
行政院國家科學委員會補助專題研究計畫報告 

※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※ 

※  GHz系統中差模對傳輸線的訊號完整度分析 ※ 

※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※※ 

計畫類別：■個別型計畫  □整合型計畫 

計畫編號：NSC 91-2213-E-002-109, 

執行期間：91 年 8月 1日至 94 年 7月 31日 

計畫主持人：吳瑞北 

研究助理： 薛光華、劉禮尚、孫瑞伯、郭維德、林顥耿、

吳凱斌、王健霖、許顧騰 

 

 

本成果報告包括以下應繳交之附件： 

□赴國外出差或研習心得報告一份 

□赴大陸地區出差或研習心得報告一份 

□ 出席國際學術會議心得報告及發表之論文各一份 

□ □國際合作研究計畫國外研究報告書一份 

執行單位：國立台灣大學電信工程研究所 

中 華 民 國 九十四 年 八 月 二十二 日



 2

摘要 

關鍵詞：彈地雜訊、時域反射量測、訊號完整度、差模對傳輸線、時域有限差分

法 

本計畫擬探討在多層構裝電路板中，差模對傳輸線的各種訊號完整度問題，

包括訊號連接器的高頻反射雜訊、與鄰近差模對傳輸線的串音雜訊、以及電路板

中高速數位訊號切換時，驅動電流急遽改變在系統的電源及接地環境中所造成的

彈地雜訊(通常亦稱 ∆I雜訊)等。 

在彈地雜訊方面，本計劃將以二維時域有限差分法為基礎，建立簡化有效的

模擬模式。進一步將推廣此模型處理高頻複雜效應，包含建立近似電路模型處理

訊號線通過開槽切割的孤立電源層、結合積分方程式以考慮訊號經由平板邊緣的

輻射與耦合效應、以及利用束線動差法分析訊號線轉折至傳輸線的輻射效應等。

另外在實用問題方面，我們亦探討如何加入適當個數的去耦合電容以及選擇其擺

設位置，來有效抑制彈地雜訊的影響。 

在高速訊號的傳輸設計方面，吾人將爰用準靜態法，計算差模對傳輸線的傳

播特性，包括單一差模對傳輸線的特性阻抗，以及兩個差模對傳輸線間的耦合串

音雜訊。在傳輸線不連續結構部份，則將處理直角轉折及連接器結構，計算其電

路散射參數，並進行適當的設計以抑制反射，改善訊號的轉接。 

計畫中並將針對本問題設計量測結構，進行時域和頻域量測，探討彈地雜

訊、串音雜訊與訊號連接器反射等效應，並與模擬結果比較，一方面驗證分析模

式的正確性與適用性，另方面也研究可以適合未來更高速數位訊號的訊號走線與

電源分佈系統設計。 
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Abstract 

Keywords: Ground bounce, Time domain reflectometry, Signal integrity, 

Differential Signaling, Finite-difference time-domain method 

In a period of three years, this project will investigate the various signal integrity 

(SI) issues caused by differential signaling in multi-layered structures, including the 

high frequency reflection by the discontinuity of connectors, the crosstalk due to the 

nearby transmission lines, and the ground bounce (also known as delta-I noise) caused 

by the drastically varying driver currents during the switching on and off of 

high-speed digital circuits in the multi-layered power and grounding environment. 

Based on the Finite Difference Time Domain (FDTD) method, this project will 

develop a simplified efficient simulation model to predict the voltage drop developed 

between the power and ground planes due to the ground bounce. Furthermore, the 

model will be extended to take into account several other geometries having larger 

concern at higher frequencies. More specifically, for the signal over the slot-cut 

isolated power islands, the slot-induced ground bounce will be modeled by simplified 

equivalent capacitances and inductances. For the coupling and radiation at the finite 

plane boundaries, the field from the opening will be considered by integral equations 

and absorbed into the FDTD iteration schemes so as to investigate its influences on 

the signal integrity and electromagnetic interference issues. And for the bent-over to 

the transmission lines, the equivalent circuits will be constructed by matrix-penciled 

moments method. In addition, the placement of the decoupling capacitors to 

effectively reduce the ground bounce due to plate resonance will also be discussed. 

On the differential signaling for high-speed design, the quasi-static approach will 
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be employed to calculate its propagation characteristics, such as the characteristic 

impedance and the crosstalk between two differential pairs. On the discontinuities, the 

right-angle bent and the connectors will be considered. The scattering matrices will be 

calculated by full wave simulation software and some new design will be exploited to 

minimize the reflection and achieve good transition. 

This project will build some test structures to do the measurement by time 

domain reflectometry (TDR) and time domain transmission (TDT), and network 

analyzer in frequency domain. The measured data will be compared with the 

simulation results to verify the established analysis model and based on which, to 

exploit the signal routing and power distribution system design suitable for next 

generation digital electronics with higher switching speed in gigahertz range. 
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第一章  前言 

 

1-1 簡介 

依據美國半導體科技展望 (NTRS, National Technology Roadmap for 

Semiconductors)預測，如表 1.所示[1]，到 2003 年時積體電路晶片尺寸會達

130nm，供應電壓 1.5V，功率消耗 130W，而晶片頻率為 2.1GHz；到 2012 年，

上述的規格甚至將分別為 50nm，0.6V，175W，及 10GHz。顯見很快地積體電

路晶片將走向 10GHz 時代，構裝基板也必須作相對的配合。預期在高達 GHz

的頻率範圍內，電源分佈系統須有寬頻低交流阻抗，使電壓之變化不應超過

5%，以 2012 年之規格而言，阻抗應控制在 0.1mΩ以內[1]；訊號分佈系統則須

使各種雜訊獲得適當控制，理想上應使 eye pattern的 opening至少有 30%。由

於頻率範圍很高，其間含有許多電磁交互作用，構裝連線系統的設計成為一個

很高的挑戰。 

表 1. 1997 年 NTRS科技趨勢預測報導 

Year Feature Power Vdd Current Chip 

Freq. 

Target Imped.

 (nm) (W) (V) (A) (GHz) (mΩ) 

1997 250 70 2.5 28 0.75 4.5 

1999 180 90 1.8 50 1.25 1.8 

2001 150 110 1.5 73 1.5 1.0 

2003 130 130 1.5 87 2.1 0.9 

2006 100 160 1.2 133 3.5 0.45 
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2009 70 170 0.9 189 6 0.23 

2012 50 175 0.6 292 10 0.1 

圖 1.1為構裝結構示意圖，其含有許多層次，分別有晶片(chip)連接至模組

(module)，卡(card)，以迄於基板（board）或背板(backplane)，其間有諸多連線，

構成電源與訊號分佈系統。不論是模組、卡、或基板，常呈多層平面結構，如

圖 1.2 所示之印刷電路板，其上有一些連接器(connectors)，可以與其他結構連

接，整個電路板基本上則為多層結構，包含了信號層、電源層和接地層。 

 capacitor capacitorchip chip

power/ground plan
signal traces

vias

Printed Circuit Board
 

圖 1.1 構裝結構示意圖 

在高速數位電路系統中，訊號上昇時間愈來愈短，訊號遇到各種不連續如

轉折、分叉、或連接器等，會產生相當可觀的反射雜訊；訊號線與訊號線間由

於電磁耦合，會產生串音雜訊；另外更嚴重的是系統的位元數愈來愈高，許多

電路同時快速切換的結果，在晶片的輸出接腳連通柱(via)由於切換電流會產生

可觀的電壓雜訊(∆I noises)，也會導致電源及參考零電位不穩定所造成的彈地雜

訊(ground bounce)現象。因為近來數位電路普遍應用小電壓擺幅(low-swing)的元

件，因此這些由連通柱產生的∆I雜訊甚至會造成高低位準的誤判，使整個模組

產生錯誤的動作。受到上述各種效應的綜合影響，隨著積體電路的微小化，此

一∆I 雜訊將呈指數方式成長[2],[3]，其影響會愈來愈嚴重，勢必成為高速大型

系統構裝時最主要的電氣特性考量。 
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圖 1.2 典型的印刷電路板 

早期，工程師常以導線的寄生電容電感效應來描述此一問題，利用 PEEC

方法建立電氣模型[4]，取代接腳代入 SPICE 來模擬其造成的影響[5]。但隨製程

技術快速的發展，積體電路(Integrated Circuit, IC)及晶片以外的電路(off-chip 

circuitry) 頻率越來越高，在連線上的時間延遲（time retardation）與晶片的交換

時間(switching time)相比不可忽略，單純以電感及電容來描述連線的寄生效應已

不適用，必須藉助電磁波的觀念與電磁理論來處理。 

近年來已有人使用有限差分時域(FDTD)法，把整個連線系統包含進來進行

三維數值分析，模擬由於電路切換的急遽電流變化，在電源與接地環境中所造

成的彈地雜訊[6], [7]。此法固然十分嚴謹，電磁感應及輻射的效果均已有考慮，

但也由於如此，計算相當耗時，對於連線相當複雜的實際系統，本法便不太實

用了。事實上，在 PC板中其層高遠小於波長，因此宜善用此一特性，作一些合

理的近似，建立簡化的快速二維分析模式[8]。此法可以推廣去處理較實際的結

構[9]，甚至有公司（www.sigrity.com）據此開發了一套 SPEED 2000的軟體。IBM

公司有人實際設計測試結構量測彈地雜訊與該模擬軟體比對，發現其誤差在 5%

以內[10]，文獻上也有一些此方法模擬所得與實驗結果之比對[11],[12]，均驗證

了此法的正確性。 
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基於類似的想法，以二維的時域有限差分法(2D FDTD)為基礎，我們也已

自行初步開發出一套便捷快速的程式，來模擬電源與接地連線系統中所造成的

彈地雜訊[13]。未來配合吾人過去所建立之穿孔連通柱等效電路[14],[15]，將可

模擬訊號線經過連通柱的反射雜訊與彈地雜訊，以及多層板中數根穿孔連通柱

的電磁場互相耦合干擾的效應，未來進一步把穿孔連通柱的高頻等效電路模型

包含進來，將更有其實用價值。 

事實上，彈地雜訊不只可由連通柱(via)電流造成，也可能由訊號線通過槽

狀切割所激發。此種槽狀或分割電源/接地層的結構，如圖 1.3 所示，由於可以

提供諸多好處[16]，已常為許多構裝設計所採用。例如把電源層切成幾個區域，

可以只用一層提供多個不同電壓的電源；把電源或接地層切開可提供更多的接

線空間；以及在混合訊號設計中，把不同功能的區域切開形成”孤島(islands)”以

隔離雜訊等[17],[18]。由於此種結構破壞了接地面與電源面的完整性，對彈地雜

訊會造成何種影響，遂成為很重要的課題，並也引起一些學者的注意

[6],[16],[19]，惟目前文獻所探討的都是開槽對訊號線所造成的影響，對於由於

開槽所造成的彈地雜訊則較少著墨；同時所使用的方法也都要靠三維的

FDTD，當處理實際結構時難免會受到很大的限制。如何建立簡易模擬分析模

型、與實驗結果比較驗證、推廣到多層板、以及利用開槽隔離來降低彈地雜訊

[7]等，均有待更進一步的研究發展。 

 

圖 1.3具有切割或開槽接地/電源層的結構 
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對於開槽而言，不論是切割接地或電源層，或是在平行板的邊緣處，就物

理機制而言，一方面會造成開槽的輻射，一方面也會造成開槽與開槽間的訊號

耦合。在主機板的幅射問題上，目前有人測量平板層周圍的幅射場，發現一些

與傳統經驗法則相違背的結論[20]。原本，工程師以 20H的法則來降低幅射量，

亦即把地層(ground plane)向外延伸二十倍板層間距，但全波模擬結果卻顯示出

其會增加幅射量，可見傳統對於開槽輻射的了解有些是似是而非的，值得有心

人士再深入研究。早期二維 FDTD 的程式無法處理獨立電源層(island)間的干

擾，如何把幅射場的效應加入於此套程式中，目前在文獻中似尚無較好的方法，

也將是本研究努力的目標之一。 

由於彈地雜訊的影響愈來愈重要，如何降低其影響已成為構裝設計的一大

課題。一般是加入去耦合電容，它可以是集總(lumped)型式[1]，也可以是積層

(integrated)型式[9]。其中積層型式可以達到非常好的效果，但會增加成本，故並

非吾人在本年計畫中的主題。反倒是集總型式，文獻發現會降低接地電源面間

的共振頻率[21],[22]，但在某些情形反而增加雜訊，則值得吾人注意，探討如何

避免這些情形。另外也值得利用最佳化理論，設計去耦合電容的數量以及擺放

位置，以得到最好的效果[1]。同時在過去的研究中[13]，對於穿孔連通柱所造成

的彈地雜訊，我們也發現了一些有趣的現象，例如在二維電路板中，不僅會出

現共振頻率，更出現了一些零點(null)。亦即，在某些位置上，某些頻率的訊號

會恰好扺消，亦值得進一步探討此現象，或可善加利用以助於抑制彈地雜訊。 

為了降低彈地雜訊對高速數位電路的影響，除了常用加入去耦合電容的方

法外，另一種相當有效的方法則是採用差模傳輸線(differential pair)傳播模式，

近年對其傳輸特性且已有一些初步探討[23]-[26]。吾人過去已建立 CAP多導體

傳輸線程式[27]，可以用來擷取耦合傳輸線電氣參數，再以此參數建構等效之

Pspice模型以協助進行傳輸特性分析[27]，但對於差模對傳輸線，其含有奇模態
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及偶模態，不同差模對傳輸線間由於互感與互容，會造成彼此的耦合與共模態

激發，須加上適當的修正才可處理。 

至於訊號連接器所造成的反射，則有賴於其高頻特性的分析、模型建立、

與參數擷取。在連通柱(Via)的參數擷取與電性模擬上，最早有人利用準靜態的

方法計算其電容電感[28]-[30]，甚而得出經驗式[31]，吾人也做得相當早，包括

完整多層板構裝結構的連通柱準靜態等效電路擷取[32]，並首度建立連通柱的

高頻電磁場傳播及輻射模式[33],[34]，另外也有人用動差法進行單根與耦合穿孔

連通柱的全波分析[35],[36]，甚至多根連通柱孔洞耦合的情形也有人探討[37]。

這些在探討訊號線的高頻傳播特性，尤其是反射雜訊上是十分重要的參考資

料，但所考慮的結構仍多以簡易的圓柱形為主。 

 

1-2 研究方法與進行步驟 

本計畫將以差模對訊號線(differential pair)為主，探討其用於高達 5 Gbps高

速數位電路設計上的各種訊號整合度(Signal Integrity)問題，涵括反射雜訊

(reflection noise)、串音雜訊(crosstalk)、與彈地雜訊(ground bounce)。考慮反射雜

訊時其結構示意圖如圖 1.4所示，在考慮彈地雜訊時，其典型結構如圖 1.5所示，

研究方法與進行步驟如下。 

 

 

圖 1.4 連接器對訊號線造成反射雜訊 
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彈地雜訊模擬：參考如圖 1.5 之結構，在數值模擬上，本計畫首先將從[8]

的做法出發，對 via的輸入阻抗值，已可由電磁理論得到其正確解。惟在數值模

擬時，利用時域有限差分法將原結構作網格分割會引進不同的數值阻抗值，必須

進行適當的修正。 

 

圖 1.5 典型的接地雜訊問題結構 

等效電路如圖 1.6所示，其中除了主動元件，構裝連接線所造成者包含：Zvia

代表不連續連通柱(via)所造成的額外電感電容，Tx-line代表等效傳輸線，以及二

維 LC網路(由於繪圖所限，圖中以一維 LC網路表示)則代表 Power與 Ground平

面間的等效電路，這也是彈地雜訊主要的來源。除了 Zvia_1與 Power/Ground 間

LC網路部份已如前面所述[8]外，其他尚需力謀解決者略如下列： 

 

圖 1.6 接地雜訊問題的等效電路模擬 
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 Zvia_2 需進行三維不連續結構電磁模擬，以得出等效電路參數值，預計可以

參考吾人推導的準靜態公式[32]，惟仍需進一步使用全波模擬軟體加以驗

證，另外為考慮其全波輻射特性及快速分析多根導體的需求，甚且需要另行

開發需要的程式，預期將可以吾人所提出的束線動差法為基礎推廣而處理

之。 

 Tx_line需進行二維電磁模擬，以得出等效電路參數值，並進行傳輸線分析。

傳輸線參數的擷取預期可以利用吾人所推得的 CAP 程式處理[27]，但差模

傳輸線在結構不對稱時會激發出共模，要考慮此一效應必須將此一分析模式

與耦合傳輸線分析模式結合起來，預計將可參考吾人處理多根傳輸線時域模

擬的方法[27]。 

 窄開槽(如圖 1.5 所示在電源層的開槽)結構，需適當融入二維 LC 網路中，

預計將以等效電路形式推導開槽結構的準靜態電容與電感，配合傳輸線模型

處理訊號線，及二維 FDTD 方法模擬接地與電源層間的彈地雜訊，因此開

槽的效應便可以有效考慮進來。此一模型將推廣到處理多條傳輸線通過同一

開槽，以及其他較複雜形狀開槽，或甚至形成開槽迴圈的情形。 

 經由如圖 1.6所示的等效電路，此一彈地雜訊問題將可直接在時域進行，要

討論差模對傳輸線的效應，可以把其一接正電壓，另一則接負電壓，模擬其

產生雜訊的時域特性。為考慮各種不同輸入波形的影響，並降低數值計算的

誤差，吾人將以高斯脈波為輸入波形，由模擬結果計算得到“正規化＂的脈

衝響應(impulse response)[42]，進一步利用旋積分(convolution)可得到任意輸

入波形之時域響應；利用 Fourier轉換可求轉移函數(transfer function)而得到

頻域之響應。 

為了理論驗證此模型的正確性，在矩形平板的情形下，吾人預計將推導出矩

形平板間連通柱的阻抗格林函數(Green function)，此表示式包含多根連通柱間互

相干擾耦合所得到的總場。此方法的好處可幫我們更進一步的了解此問題的物理
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機制，而不僅只是靠數值模擬結果。同時我們也可用此方法來導出去耦合電容的

最佳化設計，此一最佳化條件，包含去耦合電容的擺設位置，以及可將板子的共

振頻率提昇的範圍。一般而言二維 FDTD 只能用來驗證所設計的電路是否通過

規格，但想用其事先來設計及最佳化是極為困難的，此方法或可為解答此諸多

SI經驗法則的第一步。 

串音雜訊模擬：差模對傳輸線亦可視為一雙根耦合傳輸線，含兩根訊號導

線，它們共用一個接地系統，而且其上傳播的訊號是正負反向(或稱奇模態)。其

特性可以由導線間的電容與電感求出，因此可以引用吾人所撰寫計算多導體傳輸

線之 CAP 程式[27]，先計算出多導體間彼此的電容與電感矩陣，並且利用其模

態的定義，擷取差模對傳輸線特性參數，含傳播常數及特性阻抗等，以利模擬其

效應。 

差模對傳輸線與鄰近的差模對會有耦合的現象，產生串音雜訊。嚴格說來，

當兩個差模對傳輸線耦合時，其奇偶模態對稱性已被破壞，此時除了差模耦合

外，也會激發出共模態(common mode)，吾人將討論如何應用 CAP軟體所求出之

多導體間的電容及電感矩陣，得出雙差模傳輸對間，以及差模與共模間的耦合係

數等。 

建立起參數擷取技術後，吾人將可進行模擬分析。預期吾人將以帶狀線

(stripline)結構為主，改變各種參數，包括差模對線寬、間距、層高、介電常數、

相鄰差模對間距等，探討差模對的傳輸特性(含特性阻抗與耦合串音雜訊)與這些

幾何參數的關係，製成設計圖以便利參考。 

反射雜訊模擬：差模對傳輸線在傳送時必須保特阻抗的匹配、電磁場的匹

配、以及雙線間的對稱。阻抗或場不匹配會產生反射，不對稱則會激發出共模。

計畫中將依據在基板中訊號走線時最常碰見的不連續結構，作不同的分析。 
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 差模對傳輸線轉折問題，圖 1.7所示為兩種可能的轉折設計，由於轉折不連

續處會累積電荷造成反射，同時也勢必破壞結構的對稱性而激發共模態，

需要仔細設計。預計吾人將採用 Sonnet 軟體進行模擬分析，探討何種構圖

(Layout)設計，可以得到最好的轉接，同時也可以降低共模態的激發。 

 

圖 1.7 差模對轉折設計例 

 連接器電路模型。由於沒有很完整的接地面當迴路，一般連接器均為較高

阻抗的傳輸線，在高頻時會造成明顯的反射雜訊。此處我們將使用較簡化

的分析，使用 CAP 來擷取其連接器的多導體間的等效電容與電感矩陣，並

模擬輸入差模訊號時由於連接器接腳彼此間耦合，所造成反射以及共模激

發等之效應，進一步也將採用嚴謹的全波分析如 HFSS以作為驗證，同時也

將研究電容補償技術的應用[24]等。 

 連通柱(via)電路模型。差模對訊號需要以連通柱跨層作連接，而為防止訊

號的反射，常會在周圍加上接地連通柱，因此會形成多連通柱結構，如圖

八所示。此一三維結構在高頻時會有散射、輻射等複雜的電磁效應，而且

此一效應受到多種結構參數的影響，如 via半徑、pad尺寸、開洞大小、層

高、層數、via間距、短路點數目及位置等，必須加以考慮。對於兩個連通

柱的情形，由於僅含少數連通柱，預計吾人可以利用 HFSS 來作精細的模

擬。但是當結構含有眾多連通柱需要考慮彼此間的效應時，HFSS的計算將

太耗時，必須發展有效的方法。預計將採用吾人過去以積分方程為基礎所
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開發的束線動差法[33],[34]，可以有效處理連通柱轉折到傳輸線的效果，把

