложностью опреде-

лённых видов межсоединений и ресурсами компьютеров. В этих случаях наи-
более эффективным, а часто и единственно возможным, остаётся эксперимен-

тальное моделирование. Кроме того, известное преимущество эксперименталь-
ного моделирования над теоретическим заключается в том, что именно практи-

ка является окончательной проверкой теории. 
Свои достоинства и недостатки имеет каждый вид моделирования, так что 

в конкретном исследовании они могут взаимно дополнять друг друга. Поэтому 
далее они рассмотрены более подробно. 
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Теоретическое моделирование 

Распространение электрических сигналов в межсоединениях в самом об-

щем случае описывается уравнениями Максвелла. Поэтому строгое решение 
задачи вычислительного моделирования межсоединений требует численного 
решения уравнений Максвелла для граничных условий, определяемых конфи-

гурацией межсоединений, при начальных значениях, задаваемых электриче-
скими сигналами в межсоединениях. Однако необходимые для этого вычисли-

тельные затраты весьма высоки даже для относительно простых конфигураций. 
Поэтому такой анализ, называемый электродинамическим или полноволновым 

(поскольку он учитывает все типы волн, возникающие в межсоединениях), ис-
пользуется, как правило, только на частотах в десятки и сотни ГГц. При стати-

ческом подходе делается упрощающее предположение, что в межсоединениях 
отсутствуют потери, дисперсия и высшие типы волн, и может распространяться 

только основная, поперечная волна. Это сводит уравнения Максвелла к теле-
графным уравнениям, решение которых гораздо проще, но весьма точно для 

многих практических межсоединений. При допущении распространения только 
поперечной волны получаются довольно точные результаты даже при наличии 

небольших потерь в межсоединениях. Этот подход называют квазистатическим. 
В силу своих достоинств он широко используется исследователями для анализа 
межсоединений. 

При квазистатическом подходе произвольная схема межсоединений пред-
ставляется обобщенной схемной моделью, состоящей из элементов двух видов: 

отрезков и их окончаний (рис. 1.1). Отрезок – это распределённая схемная мо-
дель отрезка межсоединения, в общем случае, многопроводной линии передачи. 

Окончание – это сосредоточенная схемная модель неоднородностей или радио-
элементов, расположенных на стыках или концах отрезков межсоединений.  

 

– отрезок 

– окончание 

 

Рис. 1.1. Обобщенная схемная модель произвольной схемы межсоединений 

Напряжения и токи в любой точке каждого отрезка МПЛП определяются 

из телеграфных уравнений с учётом граничных условий на концах отрезка, за-
даваемых окончаниями. В результате, благодаря квазистатическому подходу, 
моделирование распространения электрических сигналов межсоединений де-

лится на три независящих друг от друга задачи: 
определение матриц погонных параметров отрезков МПЛП; 

определение параметров трёхмерных неоднородностей; 
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определение отклика схемы МПЛП на заданное воздействие. 
Автором работы, с позиций системного подхода к анализу МПЛП, выпол-

нен обширный и подробный обзор исследований по решению этих задач, от 
пионерных, этапных работ до самых свежих публикаций. Их анализ показал, 
что решение любой из трёх этих задач, даже несмотря на упрощения квазиста-

тического подхода, может оказаться весьма сложным в зависимости от сложно-
сти конфигураций отрезков МПЛП, их соединений между собой, сложности 

конфигураций неоднородностей окончаний и наличия в окончаниях комплекс-
ных, нелинейных элементов.  

Из проведённого обзора становится очевидной особая важность первой из 
этих трёх задач. Действительно, значения параметров матриц играют ключевую 

роль, поскольку в интегральном виде содержат в себе всю информацию о гео-
метрической конфигурации и электрических свойствах материалов проводников 

и диэлектриков, составляющих межсоединения. Кроме того, простые соотно-
шения этих параметров позволяют оценить основные характеристики одиноч-

ных и даже связанных межсоединений. Наконец, оказывается, что  некоторые 
методы определения параметров отрезков МПЛП пригодны и для решения вто-

рой задачи, т.е. позволяют определить параметры и трёхмерных неоднородно-
стей. Поэтому вычислению матриц параметров в данной работе уделяется 
большое внимание и посвящён раздел 2. 

Заключительная задача определения отклика схемы МПЛП на заданное 
воздействие может решаться отдельно, в предположении, что параметры отрез-

ков межсоединений и неоднородностей на их стыках известны. В результате 
определяется форма сигнала в заданной точке схемы межсоединений. Решение 

этой задачи сильно осложняется при изменении параметров отрезков межсо-
единений по длине отрезка и при учёте их дисперсии. Кроме того, значительные 

трудности возникают при учёте нелинейного характера окончаний межсоедине-
ний, произвольных входных воздействиях, а также в схемах со сложной конфи-

гурацией соединений отрезков МПЛП. Однако для некоторых частных случаев 
воздействий и конфигураций оказывается возможным получение даже аналити-

ческих моделей для вычисления отклика. Вычислению отклика конфигураций 
межсоединений различной сложности посвящён раздел 3. 

Экспериментальное моделирование 

Экспериментальное моделирование межсоединений предполагает решение 
следующих задач: 

макетирование межсоединений; 
экспериментальное определение электрических параметров межсоедине-

ний; 
экспериментальное определение отклика межсоединений. 

Отметим, что экспериментальное моделирование межсоединений часто на-
чинается с эвристического поиска (как правило, основанного на анализе извест-

ных прототипов) геометрической конфигурации проводников и диэлектриков, 
которая бы отвечала совокупности предъявляемых к ней основных требований. 

Если удаётся обеспечить (хотя бы по предварительным оценкам) выполнение 



 14 

определённой совокупности основных конструктивных, технологических, 
стоимостных и электрических требований, то принимается решение о дальней-

шем исследовании конкретной конфигурации. Значимость этапа поиска новых 
конфигураций межсоединений заключается в том, что при успешном выборе 
новой конфигурации от неё можно ожидать и новых возможностей. 

Макетирование межсоединений является той стадией, которой не удаётся 
избежать при экспериментальном моделировании межсоединений. Она необхо-

дима для экспериментального определения как параметров, так и отклика меж-
соединений. Макетирование новых конструкций межсоединений требует про-

работки технологических вопросов изготовления межсоединений в производст-
венных условиях. Выбор конструкции макетов должен быть тщательно проду-

ман с учётом особенностей проведения измерений, а выбор диапазона парамет-
ров конструкции – с учётом ожидаемых результатов. От этих факторов зависит 

количество макетов с различными параметрами, а значит, и затраты на их изго-
товление, которые могут увеличиться при ошибочном выборе. 

Непосредственное экспериментальное определение электрических пара-
метров МПЛП выполнимо на основе простой и доступной методики измерений 

ёмкостных или индуктивных параметров МПЛП с помощью измерителя ёмко-
стей и индуктивностей [32]. Другим направлением является применение кос-
венных методов, например, рефлектометрии. Так, для определения погонных 

параметров МПЛП с однородным диэлектрическим заполнением предложено 
два метода: прямой метод и метод отражения [33]. В случае неоднородной сре-

ды матрицы [C] и [L] получают из измеренных матриц характеристического 
импеданса и модальных скоростей, используя временной отклик линии на им-

пульсную или ступенчатую функцию [34], или измеряя импеданс в частотной 
области при коротком замыкании и на холостом ходу для различных конфигу-

раций [35]. Важным вкладом в решение задачи определения электрических па-
раметров МПЛП стала работа [36], в которой показано вычисление параметров 

связанных линий из полученных с помощью измерений волновых скоростей и 
коэффициентов преобразования, которые характеризуют развязанную эквива-

лентную схему многопроводной системы. В ней также описан метод резонанс-
ных частот, позволяющий определять волновые скорости с большей точностью, 
чем временными методами. Кроме того, в работе описан способ определения 

индуктивных параметров МПЛП из измерения ёмкостных параметров и харак-
теристических импедансов, позволяющий обойти трудности, связанные с пря-

мым измерением индуктивностей МПЛП. 
В заключение этого краткого обзора экспериментальных методов опреде-

ления первичных параметров МПЛП отметим, что существенные неоднородно-
сти, вносимые в измерительный тракт, небрежность или неправильная методика 

измерений зачастую значительно снижают точность полученных результатов 
[37]. Известно также, что погрешность измерения внедиагональных элементов 

матриц МПЛП значительно больше, чем диагональных. Так, при вполне прием-
лемой погрешности в 1% для диагональных элементов, погрешность для вне-

диагональных элементов очень велика и составляет 25% [95,38]. Кроме того, 
как видно из обзора, в развитии методов косвенного определения параметров во 



 15 

многом используются, собственно параметры экспериментально полученного 
отклика МПЛП, требующие, к тому же, существенных математических преоб-

разований.  
В данной работе не используются методы экспериментального определе-

ния матриц параметров МПЛП, а отдаётся предпочтение экспериментальному 

определению отклика МПЛП. Действительно, определение отклика не требует 
специальных измерительных приборов и, как правило, сводится к более дос-

тупному осциллографу со встроенным генератором. Найденные матрицы пара-
метров – лишь предварительный результат, а известный отклик – результат 

окончательный. Именно по параметрам отклика делаются окончательные выво-
ды об уменьшении искажений в межсоединениях и сравниваются межсоедине-

ния разных типов. Так, для временного отклика одиночной линии одним из ос-
новных параметров является время фронта или спада импульса на выходе ли-

нии. В случае связанных линий, как правило, исследуются уровни перекрёст-
ных помех на ближнем и дальнем концах пассивных линий. Результаты экспе-

риментального моделирования, показывающие возможности уменьшения иска-
жений сигналов в межсоединениях, приведены в разделе 4. 

1.2.2 Приложение результатов моделирования 

Проблема уменьшения искажений электрических сигналов в межсоедине-
ниях универсальна, поскольку возникает практически на всех структурных 

уровнях: в микросхемах (межкристальные соединения в многокристальных чи-
пах, корпус СБИС с большим числом выводов); в субблоках (печатные платы, 

платы с тонкопроволочным монтажом и прочие монтажные платы); в блоках 
(многоконтактные соединители и объединительные панели); в шкафах (много-

проводные жгуты и кабели); в системах (структурированные кабельные сети, 
линии электропередачи). Одним из следствий этого является то, что один и тот 

же результат теоретического моделирования (например, разработанная модель 
или обнаруженная закономерность поведения характеристики) может быть 

применим в самых разных структурных уровнях и успешно использоваться в 
различных отраслях техники. С другой стороны, появление новых конструкций 

конкретных межсоединений может ставить новые задачи для их адекватного 
теоретического моделирования, а также давать новые возможности уменьшения 
искажений электрических сигналов в межсоединениях. 

Таким образом, совокупность результатов теоретического и эксперимен-
тального моделирования становится мощным инструментом для дальнейшего 

совершенствования межсоединений. Графики зависимостей характеристик 
межсоединений от параметров конфигурации позволяют судить о потенциаль-

ной возможности получения требуемых характеристик и сравнивать характери-
стики исследуемых межсоединений с характеристиками известных. В результа-

те, открываются дополнительные возможности уменьшения искажений элек-
трических сигналов в межсоединениях. Примеры приложения результатов тео-

ретического и экспериментального моделирования к межсоединениям с двух-
слойным диэлектриком, показывающие многочисленные возможности умень-

шения искажений электрических сигналов, представлены в разделе 5. 
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2. ВЫЧИСЛЕНИЕ МАТРИЦ ПАРАМЕТРОВ  

В данном разделе рассмотрены матрицы параметров межсоединений, вы-

бор методов их вычисления и подробно освещен один из них, метод моментов. 

2.1 Матрицы параметров 

В данном разделе сначала перечислены виды матриц параметров межсо-

единений, а затем приведён обзор методов вычисления матриц первичных па-
раметров межсоединений. 

2.1.1 Виды матриц параметров отрезков МПЛП 

Из геометрических параметров конструкции отрезка МПЛП, а также элек-

трических и магнитных параметров материалов этой конструкции получают че-
тыре матрицы погонных параметров размером N*N (где N - число сигнальных 

проводников МПЛП, а (N+1)-ый проводник является опорным), полностью 
описывающих элемент отрезка МПЛП длиной dX и часто называемых матри-

цами первичных параметров. 
[C] – матрица погонных коэффициентов электростатической индукции (да-

лее называемая ёмкостной матрицей). 
[L] – матрица погонных коэффициентов электромагнитной индукции (да-

лее называемая индуктивной матрицей). 
[G] – матрица погонных проводимостей; 
[R] – матрица погонных сопротивлений. 

Необходимо отметить, что элементы указанных матриц, в общем случае, 
могут быть частотно-зависимыми и изменяться по длине отрезка МПЛП. 

Из матриц погонных параметров МПЛП получают удобные для после-
дующего анализа матрицы [Z] и [Y], а также полностью характеризующие отре-

зок МПЛП матрицы [A], [T] и [S]. Связь этих матриц с матрицами первичных 
параметров для случая без потерь показана в [39], а формулы для случая с поте-

рями приводятся в [21]. Метод получения матрицы [A] для нерегулярной 
МПЛП рассмотрен в [40]. 

В [41] отрезок МПЛП описан ABCD-матрицей, которую получают пере-
множением соответствующих матриц отдельных звеньев отрезка МПЛП или 

преобразованием из матрицы [S] параметров рассеяния. Такое описание успеш-
но используется многими исследователями для анализа широкого класса 
МПЛП. 

2.1.2 Методы вычисления матриц параметров отрезков МПЛП 

Приведем краткий обзор основных методов вычисления первичных пара-

метров отрезков МПЛП. Эти методы условно делятся на аналитические и чис-
ленные. Рассмотрим сначала методы определения матриц [С] и [L], а затем – 

матриц [G] и [R], учитывающих потери в МПЛП. 
Аналитические методы, к которым относятся, например, методы конформ-

ных отображений, отличаются тем важным достоинством, что позволяют полу-
чить точные аналитические формулы в законченном виде, но для небольшого 
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числа относительно простых конфигураций. Поэтому, для сложных МПЛП 
применение аналитических методов весьма ограничено, и окончательное вы-

числение параметров, как правило, может производиться лишь при помощи 
различных упрощений и приближений. Примеры таких вычислений ёмкостных 
параметров приведены в [42], а индуктивных параметров – в [43]. В справочни-

ке [44] приведены таблицы значений краевых ёмкостей для пяти различных об-
ластей и формулы для приближённой оценки ёмкостных и индуктивных пара-

метров ряда конфигураций МПЛП. Путём выделения частичных областей 
сложной многосвязной полосковой структуры и применения к ним метода кон-

формных отображений в [21] рассчитаны её ёмкостные и индуктивные пара-
метры, значения которых близко совпали с измеренными. 

Нельзя не отметить, что развиваются и методы получения точных формул 
для некоторых полных конфигураций МПЛП. Так, в [45] рассматриваются рас-

положенные на границе раздела двух диэлектриков копланарные МПЛП, с про-
водниками, имеющими различные ширины и разносы, обратными проводника-

ми которых могут быть боковые полубесконечные плоскости или один из про-
водников. Методом конформных преобразований Шварца-Кристоффеля полу-

чены в законченном виде точные формулы для элементов погонных ёмкостной 
и индуктивной матриц, выраженных через гиперэллиптические интегралы, чис-
ленная оценка которых может быть эффективно выполнена по формулам квад-

ратуры Гаусса-Чебышева. Работа является ярким примером эффективности и 
точности метода конформных преобразований и его применимости к довольно 

сложной конфигурации МПЛП: в ней показано, что оценка параметров этим 
методом приблизительно в десять раз быстрее оценки той же конфигурации од-

ним из самых быстрых численных методов, спектральным методом. 
В работе [46] конформное отображение используется для взаимного преоб-

разования ёмкостных матриц планарной и цилиндрической МПЛП в много-
слойной среде. Выводится точное аналитическое выражение для ёмкостной 

матрицы путём решения задачи с системой уравнений с двойными рядами по-
средством задачи граничных значений Вольтерры. Решение выражается, хотя и 

через бесконечные матрицы, но с очень хорошими свойствами сходимости. 
Численные примеры показывают, что метод даёт точные результаты, а также 
вычислительно эффективен для линий, имеющих большое число проводников. 

В заключение рассмотрения аналитических методов отметим, что наличие 
строгих аналитических формул даже для относительно простых конфигураций 

имеет большое значение и постоянно используется исследователями для про-
верки точности постоянно совершенствующихся численных методов определе-

ния параметров МПЛП самой различной сложности. 
Действительно, сложность МПЛП как объекта моделирования, имеющего, 

в общем случае, большое число проводников с произвольными размерами, по-
перечным сечением, расположением и ориентацией, которые могут находиться 

в среде с произвольным диэлектрическим заполнением, часто делает численные 
методы единственно приемлемыми для определения параметров отрезков 

МПЛП. Поэтому, разработка численных методов вычисления параметров 
МПЛП развивается очень интенсивно. Среди основных численных методов, 
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широко используемых в последние годы для вычисления параметров МПЛП, 
выделяются методы: 

1) спектральный; 
2) вариационный; 
3) функций Грина; 

4) моментов; 
5) интегральных уравнений; 

6) прямых; 
7) конечных разностей; 

8) конечных элементов; 
9) граничных элементов. 

Вычисление матрицы [C] 

Спектральный метод 

Для определённых конфигураций МПЛП (в частности, при планарном рас-
положении проводников на плоской диэлектрической границе над плоскостью 

земли) получение выражений для определения параметров МПЛП оказалось 
особенно эффективным в спектральной области. Такой подход называется спек-
тральным, а методы, с которыми он используется, часто называются спектраль-

ными методами. Так, например, при оценке ёмкостной матрицы для решения 
интегрального уравнения в спектральной области может использоваться метод 

Галеркина. Этот подход применён для расположенной над плоскостью земли 
копланарной МПЛП с учётом конечной толщины полосок и скин-слоя [47], для 

точного и эффективного анализа микрополосковой МПЛП с произвольной тол-
щиной [48], для МПЛП с проводниками трапецеидального поперечного сечения 

[49] для многослойной МПЛП при сильно выраженном скин-эффекте в провод-
никах произвольного поперечного сечения [50], для копланарной МПЛП в мно-

гослойной среде с диэлектрической и магнитной анизотропией и потерями [51].  

Вариационный метод 

Методы вычисления параметров системы линий передачи, в которых при-

меняется принцип минимизации общей энергии системы, получили название 
вариационных. Этот подход широко используется, поскольку он даёт верхнюю 

и нижнюю границы элементов ёмкостной матрицы, позволяя получать требуе-
мую точность. 

Вариационный подход в спектральной области применён для полосковой 
линии в среде из трёх диэлектриков [52], для полосковой линии с многослой-

ным диэлектриком [53], для копланарных МПЛП [54], для оценки верхней и 
нижней границ ёмкостей одиночной и связанной микрополосковых линий, со-

держащих несколько дополнительных проводящих полосок, размещённых на 
различных границах диэлектрических слоев [55], для планарных линий переда-

чи с полосками конечной толщины на многочисленных подложках, располо-
женных на поддерживающих выступах и пьедесталах [56]. 
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Вариационный метод нашёл своё применение и в случаях с анизотропным 
диэлектриком для одиночного микрополоска [57], для связанных микрополос-

ковых линий на однослойных [58] и двухслойных [59] анизотропных подлож-
ках, для произвольной планарной МПЛП в многослойной анизотропной ди-
электрической среде с произвольными прямоугольными граничными условиями 

[60], [61]. Для копланарной МПЛП в многослойной анизотропной диэлектриче-
ской среде применён вариационный метод в пространственной области [62]. 

Метод функций Грина  

Важным для вычисления ёмкостной матрицы отрезка МПЛП является ме-

тод функций Грина [63]. Метод является усовершенствованием метода подобла-
стей, в котором допущение о распределении плотности заряда поверхности "ле-

стничной функцией", то есть постоянной плотности заряда по каждой подобла-
сти, заменяется допущением о кусочно-линейной плотности заряда по поверх-

ностям проводника и параметры плотности заряда определяются подбором по-
тенциала по методу наименьших квадратов для граничных условий задачи. 

Многочисленные проводники могут быть любого поперечного сечения, которое 
можно адекватно аппроксимировать многоугольником. В методе использованы 
найденные для некоторых геометрий МПЛП точные аналитические выражения 

для функций Грина, учитывающие условия непрерывности поля смещения на 
границах раздела диэлектриков. Достоинством такого подхода является необхо-

димость дискретизации лишь для поверхностей проводников, что значительно 
уменьшает порядок матрицы. Недостатком – необходимость численного интег-

рирования элементов матрицы из-за сложного вида функций Грина, включаю-
щих, к тому же, бесконечные ряды, которые должны усекаться. 

Необходимо также отметить, что аналитические выражения для функций 
Грина [63] известны, хотя и для важного, но небольшого класса геометрий 

МПЛП: один конечный проводник земли и одна диэлектрическая граница; одна 
бесконечная плоскость земли и одна диэлектрическая граница; две бесконечные 

плоскости земли без диэлектрических границ. Для двух слоёв диэлектрика 
функция Грина состоит из четырёх выражений, содержащих по два бесконеч-
ных ряда, а для трёх слоёв диэлектрика – из девяти выражений [64]. Получение 

функции Грина такого типа для случая более трёх диэлектрических слоёв счи-
тается мало практичным, поскольку для N диэлектрических слоёв она будет со-

стоять из N*N выражений, каждое из которых содержит N–1 бесконечный ряд 
[65]. Однако с помощью комплексных образов заряда в многослойной диэлек-

трической среде предлагается вычисление функций Грина гораздо менее слож-
ного вида [66]. 

Метод моментов  

Одним из наиболее эффективных методов, широко применяемых для вы-

числения поля, является метод моментов. Известен алгоритм для вычисления 
методом моментов ёмкостной и индуктивной матриц МПЛП в двумерном слу-

чае для произвольного числа диэлектрических слоев и произвольного числа 
проводников конечного поперечного сечения или бесконечно тонких, над одной 
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плоскостью земли или между двумя параллельными плоскостями земли [65]. В 
развитие этой работы рассмотрены случай МПЛП, где не только проводники, но 

и диэлектрические области, и земляной проводник могут иметь произвольные 
поперечные сечения [67], а также трёхмерный случай МПЛП с произвольной 
ориентацией проводников конечной длины [68]. 

Метод интегральных уравнений 

Метод моментов является частным случаем более общего метода инте-

гральных уравнений. Примером его применения для вычисления матриц пара-
метров МПЛП является метод, пригодный для МПЛП в многослойной диэлек-

трической среде, проводники которой могут быть поперечного сечения в виде 
произвольного многоугольника, а также бесконечно тонкими [69]. Новизна ме-

тода заключается в двух аспектах. Ядром интегрального уравнения является 
пространственная функция Грина слоистой среды. Точность решения повыша-

ется за счет применения базисных функций, которые точно моделируют сингу-
лярное поведение плотности заряда вблизи края проводника. В развитие ука-

занной работы представлен значительно улучшенный метод [70], позволяющий 
без потери точности или существенного увеличения машинного времени по 
сравнению с существующими методами обсчитывать межсоединения различ-

ных технологий с проводниками сложной формы, помещёнными в различные 
диэлектрические слои. 

Метод прямых 

Одним из эффективных методов, применяемых для вычисления парамет-

ров МПЛП, является метод прямых. Так, для многослойных планарных МПЛП 
использован полуаналитический метод прямых с неэквидистантной дискрети-

зацией [71], сходимость которого улучшается с применением экстраполяции 
Ричардсона [72]. 

Обращают на себя внимание разносторонние приложения и усовершенст-
вования метода прямых для структур с конечной толщиной металлизации [73], 
для конфигураций на анизотропной подложке [74], для прямых и искривлённых 

планарных МПЛП [75], для планарных СВЧ структур произвольной формы 
[76], для многослойной цилиндрической структуры в цилиндрических коорди-

натах при угловой дискретизации [77]. 

Методы конечных разностей, конечных элементов и граничных элементов  

Эти методы, в отличие от рассмотренных выше, являются наиболее общи-
ми методами решения различных прикладных граничных задач. Применение их 

для вычисления параметров МПЛП требует значительных затрат времени и па-
мяти компьютера для операций с матрицами большого размера, но допускает 

анализ самых различных и сложных конфигураций, что определяет их успеш-
ное использование в современных исследованиях. 

Так, например, в работе [78] разработан универсальный и мощный метод 
конечно-разностного решения для определения ёмкостей в системах близко 
расположенных параллельных проводников и представлены результаты  для 
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конфигураций, типичных для многоуровневых структур СБИС. Одной из разно-
видностей метода конечных разностей является метод схемных аналогий [79], 

предложенный для структур в многослойной среде с потерями. 
Для вычисления ёмкостной и индуктивной матриц МПЛП используют и 

метод конечных элементов [80]. Недостатки метода, связанные с необходимо-

стью искусственного окружения МПЛП идеально проводящим экраном, можно 
устранить с помощью получения асимптотического граничного условия высше-

го порядка, которое дает более точные результаты [81]. 
Для повышения точности и улучшения вычислительной эффективности 

вычисления матрицы ёмкостей МПЛП методом граничных элементов можно 
включить в базисные функции краевые сингулярности заряда и тока около уг-

лов поперечных сечений сигнальных линий [82], а также использовать волно-
вые преобразования [83]. Известен метод, объединяющий в себе метод момен-

тов для получения граничного интегрального уравнения решаемой задачи и ме-
тод граничных элементов для описания границ в сечении МПЛП [84]. Высокие 

вычислительные возможности предоставляет многополюсный ускоренный ме-
тод граничных элементов для вычисления ёмкости трёхмерных структур [85], 

распространённый на случай произвольной кусочно-постоянной диэлектриче-
ской среды [86]. В последней работе представлены результаты, показывающие, 
что метод точен, имеет приблизительно линейные вычислительные затраты при 

усложнении исследуемой структуры и может быть примерно на два порядка 
быстрее, чем стандартный метод граничных элементов, основанный на факто-

ризации матриц. 

Вычисление матрицы [L] 

Вычисление матрицы [L] для МПЛП требует, в общем случае, решения 
магнитостатической задачи. Однако, в статическом приближении для двумерно-

го случая без потерь вычисление матрицы [L] возможно через матрицу [C], по-
лученную в результате решения соответствующей электростатической задачи. 

Матрица [L] равна произведению магнитной и диэлектрической проницаемо-
стей свободного пространства, умноженному на обращённую матрицу [C], ко-

торая вычислена для случая, когда та же геометрия проводников МПЛП поме-
щена в свободное пространство [65]. Аналогично можно вычислить матрицу [L] 
и для более общего случая диэлектриков с различной магнитной проницаемо-

стью [87]. Для этого вычисляется матрица [C] для той же геометрии проводни-
ков, но с диэлектрической проницаемостью каждого слоя, заменённой величи-

ной обратной его магнитной проницаемости [70]. Подобным же способом вы-
числяется матрица [L] для МПЛП в наиболее общей среде с диэлектрической и 

магнитной анизотропией и потерями [51]. 
Что касается трёхмерного случая, то таким же образом получают прибли-

жённые матрицы [L] и для конфигураций МПЛП, плавно изменяющихся вдоль 
по длине, вычисляя матрицы [C] и [L] в ряде сечений вдоль по длине отрезка 

МПЛП. Этот же подход применим, в первом приближении, и для сильно выра-
женных нерегулярностей вдоль отрезка МПЛП, однако пригоден лишь для гру-

бых оценок. 
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Следует отметить, что в любом случае подход, когда матрица [L] вычисля-
ется через инверсию матрицы [С] строго справедлив только в статическом при-

ближении, полагающем отсутствие потерь. Возможна его применимость и в 
квазистатическом приближении, допускающем небольшие потери в среде и в 
проводниках, однако, нужно помнить, что с ростом потерь границы применимо-

сти квазистатического приближения сужаются. Оценка этих границ при нали-
чии потерь в среде с диэлектрической и магнитной анизотропией проведена в 

работе [51]. Что касается случая с потерями в проводниках, то подход, когда 
матрица [L] вычисляется через инверсию матрицы [С] и полагается частотно -

независимой, является только приближённым [88]. Во-первых, он не рассмат-
ривает магнитную энергию, запасаемую внутри проводников, которая может 

быть значительной в низкочастотной части спектра. Во-вторых, он даёт распре-
деление тока неточное на низких частотах, поскольку полагает сильно выра-

женными эффект близости и краевые эффекты, что в реальности имеет место 
лишь на более высоких частотах. Тогда как не учет небольшой по величине 

внутренней индуктивности проводников, нелинейно зависящей от частоты, мо-
жет привести к большим ошибкам при оценке перекрёстных помех и спада 

фронта импульсных сигналов, распространяющихся в МПЛП [89]. 

Потери в МПЛП 

Общеизвестным допущением, справедливым во многих случаях и значи-

тельно упрощающим анализ линий передачи, является допущение об отсутст-
вии в них потерь. Возможно, поэтому оценке потерь столь сложного объекта 

моделирования, как МПЛП посвящено довольно мало работ. Рассмотрим неко-
торые из них, касающиеся численной оценки потерь в МПЛП. 