這些效果結合到 FDTD 二維彈地雜訊分析模型，預期可以研究平行板間的

多孔洞連通柱的耦合效應。 

 

 

圖 1.8 典型多連通柱結構 

整合 SI模擬：在建立完連線的等效模型後，包括各集總元件如耦合電容(含

電容 C、與其等效串聯電感 ESL、電阻 ESR)、耦合傳輸線、連通柱的高頻等效

電路、窄開槽、邊緣耦合等，均結合到二維 FDTD 模型內一起模擬，觀察其對

整體系統的影響，進而尋求其最佳化設計。 

實驗量測：我們將針對各種重要參數做調整與模組化來設計實驗量測

PCBs，實驗的量測數據並將與模擬結果比較，以驗證分析方法的可行性與正確

性，進而提出改善的對策。 

對於彈地雜訊(ground bounce)的量測，將實際設計量測電路基板，利用時域

反射法(TDR)與時域穿透法(TDT)量測多層板間之訊號完整性(Signal Integrity, 

SI)，包括∆I 所造成的訊號彈地雜訊、反射訊號波形的扭曲(waveform distortion)

等。由實驗所得之數據，加上特殊的電路擷取方式[38]-[40]，也可以得到等效電

路模型，並與建立的電路模型比較。 

預計的實驗設計及目的包含 
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 穿孔連通柱的彈地雜訊及其對傳輸線訊號完整度的影響，以進一步驗證第

一年所建立程式的正確性。實驗上因考慮到單根穿孔連通柱的彈地雜訊太

小，無法準確測量結果，預期將藉由多根穿孔連通柱加強彈地雜訊的效應，

如圖九所示。其中有許多綠色的圓圈為去耦合電容加入的位置，可比較加

入去耦合電容後的影響。 

 使用差模對傳輸線亦可改善彈地雜訊，我們並以雙傳輸線來初步模擬電流

同向(共模輸入)及反向(差模輸入)所造成的影響，如圖 1.10所示，實驗的量

測數據並將與模擬結果比較，以驗證分析方法的可行性與正確性。 

 

 

 

 

 

 

 

圖 1.9 穿孔連通柱的實驗基板示意圖        圖 1.10 以共模及差模輸入來探討

穿孔效應對電流同向及反

向輸入的影響。 

 

 訊號線流經電源層有槽線切割的不連續效應，我們設計了如圖 1.11 的架

構，同樣的也包括了共模及差模輸入的架構，其中，去耦合電容的擺設方

Power Plane
Ground Plane

Signal line

VCC
GND

(a) 側視圖

(b) 俯視圖

Power Plane
Ground Plane

Signal line

Power Plane
Ground Plane

Signal line

VCC
GND

(a) 側視圖

(b) 俯視圖

(b)

(a)

(b)

(a)
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法如圖 1.12。當高頻電流由訊號線流經槽線時，因電源層切割，故無直接

回流。回流電流往往須多繞一大圈，或經由位移電流(displacement current)

形成迴路。我們在槽線一端直接提供一迴路至地，可使去向與回向電流直

接形成一迴圈。 

 

 

 

 

 

 

圖 1.11 量測訊號遇上電源層切割的測試      圖 1.12去耦合電容加入電源層有
的裝置示意圖。                           槽狀切割基板示意圖。 

                              

 電源隔離下的模組間開槽雜訊耦合及抑制。在混合訊號系統，模組與模組

間為避免干擾，常在電源層用如護城河狀的切割來孤立模組間的干擾，但

雜訊仍可藉由輻射路徑干擾到另一模組。為了探討此一現象，我們設計了

如圖 1.13 所描述的架構。如圖(a)所示，兩電源層間彼此獨立，但共用一電

源層。若在某一電源區激發一訊號，我們可在另一電源區中量得藉由輻射

路徑所到達之訊號。圖(b)為相同的架構，但標示了板層邊緣處所預留的屏

蔽連通柱，此連通柱之功用為遮蔽輻射電磁場，以減少不同模組間的干擾。 

對於連接器與傳輸線轉折的等效電路，如圖 1.4與圖 1.7所示，較好的方法

(a)

(b)

(a)

(b)

signal layer

VCC

VCC
GND

signal layer

VCC

VCC
GND
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是設計測試板，在頻域上使用網路分析儀量測，並配合 TRL 校準以去除接頭的

效應，由於微波領域多年的發展，此種頻域量測技術，已為多數人所熟習。 

此外在研究進行過程中，吾人也將積極主動去了解台灣業界所面臨的相關問

題，與公司研發工程師交換心得並實際到公司深入了解問題。我們期望在此一領

域中與業界更密切的配合，有必要時也會適當地對計畫內容作修改增刪，以配合

學術界及產業界的發展趨勢。 

 

Power plane

GND

(a) No shielding vias

VCC
GND

(b) With shielding vias

Power plane

GND

Power plane

GND

(a) No shielding vias

VCC
GND

(b) With shielding vias  

圖 1.13 測量由於幅射場干擾的裝置示意圖。(a)未加入任何屏蔽連通柱 

(b)在電源層邊緣與地層之間有預留了一些穿孔來當作屏蔽。 

 

 

1-3 章節簡介 

    在本報告中，吾人於第一章探討偶合傳輸線的基本特性而第二章則是分析差

模串音現象，並以此結果進而加以應用而分析差模傳輸延遲線的效應。 

    第四、五與六章則是差模不連續結構的模型化，其差模不連續結構分別是(1).

差模轉角：包含 90 度、45 度與任意角度以及補償補丁結構的分析。(2).差模Wire 



 22

Bound 與 Package pin：包含垂直與平行差模Wire Bound結構。(3).差模連通柱

結構。 

    而第七與第八章則是電源完整性分析中接地雜訊產生結構的模型化與分

析，包含差模傳輸線穿層與跨槽線結構；其中差模傳輸線穿層則是結合時域有限

元素法與時域有限差分法來模型化，使得該接地雜訊的模擬分析更加精確與有效

率。而差模傳輸線跨槽線抑制接地雜訊效應的模型化與原理也都被詳細探討，進

而視覺化其電流回流的路徑。 

    抑制接地雜訊最常用的方式則是於電源層與接地層之間擺置去偶合電容，然

而業界對於該值與最佳位置往往無法掌握，因此吾人於第九章將利用基因演算法

求得去偶合電容最佳位置、值與數量。最後於第十章最做個總結。 
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第二章 差模耦合傳輸線特性 

 

2-1 基本傳輸線理論 

由於數位電路上的時脈訊號(Clock signal)越來越快，相對的訊號上昇

時間(Rise time ,Tr)越短，以至於訊號的上昇時間小於訊號在連接導線傳播

的來回時間(Round trip time)，此時的時脈訊號相對應到的頻率上將遠高過

於之前的時脈速度，因此構裝導線必須考慮其分散電路(Distributed circuit)

效果，而視為傳輸線處理。在此傳輸線模式之下，其電磁場分佈可以假設

在截面上保持同一型式，但其大小則沿著導線方向隨時間變化。若分別以

電壓波 V(z,t)及電流波 I(z,t)對應電場與磁場的大小，如圖 2.1 所示，則電

壓及電流波會滿足電報方程式(Telegrapher equation)。  
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∂
∂

∂
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∂
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t
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z
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t
tzIL

z
tzV

),(),(

),(),(
                  (2-1) 

其中 L 與 C 分別代表傳輸線的信號線與接地面間單位長度的電感與電容，

可以利用靜電場的理論計算出來。  

傳輸線是一個分佈電路(distributed circuit)，它也可以用等效 LC 梯形

電路(ladder circuit)來表示，如圖 2.1 所示。因此當要於 Spice中，對傳輸線

進行時域模擬，這時所需要輸入的傳輸線參數是特徵阻抗 Zo以及時域延遲τ，它

們可以由傳輸線電感 L 及電容 C 直接得出，即 CLZ =0 , l⋅= LCτ 其中l

是傳輸線的長度。 
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i(z + ∆z, t)

∆z  

圖 2.1 傳輸線等效 LC 梯形電路  

2-2 微帶傳輸線 

 微帶線(microstrip line)是一般印刷電路板中常用的傳輸線，其結構如

圖 2.2(a)所示，重要尺寸參數含導線寬度為 w，介質層厚度為 d，及介電常

數為 rε 。但在許多的實際應用裡，介質層的厚度通常遠小於所關心的最小

波長( λ<<d )，所以微帶線上的場可近似看成 quasi-TEM。因此，從準靜態

(quasi-static)方法得到的波速、傳播常數及特徵阻抗可以與全波方法得到的

解有非常好的近似。而其波速就可以下式表示  

                        
e

p
cv
ε

=                          

(2-2) 

其中， c是真空中的光速， eε 是微帶線的等效介電常數。可視為將金屬導

線置於均勻介質 rε 中把原本的空氣及介質置換掉，如圖 2.3所示。 

w

d

x

y
z

εr

 

(a) 
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(b) 

圖 2.2 典型的微帶線 (a)結構示意圖 (b)微帶線的電磁場分布 

 

w

d

εe

 

圖 2.3 quasi-TEM微帶線的等效結構 

藉由曲線逼近精確的準靜態解的設計公式[41][42]，可以由給定的微帶線參

數快速地得到其 eε 及特徵阻抗 0Z 。 
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結合式(2-2)、(2-3)和(2-4)，可得傳輸線等效梯形電路的 L、C 值：  

0/ ZvC p=                           (2-5) 
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CZL ⋅= 2
0                           (2-6) 

代入式(2-1)，即可模擬出傳輸線的信號傳播。  

   在式(2-3)和(2-4)並無考慮信號線的金屬厚度，且由於此式為準靜態解的緣

故，精準度仍比不上全波分析軟體計算之值。因此，在此使用先前的研究[43]所

發展出可計算多導體耦合傳輸線結構下，電感及電容矩陣的程式: CAP程式，得

到如圖 2.4的單根為帶線阻抗設計圖。因此，於設計線路時，為了達到線路端阻

抗匹配，可根據圖 2.4的設計曲線得到所要設計的單根傳輸線結構。 
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1.2 1.6 2 2.4 2.8
w/d

40

45

50

55

60

65

Z0
  I

m
pe

da
nc

e 
( 

 )

 t = 0   mil
 t = 0.4mil
 t = 0.7mil
 t = 1   mil
 Pozar  t/d=0

 

圖 2.4 有考慮信號線金屬厚度的微帶線阻抗圖 

2-3 耦合微帶線 

當兩條未受屏障的傳輸線靠近時，兩條線會因為電磁場彼此作用，而

有能量的耦合；此種結構稱為耦合傳輸線，如圖 2.5 所示。在 PCB 中之耦

合傳輸線有多種形式，在此主要考慮如圖 2.5(c)之耦合微帶線結構，此結

構有一參考的接地面位於傳輸線下方為，耦合微帶線（coupled microstrip 

lines）的結構如圖 2.6(a)所示，其中 w 為導線的寬度、s 為兩導線間的間距、

d 則為基板板厚，而 rε 為基板材料的介電係數。耦合傳輸線的等效梯形電

路如圖 2.6(b)所示，其上之電壓電流滿足電報方程式：  
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其中： 
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圖 2.5 各種耦合傳輸線 (a)平行式耦合帶線 (b)疊層式耦合帶線(c)耦合微帶線 

比較(2-7)式與(2-8)式，可知： 
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圖 2.6 典型耦合微帶線 (a)結構示意圖 (b)傳輸線等效梯形電路  
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     耦合微帶線在兩種不同的輸入模式激勵之下，可分為：偶模與奇模。偶模

輸入時，兩導體(不含接地)上的電流大小與方向均相同；而奇模輸入時，兩導體

(不含接地)上的電流大小相同、方向相反。在這兩種操作模式下，耦合傳輸線橫

截面上的電力與磁力線分布，如圖 2.7所示。而其奇偶模下的等效電容網路，如

圖 2.8所示。而有關耦合微帶線的傳播常數與速度，可參考[42]。 

    當偶模輸入時，電力線會偶對稱於中心線，兩導體(不含接地)間也沒有電流

流過，其等效電路如圖 2.7(a)所示， mC 等效於開路。所以若是兩導體的大小與位

置 完 全 相 同 ， 在 偶 模 操 作 時 ， 任 意 一 條 傳 輸 線 到 地 的 電 容 為 

|| 1211 CCCC Se −== 。所以偶模的特性阻抗為 

          || 1211

1211
0 CC
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C

LL
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Z
e
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e

e
e −
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=

+
==                  (2-10) 

對奇模而言，電力線的分佈會反對稱於中心線，兩導體(不含接地)的對稱處

會是電壓的零點，我們可以想像有一個接地面通過 C12的中心，其等效電路如圖

2.7(b)所示，所以任意一條傳輸線到地的電容為 0 11 122 | |S mC C C C C= + = + ，因此

奇模的特性阻抗為 

         ||2 1211
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Z
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o

o
o +

−
=

+
−

==                (2-11) 

差模阻抗 ( differential impedance )的定義則為奇模阻抗的兩倍 ;即 

oaldifferenti ZZ 02= 。 
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圖 2.7耦合微帶線之奇偶模電磁場分布圖 

 

 

圖 2.8 耦合微帶線的奇偶模電力線分布圖與其等效電容網路 
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    由於兩信號線距離十分接近，因此我們可以依據彼此耦合能量的強弱分為：

弱耦合( weakly coupling)、強耦合(strongly coupling)，其定義如下： 

     弱耦合( weakly coupling)： 0.2m

s

L
L << ， 0.2m

s

C
C <<  

0 0
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e o
s

LZ Z
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≅ ≅                              (2-12) 

     強耦合( strongly coupling)： 2.0>
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m
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00

00
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=                              (2-16) 

注意上述(2-13)式只對均勻介電質耦合傳輸線才成立，對於耦合微帶

線結構，其上方是空氣，下方是介質，並不屬於均勻介質傳輸線，因此(2-13)

式並不成立，此時一般定義 oe ZZZ 000 ⋅= ，而耦合係數 k即可由(2-15)式之關

係定義，並由(2-16)式求得。 

 

 



 32

2-4 差模微帶線之設計 

    由於目前所使用的差分線路，如之前提到的光纖通道(Fiber Channel) 所使用

的差模傳輸線的規格使用 Ω=100aldifferentiZ ，因此我們將設計其奇模阻抗為

Ω= 50oddZ 。考慮一般使用的 FR4 印刷電路板，耦合微帶線截面圖的相關尺寸如

圖 2.9，這時這些結構尺寸參數要適當設計，才能達到符合規格所需的差模傳輸

線。設計的步驟如下所述： 

1. 首先先針對弱耦合情況設計，即為 single line( ∞=s )時其阻抗設計為

Ω= 500Z ：由圖 2.4有考慮信號線金屬厚度的微帶線阻抗圖，可以得到 2/ ≈dw ，

此處 mmd 5.1= ， )9685.1(05.0 milmmt = ，因此 mmw 73.2≈ 。  

2. 比較強耦合的阻抗公式，由式(2.16)可知耦合微帶線在強耦合情形下的阻

抗略小於 single line時之阻抗，因此可知欲維持 Ω= 50oddZ 之下，則當耦合越強

時其線寬必須逐漸減少。為了方便設計，我們藉由 CAP 程式執行計算耦合微帶

線的阻抗值，並繪出如圖 2.10 之有考慮信號線厚度之耦合微帶線特徵阻抗圖。

因為此處使用 FR4 板，因此其板材的厚度為 mmd 5.1= ，而金屬厚度為 

)9685.1(05.0 milmmt = 。 

3. 由 Ω= 50oddZ 在圖 2.10劃一等值線，並依耦合強弱取 1/ =ds , 0.67, 0.34

三點與 Ω= 50oddZ 等值線交點，並由線性內差得到在 )9685.1(05.0 milmmt = 時

dw / ，分別為 1.4, 1.267及 0.933. 

4. 並依 mmd 5.1= 而分別求出 mmw 1.2≈ , mm9.1 與 mm4.1 。 

 

依據上述的設計步驟，並依圖 2.10 所示之差模傳輸線設計曲線，依照線路

設計的規格要求（此處為 100Ω 之差模阻抗），可快速且正確地得到於不同的結

構參數下，所需設計的傳輸線尺寸。 
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圖 2.9差模微帶線截面圖 
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圖 2.10 有考慮信號信厚度之耦合微帶線阻抗圖 
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第三章 差模串音與延遲線效應分析 

 

3-1 簡介 

    在高速數位電路中，由於並行的傳輸線相當多條，時脈信號的頻率也越來越

高，因此對於信號到達目的地的一致性就顯得非常之重要，但是實際運用之印刷

電路板(PCB)面積有限，且佈線以及元件配置均十分緊密，倘若為了解決上述問

題，蛇狀延遲線(serpentine delay line)就成了一個相當實用的佈線方式，如圖 3.1

所示，此時雖然信號的時間延遲已經顧慮到了，然而蛇狀延遲線當中多重轉折部

份彼此之間的耦合效應卻又成了另一個影響信號完整度的關鍵。除此之外，由於

PCI-Express 信號規格的出現，差模傳輸線對(differential pair)變成今日設計印刷

電路板最普遍利用的佈線方式，因此差模延遲線的物理機制便成了非常迫切的研 

究任務之ㄧ。 

    由[44]可知單根(single)蛇狀延遲線由於相鄰傳輸線段的耦合效應其 TDT 會

有階梯狀的波形出現，[45]的單根平面螺旋延遲線(single flat spiral delay line)改善

了這個問題但是其 TDR的波形卻比前者更為糟糕。3-2與 3-3節將先逐個分析單

根蛇狀與平面螺旋延遲線 TDR與 TDT波形的成因，並進而在 3-4節將其推廣至

差模延遲線，與此同時，吾人也將推導差模串音的公式以方便業界未來使用。3-5

節呈現了上述四種基本佈線結構模擬之TDR與TDT波形並定量的比較其各個串

音振幅大小，除此之外，一個改良的平面螺旋延遲線結構也將於此節提出供業界

作個參考，在此吾人所使用的時域模擬軟體為現今業界普遍運用之 HSPICE。3-6

節則呈現了上述四種基本佈線結構模擬之 TDT 眼圖(eye diagram)並針對多重轉

折傳輸線段的個數、間距以及使用材質的損耗與否、信號的頻率分別進行模擬以
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判斷何者才是決定 TDT眼圖的重要因素。最後，模擬與量測結果的比較將於 3-7

節討論。 

   

(a) (b) 

圖 3.1 蛇狀延遲線應用示意圖：(a)單根繞線、(b)差模繞線 

 

 

3-2 單根蛇狀與平面螺旋延遲線之接收端波形分析 

    在討論單根延遲線於接收端(TDT)的波形之前，依據之前吾人所發表的論文

[44][45]，先簡單敘述單純兩根耦合傳輸線所產生的耦合雜訊大小，並加以定性

的分析，之後再分析當多重轉折蛇狀與平面螺旋延遲線結構下的結果。 

 

3-2-1 單根蛇狀延遲線 

    以單純的兩段耦合傳輸線而言：一段為主動線(active line)、一段為靜止線

(quite line)，如圖 3.2所示，而於主動線上 A點所傳輸的波形訊號如圖 3.3(a)所示，

此輸入訊號上升時間為 Tr，電壓振幅大小為 Vp；其耦合傳輸間由於互容及互感

耦合的機制下，在不考量多重耦合及輸入訊號的上升時間(Tr)小於兩倍單段傳輸
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線的時間延遲(Td)的情況下，於靜止線上NE點(近端)所產生的近端串音雜訊(near 

end crosstalk)或稱為向後傳輸串音雜訊(backward propagating crosstalk)的訊號波

形，如圖 3.3(b)所示，其 Td 表示單段傳輸線所產生的訊號延遲時間，而串音雜 

訊的大小 A如公式(3-1)所示:[46] 

4
Vp Lm CmA

Ls Cs
⎛ ⎞= +⎜ ⎟
⎝ ⎠

                        (3-1) 

Lm及 Ls分別表示兩條線間的互感與自感；Cm及Cs分別表示兩條線間的互

容與自容；而 Vp則表為輸入電壓的最大值。 

 

圖 3.2耦合傳輸線，經由互容、互感機制所產生近端串音雜訊示意圖 

 

 

      圖 3.3  (a)於圖 3.2主動線上 A點所傳輸的訊號波形 
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             (b)於圖 3.2靜止線上於近端(點 NE)所產生的串音雜訊的訊號波形 

 