В этапной работе [90], в отличие от прежних работ, в которых моделирова-
лись потери лишь в одномодовых линиях передачи конкретных конфигураций, 

впервые предложено гораздо более общее решение, пригодное для вычисления 
потерь в МПЛП с проводниками произвольных поперечных сечений в много-

слойной диэлектрической среде и применимое к среде с многочисленными ди-
электриками другой формы. Матрица проводимости [G] найдена методом мо-

ментов, как в случае без потерь, рассмотренном в [65], с той лишь разницей, что 
реальные диэлектрические постоянные заменяются комплексными, учитываю-
щими потери диэлектриков. (Необходимо заметить, что матрицы [C] и [G] мо-

гут зависеть от частоты, и неучёт даже небольшой частотной зависимости отно-
сительной диэлектрической проницаемости, а особенно, потерь диэлектриков, 

может привести к большим ошибкам при оценке перекрёстных помех и спада 
фронта [89]). Для вычисления матрицы сопротивлений [R] с учётом потерь в 

нижней плоскости земли в [90] применено развитие метода возмущений, тре-
бующее нахождения мод МПЛП из решения задачи собственных значений, а за-

тем постоянных затухания всех мод. В предлагаемом решении для металличе-
ских поверхностей МПЛП применяется аппроксимация поверхностным сопро-

тивлением проводника. Такой подход в спектральной области делает возмож-
ным квазистатический анализ линий с потерями в проводниках для режимов, 

как со слабым, так и сильным скин-эффектом, с многослойными изотропными и 
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анизотропными подложками, в том числе полупроводниковыми и/или магнит-
ными [91]. 

Однако точный учёт частотной зависимости потерь в проводниках линий 
передачи требует моделирования скин-эффекта и эффекта близости проводни-
ков друг к другу, которое, в свою очередь, делает необходимым сложное вычис-

ление распределения тока по поперечному сечению проводников. Для точного 
учёта частотной зависимости потерь в проводниках МПЛП предложено исполь-

зовать интегральное уравнение по поверхности проводников [88], позволяющее 
получить матрицы [R] и [L] с учётом скин-эффекта [92]. Точное определение 

потерь из-за скин-эффекта существенно зависит и от моделирования поверхно-
стного заряда в проводниках МПЛП [70]. Известно применение метода возму-

щённого статического приближения для исследования точного распределения 
тока и постоянных распространения МПЛП с учётом скин-эффекта и эффекта 

близости [93]. 

Основные результаты раздела 

Проведённый обзор методов вычисления параметров МПЛП и анализ пуб-
ликаций показывают, что теоретическая разработка методов развивается очень 

интенсивно и в самом широком плане, как по числу различных методов, так и 
по совершенствованию их функциональных и вычислительных возможностей. 
Однако обращают на себя внимание и некоторые недостаточно полно отражён-

ные в литературе вопросы. 
Если в конкретной публикации, как правило, чётко показываются виды 

конфигураций, обрабатываемых методом, и ясно представляются достоинства 
метода, то обычно ничего не говорится о недостатках метода, которые, как пра-

вило, указываются лишь авторами не скоро появляющихся последующих работ, 
посвящённых совершенствованию данного метода. К сожалению, такая ситуа-

ция существенно затрудняет правильный выбор современных методов для их 
применения в целях моделирования. 

В редких работах представлены алгоритмы, доведённые до окончательных 
формул, готовых для программной реализации. Практически отсутствуют рабо-

ты, в которых опубликованы готовые и проверенные программы. Известна [44] 
программа вычисления методом интегральных уравнений без учёта потерь мат-
риц ёмкостных коэффициентов и матрицы рассеяния для отрезков нескольких 

параллельных полосок нулевой толщины на диэлектрической подложке с одной, 
двумя общими плоскостями или без них. Матрицы [L],[C],[R],[G] широкого 

класса многопроводных линий в многослойном диэлектрике вычисляются ме-
тодом моментов [94]. 

Очень мало работ посвящено анализу нескольких методов и сравнительной 
оценке их возможностей. К ним относится работа [95], в которой обстоятельно 

анализируются теоретические основы и представляются алгоритмы трёх раз-
ных методов: вариационного метода, метода функций Грина и метода моментов. 

Один из важных выводов, следующих из этой работы, заключается в том, что 
каждый метод имеет свою нишу, т.е. является максимально эффективным для 

определённых случаев. Между тем, отсутствуют сообщения о свободно доступ-
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ных комплексах программ, реализующих несколько методов, позволяющих эф-
фективное и точное вычисление параметров межсоединений определённого ви-

да. 
Таким образом, можно констатировать, что вопросы разработки алгорит-

мов и создания на их основе комплексов программ для эффективного вычисле-

ния параметров межсоединений различной степени сложности несколькими ме-
тодами, исследованы недостаточно полно.  

2.2 Выбор методов вычисления 

Для эффективного вычисления электрических параметров межсоединений, 

прежде всего, необходимо правильно выбрать методы вычисления. Критерии 
выбора обычно зависят от многих факторов, но главным из них, является ис-

ходная конфигурация межсоединений.  
В случае упрощённого анализа каждый сигнальный проводник межсоеди-

нения считают полоской бесконечно малой толщины. При более строгом подхо-
де необходим учёт конечной толщины полоски, поскольку с уплотнением меж-

соединений толщина полоски становится сравнимой с её шириной. В общем 
случае, поперечное сечение полоски принято считать прямоугольником. Попе-

речное сечение реальной полоски отличается от прямоугольного и представляет 
собой трапецию из-за особенностей травления фольги или произвольную фигу-
ру после нанесения на полоску покрытия. Это существенно влияет на электри-

ческие параметры межсоединений [96]. Выбор особо тонкой фольги для межсо-
единений способен привести к заметному влиянию на поперечное сечение про-

водника любых неровностей и даже шероховатостей фольги, создаваемой для 
лучшей адгезии к подложке [97]. Поэтому, для вычисления параметров желате-

лен метод, пригодный для проводников с поперечным сечением произвольной 
формы. 

В зависимости от числа проводников (не считая опорного) обычно рас-
сматриваются: одиночный проводник (характеристики одиночной линии), два 

проводника (учёт взаимовлияний в паре связанных линий) и произвольное чис-
ло проводников (строгий учёт взаимовлияний всех проводников в МПЛП). В 

общем случае, размеры поперечного сечения для разных сигнальных проводни-
ков не одинаковы. 

На выбор методов вычисления параметров влияет также расположение 

сигнальных проводников. Наиболее простым для анализа является планарное 
расположение. Однако возможно расположение параллельных проводников на 

разных сигнальных слоях, а значит, на разном расстоянии от опорного провод-
ника. Поэтому, желателен метод, допускающий произвольное расположение 

проводников относительно опорного и друг друга.  
Диэлектрическое заполнение межсоединений может состоять из несколь-

ких слоёв диэлектриков, в том числе с разной диэлектрической проницаемо-
стью. Защитные и вспомогательные адгезионные диэлектрические слои ещё бо-

лее увеличивают число диэлектрических слоёв. Строгий учёт реальной конфи-
гурации межсоединений требует учёта кривизны границ раздела диэлектриков 

[98]. 
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Необходимо учесть особенности и опорного проводника межсоединений. 
Часто его полагают бесконечно протяжённой плоскостью бесконечно малой 

толщины. Однако в ряде случаев такая идеализация некорректна.  Поэтому, не-
обходим учёт влияния конечной протяжённости и толщины опорной плоскости 
МПЛП [99]. Кроме того, следует учесть влияние отверстий в плоскости и влия-

ние опорного проводника, выполненного в виде сетки. Такой анализ довольно 
сложен, но актуален. По этому поводу следует выделить работу [100], в которой 

рассмотрены параметры одиночной микрополосковой линии передачи с опор-
ным проводником в виде сетки с различной ориентацией ячеек относительно 

сигнальной полоски, и работу [101] для пары связанных полосковых линий. На 
определённых участках межсоединений шины земли и питания могут выпол-

нять роль второй плоскости земли для сигнальных линий. 
Таким образом, даже для двухмерного случая вычисления параметров раз-

личных видов межсоединений платы необходим достаточно общий и универ-
сальный метод. Требования к методу становятся ещё более строгими, если не-

обходимо вычисление параметров межсоединений для трёхмерного случая, на-
пример, для оценки неоднородностей, создаваемых короткими отрезками, изги-

бами, переходными отверстиями или перекрестьями межсоединений. 
Однако при способности универсальных методов обрабатывать самый ши-

рокий класс межсоединений они обладают низкой скоростью вычисления срав-

нительно простых конфигураций. Более простые методы, обрабатывающие уз-
кий круг конфигураций, как правило, работают значительно быстрее универ-

сальных методов, обрабатывающих те же конфигурации. В частности, чем 

бо

льшая часть алгоритма реализована в аналитическом виде, тем больше его 

вычислительная эффективность в большинстве случаев. Известен подход к вы-

числению параметров межсоединений, основанный на использовании результа-
тов вычислений, полученных точными численными методами, когда точные за-

висимости аппроксимируются аналитическими выражениями. Это позволяет 
существенно сократить время вычисления, успешно использовать полученные 
формулы для оценки характеристик межсоединений в определённом диапазоне 

параметров и даже получить формулы для синтеза параметров. Отметим, что 
этот поход стал прототипом идеи создания нейронных моделей, широко приме-

няемой в настоящее время, в том числе и для вычисления матриц параметров 
межсоединений [102]. 

Учитывая сказанное выше и обзор методов, выбор автора пал на три мето-
да, совместная реализация которых даёт комплекс программ для эффективного 

вычислительного моделирования широкого класса межсоединений. Это метод 
аппроксимации данных, вариационный метод и метод моментов. Выбор именно 

этих методов определяется рядом их достоинств, совокупность которых успеш-
но дополняет друг друга.  

Так, метод аппроксимации данных отличается, прежде всего, аналитиче-
скими формулами для решения задач анализа и даже синтеза. Очень перспек-

тивна возможность его применения, если требуется высокая скорость вычисле-
ний, к любым другим данным, заранее полученным точными методами.  
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Вариационный метод уникален тем, что позволяет осуществить оценку как 
верхней, так и нижней границ искомых параметров, позволяя тем самым полу-

чить заданную точность вычисления. Активно разрабатываемые в последние 
годы приложения вариационного метода к всё более сложным конфигурациям 
линий делают его применимым к широкому классу межсоединений. 

Наконец, метод моментов широко известен своей отработанностью и при-
менимостью к межсоединениям с произвольной формой поперечного сечения. 

Метод даёт довольно высокую скорость вычислений при относительно невысо-
ких требованиях к ресурсам компьютера. 

В диссертационной работе [103] автором подробно рассмотрены все три 
перечисленных метода: представлены алгоритмы с готовыми для программной 

реализации формулами, выполнена оценка точности результатов вычислений 
посредством их сравнения с опубликованными в литературе данными для раз-

личных конфигураций и параметров линий, приведены варианты разработан-
ных программ для всех трёх методов. В частности, показана реальная примени-

мость метода моментов для анализа широкого круга двумерных конфигураций. 
Кроме того отмечена известная из литературы возможность его развития и для 

трёхмерных конфигураций, а также для получения матрицы проводимостей [G], 
учитывающей потери в диэлектриках. Наконец, известно очень широкое приме-
нение метода моментов не только для квазистатического, но и для электродина-

мического анализа. Поэтому особое внимание автора, в плане приложения сил к 
дальнейшему совершенствованию методов вычисления параметров межсоеди-

нений, привлёк именно метод моментов.  

2.3 Метод моментов 

Одной из трудностей, с которыми сталкивается исследователь при анализе 
работ, посвящённых вычислению параметров систем проводников и диэлектри-

ков, является необходимость глубокого понимания теоретической подоплёки 
рассматриваемых алгоритмов и их взаимосвязей при разнообразной терминоло-

гии, используемой разными авторами. При рассмотрении метода моментов ука-
занная проблема становится особенно острой.  

Наиболее действенным подспорьем в преодолении этих трудностей являет-
ся знакомство с работами опытных авторов, стоящих у истоков этих методов 
или творчески развивающих их для конкретных приложений. Весьма полезна 

для этого небольшая статья [104]. В ней приводится краткая история развития 
математических методов, связанных с методом моментов и используемых для 

вычисления электромагнитного поля, затем, даётся краткое описание общей 
теории с акцентом на различные точки зрения, которые приводят к разным на-

званиям этого метода, а также показываются его взаимосвязи с другими мето-
дами. Важную роль в понимании автором деталей приложения метода моментов 

к вычислению матриц параметров сыграла крупная работа [95]. Поэтому наи-
более подходящим для единого изложения новых моделей, разработанных авто-

ром и представленных далее в данном разделе, представляется подход именно 
этой работы. Общее достоинство всех новых моделей – вычисление элементов 

матрицы СЛАУ по точным аналитическим формулам. 
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Вычисление ёмкостной матрицы двумерной системы проводников, с гра-
ницами проводник-диэлектрик произвольной ориентации, в многослойной ди-

электрической среде (когда существуют границы диэлектрик-диэлектрик орто-
гональные только оси Y) над идеально проводящей плоскостью [236] распро-
странено на случаи, когда существуют границы диэлектрик-диэлектрик: ортого-

нальные только оси Y и оси X; произвольной ориентации. Кроме того, отдельно 
получена модель для частного случая системы, в которой могут быть границы 

раздела (и проводник-диэлектрик, и диэлектрик-диэлектрик) только ортого-
нальные оси Y или оси X. 

Вычисление ёмкостной матрицы трёхмерной системы проводников и ди-
электриков с границами прямоугольной формы, имеющими только ортогональ-

ную ориентацию, причём границы проводник-диэлектрик имеют любую орто-
гональную ориентацию (ортогонально X, ортогонально Y, ортогонально Z), а 

границы диэлектрик-диэлектрик – только ортогонально Y (т.е. диэлектрическая 
среда может быть только слоистой, причём только в плоскости XZ) [95], рас-

пространено на случай когда допустима любая ортогональная ориентация гра-
ниц диэлектрик-диэлектрик (т.е. диэлектрическая среда может быть слоистой в 

любой плоскости, а также не только слоистой, но и с произвольной сложностью 
ортогональных границ диэлектрик-диэлектрик). 

2.3.1 Теоретическая основа 

Как уже отмечалось, задача электрического моделирования системы меж-
соединений произвольной сложности сводится к решению уравнений Максвел-

ла, зависящих от времени и от трёх координат. Однако реализация такого под-
хода на практике часто становится нереальной из-за крайне высоких требова-

ний к ресурсам компьютера, поэтому прибегают к различным упрощениям, 
справедливым при определённых условиях. В рассматриваемом ниже методе 

применяется ТЕМ аппроксимация, которая сводит уравнения Максвелла к част-
ному случаю эллиптического дифференциального уравнения с частными произ-

водными, известному как уравнение Пуассона/Лапласа (полагается, что все за-
ряды и токи сосредоточены на поверхности проводников, как в случае беско-

нечной проводимости проводников) с соответствующими граничными усло-
виями. В операторной форме это уравнение имеет вид 

L(r) = (r), где L = –
2
, (2.1) 

где (r) – электростатический потенциал в точке r, а (r) – плотность заряда в 

точке r. Диэлектрическая проницаемость  полагается изотропной и константой. 

Поскольку, в общем, полагаются известными граничные условия по при-

ложенному напряжению, а не по плотности заряда, уравнение (2.1) записывает-
ся в виде 

(r) = L
–1

 (r), где L
–1

 =  d)r|r(G , (2.2) 

где )r|r(G   – соответствующая функция Грина, а d – дифференциал, завися-

щий от размерности задачи. 

В пределе для проводников с бесконечной проводимостью все заряды 
можно полагать сосредоточенными на поверхности проводников, поэтому объ-



 28 

ёмную плотность заряда (r) можно заменить поверхностной плотностью заря-

да (r). Для решения интегрального уравнения (2.2) формируется соответст-

вующее скалярное произведение 

   dd)r(w)r()r|r(G)r(w),r( , (2.3) 

где w(r) – весовая функция, которая при использовании согласования по точкам 

с помощью дельта функций Дирака, имеет вид w(r)=(x–xm)(y–ym)(z–zm) для 

трёхмерной задачи и w(r)=(x–xm)(y–ym) для двумерной задачи (когда система 

бесконечна в направлении z). Подстановка дельта функций вместо весовой 

функции в уравнение (2.3) представляет в следующем виде двумерную и трёх-
мерную задачи, соответственно, 

ydxd)y,x|y,x(G)y,x()y,x( mmDmm
   ; 

.zdydxd)z,y,x|z,y,x(G)z,y,x()z,y,x(
D mmmmmm

   

 

Трёхмерная задача 

Рассмотрим задачу вычисления ёмкостной матрицы системы МПЛП ко-

нечной длины Z в многослойной диэлектрической среде, пример которой пока-
зан на рис. 2.1. 

 

Рис. 2.1. Пример трёхмерной конфигурации  
(сверху вниз: проводник, диэлектрик, опорный проводник) 

Для трёхмерной задачи ij-й элемент искомой ёмкостной матрицы равен 
свободному заряду на i-м проводнике, когда j-й проводник имеет потенциал 

один вольт, а все остальные – ноль вольт. В свою очередь, свободный заряд на 
проводнике равен интегралу свободного заряда единицы площади по всей по-

верхности этого проводника.  
Согласно подходу, предложенному в работе [105], полагается, что общий 

заряд расположен на границах проводник-диэлектрик и на границах диэлек-

трик-диэлектрик. Заряд на границах проводник-диэлектрик состоит из свобод-
ного заряда и поляризационного заряда, а заряд на границах диэлектрик-

диэлектрик состоит только из поляризационного заряда. Обозначим плотность 

этого заряда, расположенного на границах, за (r), где r – вектор координат по-

ложения границ в ортогональной системе координат (x, y, z). Допустим, что над 

всеми границами произведена дискретизация, суть которой будет показана ни-
же. Пусть в результате дискретизации получилось всего N элементов, причём 
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Nc элементов на Jc границах проводник-диэлектрик и Nd элементов на Jd гра-
ницах диэлектрик-диэлектрик, так что J=Jc+Jd и N=Nc+Nd.  

Потенциал (r) в любой точке r над плоскостью земли создаётся совокуп-

ностью зарядов, расположенных в точках r на всех границах jS , и образов этих 

зарядов относительно бесконечной плоскости (если она есть), расположенных в 

точках r̂ . 
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где jS – площадь поверхности j-й границы; daj – дифференциальный элемент 

площади в точке r на jS ; 
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  (2.5) 

– функция Грина, где коэффициент iflg, введённый для записи обоих случаев в 
одном уравнении, здесь и далее равен единице, если есть бесконечная плос-

кость и равен нулю, если её нет. 
Взятый с минусом градиент потенциала даёт вектор напряжённости элек-

трического поля 

E(r) = –(r). (2.6) 

Подставляя (2.4) в (2.6) и полагая, что точка r не находится ни на одной из гра-

ниц { jS }, так что оператор  можно внести под знак интеграла, получаем  
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Когда точка r находится на границе Si, i=1…J, предел выражения (2.7) сво-

дится к 
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где n – здесь и далее, единичный вектор, нормальный к S i в точке r; E
+
 и E

–
– 

здесь и далее, векторы напряжённости электрического поля, соответственно, на 

положительной (к которой указывает n) и отрицательной (от которой указывает 
n) сторонах Si. 

Потенциал на каждой границе проводник-диэлектрик полагается постоян-
ным (устанавливается одному вольту или нулю согласно граничным условиям). 

Обозначая потенциал на i-й границе проводник-диэлектрик за Vi, для r на Si, 
i=1…Jc, получаем 

(r) = Vi . (2.10) 

Подстановка (2.4) в (2.10) даёт для r на Si, i=1…Jc, систему уравнений, соответ-

ствующих граничным условиям на границах проводник-диэлектрик 
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Поскольку на каждой границе диэлектрик-диэлектрик нормальная состав-

ляющая вектора электрического смещения D(r), равного произведению диэлек-
трической проницаемости и вектора напряжённости электрического поля, явля-

ется непрерывной, то для r на Si, i=(Jc+1)…J, получаем 

n)r(En)r(E ii 
 , (2.12) 

где i  и i – диэлектрические проницаемости, соответственно, на положитель-

ной и отрицательной сторонах Si. Подстановка (2.9) в (2.12), после деления обе-

их частей уравнения на (   ii ), даёт систему уравнений, соответствующих 

граничным условиям на границах диэлектрик-диэлектрик для r на Si, 
i=(Jc+1)…J, 
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. (2.13) 

Уравнения (2.11) и (2.13) являются системой J интегральных уравнений для не-

известной плотности общего заряда (r), расположенного на участках jS , 

j=1…J.  

Теперь, поскольку для i-го участка проводника можно записать 

n)r(E)r( 0 , (2.14) 

n)r(E)r()r(f  , (2.15) 

где E(r) – вектор напряжённости электрического поля снаружи участка; n – еди-

ничный вектор, нормальный к S i в точке r; (r) – диэлектрическая проницае-

мость снаружи участка; f (r) – свободный заряд на единице площади провод-
ника, то из уравнений (2.14) и (2.15) получаем 

)r(
)r(
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 . (2.16) 

Наконец, из определения элемента ёмкостной матрицы получаем 

 





iS i
)j(

0

ij da)r(
)r(
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где индекс i относится к проводнику, по поверхности которого производится 

интегрирование, а индекс j над плотностью заряда означает распределение 
плотности заряда, когда j-й проводник находился под потенциалом одного воль-

та, а все остальные – под потенциалом нуля. 

Решение уравнений (2.11) и (2.13) для (r) ищется методом моментов в ви-

де 
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где {Pn(r), n=1…N} – функции разложения, такие что 
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{n, n=1…N} – искомые константы. По существу, выбирается точка с номером 
m, такая, что в этой точке 

Pm=1; Pn=0, n=1…(m–1), (m+1)…N,  

а m является постоянным множителем, определяющим плотность заряда на 

площадке с центром в этой точке m. 

Подставляя (2.18) в (2.11) и задавая r=rm для m=1…Nc, получаем 





N

1n

inmn VS , m=1…Nc, (2.19) 

где индекс i обозначает, что каждый элемент дискретизации, принадлежащий 

проводнику i, находится под потенциалом, необходимым для определения ёмко-
стной матрицы.  

Подставляя (2.18) в (2.13) и задавая r=rm для m=(Nс+1)…N, получаем 
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nmn 0S , m=(Nс+1)…N. (2.20) 

Вычисление элементов Smn из систем уравнений (2.19) и (2.20) будет под-

робно рассмотрено в следующих разделах. Сейчас же, отметим, что в случае от-
сутствия бесконечной плоскости, не гарантируется равенство нулю общего сво-
бодного заряда всей системы. Поэтому, к системе N уравнений определяемых 

(2.19) и (2.20) должно быть добавлено ограничение, что сумма свободных заря-
дов должна быть равна нулю. В работе [95] это предлагается сделать с помо-

щью системы уравнений 
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где n – диэлектрическая проницаемость около n-го элемента дискретизации 

проводник-диэлектрик и an – площадь этого элемента. С помощью множителей 

Лагранжа  эта система приводится к виду 
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давая систему N+1 уравнений с N+1 неизвестными. Коэффициенты дополни-
тельных уравнений, необходимых для трёхмерного случая без бесконечной 
плоскости земли, вычисляются по формулам 

nn

n
1nN

S2

a
S  , n=1…N1; (2.21) 

nnn1N aS  , n=1…N1. (2.22) 

Таким образом, собранные воедино элементы Smn дают квадратную матри-

цу S, связывающую плотности заряда элементов дискретизации на проводниках 

и диэлектрических границах, составляющих вектор , с потенциалами этих 

элементов, составляющих вектор V, и задача окончательно представляется в 

виде матричного уравнения 
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S  = V. (2.23) 

Оно решается Ncond раз (Ncond – число проводников в системе, не считая 

опорного), причём в i-м решении, потенциал проводника Vi, i=1…Ncond, равен 
единице, а потенциал всех остальных проводников равен нулю. 

Двумерная задача 

Рассмотрим систему МПЛП в многослойной диэлектрической среде, пока-

занную на рис. 2.2. Система однородна и бесконечна в направлении Z перпен-
дикулярном странице, а её поперечное сечение лежит в XY плоскости страни-

цы. Необходимо определить погонную ёмкостную матрицу системы.  

 

 

Рис. 2.2. Поперечное сечение двумерной системы МПЛП 

Для двумерной задачи ij-й элемент искомой ёмкостной матрицы равен сво-
бодному заряду единицы длины поверхности i-го проводника, когда j-й провод-

ник имеет потенциал один вольт, а все остальные проводники имеют потенциал 
ноль вольт. В свою очередь, свободный заряд единицы длины поверхности про-
водника равен интегралу свободного заряда единицы площади по пересечению 

поверхности этого проводника с плоскостью XY. 
Подход полностью аналогичен подходу, описанному для трёхмерной зада-

чи. Отличия состоят в следующем. В формуле (2.4) для потенциала и в формуле 
(2.7) для напряжённости электрического поля интегрирование по поверхности 

заменяется интегрированием по линии. Функции Грина в формуле (2.4) и её 
производные в формуле (2.7) становятся следующими 

 r̂rlniflgrrln
2

1
)r|r(G  ; (2.24) 

22
r̂r2

r̂r
iflg

rr2

rr
)r|r(H









 . (2.25) 

Как и в трёхмерной задаче, уравнения (2.11) и (2.13) образуют систему J 

интегральных уравнений для плотности заряда (r), которая будет решена для 

двумерной задачи с уменьшенной размерностью интегрирования и соответст-
вующей подстановкой двумерных функций (2.24)–(2.25). Метод решения этой 

двумерной задачи методом моментов идентичен описанному выше для трёх-
мерной задачи. 

2.3.2 Дискретизация границ 

Для решения интегральных уравнений (2.11) и (2.13) относительно плот-

ности распределения заряда все границы проводник-диэлектрик и границы ди-
электрик-диэлектрик аппроксимируются элементами дискретизации, а именно, 
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отрезками прямых линий (подынтервалами) для двумерной задачи и участками 
поверхности (подплощадками) для трёхмерной задачи. Отметим, что эти урав-

нения записаны в самом общем виде, позволяющем произвольную ориентацию 
подынтервалов и подплощадок обоих видов, а значит, произвольные попереч-
ные сечения проводников и границ раздела диэлектриков для двумерной задачи 

и произвольные проводники и границы раздела диэлектриков для трёхмерной 
задачи. Для этого самого общего случая вычисление интегралов для определе-

ния элементов Smn результирующей матрицы можно выполнить только числен-
но, тогда как различные частные случаи ориентации элементов дискретизации 

позволяют аналитическое вычисление некоторых или даже всех интегралов. 
Рассмотрим сначала более простую задачу двумерной дискретизации, а затем – 

трёхмерной. 

Двумерная дискретизация для границ произвольной ориентации 

Пусть в поперечном сечении системы все границы имеют произвольную 
ориентацию. Для дискретизации такой конфигурации все границы кусочно-

линейно делятся на подынтервалы, каждый из которых характеризуется вели-
чинами, значения которых приводятся ниже и поясняются на рис. 2.3. 

xn– X координата центра подынтервала n. 
yn– Y координата центра подынтервала n. 
dn– длина подынтервала n. 

n–угол, образуемый подынтервалом n с положительным направлением оси 

координат X. 

n– диэлектрическая проницаемость около n-го подынтервала проводник-

диэлектрик. 
n  и n – (далее используются только с индексом m) диэлектрические про-

ницаемости, соответственно, на положительной (к которой указывает nn) и от-
рицательной (от которой указывает nn) сторонах n-го подынтервала диэлектрик-

диэлектрик, где nn– (далее используется только с индексом m) единичный век-
тор, проведённый нормально от центра n-го подынтервала. 

Примеры значений этих параметров показаны в рамках на рис . 2.3. 
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Рис. 2.3. Схема двумерной дискретизации 

Центру подынтервала n соответствует вектор nr  (далее используется толь-

ко с индексом m), определяемый как 

nnn yyxxr  , (2.26) 

где x и y  – единичные векторы в направлениях X и Y, соответственно. Анало-

гично, вектор nr  подынтервала, по которому ведётся интегрирование, и вектор 

nr̂  его образа относительно бесконечной плоскости определяются как 

nnn yyxxr  ; (2.27) 

nnn yyxxr̂  , (2.28) 

где 

)cos(txx nnn  ; (2.29) 

)sin(tyy nnn  , (2.30) 

где t текущее расстояние от центра (xn, yn) подынтервала вдоль этого подынтер-
вала. Написанное выше можно рассматривать как переход (только при интегри-

ровании по каждому подынтервалу) к полярной системе координат с радиусом t 

и углом  с центром координат в центре (xn, yn) этого подынтервала. В результа-

те, исходное интегрирование по двум декартовым координатам для текущей 

точки и её образа сводится к интегрированию по одной переменной t (поскольку 

угол =n=const для выбранного подынтервала). 

Порядок дискретизации таков. Сначала дискретизируются границы про-
водник-диэлектрик и полученным подынтервалам проводник-диэлектрик при-

сваиваются номера с 1 по Nс. Если есть бесконечная плоскость, то она не дис-
кретизируется, поскольку её влияние учтено в соответствующей функции Гри-

на. Если есть вторая бесконечная плоскость, то она ограничивается в точке, 
достаточно удалённой от проводников, дискретизируется как обычный провод-

ник и полагается всегда под нулевым потенциалом. Если есть другие проводни-
ки, которые всегда находятся под нулевым потенциалом, то все они дискретизи-

руются как обычные проводники. Затем, дискретизируются границы диэлек-
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трик-диэлектрик, и полученным подынтервалам диэлектрик-диэлектрик при-
сваиваются номера с Nс+1 по N.  

Рассмотрим вычисление коэффициентов Smn для двумерной задачи.  
Для строк матрицы S с номерами m=1…Nс, соответствующими подынтер-

валам проводник-диэлектрик, элементы Smn из уравнения (2.19) с учётом (2.11) с 

(2.24) вычисляются по формуле 
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Для строк матрицы S с номерами m=(Nc+1)…N, соответствующими по-

дынтервалам диэлектрик-диэлектрик, элементы Smn из уравнения (2.20) с учё-
том (2.13) с (2.25) вычисляются по формулам 
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Следующим шагом является подстановка формул (2.26)–(2.30) в (2.31)–
(2.37), которая будет рассмотрена ниже отдельно для подынтервалов проводник-

диэлектрик и диэлектрик-диэлектрик. 

Подынтервалы проводник-диэлектрик 

Уравнение (2.31) для подынтервалов проводник-диэлектрик не изменяется, 
а (2.32) и (2.33) после подстановки формул (2.26)–(2.30) принимают вид 
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Пара громоздких подлогарифмических выражений, важных для после-
дующего анализа, после долгих преобразований приводится к виду удобному 

для интегрирования 
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1
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(2.38) 
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где 

)cos()yy()sin()xx(a nnmnnm1  ; 

(2.39) 
)sin()yy()cos()xx(b nnmnnm1  ; 

)cos()yy()sin()xx(a nnmnnm2  ; 

)sin()yy()cos()xx(b nnmnnm2  , 

позволяя привести (2.31) после преобразований к виду 
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Данный интеграл можно взять аналитически по формуле 1.6.7.3 [106], получив 
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Как видно, получение окончательных формул для вычисления элементов 

Smn для строк, соответствующих подынтервалам проводник-диэлектрик, пока не 
касалось ориентации подынтервалов диэлектрик-диэлектрик. Однако для полу-

чения окончательных формул для вычисления элементов Smn для строк, соот-
ветствующих подынтервалам диэлектрик-диэлектрик, их ориентация весьма 

существенна. Поэтому далее, для ясности получения окончательных формул, 
рассмотрим в порядке нарастания сложности конфигурации три случая, когда 

есть подынтервалы диэлектрик-диэлектрик: 
только ортогональные оси Y; 

только ортогональные оси X и ортогональные оси Y; 
произвольной ориентации. 
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Подынтервалы диэлектрик-диэлектрик ортогональные оси Y 

Пусть подынтервалы проводник-диэлектрик имеют произвольную ориен-
тацию, а все подынтервалы диэлектрик-диэлектрик параллельны оси координат 

Y. Тогда формулы (2.34) и (2.35) не изменятся, а (2.36) и (2.37) (с учётом замены 

nm на y ) примут вид 
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давая после подстановки формул (2.26)–(2.30) 
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а после преобразований с учётом (2.38) 

  ;)b,a(F)sin()b,a(F)sin(byyI 223n222n2nmmn   (2.41) 

  ,)b,a(F)sin()b,a(F)sin(byyÎ 113n112n1nmmn   (2.42) 

где a1,b1,a2,b2 определяются по (2.39), а 
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можно взять аналитически, получив окончательно 
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Подынтервалы диэлектрик-диэлектрик ортогональные оси X 

Пусть подынтервалы проводник-диэлектрик, как и прежде, имеют произ-
вольную ориентацию, а кроме подынтервалов диэлектрик-диэлектрик ортого-

нальных оси координат Y, есть подынтервалы диэлектрик-диэлектрик ортого-
нальные оси X. Тогда сначала дискретизируются и последовательно нумеруют-

ся подынтервалы проводник-диэлектрик (номер последнего – Nс), затем – по-
дынтервалы диэлектрик-диэлектрик ортогональные Y (номер последнего – 

NdY), а затем – подынтервалы диэлектрик-диэлектрик ортогональные X (номер 
последнего – N). 
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Для подынтервалов диэлектрик-диэлектрик ортогональных оси X формулы 
(2.34) и (2.35) не изменятся, а (2.36) и (2.37) (с учётом замены nm на x) примут 

вид 
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давая после подстановки формул (2.26)–(2.30) 
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а после преобразований, с учётом (2.38) 

  ;)b,a(F)cos()b,a(F)cos(bxxI 223n222n2nmmn   (2.46) 

  ,)b,a(F)cos()b,a(F)cos(bxxÎ 113n112n2nmmn   (2.47) 

где a1,b1,a2,b2 определяются по (2.39), а F2(a,b) и F3(a,b) по (2.43)–(2.45). 
В заключение подчеркнём, что в этом случае, в отличие от предыдущего, 

по полученным в предыдущем разделе формулам для подынтервалов диэлек-
трик-диэлектрик ортогональных оси Y вычисляются не все строки матрицы S с 
номерами m=(Nc+1)…N, а только строки с номерами m=(Nc+1)…NdY. Осталь-

ные же строки матрицы S, с номерами m=(NdY+1)…N, вычисляются по полу-
ченным в данном разделе формулам для подынтервалов диэлектрик-диэлектрик 

ортогональных оси X. 

Подынтервалы диэлектрик-диэлектрик произвольной ориентации 

Рассмотрим случай, когда границы диэлектрик-диэлектрик имеют произ-
вольную ориентацию. Тогда дискретизируются и последовательно нумеруются 

Nc подынтервалов проводник-диэлектрик, затем – все остальные подынтервалы 
диэлектрик-диэлектрик.  

Для подынтервалов диэлектрик-диэлектрик произвольной ориентации 
формулы (2.34) и (2.35) не изменятся, а (2.36) и (2.37) (с учётом замены nm на 

sin(m)x–cos(m)y), примут вид 
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давая после раскрытия скобок 
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откуда ясно видно, что интегралы первого и второго слагаемых уже проанали-
зированы в двух предыдущих разделах, соответственно, т.е. 

Y
mnm

X
mnmmn I)cos(I)sin(I   ,  

Y
mnm

X
mnmmn Î)cos(Î)sin(Î   ,  

где X
mnI , X

mnÎ , Y
mnI , Y

mnÎ  вычисляются по формулам (2.41), (2.42), (2.46), (2.47), 

соответственно. 

Двумерная дискретизация для границ ортогональной ориентации 

Отметим, что рассмотренный в предыдущем разделе случай подынтерва-

лов произвольного наклона  приводит к появлению тригонометрических 

функций sin() и cos(), существенно усложняющих вывод формул, их оконча-

тельный вид и вычисления по этим формулам. Между тем, очень распространён 
случай, когда реальный наклон границ системы можно полагать только ортого-

нальным оси Y или оси X, например, при прямоугольном поперечном сечении 
проводников и диэлектрических вставок, слоистом диэлектрике. Вывод формул 

для этого частного случая существенно упрощается по двум причинам. Во-

первых, исчезают все sin() и cos(), т.к. все  становятся кратными /2. Во-

вторых, при интегрировании по подынтервалу изменяется лишь одна декартова 
координата, тогда как вторая при этом остаётся константой. Очевидно, что для 

реализации этих преимуществ вывод формул для вычисления элементов матри-
цы должен быть рассмотрен отдельно для каждой ориентации подынтервалов.  

Итак, все границы раздела поперечного сечения дискретизируются подын-
тервалами, каждый из которых ортогонален оси Y или X (что для краткости за-

писи обозначается далее Y или X). Сначала дискретизируются и последова-

тельно нумеруются подынтервалы проводник-диэлектрик ортогональные Y 
(номер последнего – NcY), затем – подынтервалы проводник-диэлектрик орто-
гональные X (номер последнего – Nc), затем – подынтервалы диэлектрик-

диэлектрик ортогональные Y (номер последнего – NdY), а затем – подынтервалы 
диэлектрик-диэлектрик ортогональные X (номер последнего – N). 

Каждый подынтервал описывается следующими параметрами: 
xn– координата X центра подынтервала n; 

yn– координата Y центра подынтервала n; 
dn– длина подынтервала n; 

n– диэлектрическая проницаемость около n-го подынтервала проводник-

диэлектрик; 
n  и n – (далее используются только с индексом m) диэлектрические про-

ницаемости, соответственно, на положительной (к которой указывает nn) и от-

рицательной (от которой указывает nn) сторонах n-го подынтервала диэлектрик-
диэлектрик, где nn– (далее используется только с индексом m) единичный век-

тор, проведённый нормально от центра n-го подынтервала. 
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Центру подынтервала n соответствует вектор nr  (далее используется толь-

ко с индексом m), определяемый как 

nnn yyxxr  , (2.48) 

где x, y – единичные векторы в направлениях X, Y, соответственно. Аналогич-

но, вектор nr  центра подынтервала, по которому ведётся интегрирование, и 

вектор nr̂  его образа относительно бесконечной плоскости земли определяются 

как 

nnn yyxxr  ; (2.49) 

nnn yyxxr̂  , (2.50) 

где 

1nn txx  , 2nn tyy   (2.51) 

и t1, t2 – текущие расстояния от центра (xn, yn) подынтервала по координатам X, 

Y, соответственно. 

Подынтервалы проводник-диэлектрик 

Уравнение (2.31) для подынтервалов проводник-диэлектрик не изменяется, 

а (2.32) и (2.33) необходимо рассмотреть отдельно для каждой ориентации по-

дынтервалов n. 

Для подынтервалов n Y (n=1…NcY,(Nc+1)…NdY) дифференциал d'=dt1 и 
формулы (2.51) принимают вид 

1nn txx  , nn yy  . (2.52) 

Интеграл Imn в (2.32) после подстановки (2.48) и (2.49) с учётом (2.52) по-
лучается таким 

     1

2

d

2

d

2

nm

2

1nmmn dt yytxxln
2

1
I

n

n




 , 

 

а после замены переменной 

1nm1 )xx(t   (2.53) 

принимает вид 

  ,d cln
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1
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1
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a

a

1

2

1

2

1mn    (2.54) 

где 

.yyc );xx(
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d
a );xx(

2

d
a nm1nm

n
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n
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  (2.55) 

Интеграл в (2.54) можно взять аналитически по формуле 1.6.7.3 [106], получив 

окончательно 
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  (2.56) 

Интеграл mnÎ  в (2.33) после подстановки (2.48) и (2.50) с учётом (2.52) по-

лучается таким 

     1
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 , 

 

а после замены переменной (2.53) принимает вид 

  ,d cln
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1
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1mn    (2.57) 

где 

.yyc );xx(
2

d
a );xx(

2

d
a nm2nm

n
2nm

n
1   (2.58) 

Как видно, (2.57) совпадает по виду с (2.54), поэтому mnÎ  можно вычислить по 

(2.56) после замены c1 на c2, и подставляя (2.58). 

Для подынтервалов n X (n=NcY…Nc, (NdY+1)…N) дифференциал d'=dt2 
и формулы (2.51) принимают вид 

nn xx  , 2nn tyy  . (2.59) 

Интеграл Imn в (2.32) после подстановки (2.48) и (2.49) с учётом (2.59) по-
лучается таким 
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 , 

 

а после замены переменной 

1nm2 )yy(t   (2.60) 

принимает вид 
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1mn    (2.61) 

где 

.xxc );yy(
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d
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d
a nm1nm

n
2nm

n
1 


  (2.62) 

Как видно (2.61) совпадает с (2.54), а значит, Imn вычисляется по (2.56), подстав-
ляя (2.62). 

Интеграл mnÎ  в (2.33) после подстановки (2.48) и (2.50) с учётом (2.59) по-

лучается таким 
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     2

2

d

2

d

2

2nm

2

nmmn dt tyyxxln
2

1
Î

n

n




 , (2.63) 

а после замены переменной 

1nm2 )yy(t   (2.64) 

совпадает с (2.57), где 

,xxc );yy(
2

d
a );yy(

2

d
a nm2nm

n
2nm

n
1 


  (2.65) 

поэтому mnÎ  можно вычислить по (2.56) после замены c1 на c2, и подставляя 

(2.65). 

Подынтервалы диэлектрик-диэлектрик 

Формулы (2.34) и (2.35) для подынтервалов диэлектрик-диэлектрик не из-

менятся, а (2.36) и (2.37) необходимо рассмотреть по отдельности, сначала для 
вычисления строк матрицы S с номерами m=(Nc+1)…NdY, соответствующими 

подынтервалам диэлектрик-диэлектрик Y, а затем – с номерами 

m=(NdY+1)…N, соответствующими подынтервалам диэлектрик-диэлектрик X. 

Подынтервалы диэлектрик-диэлектрик Y 

Рассмотрим вычисление строк матрицы S с номерами m=(Nc+1)…NdY, со-

ответствующими подынтервалам диэлектрик-диэлектрик Y. Для этого случая, 

nm= y , поэтому в числителях выражений (2.36) и (2.37), которые предстоит оце-

нить, аналогично предыдущему разделу поочерёдно интегрируя по подынтер-

валам Y и X, останутся только Y-координаты. 

Для подынтервалов n Y (n=1…NcY,(Nc+1)…NdY) интеграл Imn в (2.36) 
после подстановки (2.48) и (2.49) с учётом (2.52) получается таким 

   
1
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d
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1nm
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 , 

 

а после замены переменной (2.53) принимает вид 
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1

1
mn  


  (2.66) 

где константы совпадают с (2.55). 

Интеграл по d1 стандартный и берётся аналитически, давая окончатель-
ную формулу 

1

2

1

1
mn

c

a
arctg

c

a
arctgI  . (2.67) 

Интеграл mnÎ  в (2.37) после подстановки (2.48) и (2.50) с учётом (2.52) по-

лучается таким 
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а после замены переменной (2.53) принимает вид 
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  (2.68) 

где константы совпадают с (2.58). Как видно, (2.68) совпадает по виду с (2.66), 

поэтому mnÎ  можно вычислить по (2.67) после замены c1 на c2, и подставляя 

(2.58). 

Для подынтервалов n X (n=NcY…Nc,(NdY+1)…N) интеграл Imn в (2.36) 
после подстановки (2.48) и (2.49) с учётом (2.59) получается таким 
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а после замены переменной (2.60) принимает вид 
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  (2.69) 

где константы совпадают с (2.62). Интеграл в (2.69) можно взять аналитически 
по формуле 1.2.10.17 [106], получив окончательно 
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  (2.70) 

Интеграл mnÎ  в (2.37) после подстановки (2.48) и (2.50) с учётом (2.59) по-

лучается таким 
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а после замены переменной (2.64) принимает вид 
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Î
1

2

a

a

12

2

2

1

1
mn  




  (2.71) 

где константы совпадают с (2.65), и вычисляется по окончательной формуле 
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  (2.72) 

Подынтервалы диэлектрик-диэлектрик X 
Рассмотрим вычисление строк матрицы S с номерами m=(NdY+1)…N, со-

ответствующими подынтервалам диэлектрик-диэлектрик X. Для этого случая, 

nm=x, поэтому в числителях выражений (2.36) и (2.37), которые предстоит оце-
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нить, аналогично предыдущему разделу поочерёдно интегрируя по подынтер-

валам Y и X, останутся только X-координаты. 

Для подынтервалов n Y (n=1…NcY,(Nc+1)…NdY) интеграл Imn в (2.36) 
после подстановки (2.48) и (2.49) с учётом (2.52) получается таким 
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d
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1nm
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mn dt 
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 , 

 

а после замены переменной (2.53) совпадает с (2.69) с константами (2.55), а зна-

чит, может вычисляться по (2.70). 

Интеграл mnÎ  в (2.37) после подстановки (2.48) и (2.50) с учётом (2.52) по-

лучается таким 
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а после замены переменной (2.53) принимает вид 
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  (2.73) 

где константы совпадают с (2.58), и может вычисляться по (2.70) после замены 

c1 на c2, и подставляя (2.58). 

Для подынтервалов n X (n=NcY…Nc,(NdY+1)…N) интеграл Imn в (2.36) 

после подстановки (2.48) и (2.49) с учётом (2.59) получается таким 
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 , 

 

а после замены переменной (2.60) совпадает с (2.66), где константы совпадают с 

(2.62), а значит, может быть вычислен по (2.67). 

Интеграл mnÎ  в (2.37) после подстановки (2.48) и (2.50) с учётом (2.59) по-

лучается таким 

   
2

2

d

2

d
2

2nm

2

nm

nm
mn dt 

tyyxx

xx
Î
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 , 

 

а после замены переменной (2.64) совпадает с (2.68), где константы совпадают с 

(2.65), а значит, может быть вычислен по (2.67), подставляя с2 вместо с1 и (2.65). 

Трёхмерная дискретизация для границ ортогональной ориентации 

Очевидно, что поочерёдное интегрирование по подынтервалам каждой ор-
тогональной ориентации применимо не только к двумерной, но и к трёхмерной 

задаче. Действительно, пусть все границы раздела проводник-диэлектрик и ди-
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электрик-диэлектрик трёхмерной конфигурации дискретизируются на прямо-
угольные участки поверхности (подплощадки) ортогональные одной из трёх 

осей X, Y, Z. Таким образом, каждая подплощадка полностью описывается сле-
дующими параметрами: 

xn– координата X центра подплощадки n; 

yn– координата Y центра подплощадки n; 
zn– координата Z центра подплощадки n; 

Dxn– размер по X подплощадки n; 
Dyn– размер по Y подплощадки n; 

Dzn– размер по Z подплощадки n; 
an– площадь подплощадки n, образованная соответствующим произведени-

ем DxnDzn, DxnDyn, DznDyn; 

n– диэлектрическая проницаемость около n-й подплощадки проводник-
диэлектрик; 

n  и n – (далее используются только с индексом m) диэлектрические про-

ницаемости, соответственно, на положительной (к которой указывает nn) и от-

рицательной (от которой указывает nn) сторонах n-й подплощадки диэлектрик-
диэлектрик, где nn– (далее используется только с индексом m) единичный век-

тор, проведённый нормально от центра n-й подплощадки. 

Центру подплощадки n соответствует вектор nr  (далее используется только 

с индексом m), определяемый как 

nnnn zzyyxxr  , (2.74) 

где x, y  и z– единичные векторы в направлениях X, Y и Z, соответственно. Ана-

логично, вектор nr  центра подплощадки, по которой ведётся интегрирование, и 

вектор nr̂  его образа относительно бесконечной плоскости земли определяются 

как 

nnnn zzyyxxr  ; (2.75) 

nnnn zzyyxxr̂  , (2.76) 

где 

1nn txx  , 2nn tyy  , 3nn tzz  . (2.77) 

и t1, t2, t3, – расстояния от центра (xn, yn, zn) подплощадки по координатам X, Y и 
Z, соответственно. 

Порядок дискретизации таков, что сначала дискретизируются и последова-
тельно нумеруются подплощадки проводник-диэлектрик ортогональные Y (но-
мер последней – NcY), затем – подплощадки проводник-диэлектрик ортогональ-

ные Z (номер последней – NcZ), затем – подплощадки диэлектрик-диэлектрик 
ортогональные X (номер последней – Nс), затем – подплощадки диэлектрик-

диэлектрик ортогональные Y (номер последней – NdY), затем – подплощадки 
диэлектрик-диэлектрик ортогональные Z (номер последней – NdZ) и, наконец, – 

подплощадки диэлектрик-диэлектрик ортогональные X (номер последней – N). 
В остальном, порядок дискретизации полностью аналогичен двумерной задаче. 

Рассмотрим вычисление коэффициентов Smn для трёхмерной задачи.  
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Для строк матрицы S с номерами m=1…Nс, соответствующими подпло-
щадкам проводник-диэлектрик, элементы Smn из уравнения (2.19) с учётом 

(2.11) с (2.5) вычисляются по формуле 
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Для строк матрицы S с номерами m=(Nc+1)…N, соответствующими по-
дынтервалам проводник-диэлектрик, элементы Smn из уравнения (2.20) с учётом 

(2.13) с (2.8) вычисляются по формулам 
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  ; (2.84) 

m  и m – диэлектрические проницаемости, соответственно, на положительной 

(к которой указывает nm) и отрицательной (от которой указывает nm) сторонах 
m-й подплощадки; 

nm– единичный вектор, проведённый нормально от центра m-й подплощадки. 
Следующим шагом является подстановка формул (2.74)–(2.76) с учётом 

(2.77) в выражения (2.78)–(2.84). Вывод окончательных формул придётся рас-

смотреть отдельно три раза в зависимости от ориентации подплощадки S n: Y, 

Z, X. 

Подплощадки проводник-диэлектрик 

Уравнение (2.78) для подынтервалов проводник-диэлектрик не изменяется, 

а (2.79) и (2.80) необходимо рассмотреть отдельно для каждой ориентации под-
площадок Sn. 

Для подплощадок Sn Y (n=1…NcY,(Nc+1)…NdY) дифференциал 

31 dtdtad   и формулы (2.77) принимают вид 

1nn txx  , nn yy  , 3nn tzz  . (2.85) 

Интеграл mnI  в (2.79) после подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.85) по-

лучается таким 
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 (2.88) 

Интеграл по d1 в (2.87) стандартный 
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откуда получаем 
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Интеграл по d2 в (2.90) после долгих преобразований берётся аналитически 
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  (2.91) 

давая громоздкое, но окончательное аналитическое выражение для Imn 
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 (2.92) 

Интеграл mnÎ  в (2.80) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.85) по-

лучается таким 
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а после замены переменных 
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принимает вид 
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где 
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 (2.95) 

Как видно, (2.94) имеет вид (2.87), поэтому mnÎ  можно вычислить по (2.92) для 

Imn, заменив c1 на c2, b1 на d1, b2 на d2 и подставляя (2.95). 

Для подплощадок Sn Z (n=(NcY+1)…NcZ,(NdY+1)…NdZ) дифференциал 

21 dtdtad   и формулы (2.77) принимают вид 

1nn txx  , 2nn tyy  , nn zz  . (2.96) 

Интеграл Imn в (2.79) после подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.96) получает-
ся таким 
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и после замены переменных 
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совпадает с (2.87) где 
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 (2.98) 

Очевидно, Imn можно вычислить по формуле (2.92), но подставляя (2.98). 

Интеграл mnÎ  в (2.80) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.96) по-

лучается таким 
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и после замены переменных 

2nm21nm1 )yy(t ;)xx(t   (2.99) 

совпадает с (2.94), где 
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 (2.100) 

Очевидно, mnÎ  можно вычислить по (2.92) для Imn, заменив c1 на c2, b1 на d1, b2 

на d2, но подставляя (2.100). 

Для подплощадок Sn X (n=(NcZ+1)…Nc,(NdZ+1)…N) дифференциал 

32 dtdtad   и формулы (2.77) принимают вид 

nn xx  , 2nn tyy  , 3nn tzz  . (2.101) 

Интеграл Imn в (2.79) после подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.101) получа-

ется таким 

     


 


2

Dz

2

Dz
2

3nm

2

2nm

2

nm

3
2

Dy

2

Dy

2mn

tzztyyxx

dt
dtI  

и после замены переменных 
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совпадает с (2.87) где 
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 (2.103) 

Очевидно, Imn можно вычислить по формуле (2.92), но подставляя (2.103). 

Интеграл mnÎ  в (2.80) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.101) 

получается таким 
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и после замены переменных 

2nm21nm3 )yy(t ;)zz(t   (2.104) 

совпадает с (2.94), где 
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 (2.105) 

Очевидно, mnÎ  можно вычислить по (2.92) для Imn, заменив c1 на c2, b1 на d1, b2 

на d2, но подставляя (2.105). 

Подплощадки диэлектрик-диэлектрик 

Вывод формул для подплощадок диэлектрик-диэлектрик полностью анало-
гичен случаю для подплощадок проводник-диэлектрик. Забегая вперёд, укажем, 

что формулы для подстановок и констант a1, a2, b1, b2 c1, c2, d1, d2 в интегралах 
получаются точно такими же, как в случае для подплощадок Sn проводник-

диэлектрик соответствующей ориентации. Поэтому, во избежание повтора фор-
мул, далее указываются лишь ссылки на них. 

Необходимо рассмотреть по отдельности, сначала вычисление строк мат-
рицы S с номерами m=(N1+1)…NY, соответствующими подплощадкам диэлек-

трик-диэлектрик Y, затем – с номерами m=(NY+1)…NZ, соответствующими 

подплощадкам диэлектрик-диэлектрик Z, и, наконец, – с номерами 

m=(NZ+1)…N, соответствующими подплощадкам диэлектрик-диэлектрик X. 

Подплощадки диэлектрик-диэлектрик Y 

Рассмотрим вычисление строк матрицы S с номерами m=(N1+1)…NY, со-

ответствующими подынтервалам диэлектрик-диэлектрик Y. Для этого случая, 

nm= y , поэтому в числителях выражений (2.83) и (2.84) (которые предстоит оце-

нить, аналогично предыдущему разделу поочерёдно интегрируя по подынтер-

валам Y, Z и X) останутся только Y-координаты. 

Для подплощадок Sn Y (n=1…NcY,(Nc+1)…NdY) интеграл Imn в (2.83) по-

сле подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.85) получается таким 
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и после замены переменных (2.86) принимает вид 
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где остальные константы определяются (2.88). 

Интеграл по d1 в (2.106) берётся по формуле 1.2.43.17 [106] 
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откуда получаем 
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Интеграл по d2 в (2.108) можно взять по формуле 1.2.45.11 [106] 
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откуда получаем окончательное аналитическое выражение для Imn 
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(2.110) 

Интеграл mnÎ  в (2.84) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.85) по-

лучается таким 
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и после замены переменных (2.93) принимает вид (2.106) и может быть вычис-
лен по (2.110) для Imn после замены c1 на c2, b1 на d1, b2 на d2 и подстановки 

(2.95). 

Для подплощадок Sn Z (n=(NcY+1)…NcZ,(NdY+1)…NdZ) интеграл Imn в 

(2.83) после подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.96) получается таким 
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и после замены переменных (2.97) принимает вид 
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где остальные константы определяются (2.98). 

Интеграл по d1 в (2.111) можно взять по формуле (2.107), откуда 
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Интеграл по d2 в (2.112) несложно привести к виду  
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откуда получаем окончательное аналитическое выражение для Imn 
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  (2.114) 

Интеграл mnÎ  в (2.84) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.96) по-

лучается таким 

 

      








2

Dx

2

Dx 2

3
2

nm

2

2nm

2

1nm

12nm
2

Dy

2

Dy

2mn

zztyytxx
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и после замены переменных (2.99) принимает вид (2.111) с обратным знаком и 

может быть вычислен по (2.114) для Imn, взяв его с обратным знаком, заменив c1 
на c2, b1 на d1, b2 на d2 и подставляя (2.100). 

Для подплощадок Sn X (n=(NcZ+1)…Nc,(NdZ+1)…N) интеграл Imn в (2.83) 

после подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.101) получается таким 
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и после замены переменных (2.102) совпадает с (2.111), а значит, может быть 

вычислен по (2.114), подставляя (2.103). 

Интеграл mnÎ  в (2.84) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.101) 

получается таким 
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и после замены переменных (2.104) принимает вид (2.111) с обратным знаком и 

может быть вычислен по (2.114) для Imn, взяв его с обратным знаком, заменив c1 
на c2, b1 на d1, b2 на d2 и подставляя (2.105). 

Подплощадки диэлектрик-диэлектрик Z 

Рассмотрим вычисление строк матрицы S с номерами m=(NY+1)…NZ, со-

ответствующими подынтервалам диэлектрик-диэлектрик Z. Для этого случая, 

nm=z, поэтому в числителях выражений (2.83) и (2.84) (которые предстоит оце-
нить, аналогично предыдущему разделу поочерёдно интегрируя по подынтер-

валам Y, Z и X) останутся только Z-координаты. 

Для подплощадок Sn Y (n=1…NcY,(Nc+1)…NdY) интеграл Imn в (2.83) по-

сле подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.85) получается таким 
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и после замены переменных (2.86) совпадает с (2.111), а значит, может вычис-

ляться по (2.114), подставляя (2.88). 

Интеграл mnÎ  в (2.84) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.85) по-

лучается таким 
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и после замены переменных (2.93) принимает вид (2.111), а значит, может быть 

вычислен по (2.114) для Imn простой заменой c1 на c2, b1 на d1, b2 на d2, подставив 
(2.95).  

Для подплощадок Sn Z (n=(NcY+1)…NcZ,(NdY+1)…NdZ) интеграл Imn в 

(2.83) после подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.96) получается таким 
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и после замены переменных (2.97) совпадает с (2.106), а значит, может вычис-

ляться по (2.110), подставляя (2.98). 

Интеграл mnÎ  в (2.84) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.96) по-

лучается таким 
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и после замены переменных (2.99) принимает вид (2.106), а значит, может вы-
числяться по (2.110) для Imn после замены c1 на c2, b1 на d1, b2 на d2, подставляя 

(2.100). 

Для подплощадок Sn X (n=(NcZ+1)…Nc,(NdZ+1)…N) интеграл Imn в (2.83) 

после подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.101) получается таким 
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и после замены переменных (2.102) совпадает с (2.111) и может быть вычислен 
по (2.114), но подставляя (2.103). 

Интеграл mnÎ  в (2.84) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.101) 

получается таким 
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и после замены переменных (2.104) совпадает с (2.111), и может быть вычислен 

по (2.114) для Imn после замены c1 на c2, b1 на d1, b2 на d2, но подставляя (2.105). 

Подплощадки диэлектрик-диэлектрик X 

Рассмотрим вычисление строк матрицы S с номерами m=(NZ+1)…N, соот-

ветствующими подынтервалам диэлектрик-диэлектрик X. Для этого случая, 

nm=x, поэтому в числителях выражений (2.83) и (2.84) (которые предстоит оце-

нить, аналогично предыдущему разделу поочерёдно интегрируя по подынтер-

валам Y, Z и X) останутся только X-координаты. 

Для подплощадок Sn Y (n=1…NcY,(Nc+1)…NdY) интеграл Imn в (2.83) по-

сле подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.85) получается таким 
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и после замены переменных (2.86) принимает вид 
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где остальные константы определяются (2.88). 