    有了以上單純兩段線之近端雜訊觀念，再加上式(3-1)得到的近端雜訊最大振

幅，接著將開始討論單根蛇狀延遲線於接收端的波形成因。首先，圖 3.4為一七

段轉折所構成的蛇狀延遲線架構，先假設其訊號源 Vs 的上升時間(Tr)小於兩倍

單段傳輸線的時間延遲(Td)；當 t=0 開始，訊號由訊號源 Vs 傳輸出並產生於第

一段線的 A 點，此時輸入訊號由於互容互感的耦合機制，將會產生向後傳輸的

串音雜訊於第二段傳輸線上的 C點，其大小、波形如同圖 3.3(b)所示，最大值如

公式(3-1)所示；當輸入訊號經過第一段傳輸線的距離，即經過 Td時間後到達線

的另一端，同時之前於 C點所產生之向後傳輸串音雜訊，於 t=Td也經由第三段

線的傳播到達第三段線的另一端 D 點(注意！於此理論中皆先忽略耦合線與耦 

合線之間所連接之傳輸線所造成的時間延遲或假設其距離相當地小)。 

    接著輸入訊號將沿著第二段傳輸線，由 B 點向另一端傳播，由於輸入訊號

於第二段線上傳輸，此時同樣由於耦合機制將於第三段傳輸線產生另外一組向後

傳輸串音雜訊，其大小、波形也如同圖 3.3(b)所示，然而此時於 D點上所看到的

訊號還包含上一時段內(於 t=0~Td 間)於第二段傳輸線所產生之向後傳輸串音雜

訊，經過了第三段傳輸線，於 t=Td時已傳輸到 D點。因此，此時於 D點的所看

到的串音雜訊，由於疊加的結果會有兩倍於公式(3-1)的大小；以此類推，當傳輸

訊號經過五倍的 Td時間到達 E點開始於第六段傳輸線傳播時，耦合雜訊的振幅

將會疊加至六倍於公式(3-1)的大小並且出現於第七段傳輸線的 F點。以上的討論

只針對相鄰傳輸線段間的耦合效應做重點說明，當然非相鄰耦合線段之間也會有

強度較低的耦合效應，其所產生的向後傳輸串音雜訊會較早抵達接收端，因此會

形成於接收端出現的梯狀波形，如圖 3.5所示。 
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圖 3.4 七段單根蛇狀延遲線，接收端產生梯狀波形說明圖 

 

 

圖 3.5七段單根蛇狀延遲線於接收端的梯狀波形示意圖 

3-2-2 單根平面螺旋延遲線 

    圖 3.6 為一七段轉折所構成的平面螺旋延遲線架構，假設其訊號源 Vs 的上

升時間(Tr)小於兩倍單段傳輸線的時間延遲(Td)；同樣地從 t=0 開始，訊號由訊

號源 Vs傳輸出並產生於第一段線的 A點，此時向後傳輸串音雜訊也將產生於第

二段傳輸線上的 C 點，此串音雜訊將於 t=1Td 時直接出現在第七段傳輸線的 F
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點，而輸入訊號經過 1Td 的時間延遲後此時也抵達了第六段傳輸線的 E 點，當

訊號沿著第六段傳輸線向左行進時，一個向後傳輸串音雜訊也將產生於 F點與第

五段傳輸線的 B點，由於疊加的效果 t=1Td~3Td時於 F點將會出現一個波形如

圖 3.3(b)所示，振幅為兩倍於公式(3-1)大小的串音雜訊，而出現在第五段傳輸線

B點的串音雜訊也將於 t=3Td時出現在 F點；接著訊號經過 2Td的時間延遲抵達

第三段傳輸線的 D 點後，向後傳輸串音雜訊又出現於第二段傳輸線的 C 點與第

四段傳輸線的左邊，因此 t=3Td~5Td 時於 F 點也會出現一個波形如圖 3.3(b)所

示，振幅為兩倍於公式(3-1)大小的串音雜訊；以此類推，在主要訊號於 t=7Td抵 

達接收端之前，接收端將會出現如圖 3.7所示的波形。 

    在比較圖 3.5與圖 3.7可以發現，蛇狀延遲線會將向後傳輸串音雜訊累積起

來並且會較主要訊號更早抵達接收端，倘若傳輸線段間的耦合效應過大，此種現

象的出現將會容易導致邏輯閘的誤工作(false switching)，即串音雜訊大小超過邏

輯閘的臨界電壓(threshold voltage)；而平面螺旋延遲線可以將這些向後傳輸串音

雜訊分散至各個不同的時間間隔出現，因此較不容易有上述邏輯閘誤工作的問題 

發生。 
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圖 3.6 七段單根平面螺旋延遲線，接收端產生波形說明圖 

 

 

圖 3.7七段單根平面螺旋延遲線於接收端波形示意圖 

 

 

3-3 單根蛇狀與平面螺旋延遲線之傳輸端波形分析 

 

3-3-1 單根蛇狀延遲線 
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    同樣地，在討論單根延遲線於傳輸端(TDR)的雜訊之前，必須先簡單提到單

純的兩段耦合傳輸線，一為主動線、一為靜止線，如圖 3.8所示，於主動線上 A

點所傳輸的波形訊號如圖 3.9(a)所示，輸入訊號上升時間為 Tr，電壓振幅大小為

Vp；其耦合傳輸線段間由於互容及互感耦合的機制，以及在不考量傳輸線間的

多重耦合效應下，於靜止線上FE點(遠端)所產生的遠端串音雜訊(far end crosstalk)

或稱為向前傳輸串音雜訊(forward propagating crosstalk)的訊號波形，如圖 3.9(b)

所示，其 Td表示單段傳輸線所產生的訊號延遲時間，而串音雜訊的大小 B如公

式(3-2)所示:[46] 

2
Vp Td Lm CmB

Tr Ls Cs
⎛ ⎞= − −⎜ ⎟
⎝ ⎠

                     (3-2) 

 

 

圖 3.8 耦合傳輸線，經由互容、互感機制所產生遠端串音雜訊示意圖 
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      圖 3.9  (a)於圖 3.8主動線上 A點所傳輸的訊號波形 

             (b)於圖 3.8靜止線上於遠端(點 FE)所產生的串音雜訊的訊號波形 

 

    有了以上單純兩段線之遠端雜訊觀念，再加上式(3-2)得到的遠端雜訊最大振

幅，接著將開始討論單根蛇狀延遲線於傳輸端的波形成因。圖 3.10 為一七段轉

折所構成的蛇狀延遲線架構，假設其訊號源 Vs 的上升時間(Tr)小於兩倍單段傳

輸線的時間延遲(Td)；當 t=0 開始，訊號由訊號源 Vs 傳輸出並產生於第一段傳

輸線的 A 點，此時輸入訊號由於互容互感的耦合機制，將會產生之前所提到的

向前傳輸串音雜訊(forward propagating crosstalk)於第二段傳輸線上的 C點並向 B

點傳播，其大小、波形如圖 3.9(b)所示，最大值如公式(3-2)所示；當輸入訊號經

過第一段傳輸線的距離，即經過 Td時間後到達 B點，同時之前於 C點所產生之

向前傳輸串音雜訊也經由第二段傳輸線的傳播到達 D 點。接著輸入訊號將沿著

第二段傳輸線，由 D點向另一端(C點)傳播，由於輸入訊號於第二段傳輸線上傳

播，此時同樣由於耦合機制將於第一段傳輸線產生另外一組向前傳輸串音雜訊，

由第一段傳輸線的 B 點向 A 點傳播，與前一個向前傳輸串音雜訊疊加的結果在

t=2Td 時於傳輸端(A 點)將有一個如圖 3.9(b)且其振幅為兩倍於公式(3-2)的波形

出現；以此類推，在主要訊號抵達接收端之前，蛇狀延遲線每隔 2Td 就將有一

個如圖 3.9(b)且其振幅為兩倍於公式(3-2)的波形出現於傳輸端，如圖 3.11所示。 
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圖 3.10 七段單根蛇狀延遲線，傳輸端產生波形說明圖 

 

V
(input)

T
(time)

0 2Td 4Td 6Td 8Td

2B

 

圖 3.11 七段單根蛇狀延遲線於傳輸端波形示意圖 

3-3-2 單根平面螺旋延遲線 

    圖 3.12為一七段轉折所構成的平面螺旋延遲線架構，假設其訊號源 Vs的上

升時間(Tr)小於兩倍單段傳輸線的時間延遲(Td) ；同樣地從 t=0開始，訊號由訊

號源 Vs傳輸出並產生於第一段線的 A點，此時向前傳輸串音雜訊也將產生於第

二段傳輸線上的 C 點，經過 Td 時間後輸入訊號到達 B 點，而之前於 C 點產生
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的串音雜訊達到了最大值並且抵達了 D 點，然而此串音雜訊還必須經過額外的

5Td才能抵達傳輸端 A點。接著輸入訊號進入了第六段傳輸線的右端(E點)，此

時兩個向前傳輸串音雜訊將分別產生於第五段傳輸線的 G 點以及第七段線的 F

點，當產生於 G 點的向前傳輸串音雜訊達到了最大值其仍還需要額外的 4Td 才

能抵達傳輸端 A 點，而產生於 F 點的向前傳輸串音雜訊在達到了最大值後則需

要更多的時間 6Td才能抵達傳輸端 A點；以此類推，於 t=6Td以及 t=8Td時傳

輸端 A 點將產生一個如圖 3.9(b)但其振幅卻六倍於公式(3-2)的波形出現，如圖

3.13所示。 

    在比較圖 3.11與圖 3.13可以發現，蛇狀延遲線可以將出現於傳輸端向前傳

輸串音雜訊分散使其平均分佈於各個時間點；然而平面螺旋延遲線則會將向前傳

輸串音雜訊累積起來並且於 t=6Td以及 t=8Td時出現於傳輸端，此外由公式(3-2)

知向前傳輸串音雜訊與單段線的時間延遲Td成正比及與輸入訊號的上升Tr成反

比，因此在設計延遲線時同樣必須特別注意其傳輸端的訊號是否會低於邏輯閘的

臨界電壓。 

    經由上述對於七段單根蛇狀與平面螺旋延遲線傳輸端以及接收端的波形分

析可知，平面螺旋延遲線雖然可以改善蛇狀延遲線於接收端會出現梯狀波形的缺

點，但是其傳輸端的波形卻比蛇狀延遲線的更為糟糕，在此僅提供給業界於設計

延遲線時參考。 
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圖 3.12 七段單根平面螺旋延遲線，傳輸端產生波形說明圖 

 

 

圖 3.13 七段單根平面螺旋延遲線於傳輸端波形示意圖 

 

 

3-4 差模延遲線分析 

    理論上來說，差模訊號其實就是在傳輸端將單根訊號ㄧ分為二利用兩條導線

在印刷電路板上傳輸，最後當差模訊號抵達接收端時再將兩個訊號合而為一去驅
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動系統的下ㄧ級，因此若將傳輸差模訊號的兩條導線視為一對(pair)，3-2以及 3-3

節對於兩種單根延遲線的波形分析則皆可適用於差模延遲線，但是之前適用於單

根延遲線的串音公式在此則不敷使用，然而為了對於差模延遲線做一系列完整的

分析，本節則進ㄧ步地推導差模串音的公式。 

    在弱耦合的假設下，如果對於差模傳輸線引進對與對耦合(pair-to-pair 

coupling)的概念則公式(3-1)以及公式(3-2)同樣可適用於差模串音振幅的計算，只

是此時公式裡的 Lm與Cm指的是差模對間的互感互容，而 Ls與Cs指的則是差模

對本身的自感自容，然而這些電感電容值要如何計算呢？假設現在有一個四根相

同導體的傳輸線系統，如圖 3.14所示，其等效電容矩陣可以寫成如(3-3)的形式， 

[ ] 4. ,3 ,2 ,1 ,     ;   =⋅= jiVCQ jiji                   (3-3) 

由於是差模訊號傳輸，導體 2 上的電量 Q 與電壓 V 可以寫成 2 1Q Q= − 以及

2 1V V= − ，導體 4 上的電量 Q 與電壓 V 可以寫成 4 3Q Q= − 以及 4 3V V= − 。經由一

些簡單的數學運算，可以得到差模對的自容為 2/)( 21122211 CCCCCs −−+= 以及互

容 為 2/)( 24142313 CCCCCm +−−= ， 同 理 差 模 對 的 自 感 為

2/)( 21122211 LLLLLs −−+= 以及互感為 2/)( 24142313 LLLLLm +−−= ，經由將這些

電感電容值代入公式(3-1)以及公式(3-2)，差模串音的振幅即可容易地計算出來。 

 

         

(a) (b)                
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圖 3.14 四根相同導體傳輸線系統：(a)上視圖，(b)剖面圖 

    接下來，吾人將實際舉一個實例以驗證上述差模串音公式的正確性，假設

一個輸入及輸出差模阻抗皆被設計為 100 歐姆的七對差模蛇狀延遲線，其剖面

圖，如圖 3.15所示，輸入訊號的規格為振幅 0.5± V，上升時間為 100ps。藉由上

述公式的計算，出現在蛇狀延遲線傳輸端第一個電壓下降以及接收端最高的梯

狀電壓值列表於表 3.1，在與 HSPICE模擬結果比較之後可以發現兩者的值皆非

常接近，因此驗證了上述公式的正確性。 

• • •

Conductor: Copper;  Loss tangent = 0.02 

Line Width:
18mils Line Spacing:

30mils

Height = 10mils Substrate: εr = 4.3
Pair # 1 Pair # 2 Pair # 3 Pair # 7

30mils 30mils
Line 

Thickness:
2.5mils • • •

Conductor: Copper;  Loss tangent = 0.02 

Line Width:
18mils Line Spacing:

30mils

Height = 10mils Substrate: εr = 4.3
Pair # 1Pair # 1 Pair # 2Pair # 2 Pair # 3Pair # 3 Pair # 7Pair # 7

30mils 30mils
Line 

Thickness:
2.5mils

 

圖 3.15 七對差模蛇狀延遲線結構剖面圖 

 

分析方法 第一個電壓下降(TDR) 梯狀波最高電壓(TDT) 

公式計算 21.97 mV 22.86 mV 

HSPICE模擬 21.95 mV 22.41 mV 

表 3.1 出現在蛇狀延遲線傳輸端第一個電壓下降以及接收端最高的梯狀電壓值列表 

 

 

 

3-5 單根與差模延遲線之時域波形比較 

    本節旨在利用軟體 HSPICE針對前幾節所述四種延遲線結構進行模擬，並且
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比較單根與差模延遲線兩者之信號完整度，一個改良的平面螺旋延遲線結構也

將於此節提出供業界參考；最後，本節將介紹兩張吾人自行繪製可以快速估計

單根與差模延遲線接收端串音雜訊大小的設計圖表。 

 

3-5-1 單根延遲線之時域模擬波形 

    圖 3.16與圖 3.17為單根蛇狀與平面螺旋延遲線的結構上視圖與剖面圖，其

傳輸端與接收端接的皆是匹配電阻，輸入訊號的上升時間為 100ps且電壓振幅為

1V，模擬的波形如圖 3.18所示，黑色實線指的是一條總長度與延遲線相等之完

整長直導線的模擬波形，基本上單根蛇狀與平面螺旋延遲線波形之形狀皆與先

前分析的相似，蛇狀延遲線於接收端出現的梯狀波超過了臨界電壓 0.25V，雖然

利用平面螺旋延遲線結構可以改善這個缺點，但其仍然加快了主要訊號原來該

有的到達時間(Td)。除此之外，平面螺旋延遲線於傳輸端的電壓下降似乎沒有預

期地來的深，推想其原因乃是由於使用材質的損耗導致的結果。 
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圖 3.16 七段單根延遲線結構上視圖 
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• • • • • •

Conductor: Copper;  Loss tangent = 0.02 

Height = 1.5mm Substrate: ε r = 4.3

#1 #2 #3 #7

Line Width:
1.6mm Line Spacing:

0.8mm
Line 

Thickness:
0.05mm • • • • • •

Conductor: Copper;  Loss tangent = 0.02 

Height = 1.5mm Substrate: ε r = 4.3

#1 #2 #3 #7

Line Width:
1.6mm Line Spacing:

0.8mm
Line 

Thickness:
0.05mm

 

圖 3.17 七段單根延遲線結構剖面圖 
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圖 3.18 單根蛇狀與平面螺旋延遲線模擬波形比較圖 

3-5-2差模延遲線之時域模擬波形 

    由於差模訊號傳輸時乃是正負電壓相間的，因此其會有良好的雜訊抑制能

力，圖 3.19與圖 3.20為差模蛇狀與平面螺旋延遲線的結構上視圖與剖面圖，其
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傳輸端與接收端接的皆是匹配電阻，而為了配合單根延遲線的輸入訊號此時差

模延遲線輸入訊號的上升時間仍為 100ps但其電壓振幅為 0.5± V，模擬的波形如

圖 3.21 所示，在此所顯示的波形乃是差模正負訊號相減的波形，黑色實線指的

是一對總長度與延遲線相等之完整差模長直導線的模擬波形，基本上差模蛇狀

與平面螺旋延遲線波形的形狀皆與單根延遲線的相似，但是信號完整度相對來

說卻好得多。除此之外，由於差模信號強大的雜訊抑制能力，導致兩種差模延

遲線的主要訊號時間延遲皆與長直導線的差不多，表 3.2則比較了單根與差模蛇

狀延遲線兩者傳輸端與接收端雜訊的最大值，可以發現差模信號於延遲線的運

用其雜訊抑制比率大約在 4~6之間。 
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圖 3.19 七對差模延遲線結構上視圖 
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圖 3.20 七對差模延遲線結構剖面圖 
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圖 3.21 差模蛇狀與平面螺旋延遲線模擬波形比較圖 

 

 

 

單位：V 單根 差模 雜訊抑制比率 

第一個電壓下降(TDR) 0.139 0.020 6.95 

梯狀波最高電壓(TDT) 0.376 0.114 3.30 

表 3.2 單根與差模蛇狀延遲線傳輸端與接收端雜訊的最大值 

    然而，當差模對長度越來越短或者是數量越來越多時，差模平面螺旋圖樣

於印刷電路板上的實現將更顯困難，在此吾人提出一個改良過後的平面螺旋圖
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⋯⋯

#1 #2#3#4 #5 #6 #7#8#9

When the number of 
differential pairs > 9

樣以增加延遲線於印刷電路板上使用的彈性，結構上視圖與模擬波形圖如圖 3.22

與圖 3.23 所示。在比較過其與差模蛇狀以及傳統平面螺旋延遲線的模擬波形後

可以發現改良之平面螺旋圖樣其效能恰好介於蛇狀與傳統平面螺旋圖樣之間。 

 
 
 
 
 
 
 
 
 

圖 3.22 改良之差模平面螺旋延遲線圖樣 
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圖 3.23 差模蛇狀、平面螺旋及改良之平面螺旋延遲線模擬波形比較圖 
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3-5-3 接收端串音設計圖表 

    雖然之前已經推導過差模串音公式以方便分析差模延遲線之串音振幅量

值，然而利用公式計算對工程師來講仍嫌費時，尤其是每當單根或差模延遲線

重新設計的時候。有鑒於此，吾人特額外繪製兩張關於單根及差模延遲線接收

端串音雜訊最大值大小的圖表，如圖 3.24與圖 3.25所示，在此接收端串音雜訊

的單位已經被延遲線的段數(N)以及輸入訊號(Vin)正規化以求適用於一般的情

況；除此之外，經由比較上述兩張圖可以發現差模訊號所產生的接收端串音雜

訊較不容易受到傳輸線尺寸改變的影響。 
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圖 3.24 接收端串音雜訊 vs.單根延遲線尺寸設計圖表 
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圖 3.25 接收端串音雜訊 vs.差模延遲線尺寸設計圖表 

 

 

3-6單根與差模延遲線之接收端眼狀圖比較 

    由 3-5-2可知差模信號強大的串音雜訊抑制能力使得差模延遲線的主要訊號

時間延遲皆與等長差模長直導線的差不多，但是差模延遲線其接收端之串音雜

訊最大值仍然會對眼狀圖的雜訊邊限(noise margin)造成影響。圖 3.26 為上述四

種基本延遲線結構之接收端眼狀圖，在此輸入之隨機訊號(pseudo-random signal)

上升時間為 50ps、週期(bit period)為 500ps(2Gbps)以及電壓擺幅(voltage swing) 

0~1V，在比較過四張眼狀圖後發現圖 3.26(d)具有最大的張開度(eye opening)以及

最小的 jitter，因此可以確定差模訊號與平面螺旋圖樣的設計結合可以使得延遲

線具有最佳的信號完整度。 
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(a)單根蛇狀                   (b)單根平面螺旋            

 

 

(c)差模蛇狀                   (d)差模平面螺旋            

圖 3.26 四種延遲線之接收端眼狀圖比較 

 

    然而影響串音雜訊累積量之延遲線的段(對)數也是決定接收端眼狀圖的關

鍵，如圖 3.27 所示；除此之外，圖 3.28 則呈現了改變延遲線段與段(對與對)之

間距的接收端眼狀圖。由上述兩張圖可以發現當段數(對數)越小或者是間距越大

時其眼狀圖會越佳。圖 3.29 則呈現了當不考慮使用材質之損耗參數情況下接收

端的眼狀圖，經由與圖 3.26(c)與圖 3.26(d)比較之後發現使用材質是否損耗並不

是影響眼狀圖的ㄧ個重要因素。最後輸入信號的週期也一併考慮模擬，如圖 3.30

所示，而當信號週期越小，其眼狀圖越差。 
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(a) 單根蛇狀延遲線(段與段之間距為 0.8mm) 
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(b) 差模蛇狀延遲線(對與對之間距為 0.8mm) 

圖 3.27 改變傳輸線段數之接收端眼狀圖比較 
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(a) 五段單根蛇狀延遲線 
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(b) 五對差模蛇狀延遲線 

圖 3.28 改變傳輸線間間距之接收端眼狀圖比較 
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圖 3.29 無損耗差模延遲線之接收端眼狀圖比較 
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(c) 訊號週期為 250ps 

圖 3.30 差模延遲線改變輸入訊號週期之眼圖比較(左：蛇狀，右：平面螺旋) 

 

 

 