Интеграл по d1 в (2.115) можно взять по формуле 1.2.43.18 из [106] 
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откуда получаем 
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Интеграл по d2 в (2.117) стандартный (2.89), так что окончательное аналитиче-

ское выражение для Imn будет следующим 
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  (2.118) 

Интеграл mnÎ  в (2.84) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.85) по-

лучается таким 
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и после замены переменных (2.93) принимает вид (2.115), а значит, может вы-
числяться по (2.118) для Imn после замены c1 на c2, b1 на d1, b2 на d2, подставляя 

(2.95). 

Для подплощадок Sn Z (n=(NcY+1)…NcZ,(NdY+1)…NdZ) интеграл Imn в 

(2.83) после подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.96) получается таким 
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и после замены переменных (2.97) совпадает с (2.115) и может вычисляться по 
окончательной формуле (2.118), подставляя (2.98). 

Интеграл mnÎ  в (2.84) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.96) по-

лучается таким 
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и после замены переменных (2.99) принимает вид (2.115) и может вычисляться 
по окончательной формуле (2.118) после замены c1 на c2, b1 на d1, b2 на d2, под-

ставляя (2.100). 

Для подплощадок Sn X (n=(NcZ+1)…Nc,(NdZ+1)…N) интеграл Imn в (2.83) 

после подстановки (2.74) и (2.75) с учётом (2.101) получается таким 
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и после замены переменных (2.102) совпадает с (2.106), а значит, может быть 
вычислен по (2.110), но подставляя (2.103). 

Интеграл mnÎ  в (2.84) после подстановки (2.74) и (2.76) с учётом (2.101) 

получается таким 
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и после замены переменных (2.104) принимает вид (2.106), а значит, может 
быть вычислен по (2.110) для Imn после замены c1 на c2, b1 на d1, b2 на d2, под-

ставляя (2.105). 
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3. ВЫЧИСЛЕНИЕ ОТКЛИКА 

В данном разделе приводится обзор исследований по вычислению отклика 

схем МПЛП и представлены новые аналитические модели для вычисления вре-
менного отклика периодических структур межсоединений. 

3.1 Обзор исследований  

Не вдаваясь слишком глубоко в историю исследований МПЛП, отметим 
что Pipes в [107], впервые показал, как можно использовать матричную алгебру 

для решения с минимальными затратами трудной и громоздкой задачи анализа 
МПЛП. В работе [108] Pipes рассмотрел МПЛП в установившемся режиме, а в 

[109] привёл решение задачи переходного анализа симметрированной МПЛП 
через определённый интеграл от функции Бесселя, применяя матричную тео-

рию и преобразование Лапласа. В известной работе [110] Schelkunoff привел 
вывод телеграфных уравнений, описывающих МПЛП.  

Amemiya [111] представил анализ временного отклика МПЛП без потерь, 
не ограничиваясь двумя линиями и допущением слабой связи между ними, а 

также ввёл понятия схемы согласованного окончания и эквивалентной схемы 
для МПЛП. В классической работе [112] Marx с помощью матричного анализа 

развил теорию распространения волн в многопроводных линиях передачи без 
потерь с неоднородными диэлектриками.  

В известной работе [113] Paul представил метод вывода решений уравне-

ний однородной многопроводной линии передачи и метод для вывода матрич-
ных схемных параметров отрезка линии. Должно отметить существенный вклад 

этого автора в исследование различных аспектов проблемы МПЛП.  Названия 
многих его работ, опубликованных в технических отчётах, трудах симпозиумов 

и журналах, приведены в посвящённой перекрёстным помехам десятой главе 
монографии [114]. Кроме того, существует его монография, специально посвя-

щённая анализу многопроводных линий передачи [115]. 
Нельзя не отметить также и важную работу [116], в которой Chang пред-

ставил эффективный метод для вычисления переходной характеристики N-
проводной системы линий передачи, которая характеризуется многочисленны-

ми модами распространения с неравными фазовыми скоростями. Для вывода 
расчетного алгоритма им была создана эквивалентная схема, состоящая из раз-
вязанных линий передачи и двух трансформаторов, и преобразована в два раз-

вязанных резистивных N-полюсника. 
Существенным вкладом в анализ МПЛП, подводящим итог предыдущих 

исследований, стала монография [117], в которой Frankel, в частности, наряду с 
МПЛП без потерь с однородным диэлектрическим заполнением рассмотрел 

квази-ТЕМ теорию МПЛП с малыми потерями и неоднородным диэлектриче-
ским заполнением. В последней главе книги на двух простых примерах линий 

передачи с неоднородным диэлектриком рассмотрены пределы точности квази-
статических аппроксимаций. 

Одним из немногих авторов теоретических работ по применимости квази-
ТЕМ подхода в анализе МПЛП является Lindell. Так в его работе [118] рассмат-
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ривается обобщенная неоднородная экранированная N-проводная линия пере-
дачи, и выводятся некоторые свойства квази-ТЕМ мод, распространяющихся в 

ней. В другой его работе [119] теория для квази-ТЕМ мод, распространяющихся 
в поперечно неоднородной (много диэлектрической), продольно регулярной ли-
нии передачи, прежде выведенная для гармонических волн, выводится для пе-

реходных сигналов.  
Весьма примечательна посвящённая вычислению временного отклика 

МПЛП работа [120] (Djordjevic, Sarkar и Harrington), ставшая предметом много-
численных ссылок исследователей МПЛП. Статья уникальна тем, что в ней 

описывается и сравнивается несколько методов расчета отклика линий, осно-
ванных на использовании известных параметров теории цепей. К ним относит-

ся метод на основе пошагового во времени решения телеграфных уравнений, 
метод нормальных волн во временной области, метод нормальных волн в час-

тотной области и метод свертки, использующий функции Грина для линии. По-
следний позволяет исследовать наиболее общий случай линий с потерями, на-

груженных нелинейными цепями.  
Необходимо отметить активную работу исследователей по развитию тео-

рии МПЛП в направлении более точного учёта реального диэлектрического за-
полнения МПЛП: от однородного изотропного заполнения до неоднородного 
анизотропного хирального заполнения применительно как к диэлектрическим, 

так и магнитным параметрам, включая потери. В качестве примера, можно при-
вести работу [121], в которой Olyslager и др. разработали квази-ТЕМ аппрокси-

мацию для МПЛП, помещённых в неоднородную би-изотропную среду.  
Продолжаются исследования и по развитию общей теории модального 

анализа. Так, впервые выполненный в упоминавшейся работе [116] вывод мето-
да развязки системы МПЛП в значительно более простом и понятном виде 

представили Pan и др. в работе [122]. В работе [123] Lei и др. основательно ис-
следуют ряд тонких вопросов, возникающих при использовании метода мо-

дальной декомпозиции, в частности, доказывают диагонализируемость матриц 
LC и CL для линий передачи без потерь (хотя диагонализируемость их ком-

плексных аналогов, ZY и YZ матриц, для линий с потерями не гарантируется). 
Gentili и Salazar-Palma в [124] после краткого обзора квази-ТЕМ анализа систем 
связанных линий передачи без потерь в неоднородной среде, отталкиваясь от 

обобщённых телеграфных уравнений, вычисляют характеристический импе-
данс нормальных мод в соответствии с тремя обычными определениями для 

случая одиночной линии: мощность-ток, мощность-напряжение и напряжение-
ток. В отличие от квази-ТЕМ случая одиночной линии, показывается, что эти 

три определения приводят, в общем случае, к различным значениям модального 
характеристического импеданса.  

Ряд исследований посвящён вычислению отклика МПЛП с учётом диспер-
сии. Farr и др. в [125] исследуют дисперсию многопроводных микрополосковых 

линий с помощью спектральной процедуры Галеркина. В работе [126] Wing и 
Wang представили основанную на полноволновом анализе новую вычислитель-

ную модель для вычисления временного отклика МПЛП с дисперсией, которая 
учитывает все возможные компоненты поля и удовлетворяет всем требуемым 
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граничным условиям. В работе [127] Carin и Webb с помощью полноволнового 
анализа рассмотрели вопрос взаимовлияния между линиями в быстродейст-

вующих межсоединениях СБИС.  
Вычисление временного отклика МПЛП с учётом нелинейных окончаний 

также интенсивно исследуется. Matthei и др. в [128] представили удобные для 

разработчика цифровых схем упрощенные формулы для вычисления прибли-
женных амплитуд перекрестных помех и форм сигналов на соседних линиях, 

соединяющих логические вентили, оконечные импедансы которых аппроксими-
руются SPICE-анализом линейными "эффективными сопротивлениями". Schutt-

Aine и Mittra в [129] представили новый подход для анализа переходных про-
цессов в связанных линиях передачи с потерями и нелинейных окончаний, ис-

пользующий формулировку модальных параметров рассеяния. В работе [130] 
Echigo и Sato для вычисления переходных откликов в связанных линиях, окан-

чивающихся нелинейными импедансами, применили модальный подход, а 
окончания линий характеризовали нелинейным коэффициентом отражения. В 

своей классической работе [131] Djordjevic и др. представили новый метод для 
переходного анализа линий передачи с потерями и с произвольными нелиней-

ными оконечными цепями. В работе [132] Lin и Kuh представили новый подход 
для переходного моделирования межсоединений с потерями, оканчивающихся 
произвольными нелинейными элементами, с помощью свертки. Maio и др. [133] 

рассмотрели объединённый частотно-временной анализ нелинейно нагружен-
ных межсоединений с малыми потерями, дающий высокую точность при малых 

вычислительных затратах за счёт неоднородной кусочно-линейной аппроксима-
ции переходных функций. 

При исследовании межсоединений различных уровней интеграции возник-
ла необходимость в вычислении отклика и нерегулярных МПЛП. Одной из 

трудностей является то, что традиционный для регулярных МПЛП с неодно-
родным диэлектриком и с потерями модальный анализ неприменим для нерегу-

лярных МПЛП. Рассмотрим несколько работ, представляющих различные под-
ходы к решению этой задачи. В работе [134] Palusinski и Lee представили эф-

фективный и гибкий метод временного анализа для расчета отражений и пере-
крестных наводок в системе многопроводных связанных линий, в том числе и с 
нелинейными нагрузками. Mehalic и Mittra [135] представили анализ сужаю-

щихся связанных микрополосковых линий передачи с помощью итерационно-
пертурбационного подхода, применяемого в пространственной области. Dhaene 

и др. в работе [136] представили новую не итеративную зависящую от времени 
SPICE-совместимую схемную модель для переходного анализа общих нерегу-

лярных структур межсоединений, оканчивающихся произвольными линейными 
или нелинейными нагрузками, с помощью параметров рассеяния.  Tripathi и 

Orhanovic [137] представили численные методы для описания и анализа во вре-
менной области регулярных и нерегулярных МПЛП с потерями и дисперсией. 

Наконец, в крупных работах [138, 139] Fung Yel Chang для моделирования пере-
ходного отклика неоднородных связанных линий передачи с потерями, которые 

характеризуются частотно-зависимыми параметрами, представил метод релак-
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сации формы сигнала, являющийся обобщением метода характеристик, и эф-
фективный дискретно-временной метод. 

Рассмотрим основные работы, посвящённые оценке отклика различных 
схем МПЛП. Из работ, рассматривающих последовательное соединение отрез-
ков МПЛП, выделяется работа [140], в которой Gu и Kong исследуют переход-

ные процессы для структур, состоящих из отрезков одиночных и связанных ли-
ний с разными характеристическими проводимостями и емкостей на стыках 

этих отрезков. В качестве альтернативы Pan и др. [141], применив частотный 
подход, представили другое решение этой же задачи, имеющее несколько со-

вершенно новых особенностей. Для вычисления временного отклика МПЛП с 
ответвлениями эффективный метод представили Agrawal и др. [142]. В работе 

[143] Razban исследует случай, называемый им частично связанными линиями, 
когда от МПЛП с определённой дистанции ответвляется несколько проводни-

ков. Одними из первых анализ самой общей (имеющей замкнутые контуры) 
схемы межсоединений из отрезков МПЛП без потерь, основанный на использо-

вании матриц рассеяния, предложили Tesche и Liu [144]. В работе [145] Liao и 
Dai для анализа схем межсоединений предложили новый подход (wave spreading 

evaluation), предполагающий разделение анализируемой схемы на две части: 
одна состоит из компонент, описываемых S-параметрами, а другая – из тополо-
гии идеальных межсоединений. Djordjevic и Sarkar [146] рассматривают систе-

мы, состоящие из произвольного числа отрезков МПЛП с потерями и частотно -
зависимыми параметрами, произвольным образом соединенных и оканчиваю-

щихся произвольными линейными схемами. Winkelstein и др. [147] представили 
метод для описания сложной схемы связанных многопортовых линий передачи 

через функции Грина во временной области, реализованный в схемном симуля-
торе и позволяющий очень точно моделировать произвольные цепи линий пере-

дачи с нелинейными моделями цифровых схем на уровне транзистора. В работе 
[148] Poltz кратко описал все основные этапы реализации своего подхода к ре-

шению указанной задачи от разбиения сложных геометрических конфигураций 
МПЛП на более простые участки, моделируемые двух- и трёхмерными конфи-

гурациями до построения соответствующей схемной SPICE-модели. Bracken и 
др. [149] развили метод асимптотической оценки формы сигнала, зарекомендо-
вавший себя эффективным и точным методом для моделирования сосредото-

ченных линейных схем произвольной топологии, для моделирования распреде-
лённых и нелинейных элементов. Сelik и Cangellaris в работе [150] на модели-

рование схем, содержащих МПЛП с дисперсией, распространили алгоритм вы-
числения аппроксимации Падэ сосредоточенной линейной RLC схемы посред-

ством процесса Лэнкзоса (Lanczos), который даёт более точные аппроксимации, 
чем метод асимптотической оценки формы сигнала и его производные. 

Наконец, должно особо отметить исследования, проводимые в Канаде под 
руководством профессора Nakhla и, пожалуй, на сегодня самые близкие к прак-

тической реализации решения задачи межсоединений быстродействующих 
электронных схем. Так, в работе [151] Nakhla использует предложенный им для 

нелинейных схем с распределёнными частотно-зависимыми параметрами метод 
кусочной декомпозиции (piecewise decomposition) применительно к общей зада-
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че произвольной схемы межсоединений с произвольными нагрузками. В работе 
[152] Griffith и Nakhla для анализа схем связанных линий передачи с потерями и 

с произвольными линейными оконечными и соединительными схемами пред-
ставили новый метод, основанный на численной инверсии преобразования Лап-
ласа. Griffith и др. в работе [153] описывают структуру САПР для решения трёх 

аспектов проблемы быстродействующих межсоединений, а именно, моделиро-
вания, анализа чувствительности и оптимизации быстродействия. Работу [154] 

Zhang и Nakhla посвятили проблеме влияния разброса геометрических пара-
метров межсоединений СБИС и свойств материалов на процент выхода годных 

изделий в процессе производства печатных плат и многокристальных модулей. 
В работе приведено систематическое описание теоретической стыковки не-

скольких методов моделирования линейных/нелиненйных, сосредоточен-
ных/распределённых схем.  

Из проведённого обзора видно, что исследования по вычислению отклика 
межсоединений ведутся очень интенсивно и широко. Основное направление 

этих исследований – разработка всё более универсальных и эффективных мате-
матических моделей для временного отклика. Между тем, внимание автора 

привлёк один из важных для практики частных случаев конфигурации межсо-
единений, а именно, последовательное соединение отрезков линий передачи с 
нагрузками на стыках. 

Действительно, такая структура может описывать различные реальные 
конфигурации межсоединений. Примерами могут служить случаи, когда протя-

жённая структура имеет: подключенные к её линиям сосредоточенные элемен-
ты, различные сосредоточенные неоднородности в сигнальных линиях (кон-

тактные площадки, переходные отверстия, изгибы), неоднородности из-за попе-
речных сигнальных линий соседнего слоя или неоднородности в конструкции 

общей земли, ответвления малой длины, позволяющей моделировать их сосре-
доточенными элементами (адресная шина микросхем памяти, объединительная 

панель или материнская плата с многоконтактными соединителями печатных 
плат). 

Хотя строгий анализ схем МПЛП требует модального подхода, первая при-
ближенная оценка влияния соседних межсоединений может быть выполнена 
посредством случая двух связанных линий передачи, который, в свою очередь, 

легко получить линейной комбинацией решений для одиночных линий переда-
чи в чётном и нечётном режимах возбуждения. Поэтому к разработке эффек-

тивных, особенно аналитических, моделей для вычисления временного отклика 
различных структур последовательно соединенных отрезков одиночных линий 

передачи привлечено особое внимание исследователей.  
Так, давно известна аппроксимация линии передачи с распределенными по 

длине емкостными нагрузками линией передачи с увеличенной погонной ёмко-
стью [155]. Эта аппроксимация тем более корректна, чем чаще размещены ём-

кости. В случае редко размещенных ёмкостей, их влияние на форму сигнала в 
конце линии корректнее позволяет учесть аналитическая модель, учитывающая 

увеличение времени фронта сигнала при его распространении по линии переда-
чи [156]. Известна модель для структуры из последовательно соединенных от-
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резков линии передачи с различными волновыми сопротивлениями и задержка-
ми, но без ёмкостей на стыках [157]. Разработаны модели для периодической 

структуры из последовательно соединённых отрезков линии передачи с ёмко-
стями на стыках [140]. 

Детальный обзор этих моделей выявляет ряд их достоинств и недостатков.  

Достоинства аналитических моделей определяются окончательными ана-
литическими формулами в явном виде и заключаются в следующем: 

возможность вычисления не всех, а только необходимого числа состав-
ляющих временного отклика; 

точное вычисление составляющих временного отклика по элементарным 
математическим функциям; 

вычисление составляющих временного отклика не в полном, а только в не-
обходимом временном диапазоне; 

возможность проведения дальнейшего математического анализа временно-
го отклика, например, анализа чувствительности. 

Недостатки аналитических моделей: 
малая универсальность, т.е. необходимость получения отдельной модели 

для каждой структуры, для каждой точки структуры и для каждого стандартно-
го воздействия; 

ограничение точности модели числом учитываемых составляющих откли-

ка; 
громоздкость получения моделей и их окончательного вида. 

Например, одна из наиболее универсальных аналитических моделей 
([140]), позволяет вычислять отклик (на перепад напряжения с линейно нарас-

тающим фронтом) в начале и конце периодической структуры из последова-
тельно соединённых отрезков линий передачи (т.е. отрезков только с двумя че-

редующимися значениями волновых сопротивлений и задержек) с одинаковыми 
емкостными нагрузками на стыках. Кроме того, структура состоит только из не-

четного числа отрезков (начиная с 3) и имеет равные волновые сопротивления 
входных и выходных линий передачи. Наконец, эта модель корректна лишь при 

небольшой разнице характеристических адмиттансов отрезков, поскольку в от-
клике на конце линии учитываются проходящая волна и только составляющая, 
компоненты которой испытывают два отражения от стыков, а в отклике в начале 

линии учитываются только составляющие, компоненты которых испытывают 
одно и три отражения от стыков.  

Таким образом, совершенствование известных и разработка новых анали-
тических моделей для временного отклика, в силу присущих им достоинств и 

остающихся недостатков, остаётся весьма актуальной. В последующих разде-
лах представлен ряд моделей, разработанных в ходе исследований автора. Вы-

полнены также некоторые простые, но важные усовершенствования этих моде-
лей, тщательное тестирование, оценка точности и вычислительной эффективно-

сти по сравнению с другими моделями [158], но здесь они не приводятся. 
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3.2 Аналитические модели для временного отклика  

Прежде всего, отметим следующие аспекты, относящиеся ко всем моделям, 

представленным в данном разделе. 
1. Полагается, что в межсоединениях отсутствуют потери, параметры меж-

соединений не зависят от частоты, и в них распространяется только основная 

TEM волна. Yi, I – адмиттанс и задержка i-го отрезка линии передачи, s – ком-

плексная частота. 
2. Все модели аналитические и разработаны для вычисления временного 

отклика на входной сигнал, являющийся перепадом напряжения с линейно на-
растающим фронтом  

Vin(t)=(Vino/ tr) [tU(t) – (t – tr)U(t – tr)], (2.1) 
где U(t) – единичная функция, tr – длительность фронта входного сигнала, а Vinо 

– амплитуда перепада, равная напряжению, измеренному на входной линии пе-
редачи при сопротивлении генератора равном волновому сопротивлению вход-

ной линии передачи, т.е. амплитуда перепада равна половине ЭДС генератора.  
3. Модели для одиночных линий, пригодны и для связанных (подход обос-

нован [159] и уже использован [140,160]): подставляя параметры отрезков для 

четной и нечетной (верхние индексы "e" и "o") мод возбуждения, находят вре-
менной отклик, т.е. отражённую и проходящую (нижние индексы "R" и "T") 

волны напряжения, на входной сигнал (2.1) для каждой их этих мод, а затем – 
напряжение в начале активной V1(t), в начале пассивной V2(t), в конце активной 

V3(t) и в конце пассивной V4(t) линий передачи  
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3.2.1 Структура из двух отрезков линии передачи с ёмкостной 
нагрузкой на стыке 

Следуя подходу работы [156] и используя формулы для коэффициентов пе-

редачи и отражения из работы [140], получены аналитические модели для вре-
менного отклика структуры, эквивалентная схема которой показана на рис.  3.1 

[161]. Ниже приводится вывод этих моделей: сначала записываются коэффици-
енты передачи и отражения в частотной области, затем в частотной области по-
лучаются формулы для вычисления откликов в начале и конце структуры, нако-

нец, после обратного преобразования Лапласа получаются окончательные ана-
литические модели для вычисления временного отклика. 
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Рис. 3.1. Эквивалентная схема структуры из двух отрезков  
линий передачи с емкостной нагрузкой на стыке  

Коэффициент передачи структуры в частотной области, учитывающий 
проходящую волну и составляющие отклика, испытавшие 2 отражения, 
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а коэффициент отражения структуры в частотной области, учитывающий со-

ставляющие отклика, испытавшие 1 отражение и 3 отражения, 
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После подстановки соответствующих индексов (i=0,1,2) для T и  коэффи-
циенты передачи и отражения  
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Отклики на ближнем и дальнем концах структуры в частотной области 

Vout(s)=T(s)Vin(s), Vref(s)=Г(s)Vin(s), где Vin(s) – преобразование Лапласа для 
(2.1). Следуя подходу работы [156], получаем после обратного преобразования 
Лапласа окончательные аналитические модели для вычисления временного от-

клика проходящего и отраженного сигналов 
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3.2.2 Периодическая структура из N последовательно соединенных 
отрезков линии передачи с ёмкостными нагрузками на стыках 

Аналитические модели работы [140], имеют следующие ограничения: 

волновые сопротивления входной и выходной, т.е. нулевой и (n+1)-й, линий 
передачи должны быть равны друг другу; 

учёт проходящей волны и только составляющих отклика, испытавших два 
отражения, для отклика в конце структуры; 

учёт только составляющих отклика, испытавших одно и три отражения, 
для отклика в начале структуры; 

структура может содержать только нечетное число отрезков; 
отрезки могут иметь только две различные длины; 

нет учёта дополнительных резистивных нагрузок на стыках. 
В последующих разделах приводятся усовершенствованные математиче-

ские модели, позволяющие снять эти ограничения. 

Периодическая структура из нечетного числа последовательно 
соединенных отрезков линий передачи при разных характеристических 
адмиттансах входной и выходной линий передачи 

Аналитические модели работы [140] получены для равных характеристи-

ческих адмиттансов входной и выходной линий передачи (Y0=Yn+1 на рис. 3.2). 
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Рис. 3.2. Эквивалентная схема периодической структуры из последовательно соединенных 
отрезков линии передачи с емкостными нагрузками на стыках 

Пусть Y0Yn+1, тогда коэффициенты отражения от стыка и коэффициенты 

передачи стыка в прямом и обратном направлениях: 
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Коэффициенты отражения и передачи структуры в частотной области 
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а [n/2] означает целую часть от n/2. 
При входном сигнале (2.1) аналитическая модель для вычисления времен-

ного отклика в начале структуры  
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а аналитическая модель для вычисления отклика в конце структуры 
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x[( i – j )/2]=a1(t – 2[( i–j )/2]), 

x[ n/2 ]' = a1(t – τ[ n/2 ] ), x[ n/2 ] = a1(t–2τ[ n/2 ]), 

x[ i/2 ]+[ m/2 ]= a1 (t – 2([ i/2 ] + [ m/2 ])), 

x[( i–j )/2 ]+[ n/2 ] ' = a1 (t – (2[( i–j )/2 ] + [ n/2 ])), 

Δai = a1 – (–1)
i
 a2 

(здесь P(n, x) – неполная гамма функция, 
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U(t) – единичный скачок, xr = x – a1tr, а [n/2] означает целую часть от n/2). 

Уточнённые модели для отклика на конце периодической структуры из 
нечетного числа последовательно соединенных отрезков линии 
передачи 

Временной отклик на конце структуры, представляет собой сумму состав-

ляющих отклика 
VT(t)=V1(t)+V2(t)+V3(t)+V4(t)+…, 

где 
V1(t) – проходящая волна; 
V2(t) – составляющая, компоненты которой испытывают 2 отражения; 

V3(t) – составляющая, компоненты которой испытывают 4 отражения; 
V4(t) – составляющая, компоненты которой испытывают 6 отражений. 

Временной отклик получается обратным преобразованием Лапласа частот-
ного отклика 

VT(s)=V1(s)+V2(s)+V3(s)+V4(s)+…, 
где 

V1(s)=Vin(s)T1(s) – составляющая, учитывающая проходящую волну; 
V2(s)=Vin(s)T2(s) – составляющая, компоненты которой испытывают 2 от-

ражения; 
V3(s)=Vin(s)T3(s) – составляющая, компоненты которой испытывают 4 от-

ражения; 
V4(s)=Vin(s)T4(s) – составляющая, компоненты которой испытывают 6 от-

ражений; 

T1(s), T2(s), T3(s), T4(s) – коэффициенты передачи составляющих, компо-
ненты которых испытывают 0,2,4,6 отражений. 
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В аналитической модели работы [140] временной отклик на конце структу-
ры VT(t)=V1(t)+V2(t) учитывает только проходящую волну и составляющие, 

компоненты которой испытывают 2 отражения. При большой разности характе-
ристических импедансов отрезков линии передачи необходим учёт дополни-
тельных составляющих отклика. Поэтому, с помощью того же подхода [140], 

получена формула для составляющей отклика, компоненты которой испытыва-
ют 4 отражения [162]. 

Главной особенностью используемого подхода является то, что для полу-
чения временного отклика в аналитическом виде используется неполная гамма 

функция. Коэффициенты передачи составляющих в частотной области, в кото-
рых выделены множители, представляющие собой подынтегральные выраже-

ния для неполной гамма функции, будут иметь следующий вид: 
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Используя коэффициенты передачи в частотной области, найдем отклик в 

частотной области. Применяя обратное преобразование Лапласа и используя 
свойства неполной гамма функции, получим временной отклик в аналитиче-

ском виде, учитывающий дополнительную составляющую V3(t), компоненты 
которой испытывают 4 отражения. Окончательные аналитические модели для 

вычисления составляющих временного отклика V1(t), V2(t) и V3(t): 
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а [n/2] – означает целую часть от n/2). 
Аналогичным образом можно получить аналитическое выражение для до-

полнительной составляющей отклика, компоненты которой испытывают 6 от-
ражений. Оно получается очень громоздким, но может быть гораздо проще в 
случае согласованной структуры, т.е. когда равны характеристические адмит-

тансы входной линии передачи и первого отрезка линии передачи (Y0=Y1) и ха-
рактеристические адмиттансы последнего отрезка линии передачи и выходной 

линии передачи (Yn=Yn+1) [163].  
Коэффициенты передачи составляющих отклика в частотной области для 

согласованной структуры будут иметь следующий вид: 
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Используя коэффициенты передачи составляющих в частотной области, 

найдем отклик в частотной области. Применяя обратное преобразование Лапла-
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са и используя свойства неполной гамма функции, получим временной отклик в 
аналитическом виде, учитывающий дополнительную составляющую V4(t), ком-

поненты которой испытывают 6 отражений. Окончательные аналитические мо-
дели для вычисления составляющих временного отклика V1(t), V2(t), V3(t) и 
V4(t): 
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а [n/2] – означает целую часть от n/2). 

Периодическая структура из четного числа последовательно 
соединенных отрезков линии передачи  

С помощью аналогичного подхода получена аналитическая модель [164] 

для отклика в начале и конце периодической структуры из четного числа после-
довательно соединенных отрезков линии передачи с емкостными нагрузками на 

стыках при Y0Yn+1 (рис. 3.3). 
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Рис. 3.3. Эквивалентная схема структуры из четного числа последовательно соединенных от-

резков линии передачи с емкостными нагрузками на стыках 

Аналитическая модель для вычисления отклика в конце структуры 
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а аналитическая модель для вычисления отклика в начале структуры 

 
























 ]2/n[tr

1n

2

1

1n,n1001
0in

in01R x,2n2R
a

d
TT

tr

V
)t(V)t(V  

   

    


















































]2/m[tr

1

m
]2/m[tr

1n

1m

1m

2

1

]2/n[2tr

)1n(2

2

1

2

1n,n10

x,1m2R
a

a
x,2m2R

a

d

x),1n(4R
a

d

 



 83 

 

  

































 

]2/j[]2/n[tr

1

j

]2/j[]2/n[tr

2jn
1n

1j
2

1

101n,n

x,3)jn(2R
a

a

x,4)jn(2R
a

d

 

   

  


































 

]2/)in[(]2/n[tr

1

1i

]2/)in[(]2/n[tr

2in2
1n

1i
2

1

2

1n,n

x,3)in2(2R
a

a

x,4)in2(2R
a

d

 

  













 










   ]2/)ij[(]2/n[tr

j2in
2n

1i
2

1

1n

1ij

1n,n x,4)jin(2R
a

d
 

 

  
























]2/)ij[(]2/n[tr2

1

j1i

]2/)ij[(]2/n[tr

1

j1i

x,2)jin(2R
a

aa

x,3)jin(2R
a

aa

 

 

  

































 

]2/m[]2/n[tr

1

m

]2/m[]2/n[tr

2mn
1n

1m
2

1

1n,n10

x,3)mn(2R
a

a

x,4)mn(2R
a

d

 

 

 

  

















































 

]2/)in[(]2/m[tr2

1

m1i

]2/)in[(]2/m[tr

1

m1i

]2/)in[(]2/m[tr

2imn
1n

2m

1m

1i
2

1

1n,n

x,2)imn(2R
a

aa

x,3)imn(2R
a

aa

x,4)imn(2R
a

d

 

 

    













































]2/m[]2/j[tr2

1

mj

]2/m[]2/j[tr

1

mj

]2/m[]2/j[tr

2jm
1n

1m

1n

1j
2

1

10

x,2)jm(2R
a

aa
x,3)jm(2R

a

aa

x,4)jm(2R
a

d

 

  













 














  ]2/m[]2/)ij[(tr

2ijm
1n

2m

1m

1i

1n

1ij
2

1

x,4)ijm(2R
a

d
 



 84 

 

 

  , x,1)ijm(2R
a

aaa

x,2)ijm(2R
a

aaaaaa

x,3)ijm(2R
a

aaa

]2/m[]2/)ij[(tr3

1

j1im

]2/m[]2/)ij[(tr2

1

j1ijm1im

]2/m[]2/)ij[(tr

1

1ijm








































 

где 

10

01
10

YY

YY




 , 

10

10
01

YY

YY




 , 

1nn

1nn
1n,n

YY

YY









 , 

10

0
10

YY

Y2
T


 , 

10

1
01

YY

Y2
T


 , 

1nn

n
n,1n

YY

Y2
T






 , 

d

21
1

C

YY
a


 , 

d

21
2

C

YY
a


 ,   2

i

1i a1aa  , 

 

2

d

21

C

YY4
d  , 

 

      r

1

rr

1

tr x,1nPx,1nP
a

n
)x,n(Px)x,n(xP

a

1
)x,n(R  , 

)tt(U)tt()t(tU)x,0(R rrtr  , 

 ]2/n[1]'2/n[ tax    ]2/n[1]2/n[ 2tax   

  ]2/m[]2/i[1]2/m[]2/i[ 2tax    ]2/)ji[(1]2/)ji[( 2tax    

  ]2/n[]2/)ji[(1]'2/n[]2/)ji[( 2tax   , 

(здесь 

  




 



1n

0k

k
x

x

0

t1n

!k

x
e1dtet

)!1n(

1
x,nP , P(0, x)=1, r1r taxx  , 

 
 

1

n

21]2/n[
2

11

2

n









 , 

 
 

    2

1j

1

1j
ji

21]2/)ji[( )11()11(
2

11

2

ji








 





 , 

а [m/2] означает целую часть m/2). 
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4. МЕЖСОЕДИНЕНИЯ МОНТАЖНЫХ ПЛАТ: ЭКСПЕРИМЕНТАЛЬНОЕ 
МОДЕЛИРОВАНИЕ 

В данном разделе сначала рассмотрены основные виды известных мон-
тажных плат, проведён анализ их достоинств и недостатков, сформулированы 
основные требования, предъявляемые к современным монтажным платам, рас-

смотрена новая помехозащищённая теплопроводная монтажная плата (ПТМП), 
выполнена предварительная, качественная оценка её возможностей. Затем крат-

ко рассмотрены особенности технологии изготовления ПТМП в условиях про-
изводства, касающиеся подложки, изолирующего слоя, металлической пласти-

ны и электрического контакта к металлической пластине. Описаны различные 
варианты изготовленных макетов межсоединений. Представлены результаты 

экспериментального моделирования распространения импульсного сигнала в 
одиночных межсоединениях и перекрёстных помех в парах связанных межсо-

единений. 

4.1 Основные виды монтажных плат 

Известно несколько основных видов монтажных плат и большое разнооб-
разие их оригинальных модификаций (например, [165–167]), которые класси-

фицируются по определённым признакам [168].  
Навесной монтаж был одним из первых видов монтажа радиоэлементов, 

которые закреплялись на жёсткой пластине, например, металлическом "шасси" 

с изоляторами. Необходимые соединения между выводами в этом случае осу-
ществлялись навесными проводниками путём ручной пайки. У такого способа 

монтажа много достоинств, например, наличие металлической пластины, кото-
рая служит одновременно радиатором и теплопроводом, а также электрическим 

экраном и общим проводником для сигнальных проводов. Элементы навесного 
монтажа, благодаря его простоте, применяются и по сей день для монтажа, на-

пример, крупногабаритных радиоэлементов. Однако такой способ монтажа явно 
устарел. Миниатюризация радиоэлементов и повышение плотности монтажа 

усложнили навесной монтаж и увеличили его трудоёмкость, потребовав новых 
конструктивно-технологических решений.  

Пришло время печатного монтажа, начавшегося с односторонних печатных 
плат. Получение межсоединений травлением фольгированного диэлектрика ока-
залось очень дешёвым, особенно, при большой серийности производства, и в 

настоящее время повсеместно и хорошо освоено. Потребность более плотного 
размещения печатных проводников привела к двусторонним печатным платам 

(ДПП). Однако сплошное диэлектрическое основание вместо металлического 
ухудшило условия теплоотвода. Для улучшения электрических характеристик 

межсоединений быстродействующей элементной базы снова появилась необхо-
димость в общей плоскости земли, ради которой приходится жертвовать одним 

слоем сигнальных проводников. 
Дальнейший рост плотности монтажа потребовал увеличения числа слоёв 

печатной платы. Это привело к появлению многослойных печатных плат (МПП) 
с большим числом сигнальных слоёв, при необходимости, чередующихся со 
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слоями земли и питания. МПП позволила существенно продвинуться в решении 
проблемы неискажённой передачи сигналов в межсоединениях высокой плот-

ности. Однако стоимость МПП высока и достигает десятикратной стоимости 
ДПП [169]. Это объясняется тем, что изготовление МПП – сложный многоопе-
рационный процесс, требующий строгого соблюдения технологических режи-

мов с применением высококачественных материалов, специального высокоточ-
ного технологического оборудования и контрольно-измерительной аппаратуры. 

Отдельно следует сказать о платах тонкопроводного монтажа, межсоеди-
нения которых осуществляются тонким изолированным проводом с помощью 

специальных станков с числовым программным управлением. Одной из самых 
современных технологий изготовления таких плат является технология 

Multiwire, позволяющая получить на двух слоях разводки плотность межсоеди-
нений эквивалентную двадцатислойной МПП [170]. Другими достоинствами 

являются открытый доступ к межсоединениям и простота их модификации или 
переразводки. Кроме того, здесь достигаются более высокие, чем в МПП, элек-

трические характеристики межсоединений, поскольку все изолированные про-
вода лежат в слое адгезива, находящемся на фольге или металлической пласти-

не, выполняющих функцию электрической земли. Недостатком тонкопроводно-
го монтажа является необходимость специальных станков и индивидуальная 
работа над каждой платой, что пока оставляет его довольно дорогим. 

Рост требований к плотности монтажа и быстродействию современных 
электронных схем определяет развитие монтажных плат. Монтажная плата 

должна обеспечивать неискажённую передачу высокочастотных сигналов в 
межсоединениях высокой плотности, отвод тепла от корпусов радиоэлементов и 

межсоединений. Кроме того, важно контролировать влияние на монтажную 
плату внешних электромагнитных помех и сохранять в допустимых пределах 

уровень электромагнитных излучений самой платы. Существенным фактором 
остаётся снижение себестоимости монтажной платы. 

Обзор монтажных плат и патентный поиск, проведённые автором, показали 
отсутствие конструкций монтажных плат, полностью отвечающих всем совре-

менным требованиям. Поэтому, поиск новых конструкций монтажных плат, об-
ладающих достоинствами известных, остаётся весьма актуальной задачей, тре-
бующей своего решения. 

4.2 Помехозащищённая теплопроводная монтажная плата (ПТМП) 

При поиске возможностей совершенствования конструкций монтажных 

плат учитывались следующие факторы.  
Широкое распространение и освоение технологии ДПП с двумя сигналь-

ными слоями гарантирует низкую себестоимость изготовления межсоединений. 
Увеличение числа сигнальных слоёв требует технологии МПП и резко удорожа-

ет плату. Металлическая пластина в конструкции платы позволяет возложить на 
неё несколько важнейших функций: общего проводника для обратных токов 

сигналов и питания; экрана платы; радиатора и проводника тепла; жёсткой не-
сущей пластины, на которой размещены радиоэлементы. 
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Между тем, совмещение диэлектрического слоя с печатными межсоедине-
ниями на обеих его сторонах и металлической пластины через некий диэлек-

трический слой, обеспечивающий, по крайней мере, электрическую изоляцию 
проводников внутреннего слоя от металлической пластины, образует закончен-
ную монтажную плату с новыми свойствами. Автором работы, совместно с 

Н.И. Базенковым, получен патент [171] на монтажную плату, названную авто-
рами помехозащищённой теплопроводной монтажной платой (ПТМП). Эскиз 

поперечного сечения фрагмента ПТМП, поясняющий возможный вариант её 
конструкции, показан на рис. 4.1. 

 

подложка сигнальные линии шина питания 

металлическая пластина 

изолирующий слой 

корпус ИМС теплопроводный клей припой 

 

Рис. 4.1. Конструкция помехозащищённой теплопроводной монтажной платы 

Корпус интегральной микросхемы (ИМС) приклеен к металлической пла-

стине теплопроводным клеем. Выводы ИМС проходят через сквозные отверстия 
в металлической пластине и изолирующем слое в металлизированные отверстия 

подложки и припаиваются к ним. Сигнальные проводники, расположенные на 
внутренней стороне подложки, образуют обращённые полосковые линии, а на 

внешней – подвешенные полосковые линии. Шина питания расположена на 
внутренней стороне подложки. Общий вывод питания ИМС припаян к метал-
лической пластине. 

4.3 Возможности ПТМП (качественные оценки) 

Качественное сравнение ПТМП с обычной ДПП позволяет выявить досто-

инства ПТМП, касающиеся технологических, тепловых и электрических харак-
теристик. 

Существенным достоинством ПТМП в части технологических характери-
стик является возможность изготовления подложки, максимально используя 

широко распространённую технологию производства обычных ДПП. Возник-
шие проблемы, связанные с изготовлением металлической пластины, компенси-

руются сверлением большого числа подложек в одном пакете, более качествен-
ной металлизацией отверстий и меньшим их диаметром, что стало возможным 
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при тонкой подложке. Проверено на практике использование полиимидной под-
ложки на металлической пластине из алюминиевого сплава, температурные ко-

эффициенты линейного расширения которых близки [172]. Найдены высокока-
чественные и недорогие материалы для изолирующего слоя, например, поли-
этилентерефталатные плёнки. Они в 10 раз дешевле полиимидных и более ус-

тойчивы к воздействию влаги и высокой температуры при таких же значениях 
относительной диэлектрической проницаемости и потерь [172]. Поэтому, пред-

полагаемые затраты на изготовление ПТМП, по предварительным оценкам, 
должны быть не намного выше, чем – ДПП. 

Наличие металлической пластины позволяет значительно улучшить тепло-
вые характеристики монтажной платы. Например, с помощью теплопроводного 

клея легко обеспечивается хороший тепловой контакт нижней стороны корпуса 
микросхемы с металлической пластиной, выполняющей функции одновременно 

теплового радиатора и проводника тепла, выравнивая температуры корпусов 
микросхем и приближая их к температуре окружающей среды. Для дополни-

тельного облегчения теплового режима тепло передаётся кондуктивным путём 
за счёт теплопроводности пластины, например, внешнему радиатору. Становит-

ся возможным отказ от вентиляции корпуса всего устройства. Это, в свою оче-
редь, обеспечивает его более эффективные защиту и экранирование от неблаго-
приятных воздействий внешней среды. За счёт экранирования также уменьша-

ется электромагнитное излучение самого устройства. Полученные возможности 
улучшения тепловых характеристик монтажной платы важны для увеличения 

плотности размещения компонентов быстродействующих электронных схем, 
отличающихся повышенным выделением тепла. 

Качественная оценка позволяет предположить улучшение электрических 
характеристик всех видов межсоединений ПТМП: системы электропитания, 

выводов микросхем, а главное, сигнальных линий. Рассмотрим подробнее каж-
дый из видов. 

Использование металлической пластины как обратного проводника систе-
мы электропитания значительно уменьшает электрическое сопротивление этого 

проводника и обеспечивает его высокую эквипотенциальность. Кроме того, 
прямые проводники электропитания, выполненные, например, на внутреннем 
печатном слое подложки оказываются расположенными параллельно металли-

ческой пластине на малой высоте, равной толщине изолирующего слоя. За счёт 
этого, погонная индуктивность линии передачи, образованной прямым и обрат-

ным проводниками питания, оказывается значительно меньше, чем в ДПП. Это 
обеспечивает существенное уменьшение помех по цепям питания, связанных со 

всплесками потребления тока, например, при одновременном переключении 
большого числа выходов микросхем. Если необходима более эффективная сис-

тема электропитания, то её проводники размещаются и на внешнем печатном 
слое подложки.  

Металлическая пластина существенно уменьшает влияние внешних элек-
тромагнитных полей на плату, а так же излучение от платы. Площадь контуров 

протекания сигнальных токов в ПТМП существенно меньше, чем в ДПП. Кроме 
того, контуры меняют свою ориентацию с параллельной к плоскости платы на 
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перпендикулярную. Дополнительно, сильно сказывается экранирующее влия-
ние металлической пластины. 

Пропуск выводов микросхем в металлизированные отверстия подложки 
через сквозные отверстия в металлической пластине оказывает существенное 
влияние на неоднородности выводов микросхем, что важно для случая быстро-

действующих схем. Вывод микросхемы становится аналогичным отрезку коак-
сиальной линии передачи. Уменьшаются ёмкостная и индуктивная связи между 

соседними выводами. 
Однако наибольшее значение имеет выполнение металлической пластиной 

функции обратного проводника для сигнальных токов, поскольку это сущест-
венно изменяет электрические характеристики сигнальных линий ПТМП по 

сравнению с обычной ДПП. В этом случае сигналы распространяются по лини-
ям передачи с контролируемым волновым сопротивлением, которые похожи на 

микрополосковые линии (МПЛ). Печатные проводники наружного сигнального 
слоя подложки, отделённые от металлической пластины подложкой и изоли-

рующим слоем, образуют подвешенные полосковые линии. Печатные провод-
ники внутреннего сигнального слоя подложки, отделённые от металлической 

пластины изолирующим слоем, образуют обращённые полосковые линии.  
ППЛ и ОПЛ являются сравнительно новыми и мало исследованными ли-

ниями передачи в отличие от МПЛ. Качественный анализ позволяет выявить 

возможности улучшения важных электрических характеристик межсоединений 
за счёт использования этих линий, а правильный выбор материала и толщины 

подложки и изолирующего слоя способен дать дополнительные улучшения.  
Действительно, если материал подложки определяется, в основном, техно-

логией изготовления печатных проводников и предварительно сводится к стек-
лотекстолиту или полиимиду малой толщины, то выбор материала для изоли-

рующего слоя и выбор его толщины во многом определяются электрическими 
характеристиками. При заданном материале подложки, желательно, чтобы изо-

лирующий слой имел меньшие, чем у подложки, относительную диэлектриче-
скую проницаемость и потери, и большую, чем у подложки, толщину. Это по-

зволяет существенно снизить эффективное диэлектрическое заполнение линий 
передачи и задержку сигнала в линиях, а следовательно, и уровень перекрёст-
ных помех в связанных линиях. Однако необходимо отметить, что получившее-

ся при этом резко неоднородное диэлектрическое заполнение линий способно 
стать причиной особенностей поведения характеристик одиночных и связанных 

линий при изменении их параметров. Эти особенности, в свою очередь, могут 
открыть дополнительные возможности уменьшения искажений сигналов в ли-

ниях.  
Таким образом, сигнальные межсоединения новой платы образуются двумя 

различными видами линий передачи, которые отличаются от широко распро-
странённых симметричной полосковой линии и микрополосковой линии значи-

тельно большей неоднородностью диэлектрического заполнения, но позволяют 
получить меньшие задержки сигналов в линиях. Поэтому целесообразно тща-

тельное вычислительное моделирование межсоединений ПТМП с целью выяв-
ления возможностей уменьшения искажений сигналов в межсоединениях. 
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4.4 Макетирование межсоединений 

Детальное исследование и отработка технологии изготовления ПТМП яв-

ляется отдельным вопросом и не входит в рамки данной работы. Здесь кратко 
затронуты только особенности изготовления макетов межсоединений ПТМП, 
показана её реализуемость в условиях производства. 

Подложка 
Подложка ПТМП с печатными проводниками с обеих сторон изготавлива-

ется по технологии обычных ДПП. Наибольшее распространение здесь получил 
комбинированный позитивный метод, которым изготавливаются ДПП, как пра-

вило, из двустороннего фольгированного стеклотекстолита толщиной 1–2 мм. 
Выбор такой толщины ДПП диктуется, главным образом, соображениями жёст-

кости. В ПТМП, благодаря жёсткости металлической пластины, толщина под-
ложки ПТМП существенно меньше. Это улучшает электрические характеристи-

ки межсоединений, не меняя ничего принципиально в технологии изготовления 
подложки. Заготовка подложки становится гибкой и лёгкой, как листок бумаги. 

Однако возникающие из-за этого сложности её изготовления легко устраняются.  
Известна более прогрессивная полуаддитивная технология, как правило, 

применяемая для изготовления гибких печатных плат и кабелей, а также от-
дельных слоёв МПП из тонких, например, полиимидных подложек. Она полно-
стью снимает проблемы тонкой подложки, позволяет получить более плотные и 

качественные межсоединения, но менее распространена. Кроме того, стоимость 
полиимидных подложек выше, чем стеклотекстолитовых. 

Практически, изготовление подложки ПТМП сводится к двум вариантам, 
условно названым "дешёвый стеклотекстолит" и "качественный полиимид". 

Изолирующий слой 
Изолирующий слой препятствует контакту внутреннего слоя проводников 

подложки с металлической пластиной. В качестве изолирующего слоя исполь-
зуются слои клея или лака, тонкая диэлектрическая плёнка или сетка и даже 

слой воздуха. Толщина и материал изолирующего слоя выбираются не только из 
конструктивных и технологических соображений, они значительно влияют на 

электрические характеристики межсоединений. 
Металлическая пластина 
Процесс изготовления металлической пластины должен включать в себя, 

как минимум, получение отверстий для выводов радиоэлементов, устанавли-
ваемых со стороны металлической пластины. Получение хорошего электриче-

ского контакта пластины и общих выводов радиоэлементов облегчается, напри-
мер, с помощью нанесения на пластину специальных покрытий. 

Процесс изготовления пластины сильно зависит от выбора металла. Требо-
вания к металлу определяются, прежде всего, его качественными и стоимост-

ными характеристиками, а также минимумом затрат при изготовлении. Учиты-
ваемые качественные характеристики определяются функциями, которые вы-

полняются пластиной. Так, для хорошей общей земли сигналов и питания ну-
жен металл с малым объёмным удельным электрическим сопротивлением. Для 

эффективного отвода тепла от корпусов радиоэлементов желательна высокая 
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теплопроводность металла. Малая плотность важна для снижения веса платы, а 
различные прочностные характеристики должны обеспечивать требуемую жё-

сткость платы с учётом массы установленных радиоэлементов и минимальные 
затраты для получения отверстий. Важны и технологические характеристики 
металла, влияющие на получение хорошего электрического контакта пластины 

и общих выводов радиоэлементов. Наконец, необходима минимальная разница 
температурных коэффициентов линейного расширения пластины и подложки. 

Исходя из этих критериев, выбор металла сводится к трём вариантам.  
Медь обладает высокой электропроводностью, хорошо проводит тепло и 

легко паяется, но относительно дорога.  
Алюминий и его сплавы с магнием (например, АМц или Д16) лёгки, теп-

лопроводны и дешевы, но требуют особого подхода при пайке.  
Сталь является недорогим и прочным металлом, не создаёт особых про-

блем при пайке. Но низкие электропроводность и теплопроводность стали, а 
также высокая плотность являются недостатками. Кроме того, магнитные свой-

ства стали ухудшают электрические характеристики межсоединений. 
Особое место занимает вопрос получения отверстий в металлической пла-

стине. Сверловка отверстий в пластине вместе с подложкой обеспечивает точ-
ное совмещение отверстий и высокую скорость сверловки. Однако, параметры 
режима сверловки станка для печатных плат (высокая скорость подачи и очень 

большие обороты) рассчитаны на твёрдый диэлектрик, а не на металл. Поэтому 
для такой сверловки желательна минимальная толщина пластины. Сталь может 

оказаться слишком твёрдой, а алюминий очень мягким, дающим длинную 
стружку. Поэтому оптимальным оказывается сплав Д16.  

В отличие от диаметра отверстий в подложке (менее 1 мм) диаметр отвер-
стий в пластине должен быть достаточно большим (около 2 мм), чтобы исклю-

чить её электрический контакт с выводами радиоэлементов. Это однозначно 
предполагает окончательную сверловку пластины отдельно от подложки, хотя и 

не исключает предварительную сверловку пластины вместе с подложкой. На-
пример, пластина не просверливается полностью, а только размечается сверлом, 

когда находится под подложкой. Если позволяет режим сверловки, пластина 
размещается над подложкой и просверливается полностью. 

Если сверлить пластину вместе с подложкой нельзя, используется свер-

лильный станок для металлов. При этом режим сверловки подбирается для кон-
кретного металла и сверлится пакет из большого числа пластин. Недостатками в 

этом случае являются малая скорость сверловки и неточное совмещение отвер-
стий пластины и подложки. 

Наконец, для единичного производства несложных плат всегда применим 
вариант ручной сверловки на настольном сверлильном станке. Это самый тру-

доёмкий и грубый вариант, но он не требует специальных станков. 
В качестве альтернативы сверловке отверстия вырубаются, подобно базо-

вым отверстиям в заготовке. Производительность метода очень высока. Однако 
для него необходимо изготовление своего штампа для каждой платы или при-

менение специальных наборных штампов. 
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Электрический контакт к металлической пластине 
Электрический контакт выводов радиоэлементов с проводниками внешнего 

слоя легко осуществить обычными средствами, например, ручной пайкой па-
яльником или "волной" припоя при серийном производстве. Протекание срав-
нительно больших токов через общий вывод радиоэлемента требует особого 

подхода к реализации его контакта с металлической пластиной. Сложности соз-
дают высокая теплоёмкость и особенности пайки металлической пластины.  

Для корректного выбора способа контакта необходимо учесть, что удель-
ное объёмное электрическое сопротивление припоя на порядок больше, чем – 

хорошо проводящего металла, а контактола (токопроводящего клея) – даже на 
два порядка [173]. Минимальное электрическое сопротивление контакта и его 

высокая прочность получаются при сварке металлов. Приемлемо применение, 
например, горячей контактной сварки или холодной сварки давлением, но это 

требует специального оборудования и довольно проблематично. Получение 
электрического контакта с помощью токопроводящего клея, наносимого в место 

соединения проводников с помощью шприца, отличается простотой, но даёт 
высокое электрическое сопротивление контакта. Если учесть важность контакта 

общего проводника, этот недостаток является довольно существенным, но в от-
дельных случаях компенсируется малым электрическим сопротивлением ме-
таллической пластины. 

Традиционным и проверенным решением данной задачи является исполь-
зование пайки. Однако способы пайки для разных металлов сильно различают-

ся не только в технологии, но и в стоимости. Основные способы пайки, которые 
применимы для металлической пластины ПТМП, рассмотрим на примере пайки 

алюминия и его сплавов [174]. 
Низкотемпературную пайку алюминия и его сплавов припоями на основе 

олова осуществляют, применяя удаляющие окись алюминия флюсы на основе 
высококипящих органических соединений типа триэтаноламина с добавками в 

качестве активных компонентов бортфторидов кадмия и цинка. Недостатком 
способа является то, что компоненты легкоплавких припоев в паре с алюмини-

ем образуют коррозионно-нестойкие соединения. Это связано с большой разно-
стью нормальных электродных потенциалов. Более высокая коррозионная стой-
кость получается при бесфлюсовой пайке алюминия в специальных газовых 

средах или вакууме, что, однако сложно реализуемо в нашем случае. 
Известны довольно простые, хотя и более трудоёмкие способы низкотем-

пературной пайки без применения флюсов, такие как абразивная пайка или 
пайка трением. При этом способе пайки окисную плёнку с поверхности алюми-

ния удаляют находящимся в расплаве припоя шабером или частицами абразива 
(асбест, металлические порошки). Для лужения алюминия применяют также 

абразивные паяльники, у которых рабочая часть представляет собой стержень 
из частиц припоя и абразива. Лужение производят также с помощью ультразву-

ковых паяльников и в ультразвуковых ваннах. Применим также способ абразив-
но-кавитационного лужения, при котором твёрдые частицы, находящиеся в 

жидком припое, в ультразвуковом поле оказывают дополнительное абразивное 
воздействие на металл. 
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Многие недостатки и затруднения исчезают при использовании технологи-
ческих покрытий под пайку. В качестве таких покрытий при низкотемператур-

ной пайке алюминия принято использовать медь, никель, серебро, цинк. По-
крытие наносится электролитически, химически, термовакуумным напылением 
и другими способами. Наиболее высокое качество сцепления покрытия с ос-

новным металлом и коррозионную стойкость паяных соединений обеспечивает 
применение никель-фосфорных покрытий, наносимых на поверхность алюми-

ния химическим способом из специальных гипофосфитных растворов. Пайка 
по покрытию легко осуществляется оловянно-свинцовыми припоями с приме-

нением канифольно-спиртовых флюсов и отличается высокой коррозионной 
стойкостью. Применяют нанесение слоя меди или цинка на поверхность алю-

миния методом горячего плакирования. Например, листы алюминия, плакиро-
ванные медью, выпускаются промышленностью, но стоят гораздо дороже 

обычного алюминия. При всей своей привлекательности, нанесение покрытия 
на металлическую пластину – это ещё один технологический процесс, удоро-

жающий изготовление ПТМП. Однако упрощение пайки и улучшение, благода-
ря покрытию, определённых характеристик ПТМП оправдывает дополнитель-

ные затраты. 
Макеты ПТМП 
На производственном оборудовании в цехах ПО "Контур" (г. Томск) авто-

ром работы были опробованы различные варианты изготовления элементов 
ПТМП. В результате получено несколько макетов ПТМП.  

В условиях серийного производства ДПП комбинированным позитивным 
методом была изготовлена партия подложек ПТМП размерами 270*250 мм из 

двусторонне фольгированного стеклотекстолита марки СТФ-2-35-0,25 с толщи-
ной диэлектрика 0,18 мм. На вертикально-фрезерном станке с ЧПУ были про-

сверлены металлические пластины из листов алюминиево-марганцевого сплава 
толщиной 1 мм, дюралюминия толщиной 0,5 мм и стали толщиной 0,4 мм. На 

настольном сверлильном станке по кондуктору были просверлены металличе-
ские пластины из листов алюминиево-марганцевого сплава толщиной 1 мм и 

стали толщиной 1 мм. На стальную пластину толщиной 1 мм было нанесено 
под пайку покрытие олово-висмут, такое же, что и на подложку. В качестве изо-
лирующего слоя использовался материал ПДЛ толщиной 0,36 мм, представ-

ляющий собой полиэтилентерефталатную плёнку с нанесённым с обеих сторон 
клеевым слоем, покрытым защитной плёнкой. К стальной и алюминиевой пла-

стинам толщиной 1 мм были приклеены материалом ПДЛ подложки с сигналь-
ными слоями. Полученные таким образом макеты ПТМП затем были вырубле-

ны по периметру штампом и снабжены стандартным ребром жёсткости.  
Кроме того, были изготовлены два фрагмента ПТМП размером 76*31 мм из 

алюминиево-марганцевого сплава толщиной 1 мм с двумя микросхемами, при-
клеенными теплопроводным клеем к металлической пластине. Общие выводы 

микросхем припаяны к пластине абразивной пайкой, остальные выводы на од-
ном фрагменте припаяны вручную паяльником, а на другом – "волной". 

Наконец, негативным методом было изготовлено большое число подложек 
для моделирования распространения сигналов и перекрёстных помех в одиноч-
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ных и связанных межсоединениях. Межсоединения выполнены с различным 
числом полосок и разносов между ними, а также на подложках разной толщи-

ны.  

4.5 Распространение импульсных сигналов в одиночных линиях 

Распространение импульсных сигналов в межсоединениях ПТМП экспе-

риментально моделировалось на двух макетах одиночных линий с печатными 
полосками длиной 240 мм, шириной 0,3 мм и толщиной 0,035 мм. Первая линия 

представляла собой обычную МПЛ с подложкой из стеклотекстолита с толщи-
ной 0,2 мм, вторая – ППЛ с подложкой из стеклотекстолита с толщиной 0,18 мм 

и изолирующим слоем из полиэтилентерефталата с толщиной 0,12 мм. К кон-
цам линий были припаяны малогабаритные СВЧ разъёмы типа СРГ-50, с помо-

щью которых они включались в 50-омный тракт осциллографа С1-91/3, от 
внутреннего генератора которого на линии подавались импульсы со временем 

спада около 100 пс. На рис. 4.2 приведены осциллограммы сигналов на входах 
линий (VВХ), на выходе МПЛ (VМПЛ) и на выходе ППЛ (VППЛ). После прохожде-

ния импульса по линии время спада по уровням 0,1–0,9 от его амплитуды со-
ставило около 300 пс для МПЛ и около 180 пс для ППЛ. Существенно меньшие 

искажения импульсных сигналов в ППЛ получены за счёт использования изо-
лирующего слоя с меньшей, чем у подложки зависимостью параметров от час-
тоты.  