3-7 模擬與量測結果比較 

    圖 3.31為設計之差模延遲線幾何結構，輸入以及輸出差模阻抗皆設計為 100

歐姆，在此是利用 Tektronix/CSA8000進行量測，而 HSPICE模擬的輸入訊號則

是實際擷取量測儀器內部的輸入訊號。模擬與量測結果比較波形顯示於圖 3.32

與圖 3.33，傳輸端與接收端波形皆相當接近，除了接收端訊號的上升邊緣，另外

一有相關文獻在探討全波模擬軟體分析與電路模擬分析的結果差異[47]，其結果

也證明以電路模擬分析就已有其可接受的準確性了。推想造成此誤差的可能原因

應為實際量測時所使用的同軸電纜線額外的高頻損耗以及在 HSPICE 模擬時所

忽略的傳輸線邊緣效應。此外，量測波形也引入軟體 IConnect[48]以得到量測之

眼狀圖，如圖 3.34所示，經由與圖 3.35比較後發現模擬與量測之眼狀圖均非常 

接近，因此驗證了上述分析的正確性。 



 60

15m m

50m m

             

(a)差模蛇狀延遲線           (b)差模平面螺旋延遲線         
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(c)五對差模延遲線結構剖面圖 

圖 3.31 差模延遲線之量測結構設計圖 

 

 

(a)傳輸端                         (b)接收端             

圖 3.32 差模蛇狀延遲線模擬與量測波形比較圖 
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(a)傳輸端                         (b)接收端             

圖 3.33 差模平面螺旋延遲線模擬與量測波形比較圖 

 

  

(a)差模蛇狀延遲線               (b)差模平面螺旋延遲線       

圖 3.34 差模延遲線量測眼狀圖 
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(a)差模蛇狀延遲線               (b)差模平面螺旋延遲線       

圖 3.35 差模延遲線模擬眼狀圖(HSPICE) 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 63

第四章 差模轉角模型化與效應分析 

 

因應線路繞線需要，一段差模傳輸線常到了某一區域會產生一轉角，之後

再以一段耦合傳輸線接出。在此由於差模訊號經過一不平衡線路，原先之傳輸線

上差模訊號(Differential Mode)將產生共模訊號[49]，如此不管是對訊號完整

(SI)，乃至於電磁輻射(EMI)上都會產生不良影響，尤其是對於頻率愈高的成份影

響愈嚴重，在高速數位電路設計中不可忽略。 

要完整探討此一轉角效應，首先必須建立一等效電路模型，而且其模型參

數最好是簡單的電感及電容等元件，以適合於時域電路模擬分析。其次，必須建

立擷取技術，可以由轉角的幾何參數，得出等效電路模型中的電路參數，此一計

算過程通常必須依賴耗時的電磁場論計算。最後則是進行時域模擬，把上述得到

的等效電路模型及電路元件值放入電路模擬軟體中，依有興趣的輸入訊號波形與

工作頻率，觀察訊號在傳輸過程中的變形，以分析差模訊號線轉角對 SI 產生的

影響。 

 

4-1 轉角電路模型 

考慮一含有轉角的差模傳輸線，如圖 4-1(a)。在一般的實用情形下，轉角的

尺寸遠比波長小，因此此結構可由一段耦合傳輸線，加上轉角處的等效電路，再

加以另一段耦合傳輸線組成。如此構成之等效線路，即可放入線路模擬軟體中於

頻域或時域上加以分析。 

轉角處的等效電路如圖 4-1(b) 所示，由等效電感、電容所組成。在低頻時，

轉角幾無影響，而從等效電路來看，低頻時電感近似低路，電容近似開路，因此

轉角幾為全通。而在高頻時，電感形成相當大的阻抗，電容亦具相當大的導納，

使用訊號會”看”到相當大的阻抗不連續，而造成訊號的反射。差模的兩條傳輸線

受到的反射，其大小及相位均不同，因此會造成可觀的共模雜訊，不只呈現在輸



 64

出埠，也呈現在輸入埠形成反射雜訊。 

欲得到此一等效電路的各元件值，最直接的方法是得到轉角處的 ABCD矩

陣，但是要注意此一 ABCD 矩陣必須把轉角兩端連接的傳輸線效果扣除

(de-embed)，否則如果含進傳輸線，則其尺寸將會相當大，這時圖 4.1(b)的等效

電路元件將會隨頻率不同，不利於進行時域的模擬分析。 
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圖 4.1 (a)含有不連續結構之耦合傳輸線與(b)其不連續的部份之等效模型 

至於如何把傳輸線 de-embed以萃取轉角處的 ABCD矩陣，則必須視差模傳

輸線中兩條傳輸線的耦合強弱而定。對於弱耦合( weakly coupled)的情形，兩條

傳輸線間距相當大，彼此之間沒什麼關係，因此可以假設差模的兩條傳輸線為獨

立，並直接使用一般電磁計算軟體，內建的去內嵌(de-embed)功能，將其前段及

後段傳輸線效應扣除，以得到純粹為不連續處所表現出的效應。但對於強耦合

(strongly coupled)的情形，一般的商業軟體並未考慮兩個傳輸埠間的耦合，因此

需自行開發。 
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4-2 弱耦合情形之轉角電路參數擷取 

對於弱耦合差模傳輸線的轉角，我們利用 Sonnet進行場論計算，並利用軟

體內建的去內嵌功能，去除前段及後段傳輸線效應，以得到轉角所表現出的效

應。其步驟如圖 4.2所示，首先我們依第二章所述方法設計差模傳輸線，接著由

頻域出發，以 Sonnet 先行佈局我們想分析的結構，再加以去內嵌的功能得到轉

角處的 S 參數矩陣；之後再以 Matlab 為輔助軟體進行一些數學上之計算，將之

前得到的 4埠 S矩陣轉換為 4 埠 ABCD矩陣，並利用柯希柯夫電壓及電流定律

之觀念進行推演，萃取出等效電路。最後，利用電路模擬的結果與全波計算結果

之比較，以驗證所萃取電路模型的合適性。 

對於差模傳輸線而言，當有不連續結構，其輸出入端均需考慮為兩埠，例

如以轉角結構而言即為一四埠結構。底下我們討論更廣泛的情形，假設輸出入端

均為 N根耦合傳輸線(對差模傳輸線而言，N=2)，如何從 S 參數矩陣轉換為 ABCD

矩陣。 

考慮當轉角的左右兩側均有入射波及反射波出入，如圖 4.3所示，定義 ar 及

b
v
分別為入射波及反射波成份；而下標 L及 R分別代表左端及右端的成份。 

並定義正規化之電壓及電流波為 
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⎪
⎨
⎧

⎩
⎨
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+−=
+=
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+=

RRR

RRR

LLL
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vvv

             ;                  (4-1) 

其中 

0

)(
)( Z

V
V iRL

RL =
v

  ，   iRLRL IZI )(0)( =
v

            (4-2) 

且 )( RLV
v

及 )( RLI
v

均為 1×N之行向量，N取決於單邊導線數量。例如所要分析為

一差模傳輸線的轉角模型，則 N=2，左、右端各為兩根耦合傳輸線；而 VL(R) i  及 
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IL(R ) i  (i=1或 2) 則代表在差模傳輸線兩根導線上，一般電路上所計算之電壓、

電流值。  

 
1. Design the differential

transmission line with  100 ohm
differential impedance. 

( Use CAP) 

2. Generate four ports 
generalized S parameter. 

( Use field solver : Sonnet   ) 

3. Model the lumped circuit. 
( Use  Matlab function  ) 

4. Veify S parameters of the 
lumped circuit. 

( Use MW office or PSPICE ) 
 

圖 4.2  萃取弱耦合轉角等效線路之流程 

 

Lav Rav

Lb
v

Rb
v

 

圖 4.3 不連續模型左右兩端的入射波及反射波 

  依據 ABCD 參數矩陣的定義 
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                       (4-3) 

其中 A，B，C，D均為矩陣，對差模傳輸線而言，A，B，C，D 均為 2×2之矩

陣 。 再 

則，一般我們以全波分析軟體得到之[S]矩陣如下 



 67

[ ] ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⋅=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

R

L

R

L

a
a

S
b
b

v

v

v

v

                      (4-4) 

注意，若是計算一兩根耦合傳輸線的不連續部份時，此 [S] 則為 4×4之矩陣。 

利用(4-1)-(4-4)式便可得出 ABCD及 S 參數矩陣之關係。詳細說明如下，由

式(4-1)可得 
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其中 2
1
表示單位矩陣 [I]× 2

1
 ，而 0則為零矩陣。再將式(4-4)代入式(4-5)可得 
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(4-6) 

並依式(4-3)，經矩陣之代數運算可得 
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即得所欲求得之 ABCD矩陣。  

式(4-7)中牽涉到一反矩陣的運算，若轉角處遠小於波長，可進一步簡化。首

先將[S]矩陣寫成如下形式 
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由物理直觀知其中[α]相當小，因此將式(4-8)代入式(4-7)並加以化簡得 
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注意，式(4-9)為一幾何級數，故可進一步簡化寫成 
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其中右邊的最後一項與α的兩次方成正比，由於α相當小；因此一般可以忽略。 

如圖 4.4 所示，此處所要分析的轉角線路為左右對稱對秤的結構，因此 

RRLL αα = ， RLLR αα = ，將其代入式(4-10)，最後可化簡得 
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    得到 ABCD 矩陣後，就相當容易推算出其等效之集種電路各元件。在此以

一簡單的轉角差模傳輸線為例，其傳輸線結構及其所設的埠如圖 4.4，經 Sonnet 

全波分析，得到之 S 參數矩陣，並根據式(4-8)，得 
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3.6 mm

左右對稱

 

圖 4.4 要進行分析之結構圖 
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再將式(4-12)，轉換成 ABCD矩陣，並考量為左右邊對稱的情況下可得到 
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     (4-13) 

在此必須注意到為了與圖 4.17的定義一樣，其中 V1=VR1、V2=VR2、V3=VL1、V4=VL2

及 I1=IR1、I2=IR2、I3=IL1、I4=IL2，而且都是式(4-2)所提之正規化的量。 

利用(4-15)式可得 

414123131131 )()( IIVV ⋅−+⋅−+≅ αααα               (4-14) 

與圖 4.1(b)的等效電路比較，由於流往互容及自容的位移電流比較於經過於線上

本身自感及互感相當的小，因此可推導出 (α11-α13) 即為 I1 經過線上所造成壓

降，因此可將(α11-α13) 看成是第一條線上本身的阻抗，其包含電阻及電感的量。

而 (α12-α14)，同理可看成是線上互感的量，因此可得 
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另外，兩條線間互感的量 L12為 
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對另一條線而言，由式(4-13)可得 

424223141242 )()( IIVV ⋅−+⋅−+= αααα             (4-17) 

同理，可得其上面電感及電阻量，而互感的量與式(4-16)一樣 
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    另外由式(4-13)可得 
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         (4-19) 

根據 KCL定律，流入任一節點之總電流為零。由圖 4.1(b)可知，對於 1/(α12+α14)

而言可以看成為互容所造成，而 1/(α12+α14+α11+α13)則為第一條線上本身電容所

造成，再加上此電路為對稱結構下之對稱線路，因此可將其值除以 2放入此對稱

模型兩旁之電容中，因而推得 

0,33330,1111
14121311 )()(

2
)( ZCjGZCjG SS ×+=×+=

+++
− ωωαααα

        (4-20) 



 71

0,34340,1212
1412 )()(

2
)( ZCjGZCjG mm ×+=×+=

+ ωωαα
            (4-21) 

經過以上推導可得到等效線路，由此萃取出如圖 4.1(b)所示等效電路元件

值，包含自感、自容、互感、互容及 loss 項參數。在此需注意到 loss 項：G11、

G22、G33及 G44經計算值應該很大，而 R12值應該很小，相較之下可忽略，因此

之後的運算終將給予省略。 

4-3弱耦合轉角之實例分析與驗證 

    底下我們以一實例來說明整個步驟。第一步為差分組抗為 100Ω之差模傳輸

線設計，依第 2-3 節的說明，先以 CAP 程式計算得出[L]及[C]。在此其欲分析

之結構如圖 4.5所示。 

經計算結果得知於第一條線上之總電容為線對地的電容加上對第二條線的

互容量的總合 

C11 = CS+Cm = 116.0066 pF/m                  (4-22) 

而電感為 

L11 = LS = 305.8934  nH/m                    (4-23) 

再由式(2.11)可得到奇模(Odd mode)之特徵阻抗 0, 50OZ ≅ Ω，而耦合傳輸線

(Coupled lines)的差分阻抗為奇模阻抗的兩倍，即 100diffZ ≅ Ω，因此可由以上步

驟可設計出差模阻抗為 100Ω 之差模傳輸線。 

rε     =  4.3  (FR4)
H  =  10   mil
T  =   0.6  mil
S/H = 3  ,  W/H =  1.8
( S = 30 mil , W = 18 mil  )
For   1  GHz wavelength = 18.46 cm
       = 2.65effε

 
圖 4.5  差分阻抗為 100Ω之弱耦合結構橫截面圖 
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再來即將上面設計的結構，於 Sonnet中進行電路佈局(Layout)。其電路如圖

4.6所示。在此因我們要萃取的是線路不連續部份的等效模型，即只有轉角部份。

因此於 Sonnet 進行分析時要做 De-embed 的動作，將要分析的部份只剩下轉角

部份。 

由於將萃取出不連續部份的等效電路，因此需選定某一頻率進行分析，在此

要注意的是其萃取等效模型的長度要儘量小於十分之一波長。在此，此轉角部份

長度約為 48mil (1.2mm)，若取 1GHz，此時轉角結構長度約為波長的十五分之

一，可滿足小於波長十分之一的目標。 

如圖 4.6所示，由於訊號經轉角電路後會產生一些高階模態的電磁場，在此

由於是針對單一頻率要得到其等效電路，因此於轉角前、0後必須加上一段大於

四分之一波長的耦合傳輸線。式(4-26)即為當頻率為 2GHz 時，Sonnet 所分析得

到的 S 參數矩陣。 

[ ]
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 (4-24) 

由式(4-24)之振幅相角模式，得知其 S31及 S42都相當接近於 1，但相位有接

近 10 度的差異。因此可推論得若為差分訊號傳輸，經過此一轉角勢必會由差模

(Differential mode)訊號產生共模(Common mode)訊號，產生兩訊號之相角差

(Skew)。 

48 mil 

3.6 mm48 mil 

 
圖 4.6  Sonnet上的電路佈局 
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再來即要將 S 參數轉換為 ABCD矩陣，並進一步得到等效的集總元件。其

結果如表 4.1及圖 4.7所示，其中於圖 4.7中因 L12,m比較於 L13,S及 L24,S很小而省

略不放入模型中，以及並聯於兩條線間之電阻 R12及各線對地之並聯電阻，也因

太大而於模型中省略。 

為了驗證此一等效模型的正確性，吾人可以得到之等效電路放入Microwave 

Office中進行頻域模擬，得到此模型之 S 參數矩陣；再將其與先前得到由 Sonnet

全波分析模擬得到的 S 參數矩陣進行比較，並列出其誤差值。表 4.2 列出頻率為

2GHz時，Sonnet的模擬結果，表 4.3為利用圖 4.7之簡化轉角電路以Microwave 

office 所模擬結果，兩者之誤差則如表 4.4 所示。可看出，其集總元件模擬結果

與全波分析之結果其散射參數的誤差都在一定的 5%以內。 

    另外，又萃取了於頻率為 4GHz時之等效參數，比較此兩頻率下所萃取的等

效電路模型參數，如表 4.5 所示。由表 4.5 知 R13及 R24於頻率加倍時，電阻變

為 4倍，此乃因微帶線(Microstrip line)的幅射電阻(Radiation)與頻率平方成正比；

另外，互感量也隨頻率增加而增大，其餘自感、自容的量幾乎變化不大。 
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L13 =1.20e-01 R13 =2.00e-03
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圖 4.7萃取得之弱耦合結構差模傳輸線轉角等效電路模型 
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表 4.1萃取得之弱耦合結構差模傳輸線轉角模型元件值 

 

 

     表 4.2 頻率為 2GHz時，Sonnet的模擬結果 

 

  

 

 

  

Frequency = 2 GHz 

( L: nH , C: pF, R: ohm ) 

L13,S =5.7653e-02 

R13 =5.10000e-03 

L24,S =8.3954e-01 

R24 =1.1258e+00 

L12,m = 6.764e-04 =L34,m 

C12,m =9.3105e-04 =C34,m 

R12 =7.6763e+05 =R34 

C22,S =1.4706e-01 =C44,S 

C11,S =2.4191e-02 =C33,S 

Sonnet 模擬之結果: 

For Freq = 2 GHz(Magnitude & Phase form) 

  0.00085∠-91.3    0.00068∠84.1    0.9996∠-1.32  

0.00051∠84.7 

  0.00068 ∠84.7    0.012772∠78.5    0.000512∠84.8  

0.99992∠-11.4 

0.99996 ∠-1.3    0.00512∠84.799   0.00854∠-91.3       0.000682∠ 

84 7
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表 4.3 頻率為 2GHz時，Microwave Office的模擬結果 

表 4.4  弱耦合結構 Sonnet與MW office 比較結果誤差表(%) 

Microwave 模擬結果: 

For Freq = 2GHz ( Magnitude & Phase form ) 

0.00171∠-87.6    0.00058∠84.2    0.99999∠-0.9      0.00058∠84.176

0.00058∠84.18    0.01352∠78.6    0.00058∠84.2     0.99991∠-11.4 

0.9999∠-0.9      0.00058∠84.2    0.00170∠-94.3     0.00058∠84.2 

0.00058∠84.2     0.99991∠-11.4   0.00058∠84.2      0.01352∠78.6 

MWO與Sonnet 模擬結果比較誤差(Error)表: (%) 

For Freq = 2 GHz 

∆Sij i=1 i=2 i=3 i=4 

 振幅 相位 振幅 相位 振幅 相位 振幅 相位 

j=1 0.085 4.1 0.422 0.1 0.006 0.44 0.0068 0.4 

j=2 0.422 0.1 2.6 0.1 0.45 0.4 0.001 0.005 

j=3 0.006 0.44 0.45 0.4 0.085 4.1 0.422 0.1 

j=4 0. 0068 0.4 0.001 0.005 0.422 0.1 2.6 0.1 
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表 4.5 頻率為 0.3Ghz及 0.6GHz時所萃取之參數比較 

 

 

 

4-4 強耦合情形之轉角電路參數擷取 

當轉角所接的差模傳輸線是屬於強耦合情形，將不可假設差模傳輸線的兩

條傳輸線彼此無關，而直接使用商用軟體的去內嵌(de-embed)功能得到轉角的 S

參數。為解決此問題，將另行推導適當公式進行內嵌。利用 ABCD 矩陣可串接

(Cascade)的特性，考慮整個轉角結構可以分成三部份，如圖 4.8所示，分別是兩

段耦合傳輸線，及一個待求的轉角模型構成。此三部份均可以用 4 埠的 ABCD

矩陣表示。 

首先，先討論其中第一部份, 即接頭加上耦合傳輸線部分(此一接頭效應，

乃因於模擬軟體中於邊界及傳輸線內不連續性，造成的接頭效應)，如圖 4.9 所

示，今此 4埠元件的 ABCD矩陣表為 

Frequency= 2GHz
( L :  nH ,  C :  pF ,  R :  ohm )

L13 =5.7653e-02
R13 =5.1000e-03
L24 =8.3954e-01
R24 =1.1258e+00
Lm = 6.7640e-04
C12 =9.3105e-04
R12 =7.6763e+05
C22 =1.4706e-01
C11 =2.4191e-02

Frequency= 4GHz
( L :  nH ,  C :  pF ,  R :  ohm )

L13 = 5.8688e-02
R13 = 2.1850e-02
L24 = 8.2041e-01
R24 = 4.4495e+00
Lm = 2.01132e-03
C12 = 6.0757e-04
R12 = 3.2675e+05
C22 = 1.4555e-01
C11 = 2.4912e-02

→×4

→×4
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至於第二個 4 埠元件，即待求之差模對轉角部分 可以式(4-28)之 ABCD 矩陣表

示 
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而第三個 4port元件，如圖 4.11，即另一段接頭加上耦合傳輸線部分偶合傳輸線

部分，可以式(4-25)之 ABCD矩陣表示 
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其中的負號是因為電流方向相反的結果。 

為了要利用到 ABCD矩陣可以串接(cascade)的特性，必須將式(4-27)改成 
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因此由式(4-27)，(4-28)及(4-30)可得其串接後的式子 
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   (4-29) 

此為圖 4.8之 PCB上的結構，當以三個 4 port元件分解開後，其線性代數的關係。

而等式最右邊之 ABCD0矩陣，即為我們以 Sonnet分析完後，再經由 S 參數矩陣

推導得到的 ABCD矩陣，我們將其稱為 ABCD0矩陣。 

    接下來，由於我們想將不連續處之兩邊的傳輸線效應扣除，以得到純粹轉角
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效應的 ABCDD矩陣，因此必須推導出單一邊傳輸線的效應。考慮如圖 4.11所示

的結構，它可分成對稱的兩個 4 埠元件，利用同樣的推廣方式，仿照(4-29)式，

得出其線性代數的關係如 
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由(4-30)式若可得出 ⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

ll

ll rr
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DC
BA
，再代入(4-29) 式，即可得到轉角的 ABCDD

矩陣為 
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實際上由微波電路理論中，知單獨一條傳輸線如圖 4.12，其 ABCD 矩陣滿

足 
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則此時 
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由此可知當傳輸線為純粹 TEM mode，且左右兩半邊為對稱結構時，則 
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    因此，由式(4-35)我們得知 ABCDl矩陣後，加上式(4-34) 即可由式(4-31)得

知 ABCDD矩陣，至此則得到不連續處的 ABCD矩陣。依此，再用 4-2節所述萃

取等效電路的方法，將等效電路求得。在此值得注意的是，由於此一強耦合結構

的去內嵌方法為扣除單純兩段等長的傳輸線的效應，因此轉角兩側傳輸線間的耦

合效應，將包含於此一π 模型等效電路之中。 

Coupled Tx-line
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_
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VB

+

_

DUT
( Differential Bend ) _

IC

VC

+

Coupled Tx-Line
_

ID
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+

DUT (Differential bend)

Coupled Tx-
Line

 

圖 4.8 於 PCB板上 Differential Bend 對應之方塊圖 

 

圖 4.9 Differential Bend 對應之方塊圖之第一部份 

 

圖 4.10 Differential Bend 對應之方塊圖之第三部份 
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圖 4.11  差模傳輸線兩邊等長的傳輸線對應之方塊圖 
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圖 4.12  單一對傳輸線及其 ABCD矩陣 

 

4-5 強耦合轉角之實例分析 

首先考慮如圖 4.13 的差模傳輸線結構，經計算得其 CS = 77.033pF，Cm = 

16.0959pF，所以 KC = 0.1728；而 LS = 374.2589nH，Lm = 102.7321nH ,所以 KL = 

0.2745，其差模阻抗約為 100Ω。 

再來，就要依圖 4.13的結構，於 Sonnet中電路佈局一個轉角結構。其電路

佈局如圖 4.15 所示。同時，因我們要做傳輸線去內嵌的動作，因此也須以相同

結構的耦合傳輸線，並且其全長為去除轉角後的總長度，其電路佈局結構及線長

如圖 4.15所示。 
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將以上以 sonnet 分析以得到的結果，取其於 2GHz 時的兩個 S 參數矩陣，

再使用 4-2節的方法，先個別轉換為 ABCD矩陣，再使用 4-4節的方法，利用其

串接(cascade)的特性，求得只含轉角處的 ABCDDUT 矩陣，其結果如下 

 

DABCD =
 9.978e-1-5.171e-8i -3.38786e-3+7.495e-7i

 6.852e-3-1.934e-7i  8.93627e-1+1.595e-6i

-6.909e-9-2.138e-3i  2.01035e-8+5.728e-4i

 1.999e-8+5.728e-4i -5.22036e-9-7.649e-3ii

   -8.167e-5-2.353e+0i    -1.217e-4-1.014e+0i

   -1.295e-4-1.014e+0i    -3.926e-4-2.641e+1i

     9.978e-1+1.465e-7i    6.853e-3-3.256e-7i

   -3.386e-3+1.788e-7i     8.936e-1+1.812e-6i

   

(4-36) 

如此得到了只有不連續處加上兩邊各一段長度為 0.1 mm 傳輸線的 ABCD

矩陣，再依據 4-2 節所提出由 ABCD 矩陣萃取出等效模型的方法，可得到等效

電路的元件值如表 4.6所示。其中含自感、自容、互感、互容及 loss 項參數，在

此注意到由於 loss 項值很小，與理論上相符。在此可於等效線路中將此項省略

掉，以得到如圖 4.16之簡化模型。 

同樣為了驗證此強耦合結構下等效模型的正確性，吾人將所得到之等效電

路放入Microwave Office中於兩側各加入與之前模擬時等長之耦合微帶線，得到

S 參數矩陣；再與先前由 Sonnet 全波分析模擬得到的 S 參數矩陣進行比較，並

列出其比較後的誤差值，如表 4.4所示。可看出，其由集總元件所產生的模擬結

果與全波分析之結果其散射參數的誤差都在一定的 5%以內，因此此一模型基本

上可以得到一不錯的近似。 

 

H εr

W WS
εr  =  4.3
 T  =  0.1 mm
 H  =  1.5 mm
S/H = 0.5 W/H=1.167
(S = 0.75 mm , W= 1.75mm)
εeff = 2.65
Wavelength (1GHz) = 18.43 cm  

圖 4.13  差模組抗為 100Ω之強耦合結構橫截面圖 
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圖 4.14  強耦合轉角結構 Sonnet電路佈局圖 
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圖 4.15  強耦合傳輸線 Sonnet電路佈局圖 
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  表 4.6萃取得之強耦合結構差模傳輸線轉角模型元件值 

 

 

圖 4.16 強耦合差模傳輸線轉角之等效電路 
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MWO 與 Sonnet 模擬結果比較誤差(Error)表: (%) 
For Freq = 2 GHz 
∆Sij i=1 i=2 i=3 i=4 
 振幅 相位 振幅 相位 振幅 相位 振幅 相位 
j=1 4.4 0.37 0.74 0.69 0.09 0.82 1.44 1.16
j=2 0.074 0.69 0.28 0.02 1.4 1.1 0081 0.018
j=3 0.09 0.82 1.4 1.1 4.4 0.37 0.74 0.069
j=4 1.44 1.16 0081 0.018 0.74 0.069 0.28 0.02
 

 

表 4.7  強耦合結構 Sonnet與MW office比較結果誤差表(%) 

 

 

 

4-6 轉角效應的實例分析 

此節將之前所建立的強耦合結構的轉角等效電路，將此模型兩邊各加上一

段差模耦合傳輸線，放入 HSPICE中，進行時域分析並探討其效應。 

進行時域模擬時，以上面所提架構並於線路的輸入端，以一對差模訊號對的

訊號源驅入，電壓分別為由 0 volt 上升至 1 volt 及由 0 volt 上升至-1 volt；另外

於此一長為 25mm的耦合傳輸線與訊號源之間，置入輸入阻抗 50Ω。且於傳輸線

輸出端也一樣加入 50Ω的負載阻抗，其模擬的等效電路與結構圖，如圖 4.17 所

示，另外除了 90 度轉角之外，吾人也分析了圓弧差模轉角、45 度削角(mitered 

angle)差模轉角與 45 度差模轉角，而其各種類型的模型參數如表 4.8所示。而在

此一模擬結果中，吾人將觀察如圖示之 1、2 兩點的差模反射訊號(differential 

reflection mode noise)以及於圖示之 3、4 兩點的共模穿透訊號(common mode 

noise)。 
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圖 4.17 各種差模轉角效應模擬示意圖 

 

0.0166 0.1179 0.0241 0.0923 0.9607 0.1811 45 degree bend

0.0126 0.2484 0.0304 0.0113 2.0141 0.1389 Mitered bend

0.0242 0.2167 0.0383 0.0790 1.7462 0.1036 Round corner bend

0.0276 0.2709 0.0517 0.0529 1.8886 0.0581 90 degree bend

C12(C34)C2g(C4g)C1g(C3g)LmL24L13C(pF), L(nH)

0.0166 0.1179 0.0241 0.0923 0.9607 0.1811 45 degree bend

0.0126 0.2484 0.0304 0.0113 2.0141 0.1389 Mitered bend

0.0242 0.2167 0.0383 0.0790 1.7462 0.1036 Round corner bend

0.0276 0.2709 0.0517 0.0529 1.8886 0.0581 90 degree bend

C12(C34)C2g(C4g)C1g(C3g)LmL24L13C(pF), L(nH)

 

表 4.8 各種類型的模型參數表 

 

圖 4.18 所示為於圖 4.17 上 1、2 兩點所觀察到的差模反射電壓雜訊，而圖

4.19所示為於圖 4.17上 3、4 兩點所觀察到的共模電壓雜訊。 

由於在此吾人要觀察的差模及共模訊號的定義分別為 
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    所以共模雜訊的最主要來源為內轉角與外轉角的光程差所造成的，因此由這

一點來分析亦可以看出圖 4.18所呈現的趨勢，即共模雜訊最大為 90 度差模轉角

與 45 度削角(mitered angle)差模轉角，然後依次序為圓弧差模轉角、45 度差模轉

角。而差模反射雜訊最主要是因為轉角部分不連續阻抗所造成的，同理由這一點

來分析亦可以看出圖 4.19 所呈現的趨勢，即共模雜訊最大為 90 度轉角與 45 度

削角(mitered angle)差模轉角，然後依次序為圓弧差模轉角、45 度差模轉角。 

    另外，吾人也探討上升時間(rise time)對於共模雜訊與差模反射雜訊的影

響，由圖 4.18與 4.19可知當上升時間變小時兩者雜訊都呈現劇烈變大。 

 

 

圖 4.18 各種類型差模轉角的共模雜訊比較 
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圖 4.19 各種類型差模轉角的差模反射雜訊比較 

 

 

圖 4.20  90 度模轉角共模雜訊對不同上升時間的效應 
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圖 4.21  90 度模轉角差模反射雜訊對不同上升時間的效應 

 

 

4-7 轉角模型的實驗驗證 

    由前面的小節介紹了差模轉角的萃取方式、全波軟體的驗證與時域分析，但

是在這一節，吾人將以一般市售的 FR4 板材來設計一個量測範例，其結構如圖

4.22所示。 

   

W=1.3mm；S=0.5mm；
H=1.5mm；T=0.05mm；  

圖 4.22  90 度差模轉角量測範例結構圖 
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    吾人以圖 4.22 的結構進行時域與頻域的量測實驗。在時域部份：藉由太克

CSA8000 的時域反射分析儀進行 TDR 波形的量測，並將轉角模型置入 HSPICE

來進行模擬以做比較。在頻域部份：藉由安捷倫的 4-port網路分析儀 E5071B進

行 S 參數的量測，並將轉角模型置入Microwave Office（如圖 4.23所示）來進行

模擬以做比較。圖 4.24 為時域反射性號的量測與模擬比較圖，由圖中我們可以

看量測與模擬的轉角的不連續波形十分相似，但是吾人在求模型的方法時有做了

略微的近似與忽略，因此並無法完完全全相似。圖 4.25 為 S 參數的量測與模擬

比較圖，由圖中我們可以看量測與模擬的轉角的 S 參數在較低頻十分相似，在高

頻段時才出現些許的誤差；綜合時域與頻域的結果雖有些許的進似誤差，但在

PCI-E的頻率 4.5GHz之下仍是可以接受的。 

 

圖 4.23 90 度差模轉角的頻域 S 參數模擬示意圖 
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圖 4.24 90 度差模轉角量測與模擬的時域反射波形比較圖 

S13

S11

Simulation

Measurement

 

圖 4.25 90 度差模轉角量測與模擬的頻域 S 參數比較圖 
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4-8 差模轉角的補償 

4-8-1 補償電容 

之前吾人提到差模轉角的共模雜訊最主要是因為兩轉角的光程差不同所

致，因此吾人提出一種方式來降低共模雜訊的補償方式，即是在較短的光程差那

一個轉角處加上補償電容（如圖 4.26所示），藉由此補償電容（Cc）的增加使得

較短光程差的一邊增加其時間延遲，使兩邊的光程差趨於一致，藉以降低共模雜

訊。 

CC

CC

      

Cc

 

圖 4.26 增加補償電容示意圖 

 

    有了增加補償電容來降低共模雜訊想法的提出，因此吾人藉由之前推導轉角

模型的式 4-12~4-21與式 4.38的混和 S 參數定義，可以求出補償電容的最佳值公

式 4-39。吾人針對如圖 4.27所示的結構圖去萃取其轉角模型，然後再根據式 4-39

計算出補償電容的最佳值為 0.5854pF，並針對 0.4pF~0.8pF進行模擬驗證，而由

圖 4.27的模擬結果驗證了此降低共模雜訊方法的正確性。 
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W S

T
Er=4.3H

W=1.75mm；S=0.75mm；
H=1.5mm； T=0.1mm；

 

圖 4.27 增加補償電容後之共模雜訊模擬圖 

 

    由於模型結構與其公式計算的關係，使得計算出的結果需加兩個補償電容，

但是基於成本的考量，吾人將補償電容改為僅增加一個，其所加位置及其等校模
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型如圖 4.28 所示，而所加的電容基於網路理論的計算約為原本加兩個電容值的

兩倍，其如公式 4-40所示。而經由時域與頻域的驗證則如圖 4.29與 4.30所示，

其中頻域的部分雖然高頻的有些許的誤差但是對於 PCI-E 的頻率範圍仍然是適

合的。因此這種補償電容的增加方式是可行的，但須注意的是差模反射信號會增

加了。 

 

)
2

(22' 112
1324

22 C
Z

LLCCC
o

CC −
−

+×=×=               （4-40） 

 

Cc Cc’

CC

CC

'CC

 

圖 4.28 改為僅增加一個補償電容的示意圖 
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圖 4.29 一個與兩個補償電容的時域雜訊比較圖 

CC

CC

2Cc X 1

Cc X 2

'CC

S11

S31

1

3

2

4

EPCI −
pstr 100=
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f H 5.3
100
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圖 4.30 一個與兩個補償電容的 S 參數比較圖 
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    由於現今 PCB與 Chip內部的佈線結構都相當微小，因此在轉角內側加一個

獨立補償電容似乎不太實際，因此吾人將獨立的補償電容改為增加平板狀電容，

並藉由增加一小塊正方形片狀金屬來達成（如圖 4.31所示），而所加的平板狀補

償電容基於平板狀電容器的公式的計算，可以得到一個邊長為 X=6.8mm的正方

形片狀金屬；而為了比較此方法的補償效果，吾人將 X由 4.8mm到 6.8mm的範

圍來做模擬比較。由圖 4.32 所示可以看出增大平板狀補償電容確實會降低共模

雜訊的產生，雖然計算的結果是當 X=6.8mm有最好的抑制效果，但在 X=5.8mm

也已有差不多的抑制效果了；然而反射雜訊也會隨著補償電容的增加而增加些

許，如圖 4.33所示。 

'CC
d
ACc ε='

x

W S

T
Er=4.3H

W=1.75mm；S=0.75mm；
H=1.5mm； T=0.1mm；

 

圖 4.31 獨立元件的補償電容改為增加平板狀電容之示意圖 

 

 

圖 4.32 改為增加平板狀補償電容電容之共模雜訊模擬比較圖 
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圖 4.33改為增加平板狀補償電容電容之差模反射雜訊模擬比較圖 

 

4-8-2 雙轉角補償 

    雙轉角補償即是利用兩個一樣的轉角結構，反方向對稱連接，使得兩導線的

路徑一樣等長，如圖 4.34 所示；如此的佈線結構是希望使的兩路徑的信號光程

差達到一致。而這個想法在帶線結構之下是可以實現的，但是在微帶線的結構之

下卻無法將共模雜訊完全補償掉，而這與兩轉角結構連接的中間導線長度（ l）

是有關的。 

l

 

圖 4.34 雙轉角補償結構示意圖 
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    接下來，吾人針對雙轉角補償結構以 HSPICE進行模擬，並觀察其經雙轉角

之後的共模雜訊（如圖 4.35所示），由模擬結果可以知道當雙轉角中間的傳輸線

越長則共模雜訊跟著變大，直到某一個長度之後共模雜訊便不再增大了，意即飽

和了。 

 

1dT

2dT

l

a

b

f

g

t
t
kV
r

a =1

t
t
kV
r

a −=2

ldT

 

圖 4.35 雙轉角補償共模雜訊與中間長度的關係 

 

吾人針對雙轉角補償結構定義了一些參數（如圖 4.35、式 4-42~44），然後

根據式 4-41 可以得到經由雙轉角補償後仍無法補償完全所剩下的共模雜訊公

式，式 4-45、4-46。而由式 4-46 可以看出共模雜雜訊的確是在當中間長度的共

模與差模信號的光程差小於轉角本身兩路徑的光程差時，漸漸變大；而直到兩者

相等，共模雜訊才飽和。而雙轉角在微帶線結構之下無法完全補償的原因最主要

是因為其偶模(even mode)與奇模(odd mode)的模態場傳播的速度的不同所致。 

2
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    另外，雙 45 度差模轉角的結構才是最常見的補償結構(如圖 4.36 所示)，其

無法補償完全剩餘的共模雜訊仍可以由式(4-41)~(4-46)求得；而對於任意角度(0

度~90 度)的雙差模轉角補償結構所無法補償完全剩餘的共模雜訊大小，吾人亦

藉由圖 4.37的差模轉角幾何參數，以式(4-47)表示出。 
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圖 4.36 雙 45 度轉角補償結構示意圖 
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圖 4.37  差模轉角幾何參數示意圖 
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第第五五章章  WWiirree  bboonndd  與與 ppaacckkaaggee  ppiinn之之模模型型化化  

  

5-1 簡介 

本章的WWiirree  bboonndd主要是驗證一般常使用的準靜態方法(quasi-static method)

所萃取的等效電路模型是否正確？並以high-frequency structural simulator(HFSS)

所模擬之結果與用準靜態方法所建立之電路模型相比較。 

 

5-2 準靜態方法模型準確性之驗證 

首先，參考一篇論文[50]，在 HFSS上建立一個與其相同的單根棒線結構，

圖 5.1為論文中所示之模擬結構，圖 5.2為在 HFSS上所建立之單根棒線模擬結

構，介質為三氧化二鋁(Al2O3) ，相對介質常數(relative dielectric constant)為 9.8，

介質厚度皆為 254um，傳輸線為銅(copper)，寬度 244um、高度為 2um，棒線材

質為金，半徑為 25.4um，在圖 5.1的結構中，p1=d1=p2=d2=75 um、g=125 um， 

整個模擬結構尺寸大小為 1220*6125 um2。 

 

圖 5.1  結構示意圖 
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圖 5.2  HFSS模擬結構圖 

 

將 HFSS所模擬之 S matrix轉成 Y matrix，如圖 5.3所示，由 Y matrix可將

電路模型等效為 π model，而 π model 的 one series inductor 和 two shunt 

capacitors，可以參考式(5-1)、(5-2)、(5-3)。圖 5.4 為在頻率為 50GHz、25GHz

與 5GHz下所模型化的棒線 π模型，圖 5.5與圖 5.6分別為 HFSS模擬結果與圖

5.4的等效 π model S11的強度與相位比較圖，圖 5.7為 HFSS模擬結果與圖 5.4

的等效 π model在 Smith chart上所看到 S11，所模擬的結果相當接近吻合。 
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圖 5.3  Y matrix 
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圖 5.4  等效 π model 

 

 

圖 5.5  S11 magnitude(dB)圖 
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圖 5.6  S11 phase圖 

 

圖 5.7  S11 on a Smith Chart 

此外，根據[46]所列的棒線公式，公式如下式(5-4)、(5-5)所示，將棒線分

成四段，如圖 5.8。分別算出每段的電感值，根據公式計算 LA=LD=89.325pH、 

LB=LC=44.924pH，與 5GHz下的總電感值 307.99pH相比較，大約相差 40pH。 
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圖 5.8  棒線結構示意圖 

 

以準靜態方法建立棒線的電路模型，圖 5.9 與圖 5.10 為論文[51]中棒線結

構與棒線等效電路模型，焊接區域(soldering region)以一個 π model建立，中間

的棒線部分以分段的均勻傳輸線模型(uniform transmission line)模型化，每段棒

線以中間點的位置為等效傳輸線的高度的相同截面積傳輸線，式(5-5)~(5-10)為

以準靜態方法所計算的電容、電感與特徵阻抗(characteristic impedance)、電的

長度(electrical length)的公式，h為棒線與接地層(ground plane)的距離、hs為介

質厚度、rw為棒線(bonding wire)半徑，Pi為焊接區域的棒線長度，Zs,i與 εs,i 

分別為第 i段的特徵阻抗與有效介質常數(effective dielectric constant)。  
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圖 5.9  棒線結構圖 

 

圖 5.10  棒線等效電路模型 
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圖 5.11為用準靜態方法所建立之等效電路模型，以式(5-5)~(5-10)的公式分

段建立棒線每個部分的電路模型，圖 5.12 與圖 5.13 分別為 S11、S21的強度與

S11的相位圖，圖 5.14為在 Smith Chart上的 S11，由 Smith Chart上可以觀察到 S11

的強度與相位皆相當吻合。 

TLIN

F0=
EL=
Z0=
ID=

50 GHz
5.04 Deg
187.6 Ohm
TL1 

TLIN

F0=
EL=
Z0=
ID=

50 GHz
3.76 Deg
213.2 Ohm
TL2 

TLIN

F0=
EL=
Z0=
ID=

50 GHz
3.76 Deg
213.2 Ohm
TL3 

TLIN

F0=
EL=
Z0=
ID=

50 GHz
5.04 Deg
187.6 Ohm
TL4 

IND

L=
ID=

0.04693 nH
L1 

IND

L=
ID=

0.01622 nH
L2 

CAP

C=
ID=

0.02038 pF
C1 

IND

L=
ID=

0.01622 nH
L3 

IND

L=
ID=

0.04693 nH
L4 

CAP

C=
ID=

0.02038 pF
C2 

PORT

Z=
P=

50 Ohm
1 

PORT

Z=
P=

50 Ohm
2 

 

圖 5.11  等效電路圖 
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圖 5.12  S11與 S21 magnitude(dB)圖 

 

 

 

圖 5.13  S11 phase圖 
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圖 5.14  S11 on a Smith Chart 

 

 

 

5-3 單根棒線等效電路模型萃取  

圖 5.15與圖 5.16分別為依照貴公司所給的尺寸在HFSS所建立的模擬結構

圖，尺寸參數如下，die的介質為 Al2O3 ，εr為 9.8，介質高度為 0.3mm，微帶

線介質層材質為 BT，εr為 3.8，介質高度為 0.1mm，傳輸線材質為銅，兩端的

傳輸線寬度與厚度分別為 w1=0.282mm、w2=0.19mm，t1=0.02m、t2=0.04mm，

pad尺寸大小分別為 65*65 um2與 97*97um，pad到介質邊緣的長度為 75um，

gap width 為 2mm，棒線材質設為金 (Au)，半徑 15um，整個模擬結 
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構尺寸大小為 2*8 mm2。 

 圖 5.15  模擬結構側視圖 

 