0

1

0 200 400 600

Vвх

Vмпл

Vппл

 

Рис. 4.2. Осциллограммы сигналов (В, пс) на входах и выходах МПЛ и ППЛ 

4.6 Перекрёстные помехи в парах связанных линий 

Проведена экспериментальная оценка искажений сигналов из-за перекрё-
стных помех. Для этого были изготовлены макеты пар связанных МПЛ, ППЛ и 
ОПЛ с полосками длиной 250 мм и толщиной 0,035 мм. Величины оконечных 

резистивных нагрузок на всех концах линий равнялись 100 Ом. На вход актив-
ной линии от генератора Г5-78 подавались импульсы со временем фронта 1 нс и 

амплитудой 1 В. Пиковое значение напряжения в начале и на конце пассивной 
линии измерялось осциллографом С1-97.  
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Известно [205], что в паре связанных МПЛ электромагнитная связь 
уменьшается с ростом величины s/h, где s– разнос линий (расстояние между со-

седними краями линий), а h – высота линий над плоскостью земли. Макеты пар 
связанных линий были изготовлены с такими параметрами, чтобы при заданном 

волновом сопротивлении одиночной линии 100 Ом получить максимальную 

величину s/h. Шаг трассировки линий (расстояние между их вертикальными 

осями) не изменялся и выбран равным 2,5 мм. 
Первой исследовалась МПЛ с подложкой из стеклотекстолита, как частный 

случай ППЛ с подложкой и изолирующим слоем из стеклотекстолита. Попереч-
ное сечение макета МПЛ показано на рис. 4.3. 
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Рис. 4.3. Поперечное сечение макета связанных МПЛ  

Более тонкая подложка позволяет увеличить s/h. Однако для сохранения 

волнового сопротивления надо уменьшать ширину проводника, что трудно реа-
лизуемо технологически. Дополнительное уменьшение уровней перекрёстных 
помех получается уменьшением диэлектрического заполнения линии, а именно, 

используя ППЛ с изолирующим слоем с меньшей, чем у подложки относитель-
ной диэлектрической проницаемостью, например, из воздуха. Поперечное сече-

ние макета такой ППЛ показано на рис. 4.4.  
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Рис. 4.4. Поперечное сечение макета связанных ППЛ  

Параметры линий и соответствующие им измеренные и вычисленные пи-
ковые значения напряжения перекрёстных помех (mV) в начале и конце пассив-

ной линии для МПЛ и для ППЛ приведены в табл. 4.1. Из неё видно, что 
уменьшение ширины полоски w (при неизменном шаге трассировки 

s+w=2,5 мм) и толщины подложки h уменьшает перекрёстные помехи в МПЛ. 
Для ППЛ (пятая строка табл. 4.1, h=h1+h2=0,19+0,19 мм) перекрёстная помеха в 
начале пассивной линии меньше, чем для МПЛ с такой же шириной полоски 
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(четвёртая строка табл. 4.1), а перекрёстная помеха на конце пассивной линии 
близка к нулю.  

Таблица 4.1 
Пиковые значения напряжения перекрёстных помех (мВ)  

в начале и конце пассивной линии для МПЛ (строки 1–4) и ППЛ (строка 5) 

w, мм h, мм 
Начало Конец 

Вычисление Измерение Вычисление Измерение 

0,70 2,0 93 91 –50 –32 

0,50 1,5 61 59 –45 –30 

0,30 1,0 30 37 –33 –22 

0,25 0,6 13 18 –20 –8 

0,25 0,19+0,19 10 10 0 –3 

В табл. 4.2 показаны измеренные и вычисленные пиковые значения напря-

жения перекрёстных помех (мВ) в начале пассивной линии в зависимости от 
шага трассировки (s+w) для пары ППЛ и для пары ОПЛ. В обоих случаях ши-

рина полоски w равна 0,39 мм и толщина подложки h2 из стеклотекстолита 

(r2=6) равна 0,19 мм. Толщина воздушного изолирующего слоя h1 для ППЛ 

равна 0,11 мм, а для ОПЛ равна 0,19 мм. Из табл. 4.2 видно, что даже при срав-
нительно малом шаге трассировки 1,0 мм перекрёстная помеха в паре связан-

ных ППЛ и ОПЛ относительно большой длины (250 мм) в начале пассивной 
линии составила менее одной десятой от амплитуды 1 В входного импульса с 

фронтом в 1 нс. 

Таблица 4.2 

Пиковое значение напряжения перекрёстной помехи  

в начале пассивной линии (mV) для ППЛ и для ОПЛ  

s+w, мм  

(w=0,39 мм) 
ППЛ  ОПЛ 

 Вычисление Измерение Вычисление Измерение 

1,00 54 77 70 91 

1,25 34 50 40 56 

1,50 23 40 33 42 

1,75 16 27 23 31 

2,00 12 22 17 23 

2,25 9 16 13 18 

2,50 7 15 10 15 
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5. ВОЗМОЖНОСТИ УМЕНЬШЕНИЯ ИСКАЖЕНИЙ СИГНАЛОВ В 
МЕЖСОЕДИНЕНИЯХ 

В данном разделе сначала кратко рассмотрены основные причины искаже-
ний сигналов в межсоединениях и способы их уменьшения. Затем показаны но-
вые возможности уменьшения искажений сигналов в межсоединених с двух-

слойным диэлектриком: для одиночных отрезков межсоединений по результа-
там оценки их параметров и для более сложных конфигураций межсоединений 

по результатам вычисления временного отклика.  

5.1 Основные причины искажений сигналов в межсоединениях и 
способы их уменьшения 

5.1.1 Основные причины искажений сигналов в межсоединениях 

При передаче гармонического сигнала по одиночному межсоединению он 
задерживается по времени из-за конечной скорости распространения и затухает 

по амплитуде из-за потерь в материалах межсоединения. Зависимость задержки 
и потерь от частоты сигнала называют дисперсией. При полигармоническом 

сигнале каждая его спектральная составляющая проходит по межсоединению со 
своей задержкой и своим затуханием, что приводит к изменению временной 

формы сигнала. Изменение геометрических параметров и параметров материа-
лов межсоединения по его длине приводит к изменению задержки и потерь по 
длине межсоединения. 

Важное влияние на искажения сигнала, передаваемого по межсоединению, 
оказывают нагрузки или неоднородности, расположенные в начале, конце или 

по длине межсоединения. В результате часть сигнала отражается от каждой на-
грузки и распространяется по межсоединению в обратном направлении. Поэто-

му к концу межсоединения сначала приходит оставшаяся часть сигнала, а позже 
приходят его части, испытавшие чётное число отражений [175]. Величина, по-

лярность и форма отражённой части сигнала зависят от соотношения нагрузки с 
волновым сопротивлением межсоединения и от характера нагрузки (резистив-

ная, комплексная). Нелинейность нагрузки обогащает спектр сигнала: в случае 
гармонического сигнала к нему добавляются его гармоники, а в случае поли-

гармонического сигнала – гармоники каждой составляющей спектра сигнала и 
их комбинационные частоты [176].  

Причиной искажений сигналов, передаваемых по межсоединениям, часто 

является внешнее электромагнитное поле. Действительно, любое межсоедине-
ние представимо в качестве приёмной антенны, характеристики которой опре-

деляются видом и параметрами межсоединения. Такое представление часто по-
могает качественно оценить возможности уменьшения влияния внешнего элек-

тромагнитного поля на сигналы, передаваемые по межсоединениям. Источники 
электромагнитного поля могут быть различными. Важным частным случаем та-

кого источника являются сигналы соседних межсоединений.  
Причины искажений сигналов, распространяющихся в нескольких межсо-

единениях, сложно определить однозначно. В упрощённом представлении они 
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зависят, в общем случае, от величины и соотношения электрической и магнит-
ной индукции в отдельных межсоединениях. Для некоторых частных случаев 

конфигураций многопроводных межсоединений делаются более определённые 
выводы. Наиболее простой конфигурацией являются параллельные межсоеди-
нения, параметры которых не изменяются по длине. Если межсоединения па-

раллельны и их диэлектрическое заполнение в поперечном сечении, ортого-
нальном направлению межсоединений, неоднородно, то любой сигнал, возбуж-

даемый в межсоединении, можно представить линейной комбинацией несколь-
ких мод, каждая из которых распространяется со своей постоянной скоростью 

[177]. Однако при изменении параметров линии по длине такой подход уже не-
применим.  

5.1.2 Способы уменьшения искажений сигналов в межсоединениях 

Уменьшение искажений сигналов осуществляется, прежде всего, соответ-

ствующим выбором параметров межсоединений. Для снижения задержки сиг-
нала в межсоединении фиксированной длины уменьшают относительную ди-

электрическую проницаемость (r) диэлектриков межсоединения. Когда диэлек-
трики заданы, снижение задержки достигается таким изменением размеров и 

расположения диэлектриков и проводников межсоединения, чтобы большая 
часть электромагнитного поля сигнала распространялась в диэлектрике с мень-

шей r. 

Указанные возможности снижения задержки относятся и к снижению зату-
хания сигнала, вызванного потерями в диэлектрике. Потери в проводниках 

межсоединения уменьшаются при изготовлении проводников из металла с воз-
можно большей удельной электрической проводимостью. Однако потери в про-

водниках складываются из нескольких составляющих, величины которых зави-
сят от размеров и формы проводников. Первая составляющая определяется 
омическим сопротивлением проводника постоянному току и, как известно, об-

ратно пропорциональна площади поперечного сечения проводника, поскольку 
плотность распределения тока по поперечному сечению полагается равномер-

ной. С ростом частоты сигнала сильнее проявляется скин-эффект, приводящий к 
росту плотности тока на границе проводника и увеличению потерь. Эффект 

близости проводников друг к другу также приводит к росту потерь. Результаты 
вычисления плотности тока показывают, что, например, общее сопротивление 

микрополосковой линии переменному току может в четыре раза превышать со-
противление переменному току того же микрополоска, удалённого от плоскости 

земли [178]. Указанные эффекты существенно зависят от формы, размеров и 
расположения проводников и могут быть уменьшены соответствующим их вы-

бором. 
Для минимизации искажений сигналов из-за разброса размеров и свойств 

материалов относительно номинальных значений используются известные 
принципы и методы [179]. Наиболее действенным из них является разработка 
таких межсоединений, характеристики которых малочувствительны к измене-

ниям параметров межсоединений вблизи от номинальных значений.  
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Отражения сигнала от нагрузок на концах межсоединения уменьшаются с 
помощью согласования. В случае резистивных нагрузок традиционным спосо-

бом согласования является выравнивание оконечной нагрузки с волновым со-
противлением межсоединения. Отметим, что полное согласование МПЛП даёт-
ся гораздо сложнее, чем одиночной линии [180]. Известно согласование в узкой 

полосе частот четверть-волновыми отрезками линий передачи, а также широко-
полосное согласование отрезком линии с волновым сопротивлением, экспонен-

циально изменяющимся по длине линии [181]. Возможен и такой выбор пара-
метров межсоединений и нагрузок, когда отражённые сигналы на конце межсо-

единения компенсируют друг друга [182]. Примечательно, что при определён-
ной длине межсоединения с потерями достаточное затухание отражённых сиг-

налов вовсе не требует согласования [183,184]. Известно также использование 
корректирующих согласующих цепей, учитывающих рост потерь с частотой 

[185]. Если нагрузки или неоднородности расположены по длине межсоедине-
ния, то возможна их компенсация за счёт изменения параметров самого межсо-

единения [186]. 
Уменьшение искажений сигнала, вызванных воздействием внешнего элек-

тромагнитного поля, как правило, осуществляется с помощью экранирования. 
Дополнительные возможности даёт изменение ориентации межсоединения от-
носительно источника поля, а также выбор конфигурации и параметров межсо-

единений. Широко используется способ попарного скручивания прямого и об-
ратного проводников.  

Указанные способы также применяются и для уменьшения взаимных влия-
ний в многопроводных межсоединениях, однако, достижение результата даётся 

сложнее. Например, при расположенных рядом скрученных парах проводников 
влияние одной пары на другую уменьшается за счёт использования кратных 

шагов скрутки и сдвига вдоль линии на половину шага скрутки. Эти способы 
широко применяются в воздушных линиях связи, в многопроводных плетёных 

жгутах для межблочной связи и современных кабелях (например, марок UTP, 
STP, SFTP) для локальных компьютерных сетей. Известны и полосковые вари-

анты нескольких витых пар в плоских кабелях [187] и печатных платах [188]. 
Примером уменьшения взаимных влияний проводников за счёт выбора их вза-
имной ориентации является ортогональная разводка соседних сигнальных слоёв 

в печатных платах.  
В случае многопроводных межсоединений, расположенных параллельно 

друг другу, уменьшение их взаимовлияний достигается посредством увеличе-
ния расстояния между ними. Однако эффективность этого способа существенно 

зависит от формы и расположения обратного проводника межсоединений. В 
общем случае, за счёт обратного проводника можно уменьшать взаимовлияния 

межсоединений вплоть до полного их экранирования. Примером эффективного 
использования для этой цели обратного проводника является общая плоскость 

земли. Взаимовлияние межсоединений, расположенных по разные стороны от 
общей плоскости, очень мало. Межсоединения, расположенные на одной сто-

роне общей плоскости, располагают как можно ближе к ней. Известно также 
применение для этой цели дополнительных экранирующих проводников 
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[172,189,190]. Уменьшение взаимовлияний в межсоединениях возможно за счёт 
целенаправленного изменения их параметров по длине [191], а также за счёт 

выбора параметров их диэлектрического заполнения [192–194]. 
Выполненный краткий обзор способов уменьшения искажений сигналов в 

межсоединениях и известная автору литература показывают, что исследований, 

в которых опубликованы конкретные рекомендации по уменьшению искажений 
в межсоединениях, очень мало. Одна из причин этого, по-видимому, заключает-

ся в существовоании ноу-хау по конкретным практическим вопросам, стоящим 
на переднем крае развития современной электроники. Более того, в имеющихся 

публикациях встречаются результаты, даже противоречащие друг другу. На-
пример, использование дополнительных заземлённых полосок между двумя по-

лосками известно как способ развязки электромагнитных влияний [172]. Однако 
в [189] сделан вывод, что при близком расположении общей плоскости земли 

этот способ не оправдан, поскольку его эффективность существенно снижается. 
А в известной работе [190] показано, что заземление экранирующих полосок на 

концах даже увеличивает перекрёстную помеху на дальнем конце пассивной 
линии. Такое положение дел говорит и о том, что существенной причиной не-

достаточного освещения способов уменьшения искажений сигналов является 
большая сложность получения однозначных ответов на такие вопросы. 

Между тем, представляется, что довольно большой и важный ресурс 

уменьшения искажений – изменение параметров поперечного сечения межсо-
единений – остаётся использованным не полностью. Действительно, многие 

причины искажений, например, потери, задержка, ёмкостные и индуктивные 
взаимовлияния, зависят именно от параметров поперечного сечения межсоеди-

нений. Сильнейшее влияние на эти искажения оказывает диэлектрическое за-
полнение, как правило, неоднородное. Причина в том, что неоднородность ди-

электрического заполнения неодинаково влияет на ёмкостные и индуктивные 
параметры межсоединений, соотношения которых, в свою очередь, определяют 

основные характеристики одиночных и связанных межсоединений. Известно, 
что именно неоднородность диэлектрического заполнения успешно использует-

ся исследователями для получения требуемых характеристик межсоединений в 
СВЧ устройствах. Одним из примеров является слоистое диэлектрическое за-
полнение. Так, воздушные диэлектрические слои, позволяющие существенно 

уменьшить значение постоянной распространения и её дисперсию, а также по-
лучить нулевую чувствительность некоторых характеристик к изменениям гео-

метрических параметров линий, широко используются в СВЧ линиях передачи, 
например, в подвешенной и обращённой микрополосковых линиях с одной 

плоскостью земли [195], в подвешенной полосковой линии с двумя плоскостя-
ми земли [196]. В случае двух связанных линий с воздушным слоем оказывает-

ся возможным выравнивание фазовых скоростей чётной и нечётной мод, что эк-
вивалентно выравниванию коэффициентов ёмкостной и индуктивной связи и 

часто используется для улучшения характеристик направленных ответвителей. 
Возможность такого выравнивания при изменении расстояния между полоска-

ми была показана для подвешенной пары связанных полосковых линий с замк-
нутым экраном [192], а также при изменении различных параметров для пары 
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полосковых линий на подложке из поликора, подвешенной в воздухе между 
двумя экранами [193]. Известно также использование для этой цели одно- и 

двухслойного анизотропного диэлектрика [194]. Возможность выравнивания 
фазовых скоростей чётной и нечётной мод в подвешенной полосковой линии 
успешно использована в конструкции топологических ключей для пикосекунд-

ной цифровой обработки СВЧ сигналов [197]. 
Однако отсутствуют работы, детально исследующие возможности умень-

шения искажений сигналов в межсоединениях с двухслойным диэлектриком 
для случаев одного и нескольких отрезков одиночных, связанных и многопро-

водных линий. Между тем, такие исследования весьма актуальны. Предвари-
тельный качественный анализ даёт все основания полагать, что неоднородность 

диэлектрического заполнения предоставляет многочисленные возможности 
уменьшения искажений в таких межсоединениях по сравнению с другими. 

Отметим, что для приближённой количественной оценки некоторых из 
этих возможностей не надо вычислять отклик. Достаточна лишь оценка пер-

вичных параметров, из которых легко получаются основные характеристики 
межсоединений, во всяком случае, для одного отрезка межсоединений. Поэтому 

в данной работе сначала рассматриваются возможности уменьшения искажений 
сигналов за счёт изменения параметров поперечного сечения межсоединений, 
которые видны из результатов вычислений первичных параметров отрезков 

межсоединений. Они представлены в разделе 5.2. 
Конечно, в общем случае, искажения сигналов в межсоединениях зависят 

от соотношения параметров сигналов, межсоединений и их окончаний. Строгая 
оценка возможностей уменьшения искажений требует анализа отклика МПЛП, 

что, в общем случае произвольных воздействий, конфигураций МПЛП и окон-
чаний, является весьма сложной задачей [198–201]. Определённые упрощения 

возможны, если рассматривать частные случаи, например, стандартных вход-
ных воздействий, неразветвлённых конфигураций и согласованных окончаний, 

сосредоточившись на поисках возможностей уменьшения искажений за счёт 
изменения параметров самих отрезков МПЛП. Отметим, что даже поиск воз-

можностей уменьшения искажений за счёт изменения параметров по длине 
МПЛП требует весьма непростого анализа нерегулярных МПЛП [202,203] или 
последовательно соединённых отрезков МПЛП с неоднородностями на стыках 

[175,204]. Однако для некоторых относительно простых конфигураций вычис-
ление отклика оказывается несложным. Возможности дополнительного умень-

шения искажений в таких межсоединениях, исследованные с помощью вычис-
ления временного отклика, показаны в разделе 5.3. 

5.2 Уменьшение искажений по результатам оценки параметров 

В данном разделе представлены зависимости погонных параметров и по-

лученных из них характеристик одиночных, связанных и многопроводных ва-
риантов ППЛ и ОПЛ от различных параметров линий, показывающие много-

численные возможности уменьшения искажений в межсоединениях. 
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5.2.1 Одиночные межсоединения 

Для моделирования распространения сигналов в одиночных межсоедине-

ниях часто пользуются статическим приближением, полагающим потери и дис-
персию отсутствующими. При этом необходимо определить две основные ха-
рактеристики распространения – волновое сопротивление (Z) и эффективную 

диэлектрическую проницаемость (re) линии передачи. 

Для широкого диапазона параметров одиночной ППЛ и одиночной ОПЛ 
(рис. 5.1) проведены вычисления волнового сопротивления и эффективной ди-

электрической проницаемости. Здесь представлены лишь некоторые зависимо-
сти, интересные своими особенностями, которых нет в обычных микрополоско-

вых линиях. 
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Рис. 5.1. Одиночная ППЛ (а) и одиночная ОПЛ (б) 

Все вычисления проведены при относительной диэлектрической прони-

цаемости подложки r2=5 для разных значений относительной диэлектрической 

проницаемости изолирующего слоя r1. На рис. 5.2 для ППЛ показаны зависи-

мости волнового сопротивления от относительной толщины подложки h2/w при 
относительной толщине изолирующего слоя h1/w=1. Характерной особенно-

стью зависимостей является возможность получения точки минимума, а значит, 
нулевой чувствительности волнового сопротивления к изменению h2. Это по-

зволяет достичь стабильного волнового сопротивления ППЛ, особенно, при 
тонких подложках, для которых трудно обеспечить малый относительный раз-

брос по толщине.  
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Рис. 5.2. Зависимости Z ППЛ от относительной толщины подложки для r1=1,2,3,4,5 

На рис. 5.3 показаны зависимости эффективной диэлектрической прони-
цаемости ППЛ от относительной толщины подложки h2/w при относительной 

толщине изолирующего слоя h1/w=1. На рис. 5.4 показана зависимость эффек-
тивной диэлектрической проницаемости ОПЛ от h1/w при h2/w=1.  
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Рис. 5.3. Зависимости re ППЛ от относительной толщины подложки для r1=1,2,3,4,5 
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Рис. 5.4. Зависимости re ОПЛ от относительной толщины  

изолирующего слоя для r1=1,2,3,4,5 
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Из графиков обоих рисунков можно сделать следующие выводы. 
Существует такое соотношение параметров ППЛ и ОПЛ, при котором эф-

фективная диэлектрическая проницаемость изменяется незначительно в широ-
ком диапазоне значений толщин. Эта особенность линий может быть полезна 
для случаев, требующих особой стабильности задержки в линиях.  

В отличие от случая, когда относительные диэлектрические проницаемости 

обоих диэлектрических слоёв равны (r1=5 и r2=5 для верхних графиков обоих 

рисунков), при условии r1<r2 (нижние графики) можно уменьшить эффектив-

ную диэлектрическую проницаемость за счёт уменьшения толщины слоя. Это 

позволяет уменьшить отражения сигналов в одиночных линиях и перекрёстные 
помехи в связанных линиях. 

5.2.2 Связанные межсоединения 

В данном разделе рассмотрены параметры связанных линий. Сначала пока-
зана возможность уменьшения перекрёстных помех в двух ППЛ и в двух ОПЛ 

за счёт изменения параметров диэлектриков при неизменных значениях шири-
ны полосок, расстояния между ними и волнового сопротивления одиночной ли-

нии. Затем рассмотрены ёмкостные и индуктивные взаимовлияния, без условия 
сохранения неизменным волнового сопротивления одиночной линии, для трёх 

вариантов связанных линий: двух ППЛ, двух ОПЛ, а также ППЛ и ОПЛ. 

Возможность уменьшения перекрёстных помех за счёт выбора 
параметров подложки и изолирующего слоя 

Известно [205], что одним из самых эффективных способов уменьшения 

связи в паре МПЛ является увеличение относительного разноса полосок (отно-
шения расстояния между краями полосок к расстоянию между полоской и 

плоскостью земли). При этом увеличивают расстояния между осями полосок 
или уменьшают их ширину. Но на практике эти размеры часто сразу же оказы-
ваются минимально возможными для имеющейся технологии изготовления пе-

чатных проводников, чтобы получить максимальную плотность межсоедине-
ний.  

Дополнительно, относительный разнос увеличивают за счёт уменьшения 
расстояния полосок до плоскости земли. Но при этом уменьшается волновое 

сопротивление одиночной линии, величина, как правило, заданная, зависящая 
от многих других факторов. Уменьшение расстояния от полоски (с заданной 

шириной) до плоскости земли при неизменном волновом сопротивлении линии 
осуществляется посредством уменьшения эффективной диэлектрической про-

ницаемости. В случае обычной микрополосковой линии это означает выбор ма-
териала подложки с меньшей проницаемостью. Но это трудно реализуемо, т.к. 

материал подложки, как правило, выбирается, исходя, в основном из технологи-
ческих и стоимостных соображений. В результате, для обычных микрополоско-

вых линий, при заданных значениях ширины полосок, разноса между полоска-
ми, материала подложки и волнового сопротивления одиночной линии, все воз-
можные пути уменьшения электромагнитной связи оказываются исчерпанными. 



 106 

Дополнительная возможность появляется, если между подложкой и плос-
костью земли расположен изолирующий слой с относительной диэлектрической 

проницаемостью меньшей, чем у подложки. Это позволяет уменьшать эффек-
тивную диэлектрическую проницаемость линии, не изменяя тип материала 
подложки и сохраняя неизменным волновое сопротивление линии за счёт 

уменьшения соотношения толщин подложки и изолирующего слоя. Полоски, 
выполненные на внешней (по отношению к плоскости земли) стороне подложки 

образуют ППЛ, а на внутренней – ОПЛ (рис. 5.5 а,б, соответственно). 
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Рис. 5.5. Связанные ППЛ (а) и связанные ОПЛ(б)  

На основе вариационного метода для пары связанных линий бесконечно 
малой толщины были вычислены коэффициенты ёмкостной и индуктивной свя-

зи для ППЛ и ОПЛ. Вычисления производились при фиксированных ширинах 
полосок w=0,3 мм и разносе между ними s=0,325 мм для относительной ди-

электрической проницаемости подложки r2=5,5 и трёх значений относительной 

диэлектрической проницаемости изолирующего слоя r1=1;2;3. Для толщины 

подложки брались значения (0,1;0,2;0,3;…) мм, для каждого из которых (с по-

мощью программы, реализующей вариационный метод для одиночных линий) 
вычислялось значение толщины изолирующего слоя, соответствующее волно-

вому сопротивлению одиночной линии 100 Ом.  
Известно [206], что в паре связанных линий без потерь уровень перекрёст-

ной помехи на ближнем конце пассивной линии (Vn) прямо пропорционален 
сумме коэффициентов емкостной и индуктивной связи, а на дальнем конце (Vf) 

– прямо пропорционален их разности. Для импульса с амплитудой 1 В и с ли-
нейно нарастающим фронтом равным двойной задержке распространения им-
пульса в одиночной линии, при оконечных нагрузках на всех концах линий, 

равных волновому сопротивлению одиночной линии, уровень перекрёстной 

помехи на ближнем конце пассивной линии Vn(KC+KL)/4, а на дальнем конце 

– Vf(KC–KL)/4 [207]. Таким образом, известные коэффициенты ёмкостной и 

индуктивной связи позволяют приближённую оценку перекрёстных помех в па-

ре связанных линий и могут использоваться для сравнения линий с различными 
параметрами. Зависимость этих величин от относительной толщины подложки 

h2/w приведена на рис. 5.6 для ППЛ и рис. 5.7 для ОПЛ [207]. На графиках 
рис. 5.6 толщины подложки и изолирующего слоя ППЛ изменяются так, что в 
точке h2/w=0 ППЛ становится микрополосковой линией с диэлектриком из ма-
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териала изолирующего слоя, а в точке h2/w=3 ППЛ становится микрополоско-
вой линией с диэлектриком из материала подложки.  



 108 

0

0,2

0 3h2/w

(KC+KL)/4

1

2

3

 
а) 

-0,02

0,06

3

h2/w

(KC-KL)/4
1

2

3

 
б) 

Рис. 5.6. Зависимости уровня перекрёстной помехи на ближнем (а) и дальнем (б)  

концах пассивной ППЛ от относительной толщины подложки для r1=1,2,3 
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Рис. 5.7. Зависимости уровня перекрёстной помехи на ближнем (а) и на дальнем (б)  

концах пассивной ОПЛ от относительной толщины подложки для r1=1,2,3 
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Анализ зависимостей, представленных на обоих рисунках позволяет, сде-
лать следующие выводы. 

Существует область значений h2/w, позволяющая уменьшить перекрёстную 

помеху на ближнем конце ППЛ, причём тем сильнее, чем меньше значение r1. 

Соответствующий выбор r1 и h2/w позволяет менять полярность, значи-

тельно уменьшать и даже полностью устранять перекрёстную помеху на даль-
нем конце ППЛ. 

Уменьшение r1 и h2/w позволяет уменьшить перекрёстную помеху на 

ближнем конце ОПЛ. 

Соответствующий выбор r1 и h2/w позволяет менять полярность, значи-

тельно уменьшать и даже полностью устранять перекрёстную помеху на даль-
нем конце ОПЛ. 

Соответствующим выбором параметров подложки и изолирующего слоя 
ППЛ и ОПЛ можно получить меньшую величину перекрёстных помех, чем в 

обычной МПЛ на таком же материале подложки и при таких же значениях ши-
рины и разноса полосок, а также волнового сопротивления одиночной линии. 

Емкостная и индуктивная связи в двух ППЛ и в двух ОПЛ 

С помощью программы MOM2, реализующей алгоритм двумерного метода 

моментов, вычислены матрицы погонных ёмкостных и индуктивных коэффици-
ентов для пар ППЛ и ОПЛ с полосками конечной толщины, показанных на 

рис. 5.8. 
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Рис. 5.8. Связанные ППЛ (а) и ОПЛ (б) с полосками конечной толщины 

Для того чтобы показать особенности ёмкостной и индуктивной связи рас-

сматриваемых структур, имеющих большое число параметров, значения пара-
метров выбирались следующим образом. Исходя из максимальной плотности 

межсоединений, ширины (w) и разносы (s) всех полосок взяты одинаковыми. 
Учитываемые протяжённости (d) диэлектрических границ справа и слева от по-

лосок одинаковы и равны ширине полосок. Таким образом, s=w=d. Значение 

h2/w изменяется от 0,1 до 1, r1=1;2;3;4, а r2=5. 