 

圖 5.16  模擬結構上視圖 

 

圖 5.17為以準靜態方法所建立之等效電路，圖 5.18為 HFSS所模擬的結果

與以準靜態方法所建立的等效電路的 S11和 S21強度比較圖，圖 5.19為 HFSS所

模擬的結果與以準靜態方法所建立的等效電路的 S11和 S21相位比較圖，兩者間

的差異還算小，在高頻部分會相差較大。圖 5.20為在 Smith Chart上的 S11圖。

由先前的模擬結果可知，以準靜態方法所等效的單根棒線電路模型而言，其模

擬結果與全波模擬(full-wave simulation)結果相比十分相近，意即在模型化單根

棒線等效電路模型時，準靜態方法是相當可靠的，故在萃取單根等效電路模型

時，可以使用準靜態方法來獲得，在頻率為 20GHz時，仍有相當高的準確性。 
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圖 5.17  等效電路圖 

 

圖 5.18  S11與 S21 magnitude(dB) 比較圖 

 

 

圖 5.19  S11 phase比較圖  
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圖 5.20  S11 on a Smith Chart 

接下來，吾人將用 quasi-static method所建立的等效電路再加以簡化，將中

間的傳輸線忽略其電容，以電感取代，如圖 5.21 所示，圖 5.22 為將傳輸線以

lossless equivalent circuit取代，並且與 HFSS模擬結果相比較。圖 5.23為 HFSS

模擬結果與簡化電路模型的 S11與 S21的強度大小比較圖，圖 5.24為 HFSS模擬

結果與簡化電路模型的 S11與 S21的相位比較圖，圖 5.25為 Smith Chart上的 S11，

由圖中可以看出在高頻時，相位會有較明顯的差異，模擬頻率到 20GHz，在 10 

GHz以下電路模型還算準確。在圖中 simplified model 與 

Simplified model 2分別代表圖 5.21與圖 5.22。 
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圖 5.21  bonding wire等效電路圖 1 
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圖 5.22  bonding wire等效電路圖 2 

 

 

圖 5.23  S11與 S21 magnitude(dB)比較圖 

 

圖 5.24  S11與 S21 phase比較圖 
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圖 5.25  S11 on Smith Chart 

 

圖 5.26為台積電封裝實際結構示意圖，dielectric 1為 BT(dielectric constant

為 3.8)、dielectric 2為 Al2O3 (dielectric constant為 9.8)，介質高度分別為 0.1 mm

與 0.3 mm，其他相關尺寸與圖 5.15、圖 5.16 相同，藍色部分代表傳輸線，圖

5.27是在 HFSS所建立之模擬結構，除此之外，需要說明的是在 HFSS中第一

段微帶線的 ground plane在 dielectric 2下方、 dielectric 1上方，dielectric 1下

方為另一層接地層，並將兩個 ground planes相互連接在一起。 

 

圖 5.26  結構示意圖 
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圖 5.28  模擬結構圖 

下圖 5.30為模擬結構圖 5.15、圖 5.16與圖 5.28之 S parameters比較圖，兩

者間的不同在於 HFSS模擬結構圖 5.28 的 die 位於介質層上，兩種模擬結構示

意圖可以參考圖 5.26 與圖 5.29，實際結構示意圖如下圖 5.32 所示，由圖 5.30

與圖 5.31可知兩個不同模擬結構的 return loss S11與 insertion loss S21幾乎一致，

這是因為兩端微帶線的接地層連接在一起，就模擬結構而言，兩者是十分相近

的，而若以 quasi-static method 來分析，主要差異在於中間棒線部分的有效電介

質常數以及單根棒線長度大小，由於 dielectric 1相對介質常數為 3.8，有效介質

常數 effective dielectric constant可近似為 1，故近似為在 free-space環境下的棒

線，而圖 5.26 的棒線長度約為 2.1426mm，圖 2.29 棒線長度約為 2.15mm，其

長度差異所造成的等效電感約為 0.72pH，遠小於總電感約 1.4nH，故可將這微

小棒線差異所造成的電感值忽略，因此先前所得之等效電路模型也因此可用於

圖 5.27的模擬結構上。  

 

 

圖 5.29  結構示意圖 
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圖 5.30  S 參數比較圖 

 

 

 

圖 5.31  S11參數相位比較圖 
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圖 5.32  BGA封裝結構 

接下來，吾人利用 CAP程式來驗證以準靜態方法所得之公式的準確性，有

效介質常數的數學式如式(5-11)所示，C 與 C0分別為有電介質及無電介質的情

況下的等效電容，而在距接地金屬等距離的圓形金屬導線的等效電容值可寫為

式(5-12)，h為金屬線距接地層的距離，rw為圓形金屬線半徑，利用 CAP算出 C

及 C0的電容值，並與式(5-5)相比較，CAP 計算等效電容架構如圖 5.33，黃色

圓形代表金屬棒線，圖表 5.34 為在介質高度 0.3mm 的氧化鋁介質以式(5-5)算

的等效電容值與 CAP 的計算結果以及兩者間的相對誤差，圖 5.35 是將表 5.34

畫成直角座標圖，紅色實線與藍色虛線分別代表 CAP與式(5-5)所計算之有效介

質常數曲線；圖表 5.36為在介質高度 0.1mm的 BT介質以式(5-5)算的等效電容

值與 CAP的計算結果以及兩者間的相對誤差，圖 5.37是將表 5.36畫成直角座

標圖，紅色實線與藍色虛線分別代表 CAP 與式(5-5)所計算之有效介質常數曲

線，由兩張圖上可以看到兩者間的相對誤差皆小於 10%。圖表 5.38為在氧化鋁

介質下降低金屬導線的高度所得之等效電容值，可以看到兩者間的相對誤差百

分比變大，這是由於金屬線距介質層越近，有效介質常數由 1逐漸增大，也因

此誤差值會逐漸加大，圖 5.39是將圖表 5.38畫成直角座標圖。 
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圖 5.33  CAP架構圖 

 

圖 5.34  參數表格 
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圖 5.35  有效介質常數曲線圖 
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圖 5.36  參數表格 
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圖 5.37  有效介質常數曲線圖 
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圖 5.38  參數表格 

 

20.8 21.2 21.6 22 22.4 22.8 23.2
h/R

1.5

2

2.5

3

3.5

4

4.5

E
 e

ff

Er=9.8  hs/R=20  R=0.015 mm
CAP
Formula

 

圖 5.39  有效介質常數曲線圖 
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5-4 差模棒線等效電路模型萃取 

接下來進行的是差模棒線的等效電路萃取，首先在平行耦合下的一對差模棒

線等效電路，圖 5.40與圖 5.41為在 HFSS下所畫的模擬架構上視圖與側視圖，

圖 5.42 為封裝結構架構圖，在 die 上的 pad 距離為 60um，另一端 pad 距離為

0.2mm，die 所用材質為氧化鋁，介質厚度 0.3mm，另一端介質為 εr=3.8 的 BT

介質，介質厚度 0.1mm，pad 大小為 65*65 um2 ，bonding wires 半徑 15um(約

0.6mils)，材質為金，整個 HFSS模擬在 εr=4.1的環境下。   

 

圖 5.40  差模棒線模擬架構上視圖 

 

 

圖 5.41  差模棒線模擬架構側視圖 
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圖 5.42  封裝架構側視圖 

 

為了得到差模棒線的電路模型，吾人將棒線分為 5個部分，分別得到每個部

分的不連續等效電路，如下圖 5.43所示。section 1與 section 5為 pad的不連續

部分，section 2與 section 4為介質上的棒線部分，section 3為中間的棒線區域，

section 1與 section 5以HFSS內 deembed 功能得到 pad端的棒線不連續部分的 S

參數，接著分為 even mode與 odd mode得到自感、自容、互感以及互容，以建

立這兩個部分的不連續電路模型，中間 section 2~4的棒線部分以 CAP程式得到

這部分的 L 與 C 矩陣，將棒線近似成距接地面等距離之平行圓形金屬導線，來

分段建立其等效電路。 
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圖 5.43  封裝架構側視圖 
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在萃取等效電路的過程中，分別建立三種不同的等效電路模型，model 1中

間的棒線部分分為四段，忽略電容的影響，以等效電感來模型化中間棒線的不連

續效應，model 2則是將中間棒線以電容與電感來建立，model 3是將中間棒線分

成 6段，觀察對所建立模型的準確性，分別如下圖 5.44、圖 5.45與圖 5.46。  
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圖 5.44  等效電路模型 1 
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圖 5.45  等效電路模型 2 
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圖 5.46  等效電路模型 3 
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在建立 pad部分的不連續時，吾人將中間面分別設 PEC與 PMC，以激發出

even mode 與 odd mode的場型，而由差模與共模分析，可以將等效電路如圖 5.47

與圖 5.48所示，之後分別對 PEC半電路與 PMC半電路做 curve fitting，所得到

的 PEC 半電路及 PMC 半電路如下圖 5.49、圖 5.50 所示。由四個方程式可以得

到 L、Lm、Cg、Cm四個未知數，進而得到在 pad端的不連續等效電路。圖 5.51、

圖 5.52分別為 fitting後的 PEC與 PMC等效電路的 S 參數的大小與相位圖，由

圖上可以看出 S11的相位不是線性，關於這個部分，估計是模擬中誤差所造成，

相位峰值差約為 6 度左右。 

PEC
Ce=Cg+2Cm

Lo=L-Lm

 

圖 5.47  差模模擬架構與差模等效電路圖 

 

PMC
Ce=Cg

Le=L+Lm

 

圖 5.48  共模模擬架構與共模等效電路圖 
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圖 5.49  差模等效電路 
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圖 5.50  共模等效電路 
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圖 5.51  S 參數大小與相位圖 

 

 

圖 5.52  S 參數大小與相位圖 

 

以上所敘述的為 section 1的模型建立流程，同樣地，section 5也是以相同的

模型建立方式。圖 5.53與圖 5.54分別為中間平面設為 PEC與 PMC下所得的差

模及共模等效電路，圖 5.55、圖 5.56分別為將 HFSS模擬結果與 fitting後的 PEC

與 PMC等效電路的 S 參數的大小與相位比較圖。Section 1的 Lo=0.059 nH 、 

Co=0.0415 pf、Le=0.165 nH、Ce=0.0227 pf，可算出 Cg=0.0227 pf，Cm=0.0094 pf，

L=0.112 nH，Lm=0.053 nH；Section 5的 Lo=0.0837 nH，Co=0.0251 pf，Le=0.14585 

nH，Ce=0.0248 pf，可算出 Cg=0.0248 pf，Cm=0.00015 pf，L=0.1148 nH，

Lm=0.0031nH。 
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圖 5.53  差模等效電路 

CAP

C=
ID=

0.0248 pF
C1 

IND

L=
ID=

0.1459 nH
L1 

PORT

Z=
P=

46 Ohm
1 

PORT

Z=
P=

111 Ohm
2 

PMC

 

圖 5.54  共模等效電路 

 

 

圖 5.55  S 參數大小與相位比較圖 



 127

 

圖 5.56  S 參數大小與相位比較圖 

 

Section 2~4的等效電路則是以 CAP建立，架構如圖 5.57所示，得到 L、C 

matrix後，可以用電容與電感來得到這部分棒線的電路特性，用來建立其等效電

路，圖 5.58與圖 5.59分別為 section 2、section 4與 section 3的 L、C直角座標圖，

橫軸為 h/R，縱軸為電容、電感值。可以根據圖表求得在不同高度下的 L與 C。

在 h上升時，越接近 die的棒線位置，因此mutual capacitance 與mutual inductance

有隨之上升的趨勢，而以直觀的想法可知，自容隨 h上升而下降，自感反之隨 h

上升而上升，因此才會是固定為 constant。  

 

 

圖 5.57  CAP模擬架構 



 128

25 30 35 40 45 50
h/R

800

820

840

860

880

900

920

940

L

300

330

360

390

420

450

480

Lm

Unit: nH/m
Lm
L

Section 2
Er=9.8 hs=0.3mm 

R=0.015 mm

10 20 30 40 50
h/R

600

700

800

900

1000

L

100

200

300

400

Lm

Unit : nH/m
L
Lm

Section 4
Er=3.8 hs=0.1mm 

R=0.015 mm

 

圖 5.58  section 2與 section 4的電感圖表 
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圖 5.59  section 3的電感、電容圖表 

接下來，將分段所得到的等效電路與 HFSS 模擬的差模棒線模擬結果相比

較，圖 5.60為 S11的大小與相位比較圖，圖 5.61為 S21的大小與相位比較圖、圖

5.62為 S31的大小與相位比較圖，由圖中觀察可知，S11、 S21的相角相對差異較

大，估計是 HFSS模擬中所造成的誤差。經由 even mode與 odd mode分析以及

分段取得 L，C矩陣，可以建立在平行耦合情況下的差模棒線等效電路模型。 
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圖 5.60  S11大小與相位比較圖 

 

 

圖 5.61  S21大小與相位比較圖 

 

 

圖 5.62  S31大小與相位比較圖 
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接著，為了將等效電路再加以簡化，由於棒線長度大小小於 4
1 λ，故吾人

嘗試以一 π-network 來代替中間部分的棒線模型，圖 5.63是其示意圖。圖 5.64、

圖 5.65與圖 5.66分別為將先前的圖 5.60~圖 5.62加上以 π-network簡化的 S11、

S21、S31的大小與相位圖，可以將先前的模擬結果與簡化後的等效電路相比較，

可以看到簡化過後的等效電路，並不會有太大的誤差，因此，將中間棒線部分以

一 π-network 來取代是可行的。 
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圖 5.63  簡化的等效電路模型圖 
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圖 5.64  S11大小與相位比較圖 

 

 

圖 5.65  S21大小與相位比較圖 

 

圖 5.66  S31大小與相位比較圖 
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5-5 垂直耦合下棒線等效電路模型萃取 

之後，則是雙根棒線在垂直耦合情況下的等效電路模型萃取，圖 5.67 是在

HFSS上所建立的棒線結構圖，圖 5.68是兩根棒線在平行耦合下的結構示意圖，

兩根棒線的距離為 0.14mm，die的介質為介質常數為 9.8的 Al2O3，介質厚度 0.3 

mm，另一介質為 εr=3.8的 BT，介質厚度 0.1 mm，pad大小 65*65 um2，棒線材

質為金，半徑 0.6 mils，兩端 pad的距離約為 2 mm。 

 

圖 5.67  棒線模擬架構側視圖 

0.3 mm

0.1 mm

Dielectric 2

Dielectric 1

Line 1

Line 2

 

圖 5.68  結構示意圖 

為了得到棒線的等效電路，將棒線分為 4 個部分，如圖 5.69 所示，第一與

第四部分，在 HFSS畫出模擬結構，分別將兩端棒線短路接地與開路，分別求出

其 mutual terms，第二與第四部分以一平行的圓形金屬線近似，並以 CAP算出其

L與 C matrix，以電容與電感模擬其不連續電路模型，直觀來看，由於第二部分

的的電容很小，可以說幾乎是由電感所主導，因此，忽略第二部份電容所造成的

影響。 
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圖 5.69  分段得到棒線模型示意圖 

 

圖 5.70為以 CAP所畫的第二部份的自感 L與互感 Lm圖表，L1代表第一根

棒線的自感值，L2代表第二根棒線的自感值，可以根據圖 5.70得到在不同的第

一根棒線高度下的電容與互容。圖 5.71與圖 5.72同樣是以 CAP算出的第一根棒

線高度與棒線第三部份的電容、電感關係圖，同樣可以根據，圖 5.71 與圖 5.72

得到第三部分棒線的電容與電感值，C1與 L1代表棒線 1的自容與互容；C2與

L2代表棒線 2的自容與互容值。 

接下來要討論的是，棒線第一與第四部分的模擬方法，分別將兩根棒線兩端

短路接地與開路，在端點短路接地時，等效電容 C11、C22電容值為零，同時，互

容 C12同樣可以等效為零電容，在端點開路時，等效自感 L11、L22與互感 L12可

以忽略，而自感與自容根據之前單根棒線所列的公式計算，故可以分別在短路接

地與開路情況下，得到互容與互感大小，圖 5.72為其簡化的等效電路示意圖。 
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圖 5.70  棒線第二部份的自容與互容值 
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圖 5.71  棒線第三部份的自容與互容值 
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圖 5.71  棒線第三部份的自感與互感值 

 

 

圖 5.72  簡化的等效電路 

圖 5.73 為棒線第一部份在兩端開路時，將 HFSS 模擬結果與吾人所建立的

等效電路的 return loss S11與 insertion loss S21大小圖，圖 5.74為棒線第一部份在

兩端開路時，將 HFSS 模擬結果與吾人所建立的等效電路的 S11與 S21相位圖，

圖 5.75 為棒線第一部份在兩端短路接地路時，將 HFSS 模擬結果與吾人所建立
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的等效電路的 S11與 S21大小圖，圖 5.76為棒線第一部份在兩端短路接地時，將

HFSS模擬結果與吾人所建立的等效電路的 S11與 S21相位圖。 

 

圖 5.73  S 參數大小比較圖 

 

圖 5.74  S 參數相位比較圖 

 

圖 5.75  S 參數大小比較圖 
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圖 5.77 為棒線第四部份在兩端開路時，將 HFSS 模擬結果與吾人所建立的

等效電路的 S11與 S21大小圖，圖 5.78 為棒線第四部份在兩端開路時，將 HFSS

模擬結果與吾人所建立的等效電路的 S11與 S21相位圖，圖 5.79為棒線第四部份

在兩端短路接地路時，將 HFSS 模擬結果與吾人所建立的等效電路的 S11與 S21

大小圖，圖 5.80 為棒線第四部份在兩端短路接地時，將 HFSS 模擬結果與吾人

所建立的等效電路的 S11與 S21相位圖，模擬結果與所建立的等效模型特性還算

一致。 

 

圖 5.76  S 參數相位比較圖 

 

圖 5.77  S 參數大小比較圖 
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圖 5.78  S 參數相位比較圖 

 

圖 5.79  S 參數大小比較圖 

 

圖 5.80  S 參數相位比較圖 
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圖 5.81為吾人所建立的等效模型，中間框框部分為中間的棒線等效電路，圖

5.82為 HFSS的模擬結果與所建立之等效電路 S11與 S21大小，圖 5.83為其相位

比較圖，圖 5.84為 S31的大小與相位圖。由以上的圖形比較結果，對於等效電路

模型與 HFSS的模擬結果還算相當接近。 
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圖 5.81  等效電路模型圖 

 

圖 5.82  magnitude of S11 and S21 

 

圖 5.83  phase of S11 and S21 
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圖 5.84  S31的大小與相位圖 

仍以相同的方式，將中間框框部分簡化為一 π-network，如下圖 5.85所示。

將簡化的等效電路模型與 HFSS的模擬結果相比較，圖 5.86為 S11與 S21的大小，

圖 5.87為 S11與 S21的相位圖，圖 5.88為 S31的大小與相位圖。同樣，將兩者相

比較，兩者間的差異並不會太大，這也說明以 1個 π model 來簡化等效電路是合

理及可行的。故將全部棒線分為四個部分，pad 端的棒線部分分別短路接地及開

路算出其等效互容與互感，而其自感與自容以先前的單根棒線公式計算之，中間

的棒線部分將其近似為一段 uniform transmission line，並以 CAP計算其電容及電

感矩陣，分段得到每段的不連續等效電路。而其簡化之等效電路模型仍可得到不

錯的近似。 

1

2

1

2

3

4

MUC2

K1_2=
L2=
L1=
ID=

0.477 
0.131 nH
0.116 nH
M1 

CAP

C=
ID=

0.01084 pF
C1 

CAP

C=
ID=

0.0227 pF
C2 

CAP

C=
ID=

0.0227 pF
C3 

1

2

1

2

3

4

MUC2

K1_2=
L2=
L1=
ID=

0.442 
0.055 nH
0.055 nH
M2 

1

2

1

2

3

4

MUC2

K1_2=
L2=
L1=
ID=

0.398 
0.097 nH
0.082 nH
M7 

CAP

C=
ID=

0.00454 pF
C16 

CAP

C=
ID=

0.0248 pF
C17 

CAP

C=
ID=

0.0248 pF
C18 

CAP

C=
ID=

0.0505 pF
C4 

CAP

C=
ID=

0.0278 pF
C5 

CAP

C=
ID=

0.0415 pF
C6 

CAP

C=
ID=

0.0505 pF
C7 

CAP

C=
ID=

0.0278 pF
C8 

CAP

C=
ID=

0.0415 pF
C9 

1

2

1

2

3

4

MUC2

K1_2=
L2=
L1=
ID=

0.43 
1.793 nH
1.586 nH
M3 

PORT

Z=
P=

131.4 Ohm
1 

PORT

Z=
P=

131.4 Ohm
2 

PORT

Z=
P=

131.4 Ohm
3 

PORT

Z=
P=

131.4 Ohm
4 

Simplify with π network

1

2

1

2

3

4

M UC 2

K1_ 2=
L2 =
L1 =
ID=

0.4 7 7 
0.1 3 1 n H
0.1 1 6 n H
M1  

C AP

C =
I D=

0 .0 10 84  p F
C 1 

C AP

C =
I D=

0 .0 22 7 pF
C 2 

C AP

C =
I D=

0 .0 22 7 pF
C 3 

1

2

1

2

3

4

M UC2

K1 _2 =
L 2=
L 1=
ID =

0 .44 2 
0 .05 5 nH
0 .05 5 nH
M 2 

1

2

1

2

3

4

M UC2

K1 _2 =
L 2=
L 1=
I D=

0 .4 3 
0 .4 72  nH
0 .4 33  nH
M 3  

CAP

C=
ID =

0. 01 5 pF
C4  

CAP

C=
ID =

0. 02 2 pF
C5  

CAP

C=
ID =

0. 01 9 pF
C6  

1

2

1

2

3

4

MU C2

K1_ 2 =
L2 =
L1 =
ID=

0. 41  
0. 45 8 nH
0. 41 3 nH
M 4 

C AP

C=
ID=

0.0 14  p F
C7 

C AP

C=
ID=

0.0 24  p F
C8 

C AP

C=
ID=

0.0 2 pF
C9 

1

2

1

2

3

4

MU C2

K1_ 2 =
L2 =
L1 =
ID =

0. 39  
0. 44 1 nH
0. 38 7 nH
M 5 

C AP

C=
ID=

0.0 13 5 pF
C10  

C AP

C=
ID=

0.0 26  p F
C11  

C AP

C=
ID=

0.0 21  p F
C12  

1

2

1

2

3

4

M UC2

K1 _2 =
L2 =
L1 =
ID =

0. 35  
0. 42 2 nH
0. 35 3 nH
M 6 

C AP

C=
ID=

0.0 13  p F
C13  

C AP

C=
ID=

0.0 29  p F
C14  

C AP

C=
ID=

0.0 23  p F
C15  

1

2

1

2

3

4

MU C2

K1_ 2=
L2 =
L1 =
ID=

0. 45  
0. 09 7 n H
0. 08 2 n H
M 8 

C AP

C=
ID=

0.0 04 54  p F
C16  

C AP

C=
ID=

0.0 24 8 pF
C17  

C AP

C=
ID=

0.0 24 8 pF
C18  

PO RT

Z =
P=

13 1 .4 Oh m
1 

PO RT

Z =
P=

13 1. 4 O h m
2 

PORT

Z =
P=

1 31 .4  Oh m
3  

PORT

Z =
P=

1 31 .4  Oh m
4  

 

圖 5.85  簡化的等效電路模型圖 
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圖 5.86  S11與 S21的大小 

 

圖 5.87  S11與 S21的相位 

 

圖 5.88  S31的大小與相位圖 
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將 Q3D 萃取元件結果與 HFSS 相比較，在間距為 60um 下，兩者比較結果

如圖 5.89 所示。以垂直耦合結構萃取方法萃取平行耦合結構的計算結果，並與

Q3D結果比較，圖 5.90為間距 0.2 mm與 0.15 mm下，Q3D萃取之電路元件值

與 HFSS分析結果比較圖。圖 5.91為 Q3D萃取接線 AB與 DE區間之等效電路

與垂直耦合萃取方法所萃取之元件值之對照表。 

 

圖 5.89  HFSS與 Q3D比較結果 

HFSS

Q3D

d2=0.2 
mm

d2=0.15 
mm

Ls Cs Lm Cm KL KC

0.0822 0.01671 0.003 0.00084 0.037 0.0477

0.0822 0.016714 0.004073 0.00114 0.05 0.064

0.0264 0.01982 0.00226 0.0012 0.0857 0.05713

0.0263 0.01931 0.002875 0.0018 0.1093 0.0853

d2=0.2 
mm

d2=0.15 
mm

L : nH , C : pF  
圖 5.90  HFSS與 Q3D比較對照表 

HFSS

Q3D

BC

DE

BC

DE

Ls1 Ls2 Cs1 Cs2 Lm Cm KL KC

0.1234 0.2204 0.01767 0.032 0.0506 0.0084 0.31 0.258

0.0822 0.18668 0.01671 0.0192 0.0227 0.004014 0.1832 0.183

0.028175 0.18194 0.01768 0.0358 0.01385 0.006584 0.1934 0.2054

0.02777 0.179 0.0076 0.0124 0.01278 0.00123 0.1812 0.1122

 

圖 5.91  HFSS與 Q3D比較對照表 
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5-6  Q3D接腳結構萃取結果驗證 

之後，驗證 Q3D 萃取結果的正確性，首先是單根接腳的等效電路驗證，圖

5.89為 Q3D的單根接腳模擬結構圖，圖 5.90為 HFSS的模擬結構，de-embed至

接腳結構，介質為 BT、接腳寬度 0.2mm、材質為銅，將接腳等效電路模型化為

T型模型等效電路，將 T型模型 ABCD矩陣寫為下式 

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

−
−+−

=⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
CLCj

CLLjLLjCL
DC
BA

2
2

21
3

211
2

1
)(1
ωω

ωωω
 

由 ABCD矩陣計算等效電容與電感值，所計算結果電容值等於 0.092309866 pF、

電感值等於 0.6111 nH，與 Q3D結果比較，電容 C=0.09518 pF、電感 L=0.56564 

nH，兩者間的相對誤差分別為-7.4%與 3.1%。圖 5.91 與圖 5.92 分別為 S11、S21

的大小比較圖與相位比較圖。 

 

1 mm

1 mm

0.1 mm

0.1 mm

 

圖 5.89  Q3D模擬結構圖 
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圖 5.90  HFSS模擬結構圖 

 

 

圖 5.91  S11與 S21大小比較圖 

 

圖 5.92  S11與 S21相位比較圖 
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至於雙根接腳的模擬結構如圖 5.93所示，兩個接腳的間距為 0.8mm，其餘結

構尺寸與圖 5.89相同，將 Q3D元件萃取結果與 HFSS相比較，圖 5.96為圖 5.93

的等效電路示意圖。HFSS 的分析結果中，所得到自感等於 0.684366 nH、自容

0.091547 pF、互感等於 0.124462 nH、互容 0.0046915 pF，於是電感耦合係數等

於 0.1819；電容耦合係數等於 0.04875。而 Q3D的結果如下：Ls=0.57272 nH 

、Lm=0.081665 nH、Cs=0.0892259 pF、Cm=0.0066951 pF，其電容耦合係數

Kc=0.069779、電感耦合係數 K=0.14252。將 Q3D等效電路與 HFSS全波模擬結

果相互比較，圖 5.97為 return loss與 isolation 的大小比較圖，圖 5.98則為其相

位比較圖，圖 5.99為 insertion loss的大小與相位比較圖，由於電感計算上的差異，

造成 S31的大小差異。表 5.1 為變化 S(接腳間距)由 0.5mm 至 1.1mm，所萃取的

雙根接腳的電路元件值。 

1 mm

1 mm

0.1 mm

0.1 mm

 

圖 5.93  雙根接腳模擬結構 

Ce = CCe = C

Le = L + Lm

Even mode
 

圖 5.94  偶模等效半電路 
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Co = C + 2Cm

Lo = L - Lm

Co = C + 2Cm
Odd mode

 

圖 5.95  奇模等效半電路 

 

 

圖 5.96  等效電路示意圖 

 

 

圖 5.97  S11與 S21大小比較圖 
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圖 5.98  S11與 S21相位比較圖 

 

圖 5.99  S31大小與相位比較圖 

 

表 5.1  當改變 S時，參數變化表 
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接下來，討論當三根接腳導體時，Q3D的萃取結果，除接腳間距為 0.3mm，

其餘參數皆相同，圖 5.100 為 Q3D 幾何結構圖，圖 101 為埠的位置設定圖，為

了對三根的接腳結構加以驗證，首先，考慮簡化其 6*6矩陣，將埠 2、4、6短路

接地，埠 5開路，計算埠 1與埠 3的自感與互感；將埠 2、4、6開路 ，埠 5短

路接地，計算埠 1與埠 3的自容與互容，  
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將計算結果與 Q3D 比較，表 5.2 為兩者之比較結果，觀察兩者間最大相對

誤差為 20%左右。 

 

1 mm

1 mm

0.1 mm

0.1 mm

 

圖 5.100  三根接腳幾何結構圖 
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S
Port 1

Port 2

Port 3

Port 4

Port 5

Port 6

 

圖 5.101  埠位置圖 

 

表 5.2  三根接腳比較表 

 

 

5-7  接腳參數分析 

在驗證構裝接腳等效電路模型之後，在本節中將著重於構裝接線結腳幾何參

數的影響，改變不同的幾何結構參數並且觀察結果的改變，經由分析，可以更清
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楚瞭解不同比例改變結構尺寸對構裝接腳模型物理特性的影響。 

    參考日月光封裝 SOP(Small Outline Package)、SSOP(Smaller version of SOP)

與 TSOP(Thin profile SOP)製程，歸納對於其封裝結構變化較大的結構參數：接

腳間距 e作為主要變數，並對不同接腳長度 L1建立設計圖表。圖 5.102為封裝

結構示意圖，將封裝結構變數對照表列成如表 5.4所示。圖 5.103當 A2=55 mils、

L1=42 mils 下，編號 1 結構的電容與電感對間距的關係圖；圖 3.104、圖 5.105

為編號 2與編號 3 SOP封裝電容與電感對間距的關係圖，同理，圖 5.106為編號

5電容與電感關係圖、圖 5.107則為編號 6與編號 7的電容與電感與間距 e的關

係圖、圖 5.108為 SSOP編號 8的電容與電感關係圖。圖 5.109為 TSOP(Ι)封裝架

構電容與電感對接腳間距 e的關係圖，同理，圖 5.110則為 TSOP(Π)封裝電容與

電感對接腳間距關係圖。  

 

 

圖 5.102  封裝結構示意圖 
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508166710667
508165510666
5010166798 65
5010166798 7.54
501016559263
251016559262
50816425561
ecbL1A2A1No.

508166710667
508165510666
5010166798 65
5010166798 7.54
501016559263
251016559262
50816425561
ecbL1A2A1No.

0.550.150.20.810.19
0.50.150.20.810.110

0.80.1270.350.810.112

0.50.1270.20.810.111

258105694128

0.550.150.20.810.19
0.50.150.20.810.110

0.80.1270.350.810.112

0.50.1270.20.810.111

258105694128

 

表 5.4  尺寸參數對照表 

 

 

圖 5.103  電容、電感對接腳間距 e之關係圖 
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圖 5.104  電容、電感對接腳間距 e之關係圖 

 

 

圖 5.105  電容、電感對接腳間距 e之關係圖 
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圖 5.106  電容、電感對接腳間距 e之關係圖 

 

 

圖 5.107  電容、電感對接腳間距 e之關係圖 
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圖 5.108  電容、電感對接腳間距 e之關係圖 

 

 

圖 5.109  電容、電感對接腳間距 e之關係圖 
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圖 5.110  電容、電感對接腳間距 e之關係圖 

 

    藉著所建立的物理參數對電氣表現的關係圖，可對不同封裝架構的接腳特性

加以瞭解，由所建立的構裝接線設計圖表，可以對所要的電子構裝接線結構作快

速的分析與等效電路之建立。 
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第六章 連通柱之模型化與效應分析 

 

    連通柱(Via)為印刷電路板(PCB)與積體電路封裝(IC package)中常見的互連

結構(interconnect)。隨著數位電路工作時脈越來越快，連通柱已無法視為短路並

產生信號完整度(Signal integrity)上的問題，吾人需考慮連通柱於電路中產生的不

連續反射與平行板層輻射造成之接地雜訊等問題。連通柱的等效電路已有許多相

關的學術論文予以討論，但其求法以準靜態為主[52~57]，無法考慮連通柱於高

頻時所造成的輻射效應，因此吾人改用全波模擬軟體 HFSS擷取連通柱結構的等

效電路。另外參考文獻[58~59]中則利用全波方法來分析連通柱結構的電氣與傳

播特性，但其缺點為三維時域有限差分法(3D FDTD)需要強大的數值計算資源，

包括大量記憶體與計算耗時等，因此吾人於本章節提出一兼具效率與正確性之時

域方法，此方法結合了二維時域有限差分法與連通柱等效電路[60]，能夠完整地

考慮多層連通柱結構於印刷電路板中所造成的雜訊效應，其正確性可由與兩套商

用模擬軟體-ApsimFDTD，SpeedXp 的比較結果得到驗證。另外吾人亦針對單根

連通柱結構作參數分析，得到連通柱等效電感之經驗公式，其結果相當便利於電

路工程師設計電路時使用。 

    本章節內容分為：(1)單根連通柱的模型擷取，利用 HFSS擷取連通柱結構的

等效電路並由參數分析得到連通柱等效電容與電感的設計圖表。(2)差模連通柱

的模型擷取，利用半電路分析方式與第一小節擷取等效電路的方法得到差模連通

柱的等效電路。(3)連通柱結構的效應分析，結合全波模擬軟體 HFSS所擷取的等

效電路與二維時域有限差分法以快速地得到連通柱結構的時域分析結果。 
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6-1 單根連通柱的模型擷取 

6-1-1 連通柱模型擷取 

    考慮如圖 6.1 的三層連通柱結構，其等效電路架構如圖 6.2，等效電路元件

值擷取的步驟為： (1)利用 HFSS 模擬整個三層連通柱結構， (2)利用內箝

(deembeded)機制去除傳輸線的效應，得到連通柱附近(local)的 S 參數，(3)將 S

參數矩陣轉換為 ABCD矩陣，利用等效電路值與 ABCD矩陣各元素間的關係，

如式(6-1)，便能得到所要擷取的等效電路的值。 

A B
C D
⎛ ⎞

=⎜ ⎟
⎝ ⎠ ( )

2
2

3 2
1 2 1 2 1

1
1

C L j L
j C C j C C L C L

ω ω
ω ω ω

⎛ ⎞−
⎜ ⎟⎜ ⎟+ − −⎝ ⎠

          (6-1) 

這個方法的缺點是擷取所得的等效電路是針對某一頻率的結果，因此吾人改

採針對整個模擬頻段作迴歸分析的方式擷取等效電路，詳細說明如下：將前步驟

(2)改為由 S 參數矩陣轉成 Y 參數矩陣，Y 參數矩陣與等效電路各元件值的關係

如式(6-2)。 

12

11 12

1Y jwL
Y Y jwC

= −

+ =
                         (6-2) 

針對
12

1
Y
−
的虛數部分作線性迴歸分析，斜率即為所求之等效電感，同理對 11 12Y Y+

的虛數部分作線性迴歸分析，斜率即為所求之等效電容。 

    利用相同的原理，吾人考慮如圖 6.3 的四層連通柱結構，等效電路如圖 6.4

所示，C1與 L1可由三層連通柱結構求得，C2可以利用矩陣運算，得到與平行板

層的 Y矩陣參數關係為： 11 12 2Y Y jwC+ = ，利用同樣的迴歸分析即能得到 C2值。

Z(f)為無限大的平行板層結構，當有一連通柱穿過時的理想輸入阻抗，如式
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(6-3)，與平行板層
12

1
Y
−
的虛數部分相比較，差值即為 L2。 

                      
(2)
0
(2)
1

( )
2 ( )in

H kaV j dZ
I a H ka

η
π

= = ⋅                     (6-3) 

    考慮一四層連通柱結構，幾何參數如表 6.1所列，利用上述的迴歸分析能夠

得到 C1=82.27fF，L1=0.362nH，C2=54.23fF，結果如圖 6.6、圖 6.7與圖 6.8所示。 

 

 

圖 6.1 三層單根連通柱結構 

 

L

C CZo Zo

 

 

圖 6.2 三層單根連通柱結構的等效電路 
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H

H1

H

2R1

2R2

 

圖 6.3 四層連通柱結構 

L1 L1

C1 C1C2 C2Zo Zo

( )Z f
L2

 

圖 6.4 四層連通柱結構的等效電路 

 

                                                             

                                                                       

 (單位: mils, R為半徑) 

表 6.1 四層連通柱結構的幾何參數 

0

0.5

1

1.5

2

2.5

3

3.5

4
x 10

-3

imag (Y11+Y12)
value of w*C2

Imag (Y11+Y12)
⋅ 1Cω

Slope = C1 = 82.27 fF

2 1 ~ 7ω π= =f f GHz2 1 ~ 7ω π= =f f GHz  

圖 6.6 C1的迴歸分析結果 

R1 R2  W  H  H1 r
ε  

5 10 10 20 20 4 
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2

4

6

8

10

12

14

16

18
imag (-1/Y12)
value of w*L

Imag (-1/Y12)
⋅ Lω

Slope = L = 0.362 nH
L1 = L/2

2 1 ~ 7ω π= =f f GHz2 1 ~ 7ω π= =f f GHz  

圖 6.7 L1的迴歸分析結果 

 

圖 6.8 C2的迴歸分析結果 

    分別比較平行板層
12

1
Y
−
與理想輸入阻抗 Z(f)的虛部、實部差異，結果如圖 6.9

與圖 6.10，可以觀察到在 7GHz之前，不論是虛部亦或著實部兩者的差異均不大，

也就是說在 7GHz 之前可以利用理想的 Z(f)來代表中間平行板層的效應，此時

L2的值相當小可以忽略。 

0

0.5

1

1.5

2

2.5
x 10

-3

imag (Y11+Y12)
value of w*C2

Imag (Y11+Y12)
2⋅Cω

2 1 ~ 7ω π= =f f GHz

Slope = C2 = 54.23 fF
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圖 6.9 
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圖 6.10 
12

1
Y
−
與理想輸入阻抗 Z(f)的實部比較 

 

6-1-2 參數分析與設計圖表 

由參考文獻[61]可以得知連通柱的等效電路有等效放大的效應，即連通柱的 

所有幾何尺寸均放大同樣倍數時，等效電路的值也會呈等比例放大。由此特性吾

人能夠分別得到連通柱等效電路的電容電感值與幾何尺寸無關(dimensionless)的
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設計圖表。考慮如圖 6.11 之三層連通柱結構，R1為連通柱半徑，R2為 antipad

半徑，R3為 via pad半徑，H為介質層厚度(2H即為連通柱長度)。 

首先，吾人針對電感作參數分析，將電感值除以 H與µ並對 H/R1作圖，針

對不同的 R2與 R1比例得到其他曲線，結果如圖 6.12。注意到此設計圖表與連通

柱各別的幾何尺寸無關，只與各尺寸間的比值有關；又各尺寸均對 R1作正規化

因此只要知道 R1(連通柱的半徑)即能由此設計圖表得到連通柱的等效電感值，相

當方便電路設計者的使用。由此設計表亦可觀察到當連通柱的長度與連通柱的半

徑比值越來越大時，改變 antipad對於連通柱等效電感的影響越小。 

利用同樣的方式可以得到同樣連通柱結構的電容值設計圖表，將電容值除以

R1與ε 並對 H/R1作圖，針對不同的 R2與 R1比例得到其他曲線，結果如圖 6.13，

注意到此電容值設計表僅適用於 1ε = 的情況。 

由等效電路值會與幾何尺寸呈等比例放大的性質，由圖 6.12，將 L
Hµ 對

1

H
R 作曲線揉合(curve fitting)，可以得到三層連通柱的等效電感值的經驗公

式：
1

0.026629( ) 0.39073HL H
R

µ
⎛ ⎞

= ⋅ +⎜ ⎟
⎝ ⎠

，其中 H單位為公尺， 7 H4 10 ( )mµ π −= × ，

得到的電感值單位為 Henry。將此經驗公式求得的電感值與 HFSS擷取的結果作

比較如圖 6.14，可以發覺誤差相當小。 

 

圖 6.11 三層連通柱結構 
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圖 6.12 連通柱電感值設計圖表 
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圖 6.13 連通柱電容值設計圖表 
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圖 6.14 電感值經驗公式與 HFSS擷取結果比較圖 

 

6-2 差模連通柱的模型擷取 

    考慮如下圖 6.15 的差模連通柱結構，利用去內箝(deembeded)機制去除傳輸

線的效應後，剩下的連通柱結構，可以將其模型化如圖 6.16所示。 

 

圖 6.15 差模連通柱結構 
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L
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Cm

 
圖 6.16 差模連通柱結構的等效等路 

 

    考慮其中的一根連通柱，其為簡單的信號-連通柱穿層-信號的三層結構，因

此在信號完整度的問題上只須考慮連通柱不連續結構所造成的反射雜訊，其等效

電路為一π形式的集總電路，如圖 6.16等效電路中的 L、C所示，擷取的方式如

上一節所描述。考慮完整的差模連通柱結構時，除了不連續性效應，兩根連通柱

間的耦合效應也必須予以考慮，其等效電路如圖 6.16中的 Lm、Cm所示。 

    利用分析微波電路的半電路方法可以迅速地擷取此差模連通柱結構的等效

電路，其詳細流程描述如下：利用全波分析(full wave analysis)商用模擬軟體

-HFSS模擬此連通柱結構，將輸入埠(port)的場形(field)分別設定為奇模(odd mode)

與偶模(even mode)；當輸入埠激發的場形為奇模時，差模連通柱的等效電路可以 

簡化為如圖 6.17所示。 

Co = C + 2Cm

Lo = L - Lm

Co = C + 2Cm

 

 

圖 6.17 奇模激發時的等效電路 
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可以注意到當激發的場形為奇模時，連通柱兩邊的場形大小相等但相位相差

180 度，使得兩連通柱的對稱面為虛擬接地(virtual ground)，因此奇模等效電感

Lo等於單根連通柱等效電感 L減去耦合電感 Lm，奇模等效電容 Co等於單根連通

柱等效電容 C加上兩倍的耦合電容 Cm。同理，當輸入埠激發的場形為偶模時，

差模連通柱的等效電路可以簡化為如圖 6.18所示。 

 

圖 6.18 偶模激發時的等效電路 

 