Все вычисления производились при числе подынтервалов на границах ди-
электрик-диэлектрик nd=4, на границах проводник-диэлектрик по ширине по-

лоски nw=4, на границах проводник-диэлектрик по толщине полоски nt=1. В 
табл. 5.1 приведены для сравнения результаты этих вычислений и вычислений 

при дискретизации в два раза более частой. Различия оказываются в пределах 
нескольких процентов. Таким образом, выбранная частота дискретизации, по-
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зволяющая быстрые вычисления, вполне достаточна для первых оценок, а для 
более точных вычислений необходима более частая дискретизация.  

Таблица 5.1 
Сравнение дискретизаций 

nw : nt 
ППЛ ОПЛ 

–C21/C11 L21/L11 –C21/C11 L21/L11 

4:1 0,139 0,128 0,140 0,083 

8:2 0,144 0,129 0,139 0,084 

Для более точного моделирования реальной конфигурации поперечного се-
чения полосок учтена конечная толщина полосок t/w=0,1. А для оценки влияния 

толщины изолирующего слоя на ёмкостную и индуктивную связи вычисления 
произведены для двух значений h1/w=0,5;1,5. Результаты вычислений ёмкостно-

го коэффициента KC=–C21/C11 и индуктивного коэффициента KL=L21/L11 пред-
ставлены на рис. 5.9 а,б для ППЛ и ОПЛ, соответственно. При этих вычислени-

ях не накладывалось условие неизменности волнового сопротивления одиноч-
ной линии. Поэтому изменения параметров диэлектриков изменяют волновое 

сопротивление и эффективную диэлектрическую проницаемость соответст-
вующей одиночной линии. 
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Поскольку перекрёстная помеха на ближнем конце линии пропорциональ-
на сумме ёмкостного и индуктивного коэффициентов, а на дальнем – их разно-

сти, представленные графики позволяют оценить влияние параметров диэлек-
триков на уровень перекрёстных помех как в паре ППЛ, так и в паре ОПЛ. Из 
анализа поведения зависимостей, представленных на рисунке, сделаны сле-

дующие выводы. 
Перекрёстная помеха на ближнем конце снижается при уменьшении h1/w и 

h2/w, или увеличении r1. 

Подбором параметров диэлектриков меняется полярность, уменьшается 
абсолютная величина или даже полностью устраняется перекрёстная помеха на 

дальнем конце. 
Соответствующий выбор параметров диэлектриков позволяет получить ну-

левую чувствительность перекрёстной помехи на дальнем конце к изменению 
толщины подложки. 

Для ППЛ возможно одновременно устранить перекрёстную помеху на 
дальнем конце и получить её нулевую чувствительность к изменению толщины 
подложки. 

Для оценки влияния на ёмкостную и индуктивную связи в ППЛ и ОПЛ та-
кого параметра, как толщина полосок вычисления производились при четырёх 

значениях отношения толщины к ширине полоски t/w=0,1;0,2;0,3;0,4 и соответ-
ствующем числе дискрет по толщине полоски nt=1;2;3;4 для широкого диапазо-

на значений параметров диэлектриков. Выборка результатов вычислений для 

одного набора параметров диэлектриков (h1/w=0,5; h2/w=0,1; r1=1; r2=5) приве-

дена в табл. 5.2, из которой видно, что рост толщины полосок ППЛ может зна-

чительно влиять на ёмкостную и индуктивную связи в ППЛ и ОПЛ. В частно-
сти, для ППЛ эти связи могут существенно возрастать, а для ОПЛ – ослаблять-
ся. Разность абсолютных значений емкостного и индуктивного коэффициентов 

даже может менять знак (как видно из данных для ППЛ), что соответствует из-
менению полярности перекрёстной помехи на дальнем конце пассивной линии. 

Таблица 5.2 
Влияние толщины полосок на ёмкостную и индуктивную связи  

t/w nt 
ППЛ ОПЛ 

–C21/C11 L21/L11 –C21/C11 L21/L11 

0,1 1 0,139 0,128 0,140 0,083 

0,2 2 0,150 0,146 0,124 0,074 

0,3 3 0,161 0,164 0,100 0,059 

0,4 4 0,172 0,180 0,064 0,037 

Емкостная и индуктивная связи между ППЛ и ОПЛ 

Для уменьшения взаимного влияния межсоединений соседних слоёв пе-
чатных плат их располагают во взаимно ортогональных направлениях. Однако 
для повышения плотности и уменьшения длины межсоединений в некоторых 

фрагментах разводки межсоединения различных слоёв удобно провести парал-
лельно друг другу. Ёмкостная и индуктивная связи при этом сильно возрастают 
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и требуют своей оценки, например, для определения максимально допустимой 
длины связанных линий при заданном уровне перекрёстных помех. 

В случае ПТМП такая оценка проведена с помощью программы MOM2, 
допускающей не только планарное, но и произвольное расположение проводни-
ков. Минимальный разнос полосок, расположенных на разных слоях, не огра-

ничен шириной полоски, как в планарном случае. Поэтому связь между ППЛ и 
ОПЛ определена для трёх случаев разноса проводников (рис. 5.10). Ёмкостный 

и индуктивный коэффициенты вычислены по формулам 
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1,2
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где Сi,j и Li,j, i,j=1,2 – вычисленные программой MOM2 элементы матриц погон-
ных ёмкостных и индуктивных коэффициентов, соответственно. 

Зависимости KC и KL от h2/w представлены на рис. 5.11 тремя группами 
графиков, обозначенными буквами а), б), в) в соответствии с рис.  5.10 (а,б,в). 

Вычисления производились для r1=1,2,3,4 при r2=5; h1/w=0,5; t/w=0,1; w=d. 

Для всех границ использовалась эквидистантная дискретизация с числом по-
дынтервалов равным 2 на длине t и 5 на длинах w и d. 
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Рис. 5.10. Три конфигурации связанных ППЛ и ОПЛ  
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Рис. 5.11. Зависимости KL и KC (для r1=1,2,3,4) от h2/w  
для связанных ППЛ и ОПЛ из рис. 5.10 (а,б,в) 

Анализ поведения графиков, а также суммы и разности ёмкостных коэф-
фициентов позволили сделать ряд выводов относительно перекрёстных помех в 

связанных ППЛ и ОПЛ. 

Уменьшение r1 и разноса линий увеличивает перекрёстную помеху на 

ближнем конце. 
В отличие от связанных ППЛ и связанных ОПЛ существует такая область 

значений параметров линии, в которой уменьшение h2/w не уменьшает, а увели-
чивает перекрёстную помеху на ближнем конце. 

Соответствующий выбор параметров линий меняет полярность, уменьшает 
абсолютную величину и даже полностью устраняет перекрёстную помеху на 

дальнем конце. 
Выбором параметров линий можно минимизировать чувствительность пе-

рекрёстных помех на ближнем и дальнем концах к изменению толщины под-
ложки. 

5.2.3 Многопроводные межсоединения 

Программа MOM2 позволяет вычислять параметры не только двух связан-
ных линий, но и системы, состоящей из нескольких проводников. Для межсо-

единений это позволяет учесть влияния не только соседних, но и остальных 
близлежащих проводников. Полученные матрицы [L] и [C] используются для 

оценки перекрёстных помех в межсоединениях посредством строгого вычисле-
ния отклика или (после соответствующего анализа значений их элементов) уп-

рощаются, например, приводятся к трёхдиагональному виду для применения 
более быстрых методов вычисления отклика. 
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Выполнено моделирование для пяти проводников. Рассмотрено три случая: 
пять ППЛ, пять ОПЛ, а также три ППЛ и две ОПЛ, расположенных в шахмат-

ном порядке. 

Емкостная и индуктивная связи в пяти ППЛ и в пяти ОПЛ 

Конфигурации пяти ППЛ и пяти ОПЛ представлены на рис. 5.12 (а,б). Вы-

числения выполнены при w=s=d; t/w=0,1; r1=1; r2=5 для двух значений 

h1/w=0,5;1,5. Для всех границ использована эквидистантная дискретизация с 
числом подынтервалов равным 1 на длине t и 4 на длинах w и d. 
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Рис. 5.12. Пять ППЛ (а) и пять ОПЛ (б) 

Результатом вычисления по программе MOM2, в этом случае, являются две 
симметричные матрицы [C] и [L] размером 5*5. Для нормального восприятия 

при представлении результатов использованы данные только первого столбца 
этих матриц. Причём приведены только взаимные элементы, характеризующие 

связь первого проводника со вторым, третьим, четвёртым и пятым, нормиро-
ванные к собственному элементу первого проводника. Представленные значе-

ния называются здесь коэффициентами связи и выражаются следующими фор-
мулами. 
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  i=2,3,4,5, 

 

где С1,i и L1,i, i=1,2,3,4,5 – вычисленные программой MOM2 элементы матриц 
погонных ёмкостных и индуктивных коэффициентов, соответственно. Значения 

ёмкостных и индуктивных коэффициентов связи (в логарифмической шкале) 
для пяти ППЛ представлены на рис. 5.13, а для пяти ОПЛ – на рис. 5.14.  
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Рис. 5.13. Зависимости ёмкостной и индуктивной связей от относительной  

толщины подложки для пяти ППЛ при h1/w=0,5 (а) и при h1/w=1,5 (б) 
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Рис. 5.14. Зависимости ёмкостной и индуктивной связей от относительной  

толщины подложки для пяти ОПЛ при h1/w=0,5 (а) и при h1/w=1,5 (б) 
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Графики позволяют сравнить между собой ёмкостные и индуктивные ко-
эффициенты различных проводников и сделать выводы о достаточности учёта 

только ближайшего проводника или необходимости учёта последующих. Ко-
нечно, для рассматриваемых случаев, когда все проводники имеют одинаковые 
ширины и толщины, одинаково разнесены друг от друга и расположены на од-

ной высоте от плоскости земли, естественно предполагать доминирующее 
влияние ближайшего проводника, что и наблюдается на графиках. Однако спе-

цифика ППЛ и ОПЛ проявляется в следующем.  
Существует область параметров ППЛ и ОПЛ, в которой влияние проводни-

ка, следующего за ближайшим, может быть существенным. Например, значения 
коэффициентов связи могут быть около 0,1. 

Существует область параметров ППЛ и ОПЛ, в которой увеличение h2/w не 
увеличивает, а уменьшает некоторые ёмкостные коэффициенты. 

Подобно случаю двух связанных линий ёмкостная связь между различны-
ми полосками может быть больше, чем индуктивная.  

Емкостная и индуктивная связи в трёх ППЛ и двух ОПЛ  

Одним из вариантов расположения параллельных ППЛ и ОПЛ является 

шахматный порядок с двойной плотностью монтажа. Пример такой конфигура-
ции, состоящей из трёх ППЛ и двух ОПЛ, показан на рис. 5.15.  
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Рис. 5.15. Три ППЛ и две ОПЛ, расположенные в шахматном порядке 

Вычисления для данной конфигурации выполнены при w=s=d; t/w=0,1; 

r1=1; r2=5; h1/w=0,5. Для всех границ использована эквидистантная дискрети-

зация с числом подынтервалов равным 2 на длине t и 5 на длинах w и d. Ёмко-

стные и индуктивные коэффициенты вычислены по следующим формулам. 
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где С1,i и L1,i, i=1,2,3,4,5 – вычисленные программой MOM2 элементы матриц 
погонных ёмкостных и индуктивных коэффициентов, соответственно. 

На рис. 5.16 показаны зависимости вычисленных коэффициентов от h2/w. 
Графики позволяют сравнить между собой ёмкостные и индуктивные коэффи-

циенты различных проводников и отметить следующие особенности.  
В отличие от предыдущих случаев, для первого проводника ближайшими 

становятся два проводника, 2-й и 3-й, а следующими –4-й и 5-й, т.к. чётко видна 
сопоставимость коэффициентов связи этих пар проводников. 
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Существует область параметров, в которой влияние проводников, следую-
щих за двумя ближайшими, существенно. Например, значения коэффициентов 

связи близки к 0,1. 
Существует область параметров, в которой увеличение h2/w не увеличива-

ет, а уменьшает некоторые коэффициенты. 

Подобно случаю двух связанных линий ёмкостная связь между различны-
ми полосками может быть больше, чем индуктивная.  
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Рис. 5.16. Зависимости ёмкостной и индуктивной связей от относительной  
толщины подложки для трёх ППЛ и двух ОПЛ  

5.2.4 Основные результаты раздела 

Обнаружен ряд новых закономерностей поведения характеристик различ-

ных полосковых линий передачи с двухслойным диэлектриком. 
Одиночные межсоединения 

Показана возможность получения нулевой чувствительности волнового 
сопротивления ППЛ к изменению толщины подложки. 

Показана возможность получения нулевой чувствительности эффективной 

диэлектрической проницаемости: 
для ППЛ к изменению толщины подложки; 

для ОПЛ к изменению толщины изолирующего слоя. 
Показана возможность уменьшения эффективной диэлектрической прони-

цаемости: 
для ППЛ и ОПЛ за счёт уменьшения относительной диэлектрической про-

ницаемости изолирующего слоя; 
для ППЛ за счёт уменьшения толщины подложки; 

для ОПЛ за счёт уменьшения толщины изолирующего слоя. 
Связанные межсоединения 

Соответствующим выбором параметров подложки и изолирующего слоя 
получена меньшая величина перекрёстных помех в связанных ППЛ и связан-
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ных ОПЛ, чем в обычных связанных МПЛ на таком же материале подложки при 
тех же значениях ширины и разноса полосок, а также волнового сопротивления 

одиночной линии. 
Изменение толщины полосок существенно влияет на перекрёстные помехи 

в связанных ППЛ и связанных ОПЛ. 

Соответствующий выбор параметров диэлектриков изменяет полярность, 
уменьшает абсолютную величину и даже полностью устраняет перекрёстную 

помеху на дальнем конце в связанных ППЛ, в связанных ОПЛ и связанных 
ППЛ и ОПЛ. 

В связанных ППЛ и ОПЛ, в отличие от связанных ППЛ и связанных ОПЛ, 
существует такая область значений параметров линии, в которой уменьшение 

h2/w не уменьшает, а увеличивает перекрёстную помеху на ближнем конце. 
Многопроводные межсоединения 

Для многопроводной ППЛ и многопроводной ОПЛ существует область па-
раметров, в которой влияние проводника, следующего за ближайшим, оказыва-

ется существенным и аппроксимация реальных матриц трёхдиагональными 
может дать некорректные результаты перекрёстной помехи на ближнем и осо-

бенно на дальнем конце. 
Для многопроводных ППЛ и ОПЛ ближайшими становятся два проводни-

ка. В этом случае аппроксимация реальных матриц трёхдиагональными может 

дать некорректные результаты перекрёстной помехи и на ближнем, и на даль-
нем конце. 

5.3 Уменьшение дальней перекрёстной помехи 
в межсоединениях с двухслойным диэлектриком 

Проблема уменьшения перекрёстных помех особенно актуальна для длин-
ных связанных межсоединений в неоднородной диэлектрической среде. В этом 

случае величина перекрёстной помехи на дальнем конце пассивной линии мо-
жет быть много большей, чем на ближнем конце [208]. 

Для уменьшения величины дальней перекрёстной помехи можно выравни-
вать модальные задержки распространения или ёмкостную и индуктивную свя-

зи в межсоединениях с некоторыми типами поперечного сечения. Например, 
такие возможности были показаны для плоских кабелей [209], для двух связан-
ных подвешенных линий с воздушным зазором [210], для двух связанных мик-

рополосков на двух диэлектрических слоях [211], для двух связанных микропо-
лосков на одиночном и двойном анизотропных слоях [212]. 

Непосредственное использование этих возможностей в печатных платах 
(например, имеющих межсоединения в двухслойном диэлектрике над плоско-

стью земли [213]) возможно, но затруднено из-за произвольности межсоедине-
ний, образованных, в общем случае, многочисленными отрезками многопро-

водных линий передачи, имеющими разные типы, параметры поперечного се-
чения и длины. Для преодоления этих трудностей необходимо шире исследо-

вать возможности уменьшения дальней перекрёстной помехи. 
В этом разделе, основанном на работе автора [214], представляются обоб-

щённые и кратко изложенные результаты некоторых недавних исследований 
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[215–219], показывающие возможности уменьшения дальней перекрёстной по-
мехи для разнообразных структур связанных межсоединений с двухслойным 

диэлектриком. 

5.3.1 Допущения 

Точное моделирование потерь в проводниках и диэлектриках может быть 

важным для линий передачи, вообще [220], и для случая вычисления дальней 
перекрёстной помехи в двух связанных линиях с выровненными скоростями 

чётной и нечётной мод, в частности [221]. Но в этом разделе рассматриваются 
связанные линии без потерь и дисперсии по следующим соображениям. 

Потери и дисперсия в связанных микрополосках рассмотрены весьма об-
стоятельно [222]. Отмечено, в частности, что для большинства случаев потери и 

дисперсия из-за плоскости земли и диэлектрика с потерями пренебрежимо ма-
лы по сравнению с сигнальными проводниками. Также показано, что потери в 

сигнальных проводниках: значительно уменьшаются с ростом толщины про-
водников; приблизительно одинаковы для разных мод в линиях; могут очень 

мало зависеть от частоты. 
Исследована дисперсия в двух связанных микрополосках на двух диэлек-

трических слоях, когда у нижнего диэлектрическая постоянная много меньше, 
чем у верхнего [211]. Показано, что если разница между эффективными диэлек-
трическими постоянными чётной и нечётной мод минимизирована, то она оста-

ётся пренебрежимо малой в широком диапазоне частот, в результате, миними-
зируя дальнюю перекрёстную помеху. Продемонстрирована адекватная ТЕМ 

аппроксимация для дальней перекрёстной помехи от распространения импульса 
со временем нарастания и спада в 15 пс [223]. 

Характерные особенности межсоединений печатных плат и двухслойной 
диэлектрической среды могут сильно уменьшить потери и дисперсию. Напри-

мер, межсоединения печатных плат имеют, как правило, относительно толстые 
проводники (например, толщина может достигать 0,1 мм при ширине менее 

0,2 мм). Задержку сигнала и диэлектрические потери в межсоединениях печат-
ных плат снижают выбором подложек с малыми диэлектрическими проницае-

мостями и потерями. Кроме того, при двухслойной диэлектрической среде (ко-
гда, уже выбран, например из технологических соображений, фольгированный с 
двух сторон диэлектрический материал подложки с проводниками) существует 

дополнительная возможность выбора нефольгированного материала с меньши-
ми потерями для другого диэлектрика. К тому же правильный выбор высот ди-

электриков значительно уменьшит общие потери и дисперсию линий [224]. 
(При воздушном зазоре между подложкой и плоскостью земли ТЕМ аппрокси-

мация адекватна вплоть до 100 ГГц [225].) 
Таким образом, в обычных структурах печатных плат потери для различ-

ных мод связанных межсоединений малы и примерно одинаковы. Следователь-
но, они вызывают пренебрежимо малые различия в характеристиках распро-

странения этих мод. Это означает, что, даже если потери важны для оценки ре-
альной величины перекрёстной помехи, ими можно пренебречь при оценке 

компенсации перекрёстной помехи. 
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Наконец, необходимо обратиться к неоднородностям на стыках некоторых 
многоотрезковых структур, рассматриваемых в этом разделе. Их влияние на 

дальнюю перекрёстную помеху может быть значительным и даже использо-
ваться для ее уменьшения [226]. Однако необходимо отметить, что это влияние 
сильно зависит от конкретных типов и параметров этих неоднородностей. Их 

точное трёхмерное моделирование, в общем случае, является не простым, по-
скольку оно требует полноволнового конечно-разностного анализа во времен-

ной области [227] или анализа, использующего эквивалентные схемы частич-
ных элементов [228]. Для некоторых конкретных неоднородностей могут ис-

пользоваться чисто статические матричные методы, плоско параллельные моде-
ли или некоторые комбинации вышеуказанных методов [229]. Чтобы исследо-

вать влияние на дальнюю перекрёстную помеху именно параметров отрезков 
межсоединений, влияние различных конкретных неоднородностей здесь не рас-

сматриваются. Хотя модели, используемые для вычисления, позволяют учёт 
влияния неоднородностей, которые можно приближённо описать сосредоточен-

ными параллельными ёмкостями. Величины этих ёмкостей, в свою очередь, мо-
гут быть вычислены по новым моделям, основанным на методе моментов для 

трёхмерных структур. 

5.3.2 Условия нулевой дальней перекрёстной помехи 
в структурах двух связанных линий 

Следуя подходу чётной и нечётной моды [230–232], дальняя перекрёстная 
помеха 

VFAR(t)=[V
e
(t)–V

o
(t)]/2, (5.1) 

где V
e
(t) и V

o
(t) – формы сигнала на конце структуры, вычисленные для одиноч-

ной линии, имеющей параметры чётной и нечётной мод, соответственно. Из 
этой формулы видно, что дальняя перекрёстная помеха равна нулю, если эти 

формы сигнала совпадают. В свою очередь, для этого совпадения необходимы 
одинаковые амплитуды чётной и нечётной мод на конце структуры и одновре-

менный приход этих мод к концу структуры. 
Необходимо отметить, что строгое удовлетворение первому условию мо-

жет быть не простым даже в случае одного отрезка связанных линий. Часто ис-
пользуют приближённое согласование посредством одинаковых резистивных 
нагрузок на землю на четырёх концах структуры. Значение этих нагрузок выби-

рается равным характеристическому импедансу соответствующей одиночной 
линии или равным корню квадратному из произведения импедансов чётной и 

нечётной мод. Для строгого согласования этот отрезок должен оканчиваться на 
начале и на конце резистивными схемами, согласующими как чётную, так и не-

чётную моды [233]. Однако в случае структуры, состоящей из многочисленных 
последовательно соединённых отрезков связанных линий, оконечные нагрузки 

согласуют только начало первого отрезка и конец последнего отрезка, тогда как 
согласования между отрезками, как правило, нет.  

Известна приближённая оценка значений перекрёстных помех для различ-
ных окончаний одного отрезка связанных линий [234]. Однако на практике 

дальняя перекрёстная помеха из-за неравных амплитуд мод на конце структуры 



 124 

может быть минимизирована посредством надлежащих нагрузок в начале и на 
конце структуры, малой разницы между характеристическими импедансами со-

седних отрезков линий, а также малой разницы между характеристическими 
импедансами мод одного и того же отрезка связанных линий в случае слабой 
связи. В результате, составляющая дальней перекрёстной помехи из-за нерав-

ных амплитуд мод будет мала, как это и наблюдалось в многочисленных приме-
рах моделирования [215–219]. Для всех результатов моделирования, использо-

ванных в этом разделе, на каждом из четырёх концов всех рассматриваемых 
структур полагались одинаковые 50-омные резистивные нагрузки. 

Удовлетворить второму условию нулевой дальней перекрёстной помехи, 
как правило, труднее. Этой проблемы нет для связанных межсоединений в од-

нородном диэлектрическом заполнении, где погонные задержки чётной и не-
чётной мод равны друг другу. Но диэлектрическое заполнение реальных межсо-

единений часто является неоднородным. Небольшая разница в задержках рас-
пространения мод даёт дальнюю перекрёстную помеху, величина которой будет 

возрастать с ростом длины структуры вплоть до половины амплитуды более 
быстрой моды [235], как это видно из (5.1). Поэтому в случае длинных много-

отрезковых межсоединений в неоднородной диэлектрической среде является 
особенно важным исследование различных возможностей выравнивания задер-
жек распространения чётной и нечётной мод, описываемого уравнением 

  0
n
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i
o
0

e
0 ii




 , (5.2) 

где n – общее число последовательно соединённых отрезков связанных линий; 
oe,

0i
  – погонная задержка распространения чётной и нечётной мод в i-м отрезке 

связанных линий; i – длина i-го отрезка. 

5.3.3 Компенсация дальней перекрёстной помехи 
в последовательно соединённых отрезках межсоединений 

В качестве частного случая неоднородной диэлектрической среды рассмат-
ривается двухслойная диэлектрическая среда. В этой среде могут существовать, 
например, обращённая, подвешенная, покрытая микрополосковые линии. 

Идея компенсации состоит в следующем. Как показано в предыдущих раз-
делах, ёмкостная связь подвешенных или обращённых микрополосковых линий 

может быть больше, меньше или равна индуктивной связи, в соответствии с па-
раметрами этих линий. Следовательно, дальняя перекрёстная помеха, являясь 

приблизительно пропорциональной разности ёмкостной и индуктивной связей 
[234], будет иметь положительную или отрицательную полярность в соответст-

вии с параметрами и типом линий. Для общего случая последовательно соеди-
нённых отрезков связанных межсоединений очевидно предположить следую-

щее. Если разница ёмкостной и индуктивной связей в одном отрезке имеет знак 
противоположный разнице ёмкостной и индуктивной связей в другом отрезке, 

то возможна частичная или полная компенсация дальней перекрёстной помехи. 
Количественное выражение этого условия, представляющего приближённо точ-

ное условие (5.2), можно записать как 
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где 
ii LC KK  – разность ёмкостной и индуктивной связей в i-м отрезке; 

i0τ – 

среднее погонных задержек распространения в i-м отрезке, когда каждая из 

двух линий рассматривается одиночной; i – длина i-го отрезка. 
Чтобы проверить это допущение, прежде всего, для конкретных отрезков 

двух связанных линий посредством программы, основанной на двумерном ме-
тоде моментов [236], были вычислены матрицы погонных ёмкостных коэффи-

циентов [C] и индуктивных коэффициентов [L]. Использованные модели позво-
ляют анализировать проводники конечного поперечного сечения в слоистой ди-

электрической среде над бесконечно проводящей плоскостью. Затем из вычис-
ленных элементов матриц [C] и [L] были получены значения ёмкостной (KC=–

C2,1/C1,1) и индуктивной (KL=L2,1/L1,1) связей. Наконец, с помощью аналитиче-
ских моделей для периодических структур, состоящих из последовательно со-

единённых отрезков линий без потерь [230], и с помощью численных моделей в 
частотной области для аналогичных структур с произвольными параметрами 

[232] были получены формы сигнала дальней перекрёстной помехи для различ-
ных структур, рассматриваемых в последующих разделах. 

Два последовательно соединённых  
отрезка связанных линий с различными разносами 

Известно, что при трассировке межсоединений высокой плотности разнос 

соседних межсоединений выбирают минимальным, если величина перекрёст-
ной наводки остаётся в допустимых пределах. Однако существуют не очень 

плотные участки трассировки, на которых разнос увеличивают, чтобы умень-
шить перекрёстные помехи. Таким образом, может появиться простая структу-

ра, состоящая, по крайней мере, из двух последовательно соединённых отрезков 
связанных межсоединений с различными разносами. Пример такой структуры 

для случая обращённых линий показан на рис. 5.17. Для проверки возможности 
компенсации дальней перекрёстной помехи в такой структуре было выполнено 

вычисление параметров линии и вычисление отклика. 
Высоты первого и второго (от плоскости земли) диэлектрических слоёв 

(Hd1 и Hd2) таковы, что Hd1/W=0,5 и Hd2/W=0,09, а относительные диэлектриче-

ские проницаемости, соответственно, r1=2 и r2=5. Внешним диэлектриком яв-

ляется воздух. Относительные магнитные проницаемости всех диэлектриков 
равны единице. Все полоски имеют одинаковую толщину (T) и одинаковую ши-

рину (W), причём T/W=0,1. Расстояние от внешних сторон полосок (D), учиты-
ваемое в вычислениях, равно W. 

Разница (KC–KL) ёмкостной и индуктивной связей двух обращённых линий 
в зависимости от отношения разноса к ширине S/W показана на рис. 5.18. От-

метим, что около S/W=1 функция меняет знак, а около S/W=2,0 и S/W=0,8 
функция имеет приблизительно одинаковые абсолютные значения, но противо-

положные знаки. В соответствии с предлагаемым способом уменьшения даль-
ней перекрёстной помехи, можно полагать, что для двух равных отрезков таких 
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связанных линий с разносами около S/W=2,0 и S/W=0,8 должен наблюдаться 
эффект полной компенсации дальней перекрёстной помехи. 

1 2

S2S1

 
а) 

 

Hd1 

Hd2 

r1 

r2 

W W 
D D 

 
б) 

Рис. 5.17. Два последовательно соединённых отрезка связанных обращённых линий с раз-
личными разносами линий: вид сверху (а); поперечное сечение (б) 
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Рис. 5.18. Зависимость (KC–KL) связанных обращённых линий от S/W 

На рис. 5.19 показаны формы дальней перекрёстной помехи для рис. 5.17 

(1=2=10 см), вычисленные для разносов линий во втором отрезке 
S2/W=2,0;1,8…0,4 при разносе линий в первом отрезке S1/W=2,0. В начале ак-

тивной линии полагался входной сигнал с фронтом tr=10 пс, линейно нарас-
тающим до величины Vin0=10 В. 
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Рис. 5.19. Вычисленные формы дальней перекрёстной помехи (В, пс) для двух последова-
тельно соединённых отрезков связанных обращённых полосковых линий при 

S2/W=2,0;1,8…0,4 (а–и) (S1/W=2,0, 1=3=10 см, Vin0=10 В, tr=10 пс) 



 128 

Рассмотрим рис. 5.19 подробно. Для S2/W=2,0 (а), наблюдается высокое от-
рицательное значение дальней перекрёстной помехи. Его уменьшение в диапа-

зоне S2/W=2,0…1,6 (а,б,в) пренебрежимо мало, в соответствии с тем же диапа-
зоном на рис. 5.18. Дальнейшее изменение более значительно: около 
S/W=0,8 (ж) наблюдается эффект полной компенсации дальней перекрёстной 

помехи. Уменьшение S2/W до 0,4 демонстрирует дальнюю перекрёстную поме-
ху большой величины и положительной полярности, которая является результа-

том перекомпенсации дальней перекрёстной помехи первого отрезка линий 
дальней перекрёстной помехой второго отрезка линий с меньшим разносом ли-

ний. Для наглядности сводная зависимость пикового значения дальней перекрё-
стной помехи (VFAR) от S2/W показана на рис. 5.20. 
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Рис. 5.20. Зависимость VFAR от S2/W при S1/W=2,0 

Отметим, что обнаруженный эффект может показаться довольно неожи-

данным, поскольку линии приближаются друг к другу, а дальняя перекрёстная 
помеха при этом не увеличивается, а уменьшается. Однако, особенность пове-

дения графика на рис. 5.18 и результаты компьютерного моделирования форм 
помехи показывают возможность эффекта компенсации. Подобный эффект мо-

жет иметь место не только для обращённых, но и для подвешенных линий, но 
невозможен для обычных микрополосковых линий.  

Отметим и другую важную особенность поведения графика на рис. 5.18 – 

возможность минимальной, вплоть до нулевой, чувствительности KC–KL к из-
менению S/W. Можно полагать, что возможна и минимизация значения KC–KL в 

точке нулевой чувствительности. Более детальное исследование этих возмож-
ностей легко выполнить, а его результаты могут быть широко использованы. 

Последовательно соединённые отрезки связанных обращённых 
микрополосковых линий и связанных подвешенных микрополосковых 
линий 

В предыдущих разделах рассмотрена перекрёстная помеха в печатной пла-

те с двухслойным диэлектриком, межсоединения которой образованы ППЛ и 
ОПЛ. Показано, что дальней перекрёстной помехи в связанных парах таких ли-

ний может вовсе не быть при любой длине связанных линий, если ёмкостная и 
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индуктивная связи в них уравнены. Но это имеет место только для определён-
ных параметров диэлектрика отрезка связанных ППЛ или связанных ОПЛ. 

Длинное межсоединение, например реальной печатной платы, может со-
стоять из двух, трёх или более отрезков линий, соединённых друг с другом 
сквозными отверстиями. В печатной плате с двухслойным диэлектриком сигнал 

распространяется, например, от управляющего выхода вдоль ОПЛ и затем через 
сквозное отверстие вдоль ППЛ к приёмному порту (рис. 5.21). Учитывая спо-

собность разности ёмкостной и индуктивной связей в таких линиях иметь раз-
личные знаки, можно предположить дополнительную возможность уменьшения 

дальней перекрёстной помехи в многоотрезковых межсоединениях печатной 
платы с двухслойным диэлектриком. 
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Рис. 5.21. Два последовательно соединённых отрезка связанных обращённых микрополоско-

вых линий и связанных подвешенных микрополосковых линий 

Для проверки этого предположения были вычислены ёмкостная и индук-

тивная связи для обеих линий с параметрами r1=2; r2=5; T/W=0,1; D=S=W; 
Hd1/W=0,5; Hd2/W=0,01…1. Разница ёмкостной и индуктивной связей (KC–KL) в 

зависимости от Hd2/W для обеих линий показана на рис. 5.22. Отметим, что око-
ло Hd2/W=0,09 значение функции для ОПЛ изменяет знак, тогда как около 

Hd2/W=0,28 абсолютные значения обеих функций равны, а знаки противопо-
ложны. 
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Рис. 5.22. Зависимости (KC–KL) связанных ППЛ и связанных ОПЛ от Hd2/W 

Такое поведение коэффициентов связи можно использовать для уменьше-

ния дальней перекрёстной помехи следующим образом. Анализ зависимостей 
рис. 5.22 позволяет предположить следующее. Для структуры из двух одинако-

вых по длине отрезков связанных ОПЛ и связанных ППЛ, показанной на 
рис. 5.21, результирующее значение дальней перекрёстной помехи пропорцио-

нально сумме вкладов ОПЛ и ППЛ. Каждый из этих вкладов, в свою очередь, 
пропорционален значению (KC–KL) соответствующей линии. Следовательно 

(см. рис. 5.22), при увеличении Hd2/W от 0,01 до 0,09 результирующее значение 
дальней перекрёстной помехи будет уменьшаться, поскольку уменьшаются 
вклады обеих линий. Однако около Hd2/W=0,09 вклад ОПЛ становится мини-

мальным. При увеличении Hd2/W от 0,09 до 0,28 результирующее значение 
дальней перекрёстной помехи увеличится, отчасти потому, что вклад ППЛ мед-

ленно уменьшается, но в основном потому, что вклад ОПЛ увеличивается с об-
ратным знаком. Здесь будет иметь место явление частичной компенсации даль-

ней перекрёстной помехи ППЛ перекрёстной помехой ОПЛ, а около Hd2/W=0,28 
будет наблюдаться эффект полной компенсации дальней перекрёстной помехи. 

При увеличении Hd2/W от 0,28 до 1 результирующее значение дальней перекрё-
стной помехи будет возрастать, отчасти потому, что вклад ППЛ медленно 

уменьшается, но в основном потому, что вклад ОПЛ возрастает с обратным зна-
ком. Здесь будет иметь место явление перекомпенсации дальней перекрёстной 

помехи ППЛ дальней перекрёстной помехой ОПЛ, приводящее к изменению 
полярности результирующей дальней перекрёстной помехи. 

Для проверки основанного на рис. 5.22 качественного анализа поведения 
дальней перекрёстной помехи при изменении Hd2/W выполнено компьютерное 
моделирование отклика на входной сигнал с линейно нарастающим фронтом 

для схемы, состоящей из двух отрезков связанных линий с ёмкостью на стыке. 
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Для минимизации влияния рассогласования в начале и на конце активной и 
пассивной линий включены сопротивления 50 Ом. Строгий учёт влияния ёмко-

стной неоднородности требует анализа трёхмерной конфигурации стыка отрез-
ков и здесь не производится. Поэтому для минимизации её влияния ёмкость не-
однородности Cd в вычислениях полагается для обеих мод равной 0,01 пФ. 

Длины отрезков линий полагаются одинаковыми (1=2=100 мм). Сигнал на 
входе активной ОПЛ изменяется от нуля до Vin0=10 В с линейно нарастающим 

фронтом tr=10 пс. 
Для ряда значений Hd2/W были вычислены формы дальней перекрёстной 

помехи, показывающие компенсацию дальней перекрёстной помехи. На 
рис. 5.23 приведены три примера. График (а) для Hd2/W=0,01 демонстрирует 

дальнюю перекрёстную помеху большой отрицательной величины. Эффект 
полной компенсации дальней перекрёстной помехи виден на графике (б), вы-
численном для Hd2/W=0,28. График (в) для Hd2/W=1 показывает дальнюю пере-

крёстную помеху большой положительной величины. 
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Рис. 5.23. Форма (В, пс) дальней перекрёстной помехи для Hd2/W= 0,01(а); 0,28(б);1(в).  
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Для более детального исследования рассматривалась и зависимость ком-
пенсации дальней перекрёстной помехи от длин отрезков. Структура из 

рис. 5.21 исследовалась при длине отрезка ОПЛ 1=5 см, а ППЛ – 2=2; 4; 6; 8; 
10 см. Вычислялись формы дальней перекрёстной помехи по значениям ёмко-
стной и индуктивной связей из рис. 5.22 для Hd2/W=0,2; 0,3; 0,4, которые пока-

заны в соответствующих столбцах табл. 5.3. Из неё ясно виден эффект компен-
сации дальней перекрёстной помехи ОПЛ дальней перекрёстной помехой ППЛ. 

Графики первой строки для 2=2 см показывают частичную компенсацию, даю-

щую положительное значение пика помехи. При росте 2 может наблюдаться 

полная компенсация. На графиках предпоследней строки для 2=10 см видна 
перекомпенсация помехи, приводящая к отрицательному значению её пика. В 

последней строке табл. 5.3 показаны формы дальней перекрёстной помехи для 

2, вычисленной по формуле (5.3) из условия полной компенсации дальней пе-

рекрёстной помехи. Как видно из графиков, при этих значениях пик помехи ми-
нимален, что подтверждает достоверность формулы для оценки параметров ли-

ний, при которых наступает полная компенсация дальней перекрёстной помехи. 
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Таблица 5.3 
Формы (В,пс) дальней перекрёстной помехи для двух последовательно  

соединённых отрезков связанных линий (1=5 см, Vin0=10 В, tr=10 пс) 

2, 
см 

Hd2/W=0,2 Hd2/W=0,3 Hd2/W=0,4 

2 

-6
-4
-2
0
2
4

0 500 1000
 

-6
-4
-2
0
2
4

0 500 1000
 

-6
-4
-2
0
2
4

0 500 1000
 

4 

-6
-4
-2
0
2
4

0 500 1000
 

-6
-4
-2
0
2
4

0 500 1000
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-4
-2
0
2
4

0 500 1000
 

6 

-6
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0
2
4

0 500 1000
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0
2
4

0 500 1000
 

-6
-4
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0
2
4

0 500 1000
 

8 

-6
-4
-2
0
2
4

0 500 1000
 

-6
-4
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0
2
4

0 500 1000
 

-6
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-2
0
2
4

0 500 1000
 

10 
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0
2
4
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0
2
4

0 500 1000
 

-6
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0
2
4

0 500 1000
 

 2=2,8 см 2=5,6 см 2=8,4 см 

Пол- 

ная  
ком- 
пен- 

са- 
ция -6
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0
2
4

0 500 1000
 

-6
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2
4
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2
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Для наглядности сводные зависимости пиковых значений дальней перекрё-

стной помехи VFAR в от 2 для различных Hd2/W=0,2; 0,3; 0,4 показаны на от-
дельном графике рис. 5.24 (окружностями). Ясно видна возможность компенса-

ции дальней перекрёстной помехи связанных ОПЛ дальней перекрёстной поме-
хой связанных ППЛ за счёт выбора параметров этих линий. 
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Рис. 5.24. Зависимости VFAR от 2 

Компенсация дальней перекрёстной помехи возможна и в межсоединении 
печатной платы с двухслойным диэлектриком из трёх отрезков (рис. 5.25). Для 

этой структуры вычислены формы дальней перекрёстной помехи для 

Hd2/W=0,28 при 1=3=5 см и 2=6, 8, 10, 12, 14 см. Они показаны в табл. 5.4, из 

которой видна значительная зависимость величины и полярности дальней пере-
крёстной помехи от длины среднего отрезка. Для наглядности сводная зависи-

мость соответствующих пиковых значений дальней перекрёстной помехи от 2 

показана на рис. 5.24 (треугольниками).  

 

переходы 

Hd2 

Hd1 

2 

3 

1 

 

Рис. 5.25. Три последовательно соединённых отрезка связанных микрополосковых линий: 

обращённых (1), подвешенных (2), обращённых (3) 
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Таблица 5.4 
Формы (В, пс) дальней перекрёстной помехи для трёх последовательно  

соединённых отрезков связанных линий (1=3=5 см, Vin0=10 В, tr=10 пс) 

2, см Hd2/W=0,28 

6 

-6

-4

-2

0

2

4

500 1000 1500
 

8 

-6

-4
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0

2
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10 
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2

4
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12 
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2

4
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14 
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0

2

4
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Связанные микрополосковые линии 
с покрывающим диэлектрическим слоем 

Компенсация дальней перекрёстной помехи в широко применяемых обыч-
ных связанных МПЛ невозможна, поскольку для любых параметров этих линий 
ёмкостная связь всегда меньше индуктивной. Однако простое добавление по-

крывающего диэлектрического слоя поверх обычных МПЛ преобразует их в 
линии, подобные обращённым. Следовательно, новые свойства, отсутствующие 

в обычных микрополосковых линиях (в частности, возможность компенсации 
дальней перекрёстной помехи), могут появиться в покрытых МПЛ и использо-

ваться в одиночном или последовательно соединённых отрезках таких связан-
ных линий (рис. 5.26). 

 

W 
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W 
D D 
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T T 

 

Рис. 5.26. Структура с линиями с покрывающим диэлектрическим слоем  

Для проверки этого предположения вычислены параметры линий и смоде-

лированы формы сигналов аналогично предыдущим разделам. Исходные пара-

метры линий: T/W=0,1; D/W=3; S/W=1; Hd1/W=0,5; r1=3. Вычисленные зависи-

мости (KC–KL) от Hd2/W для r2=1;2;3;4;5 показаны на рис. 5.27, из которого 

видна возможность (KC–KL) быть равной нулю или больше нуля при r2>r1. 
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Рис. 5.27. Зависимость (KC–KL) двух связанных микрополосковых линий с покрывающим ди-

электрическим слоем от Hd2/W для r2=1…5 (сплошные линии). Пять значений (VFAR/100 В) 

для рис. 5.26 (окружности) 
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Несмотря на простоту исследуемой конфигурации, моделирование формы 
дальней перекрёстной помехи при различных параметрах покрывающего ди-

электрического слоя требует вычислений по моделям различной сложности. 
Так, для исследования зависимости формы сигнала от толщины покрывающего 
диэлектрического слоя можно обойтись вычислением отклика одного отрезка 

связанных линий. Однако, для исследования зависимости формы сигнала от 
длины покрывающего диэлектрического слоя необходимо вычисление отклика 

двух отрезков связанных линий. Наконец, для исследования зависимости пол-
ной компенсации перекрёстной помехи от положения покрывающего диэлек-

трического слоя необходимо вычисление отклика трёх отрезков связанных ли-
ний. Ниже будет рассмотрен и пояснён каждый из этих трёх случаев, но, в от-

личие от предыдущих разделов, здесь будут показаны не только формы сигнала 
дальней, но и ближней перекрёстной помехи, а также формы сигналов в начале 

и конце активной линии. Это позволит более полное исследование данного спо-
соба, а именно, оценку влияния всех основных геометрических параметров по-

крывающего диэлектрического слоя на формы сигналов на всех четырёх концах 
исследуемой структуры.  

Сначала дальняя перекрёстная помеха рассчитывалась для структуры из 
одного отрезка двух связанных микрополосковых линий с покрывающим ди-

электрическим слоем (1=3=0, 2=20 см). В начале активной линии полагался 

входной сигнал с линейно нарастающим фронтом tr=100 пс до величины 
Vin0=10 В. Пять пиковых значений (делённых на 100 В) дальней перекрёстной 

помехи для Hd2/W=0; 0,2; 0,4; 0,6; 0,8 (r2=5; Hd1/W=0,5; r1=3; D/W=3; S/W=1, 

T/W=0,1) показаны на рис. 5.27 окружностями. Видно значительное изменение, 
в частности её полярности и величины, с высотой покрывающего диэлектриче-

ского слоя. Это значит, в частности, что при заданной величине r2 (когда r2>r1) 

соответствующим выбором значения Hd2 можно минимизировать дальнюю пе-

рекрёстную помеху. Отметим, что точка возможной полной компенсации даль-
ней перекрёстной помехи, указываемая окружностями, приблизительно соот-

ветствует точке, указываемой соответствующей сплошной линией (KC–KL) для 

r2=5, что подтверждает корректность оценки точки компенсации дальней пере-

крёстной помехи по вычислению параметров, без вычисления временного от-
клика. Три примера форм сигналов, вычисленных для Hd2=0; 0,4; 0,8, показаны 

в табл. 5.5.  
Наконец, рассмотрено влияние положения покрывающего диэлектрическо-

го слоя на полную компенсацию дальней перекрёстной помехи. С этой целью 

найдена длина покрывающего диэлектрического слоя (2=9,84 см), соответст-

вующая полной компенсации дальней перекрёстной помехи в предыдущей 

структуре. Затем увеличивалось положение 1 этого покрывающего слоя от на-

чала линий (1=0…10 см), тогда как общая длина трёхотрезковой структуры со-

хранялась постоянной (1+2+3=20 см). Таким образом, покрывающий диэлек-
трический слой длиной, соответствующей полной компенсации дальней пере-
крёстной помехи, как бы передвигается от начала к концу связанной МПЛ дли-
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ной 20 см. Вычисленные формы сигналов, соответствующие этому случаю по-
казаны в табл. 5.9. 
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Таблица 5.5 
Формы сигналов на ближнем и дальнем концах активной (слева)  

и пассивной (справа) линий (В, нс) для Hd2/W=0;0,4;0,8 (сверху вниз) 

0
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0 1 2 3
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0
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0
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0 1 2 3
 

0

4

8
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0 1 2 3
 

-3

0

3

0 1 2 3
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Для более детального исследования возможности уменьшения дальней пе-
рекрёстной помехи рассмотрена её зависимость от длины покрывающего ди-

электрического слоя. С этой целью проанализирована двухотрезковая структура 

(1=0), состоящая из отрезка связанных МПЛ с покрывающим диэлектрическим 
слоем и отрезка связанных МПЛ без этого слоя. Параметры отрезка с покры-

вающим слоем соответствуют Hd2/W=0,8; r2=5; Hd1/W=0,5; r1=3; D/W=3; 

S/W=1, T/W=0,1. Формы сигналов, вычисленные для возрастающей длины по-

крывающего диэлектрического слоя (2=2,4,…,18 см) при неизменной общей 

длине двухотрезковой структуры (2+3=20 см) показаны в табл. 5.6–5.8. Для на-

глядности сводная зависимость пикового значения дальней перекрёстной поме-

хи от 2 показана на соответствующем графике рис. 5.24 (квадратами). Видно, 
что величина дальней перекрёстной помехи в этом случае также может быть 

уменьшена аналогично предыдущему случаю. Но это достигается посредством 
компенсации отрицательной дальней перекрёстной помехи МПЛ положитель-

ной дальней перекрёстной помехой МПЛ с покрывающим диэлектрическим 
слоем. Таким образом, в случае очень толстого покрывающего слоя его длина 

не должна быть очень большой для полной компенсации дальней перекрёстной 
помехи. 
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Таблица 5.6 
Формы сигналов на ближнем и дальнем концах активной (слева) и пассивной (справа) 

линий (В, нс) для 2=2,4,6 см (сверху вниз), 1=0, 2+3=20 см 
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Таблица 5.7 
Формы сигналов на ближнем и дальнем концах активной (слева) и пассивной (справа) 

линий (В, нс) для 2=8,10,12 см (сверху вниз), 1=0, 2+3=20 см 

0
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Таблица 5.8 
Формы сигналов на ближнем и дальнем концах активной (левый столбец) и пассивной 

(правый столбец) линий (В, нс) для 2=14,16,18 см (сверху вниз), 1=0, 2+3=20 см 
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Таблица 5.9 
Формы сигналов на ближнем и дальнем концах активной (слева) и пассивной (справа) 

линий (В, нс) для 1=0,2,4 см (сверху вниз), 2=9,84 см, 2+3=20 см 

0
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Таблица 5.10 
Формы сигналов на ближнем и дальнем концах активной (слева) и пассивной (справа) 

линий (В, нс) для 1=6,8,10 см (сверху вниз), 2=9,84 см, 2+3=20 см 
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Графики, прежде всего, ещё раз показывают, что явление полной компен-
сации дальней перекрёстной помехи может иметь место и в трёх последова-

тельно соединённых отрезках линий. Ясно видно, что изменение положения по-
крывающего диэлектрического слоя практически не влияет на полную компен-
сацию дальней перекрёстной помехи. Можно отметить и то, что форма сигнала 

в конце активной линии также практически не изменяется. Что касается ближ-
ней перекрёстной помехи, то изменение её формы очень интересно: она как бы 

сканирует по длине всю линию. Это явление также может быть использовано, 
например, для совершенствования датчиков различного назначения. 

Таким образом, исследовано влияние всех основных параметров покры-
вающего диэлектрического слоя (относительной диэлектрической проницаемо-

сти, высоты, длины и положения) на дальнюю перекрёстную помеху и показана 
возможность использования этого покрывающего диэлектрического слоя в ка-

честве простого и дешевого способа для уменьшения дальней перекрёстной 
помехи в связанных МПЛ. 

5.3.4 Уменьшение дальних перекрёстных помех в отрезке 
многопроводной линии 

Обычно рассматриваются только две связанные линии, поскольку влияние 
первой линии на вторую полагают превалирующим, а на остальные – пренеб-
режимо малым, например, когда линии расположены планарно и ближе к общей 

плоскости, чем друг к другу. Между тем, для многопроводных линий с двух-
слойным диэлектриком такое допущение может оказаться некорректным, на-

пример, в случаях полной или частичной компенсации дальней перекрёстной 
помехи на второй линии. В данном разделе исследована дальняя перекрёстная 

помеха на разных проводниках многопроводной линии передачи в зависимости 
от её параметров [237]. 

Объектом исследования выбрана обычная МПЛ, поскольку она является 
одной из самых распространённых полосковых линий, и в ней возможна ком-

пенсация дальней перекрёстной помехи покрывающим диэлектрическим слоем. 
С помощью метода моментов вычислены матрицы погонных коэффициентов 

электростатической [C] и электромагнитной [L] индукции четырёх связанных 
МПЛ с покрывающим диэлектрическим слоем (рис. 5.28). Толщина T и ширина 
W линий, расстояние между линиями S, расстояние от линий до края структуры 

D и толщина подложки Hd1 таковы, что T/W=0,01; D/W=1; S/W=1; Hd1/W=0,5. 

Относительная диэлектрическая проницаемость подложки r1=3, покрывающего 

слоя r2=5, а его относительная толщина Hd2/W=0;0,1…2. 

 

  r  1 

  r  2 

H  d  1 

H  d  2 4 3 2 1 

 

Рис. 5.28. Поперечное сечение исследуемой структуры 
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Для моделирования формы дальних перекрёстных помех использовались 
простые аналитические формулы, полученные в [238] для линий без потерь и 

дисперсии, с нулевыми нагрузками в начале и согласованных на конце. К нача-
лу первой линии подключен генератор ЭДС, линейно нарастающей за 0,1 нс до 
постоянного уровня 1 В. В табл. 5.11 приведены результаты моделирования 

формы напряжения дальней перекрёстной помехи на линиях 2, 3, 4 (цифры на 
графиках) при их длине L=20 см для различных значений Hd2/W (сверху вниз по 

мере возрастания).  
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Таблица 5.11 
Форма дальней перекрёстной помехи (В, нс) на линиях 2, 3, 4 (цифры на графиках)  

для различных значений Hd2/W (сверху вниз по мере возрастания) 
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Таблица 5.12 
Формы дальней перекрёстной помехи (В, нс) на линиях 2, 3, 4 (сверху свниз)  

для различных длин L=0,1;0,2…1 м (на одном графике) при Hd2/W=0 
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Таблица 5.13 
Формы дальней перекрёстной помехи (В, нс) на линиях 2, 3, 4 (сверху свниз)  

для различных длин L=0,1;0,2…1 м (на одном графике) при Hd2/W=0,4 
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Таблица 5.14 
Зависимости пиковых значений (положительных и отрицательных)  

дальних перекрёстных помех на линиях 2, 3, 4 (слева направо)  

от длины линий для Hd2/W=0;0,2;0,4;0,5;0,7;1,9 
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Качественный анализ формы дальней перекрёстной помехи на конкретной 
линии сделать довольно сложно, поскольку она является суперпозицией четы-

рёх мод, каждая из которых распространяется со своей скоростью. Однако из 
результатов моделирования можно сделать следующие выводы: 

пиковые значения дальней перекрёстной помехи на линиях 3 и 4 могут 

быть одного порядка и могут быть больше, чем на линии 2 (в случае компенса-
ции дальней перекрёстной помехи на линии 2); 

структура дальней перекрёстной помехи на линии 3 определяется, большей 
частью, влиянием от линии 1, проявляющемся в виде однополярного импульса, 

и влиянием импульса перекрёстной помехи в линии 2, проявляющемся в виде 
двухполярного импульса, причём вклад каждого из этих влияний может быть 

как превалирующим, так и нулевым; 
полная компенсация (или небольшая перекомпенсация) дальней перекрё-

стной помехи на линии 2 минимизирует дальнюю перекрёстную помеху на ли-
ниях 3 и 4. 

Поскольку реальная длина линий может изменяться в довольно широком 
диапазоне, полезно исследовать зависимость дальних перекрёстных помех от 

длины линии. В табл. 5.12 и 5.13 приведены выборки (для Hd2/W=0,0 и 
Hd2/W=0,4, соответственно) результатов моделирования формы дальней пере-
крёстной помехи (В, нс) на линиях 2, 3, 4 для различных длин L=0,1;0,2…1 м 

(на одном графике). В табл. 5.14 приведены зависимости пиковых значений (по-
ложительных и отрицательных) дальних перекрёстных помех на линиях 2, 3, 4 

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. 5.14 можно сделать следующие 

выводы: 
при увеличении длины линии пиковые значения дальней перекрёстной по-

мехи на линиях 2, 3 и 4 увеличиваются до максимально возможных значений (и 
дальше не растут), причём эти значения одного порядка и достигают 50 % от 

уровня сигнала в линии 1; 
при приближении к точке компенсации дальней перекрёстной помехи на 

линии 2 уменьшается максимально возможное пиковое значение дальней пере-
крёстной помехи на этой линии; 

максимально возможное пиковое значение дальней перекрёстной помехи 

на линии 3 может быть больше, чем на линии 2. 
В заключение, подчеркнём ещё раз, что представленные результаты полу-

чены в предположении линий с нулевыми нагрузками в начале и согласованных 
на конце. Таким образом, при моделировании учитывается вклад только па-

дающих волн каждой из мод в линиях, что довольно сложно точно проверить 
экспериментально, поскольку рассогласование мод приведёт к их отражениям 

той или иной полярности, что может сильно изменить форму и величину даль-
них перекрёстных помех на разных линиях. Тем не менее, важно, что получен-

ные значения получаются уже только за счёт разности скоростей различных мод 
и их амплитуд, тогда как наличие отражений может привести к значительному 

росту значений. 
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5.3.5 Основные результаты раздела 

Идея компенсации дальней перекрёстной помехи очень проста. Суть её со-

стоит в способности разности ёмкостной и индуктивной связей между провод-
никами линии становиться отрицательной, нулевой или положительной (из-за 
неоднородного диэлектрического заполнения) в зависимости от геометрических 

и электрических параметров проводников и диэлектриков линии. В результате, 
изменение какого-либо параметра этой линии около точки нулевой разности 

даст соответствующее поведение рассматриваемой характеристики линии. 
Здесь этой характеристикой является дальняя перекрёстная помеха в несколь-

ких типах одно- и многоотрезковых межсоединений в двухслойной диэлектри-
ческой среде, рассмотренная в зависимости только от нескольких параметров 

этих межсоединений. Однако аналогичные интересные эффекты могут быть 
обнаружены в поведении: других характеристик; других похожих типов линий 

или структур межсоединений, состоящих из комбинаций таких линий; в зави-
симости от других параметров – не рассмотренных в этой работе. Полное ис-

следование всех возможных вариантов довольно обширно, но автор надеется, 
что представленные примеры исследований, имеющих разную степень завер-

шенности, помогут любому заинтересованному найти идеи должного использо-
вания описанных явлений в конкретных приложениях. 
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ЗАКЛЮЧЕНИЕ 

В монографии рассмотрена проблема уменьшения искажений электриче-

ских сигналов в межсоединениях. Автор надеется, что его работа окажется по-
лезной для читателя.  

Так, общий обзор проблемы и составляющих её задач, с многочисленными 

ссылками на работы известных исследователей, может стать хорошим стартом 
для новых исследований этих задач. В частности, он таким и стал для самого 

автора, его аспирантов и дипломников. 
Три модели для вычисления матриц параметров двумерных и трёхмерных 

проводников и диэлектриков, детально представленные с единых позиций по-
зволяют легко разобраться в сути вычисления и развивать его для более слож-

ных конфигураций. Программная реализация этих моделей позволяет анализ 
реальных конфигураций практически произвольной сложности. Она выполнена 

в единой системе компьютерного моделирования и уже используется.  
Аналитические модели для вычисления временного отклика кажутся гро-

моздкими. Однако они уже получены, довольно легко программно реализованы 
и показали свою эффективность при вычислении отклика в заданном диапазоне 

времени с уникально малыми затратами памяти и приемлемыми затратами вре-
мени компьютера. 

Все возможности помехозащищённой теплопроводной монтажной платы, в 

силу её новизны, ещё не исследованы полностью. Но предварительные оценки, 
представленные в работе, позволяют ожидать от неё высоких характеристик при 

малых затратах.  
Исследованные возможности уменьшения искажений за счёт соответст-

вующего выбора параметров межсоединений, в частности параметров диэлек-
триков, могут оказаться весьма полезными, когда возможности изменения дру-

гих параметров уже исчерпаны. В работе эти возможности показаны для ряда 
различных параметров и линий, но он не исчерпан полностью.  

Результаты, представленные в данной монографии, широко апробированы: 
опубликованы в материалах различных конференций и симпозиумов, большей 

частью зарубежных, и докладывались на них; использовались при выполнении 
различных научно-исследовательских работ; несколько лет используются авто-
ром в учебном процессе ТУСУР в дисциплинах "Основы автоматизированного 

проектирования" и "Основы электромагнитной совместимости". Однако автору 
хотелось бы более широкого использования результатов его исследований оте-

чественными специалистами, чтобы отечественная радиоэлектронная аппарату-
ра стала более высокопроизводительной, помехоустойчивой и компактной. И 

хочется надеяться, что эта книга послужит достижению этой цели. 
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