當激發的場形為偶模時，連通柱兩邊的場形大小相等相位相同，此時兩連通

柱的對稱面為開路，因此偶模等效電感 Le等於單根連通柱等效電感加上耦合電

感 Lm，偶模等效電容 Ce等於單根連通柱等效電容 C。利用 HFSS模擬輸入埠激

發場形分別為奇模與偶模的情況，由模擬所得的 S 參數結果能夠得到相對應的奇

模與偶模的等效電路，由 Le、Lo、Ce、Co，吾人便能得到所需要的差模連通柱等

效電路。 

    模擬結構的上視圖與側視圖分別如圖 6.19(a)與 6.19(b)所示，定義幾何參數

為：(1)介質厚度 H，(2)微帶線寬度 W，(3)連通柱半徑 R1，(4)連通柱孔徑(via 

hole)R2，(6)微帶線金屬厚度 T，(6)耦合微帶線之間的距離(center to center)S1，數

值整理如表 6.2，介質的介電係數為 4。 
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圖 6.19(a) 上視圖                      圖 6.19 (b) 側視圖 

H W R1 R2 T S1 

30 10 5 10 2 25 

表 6.2 參數列表(單位：mils) 

 

首先考慮激發模態為奇模時的情形，模擬結構如圖 6.20(a)所示，由於整個

結構為對稱，因此只需要模擬半邊的結構，注意到對稱面此時設定為良好導體

(PEC)。由模擬所得的 S 參數可以得到此結構的 Lo=0.465nH、Co=128.12fF。考慮

激發模態為偶模的情形，模擬結構如圖 6.20(b)所示，此時對稱面設定為良好磁

體(PMC)，擷取所得的 Le、Ce分別等於 0.67nH與 88.77fF。經由簡單的代數運算

可以得到所求的差模連通柱等效電路為： 

 

L=(Le+Lo)/2=0.5676nH 

Lm=(Le-Lo)/2=0.1025nH 

C=Ce=88.77fF、 

Cm=(Co-C)/2=19.675fF 

 

PEC
  

PMC
 

圖 6.20(a) 奇模時的模擬結構            圖 6.20(b) 偶模時的模擬結構 
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以下為吾人將擷取所得的等效電路S參數與HFSS的模擬結果作比較以驗證

擷取結果的正確性，奇模比較如圖 6.21，偶模比較如圖 6.22，可以觀察到等效電

路的結果與 HFSS的模擬結果均蠻吻合的。 
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圖 6.21(a) 奇模 S11(dB)          圖 6.21 (b) 奇模 S11(phase) 
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圖 6.21(c) 奇模 S21(dB)           圖 6.21 (d) 奇模 S21(phase) 
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圖 6.22(a) 偶模 S11(dB)            圖 6.22 (b) 偶模 S11(phase) 
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圖 6.22(c) 偶模 S21(dB)             圖 6.22 (d) 偶模 S21(phase) 
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6-3 單根連通柱的效應分析 

6-3-1 原理簡介 

在分析 SI(Signal Integrity)的問題時，吾人常利用數值方法 FDTD 來分析各

種繞線結構，例如：連通柱、跨槽線、差模傳輸線….等，於高速數位電路(High 

Speed Digital Circuit)中所造成的電磁效應。但是在模擬局部精細(locally detailed)

的結構時(例如：一塊很大的接地面上的一跟連通柱)，3D FDTD方法所需要的模

擬時間會非常的長，因此吾人提出另一個萃取連通柱等效電路的方法，並與 2D 

FDTD 方法結合，而能有效率地得到時域分析結果。接著，再利用 3D 

FDTD(ApsimFDTD)模擬相同的連通柱結構，以驗證吾人提出方法的正確性。 

    2D FDTD 的精神在於將傳輸線以及連通柱結構分別以各自的等效電路取

代，FDTD只用於計算平行板層間的 radial mode 所產生的接地雜訊效應；因此

只需要對一個平面做分割，而不需要因為連通柱，而將整個空間的 mesh 切的特

別細，所以整體的切割數比 3D FDTD少了至少兩個 order，模擬的時間也減少了

許多。 

 

6-3-2 模擬結果 

    考慮一單根多層連通柱結構如圖 6.3 所示，各項參數整理如表 6.1，於 2D 

FDTD 中的模擬架構如圖 6.19，驅動端與負載端分別接上匹配電阻，Vs 為一上

升時間為 100ps的輸入信號，分別比較吾人的方法(2D FDTD結合等效電路)與兩

套商用模擬軟體的模擬結果(ApsimFDTD 3D FDTD，SpeedXP 2D FDTD)，如

圖 6.20 所示，可以觀察到三種方法所顯示的連通柱不連續效應均為電感效應，

也因此驗證吾人方法的正確性。 
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圖 6.19 2D FDTD的模擬結構圖 
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圖 6.20 時域模擬結果的比較 
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第七章 差模信號線穿層模型化 

 

7-1 前言 

    在現今印刷電路板或晶片製程裡位於不同層的信號線往往需要連通柱以提

供適當的連結路徑，如圖 7.1所示，此時兩層平行金屬板之間可看成ㄧ個共振腔，

而連通柱的貫穿恰好提供此共振腔一個良好的激發源，造成接地雜訊散佈在共振

腔內部，倘若信號連通柱貫穿的越多，接地雜訊的效應將越趨嚴重。在過去，吾

人已成功提出利用簡單之傳輸線理論與二維時域有限差分法(2D FDTD)處理如

圖 7.1之單根信號連通柱貫穿平板共振腔引發之接地雜訊問題[62]。 

    近幾年來，為了解決此接地雜訊的問題，由耦合傳輸線傳遞差模信號儼然已

經成為一個必然的趨勢，如圖 7.2所示，此時如果仍然沿用傳統二維時域有限差

分法去處理差模連通柱區域的格子分割，勢必會使得其他沒有連通柱貫穿區域也

必須分割的較細，如圖 7.3所示，而造成硬體資源與模擬時間的浪費。有鑒於此，

吾人於此章特利用二維時域有限元素法(2D FETD)有效地處理差模連通柱區域

之格子分割並結合時域有限差分法處理其他沒有連通柱貫穿區域之格子分割，與

商用套裝軟體之模擬結果比較後也發現此法在不失準確性的情況下同時大大地 

提升了模擬效能，而時域有限元素法詳細之操作原理也將於下小節中介紹。 

 

LR

SR

SPV

 
圖 7.1 單根信號連通柱貫穿平板共振腔示意圖 
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圖 7.2 差模信號連通柱貫穿平板共振腔示意圖 

 

      

          (a)單根信號連通柱                (b)差模信號連通柱 

圖 7.3 二維時域有限差分法處理平板共振腔之格子分割示意圖 

 

7-2 時域有限元素法 

    時域有限元素法是在時域上將空間所有模擬區域採取有限元素法分割，作為

分析的基礎，此法又稱為Whitney時域有限元素法。它由馬克斯威爾方程式中的

兩個旋度方程式出發，利用一些向量恆等式可將兩個方程式其中的磁場項消去，

並進而得到一個只有純電場項的方程式，如式(7-1)所示： 
2

2 0E JE
t t

µε µ∂ ∂
∇×∇× + + =

∂ ∂

uv uv
uv

                  (7-1) 

欲解出式(7-1)，必須對其採取全模擬區域積分，並取 weak-form formulation之後，

可得 



 173

( )
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2   

ˆ  0r

E JW E d W d W d
t t

EW n d
c t

µε µ

µ
∞

Ω Ω Ω

Γ

∂ ∂
∇× •∇× Ω+ • Ω+ • Ω

∂ ∂
⎛ ⎞∂

+ • × Γ =⎜ ⎟∂⎝ ⎠

∫ ∫ ∫

∫

uv uv
uuv uv uuv uuv

uv
uuv

�
        (7-2) 

其中向量函數 W是代表能任意取用的測試函數。 

    於式(7-2)中採有限元素法，將有限元素區域用三角形分割法分成許多小區

域，而其中每個元素可由數個基底所構成，在此吾人選擇的是線性基底，適當的

基底函數選擇妥當之後再利用 Galerkin method 可將式(7-2)化簡成為二階常微分 

方程式 

[ ] [ ] [ ]
2

2 [ ] 0d E dE dJC B D E F
dt dt dt

+ + + =                (7-3) 

其中 E與 J分別代表的是有限元素區域內部待解電場與電流密度之係數向量，而

式(7-3)中矩陣[B]、[C]、[D]、[F]的元素為 

[ ] i jij
C W W dµε

Ω
= • Ω∫

uuv uuv
                     (7-4) 

[ ] ( )ˆr
i jij

B W W n d
c
µ

∞Γ
= • × Ω∫

uuv uuv
�                   (7-5) 

[ ] i jij
D W W d

Ω
= ∇× •∇× Ω∫

uuv uuv

                   (7-6) 

[ ] ii
F W dµ

Ω
= Ω∫

uuv

                        (7-7) 

注意矩陣[C]中並非只有對角線元素，因此在更新下一時刻電場時，勢必要求解

聯立方程式，使得此時域有限元素法為隱式(implicit)計算方式；與時域有限差分

法的顯式(explicit)計算方式不需要求解任何聯立方程式不同，這也使得時域有限

元素法的計算效率比時域有限差分法差了許多。然而，如果採取的是混合時域有

限元素與有限差分法針對某些特別結構進行模擬的話則可同時保有兩者的優點 

提升模擬效能。 

    就以此章節所要討論的主題作為例子，如圖 7.4所示，差模連通柱貫穿平板

共振腔的區域由原本二維時域有限差分法改為時域有限元素法做格子分割，其他
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區域則仍沿用二維時域有限差分法做格子分割，此時由時域有限差分法所計算之

下ㄧ時刻電場在兩種區域交界處就變成了時域有限元素法區域的外部既定邊界

條件(Dirichlet boundary condition)，以資求解其內部待解電場係數向量。除此之

外，時域有限元素法所必須求解之矩陣聯立方程式倘若其係數向量以下列三式取 

代的話，可得到無條件收斂[63]。 

( )
( )

2
1 1

22

1 2n n nE E E E
t t

+ −∂
≈ − ⋅ +

∂ ∆
                 (7-8) 

( )1 11 2
4

n n nE E E E+ −≈ + ⋅ +                     (7-9) 

( )1/ 2 1/ 21 n nJ J J
t t

+ −∂
≈ −

∂ ∆
                    (7-10) 

 

 

圖 7.4 二維時域有限元素法於差模連通柱區域格子分割示意圖 

 

 

7-3 Matlab程式設計流程 

    整個程式設計流程可以參考圖 7.5，其中計算部份可分為三大類：電路模擬、

二維平面問題以及兩者之間的連結三類，由於二維平面問題已於上小節說明過了

因此接下來將分別闡述第一類與第三類計算部份。 

(1) 電路模擬： 

    參考如圖 7.2的模擬結構，差模連通柱的等效電路可由前面章節所提出的方
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法萃取，如圖 7.6所示，而其前後所接之耦合傳輸線等效電路可由準靜態的方法

快速求得，如此再配合中央差分形式之電報方程式即可疊代求得信號傳輸路徑上

每ㄧ點每ㄧ時刻之時域電壓電流波。 

(2) 電路模擬與二維平面問題之連結： 

由圖 7.6 可以發現差模連通柱的等效電路上有兩個分別標示為 Vp1 與 Vp2

的電壓源記號，其代表的是平行金屬板內傳播的接地雜訊對連通柱上電流的影

響，在經由電路模擬部份的計算可算出下一時刻差模連通柱上個別的電流，再引

入式(7-10)中配合有限元素法區域的外部既定邊界即可計算下一時刻有限元素法

區域內部的未知電場值，如此疊代運算直到模擬時間結束為止。 

 

 

Solve FETD equations 
for unknown gfgg

Main program

Parameter declaration

Simulation starts

Telegrapher equations of 
coupled transmission line

FDTD calculation of 
power/ground planes

1nE +

Judge if timestep is over

END

YES

NO

Calculate        gsdggfgfg1 1n n
pV E d+ += ∗

 

圖 7.5 混合時域有限元素與有限差分法程式設計流程圖 
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圖 7.6 差模連通柱等效模型示意圖 

 

7-4 數值結果比較 

    前面幾節詳細地介紹了混合時域有限元素與有限差分法於差模連通柱貫穿

平板共振腔的運算原理後，本節將運用在實際尺寸上進行模擬並且與商用套裝軟

體 SpeedXP 與 CST 之模擬結果做比較。首先，圖 7.2 完整的模擬尺寸如圖 7.7

所示，其詳細的等效電路值如表 7.1，而耦合傳輸線之等效電路值則列於表 7.2，

平行金屬板的大小則為 10 cm ×  10 cm。圖 7.8為理想差模高斯信號驅動耦合傳輸

線的ㄧ端並且於差模連通柱間中點上方 1cm 處所量到的接地雜訊波形圖，可以

發現吾人自行研發的程式模擬結果與商用套裝軟體的模擬結果相當接近，但是由

表 7.3可以發現吾人自行研發的程式所需之模擬時間比SpeedXP所需之模擬時間

縮短至少十倍以上，此原因除了前述所說二維時域有限差分法必須對於差模連通

柱部份分割的較細，因而造成全區域的格子總數變多，直接地反映在系統資源的

浪費之外，由於時域有限元素法的無條件穩定特性，時域有限差分法的 Courant

穩定條件就扮演著決定模擬時間間隔最重要的角色，如式(7-11)所示，格子越大，

模擬時間間隔便可取得越大，因此混合時域有限元素與有限差分法雖然因為必須

求解矩陣方程式顯得有些複雜，但其仍然佔有可以選擇較大模擬時間間隔的優

勢，使得總模擬時間縮短非常多。 



 177

 

( ) ( )22

1

1 1
v t

x y

∆ ≤

+∆ ∆

                   (7-11) 

 

 

 

    
               (a)上視圖                         (b)剖面圖 

圖 7.7 圖 7.2四層差模連通柱之模擬尺寸說明圖 

 

 

表 7.1 圖 7.6相對應之等效電路元件值(L：nH，C：fF) 

Ls1 Ls2 Lm1 Lm2 Cs1 Cs2 Cm1 Cm2 

0.2838 0.033 0.05 0.0058 87.77 45 17.675 15.6 

 

 

表 7.2 耦合傳輸線對應之等效電路元件值(L：nH/m，C：pF/m) 

Ls Lm Cs Cm 

577.7 201.75 54.6 14.29 
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圖 7.8 差模連通柱中點上方 1cm處接地雜訊波形圖 

 

 

表 7.3 接地雜訊模擬時間比較表格 

 FDTD/FETD 

(dx=dy=1.25mm, dt=5ps)

SpeedXP 

(dx=dy=0.62mm,dt=2.5ps)

CST 

(full-wave analysis) 

模擬時間 0.9 sec 16.2 sec more than 1hr 
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第八章 信號線跨越槽線的效應 

 

8-1 單根導體微帶線跨越槽線雜訊分析 

8-1-1 單根導體微帶線跨越槽線雜訊之模型 

    在多層板結構，為了要提供給不同元件不同的直流電壓，通常會把電

源層分割成數塊。或者，板上有些較敏感的元件，為了防止接地雜訊對其

產生嚴重影響，會把此元件電源層分割獨立出來，以隔絕從別處來的接地

雜訊[64]。當訊號線跨過這些槽線，會有不連續的效應產生，而影響了信

號完整度，因此有必要分別討論微帶線與槽線耦合的關係，及微帶線、槽

線及接地雜訊三者相互耦合的關係。  

為說明簡便起見，考慮單一傳輸線跨過開槽的結構，如圖 8-1。若只

考慮微帶線與槽線間的耦合效應，在[65]提出微帶線及槽線皆以傳輸線來

等效，仿此，吾人可在兩者交越處(cross junction)建立一個等效電路，如圖

8.2，當微帶線上信號電流流進交越處，在底下金屬面所感應的負電荷因槽

線的存在造成其回流路徑被截斷；另一方面，流過交越處的電流會在另一

邊的金屬板感應出負電荷，但其原本是電中性的，所以此正電荷就會跟另

一邊的負電荷成對地分兩路沿著槽線邊緣的金屬流動，因此在槽線上相當

有一電流源流進槽線，會在槽線此處產生一電壓差，此電壓差會反映回微

帶線上，產生電壓雜訊。  

a
b
c

A B

    x

yz0

-d

 

(a)                              (b) 

圖 8.1 典型信號線開槽結構 (a)俯視圖 (b)側視圖 
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圖 8.2 微帶線及槽線交越處之等效電路  

 

在此模擬一個 10 公分正方形板的例子，介質常數 9.7，微帶線線寬

570 mµ ，槽線槽寬 50 mµ ，長度 4 公分。輸入一個高斯脈波，另一邊接匹

配負載，先不考慮底下的接地面，即先忽略接地雜訊的情形，吾人分別在

圖 8.1(a)的 A、B 兩點擷取電壓，其結果如圖 8.3(a)，可發現當信號碰到槽

線時，會先產生一個反射，之後有能量耦合到槽線上，在槽線上往兩旁傳

播出去，碰到槽線兩端的短路接地後，再全反射回來，傳播到交越處有一

部份能量會耦合回微帶線而產生第二個漣波(ripple)，剩餘的能量繼續在槽

線上來回傳播，每過固定的週期耦合到微帶線上產生接下來多個漣波。在

此分析中傳輸線假設是無損耗，所以微帶線上的漣波會一直出現，直到槽

線上的能量完全耦合回微帶線為止，圖 8 . 3 ( b )為槽線上 a 點的  

Vx=Vg

At Microstrip Line:

Ix

At Slotline:

Vg

Ig=Ix

+-
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電壓值，可以看到電壓在槽線上來回地傳播而越來越小。  

0 1000 2000 3000
-0.4

0

0.4

0.8

1.2

time(ps)

vo
lta

ge
 o

n 
m

ic
ro

st
rip

(V
)

A 

B 

 
0 1000 2000 3000

-0.4

-0.2

0

0.2

0.4

time(ps)

vo
lta

ge
 o

n 
sl

ot
lin

e(
V

)

 

(a)                                       (b) 

圖 8.3 不考慮電壓/接地層，(a)微帶線上 A、B 兩點及(b) 槽線上 a 點的電壓值  

 

 接著考慮在實際結構，有電源/接地層的存在，因此槽線上的能量也會

耦合到電源/接地層裡，而產生接地雜訊，進而影響到周圍的電路元件，或

如前節所述，透過穿孔連通柱影響到其他訊號線。為模擬此問題，將其分

為區域一：微帶線與金屬上層槽線耦合，及區域二：金屬下層槽線與電源

/接地層耦合，因為槽線被一分為二，區域一其槽線等效電感與電容值，需

考慮有接地面的情形。微帶線的耦合模型則如同前段所述，但因考慮接地

雜訊的耦合，所以每一小段傳輸線都會有從區域二平板區耦合過來的等效

電流源，其等效電路如圖 8.4 

        

V

Ieq

Ieq

Ieq

 

圖 8.4 包含電源/接地層，區域一槽線上之等效電路  
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    為分析此一問題，吾人令 ),)(( 2
1 txiI strip ∆+µ 及 ),( txiV strip ∆µ 表示在微帶線

上之電流與電壓，而 ),)(( 2
1 tyjI slot ∆+ 及 ),( tyjVslot ∆ 表示在槽線上的電流與電

壓。假設此兩傳輸線交錯於 xix ∆+= )( 2
1

0 及 yjy ∆= 0 之位置，則利用中差法

近似電報方程式，可得微帶線上電壓電流滿足  

0,02
1 ),(),)1((),(),)(( iislotstripstripstripstrip tyjVtxiVtxiVtxiI

dt
dxL δµµµµ ∆−∆+−∆=∆+∆      (8-1a) 

),)((),)((),( 2
1

2
1 txiItxiItxiV

dt
dxC stripstripstripstrip ∆+−∆−=∆∆ µµµµ             (8-1b) 

而槽線上電壓電流滿足  

),)1((),(),)(( 2
1 tyjVtyjVtyjI

dt
dyL slotslotslotslot ∆+−∆=∆+∆               (8-2a) 

0,2
1

02
1

2
1 ),)((),)((),)((),( jjstripslotslotslotslot txiItyjItyjItyjV

dt
dyC δµ ∆++∆+−∆−=∆∆  

(8-2b) 

其中
0,iiδ =1 如果 0ii = ，

0,iiδ = 0 如果 0ii ≠ ，對於
0, jjδ 也是類似定義。另外(4.7)

式中之 stripLµ 與 stripCµ 代表微帶線之單位長度電感與電容，而(8-2)式中 slotL 與 slotC

則為槽線之單位長度電感與電容。 

但槽線下方其實為平行板，兩平行板間之電壓雜訊，可以看成是在槽線上有

一等效電流所造成；反之，平行板間電壓雜訊亦會造成槽線上等效電流源，故槽

線的疊代式(8-2b)需修正為  

 

),(),)((),)((),)((),(
0,2

1
02

1
2
1 tyjItxiItyjItyjItyjV

dt
dyC eqjjstripslotslotslotslot ∆+∆++∆+−∆−=∆∆ δµ

 (8-3) 

注意，此處 slotL 及 slotC 是有接地面存在時槽線之傳輸線等效電感與電容，

與(8-2)式中之單純槽線電感電容值不同。  

而在區域二，將槽線安排在電源 /接地層 FDTD 的磁場網格上，如圖
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8.5。令區域中之電磁場為 ),,( tyxEz , ),,( tyxH x 及 ),,( tyxH y ,則式(8-3)中由區域

二之影響所等效的電流為  

ytyjxiHtyjI yeq ∆∆∆+−=∆ ),,)((),( 2
1

0                     (8-4) 

在此區域內，有槽線分布的網格上， z方向的電場和 x方向的磁場的疊代

置換與無槽線網格處的相同，亦即  

)),,)((),,)(((),,( 2
1

2
1 tyjxiHtyjxiHytyjxiE

dt
dyx yyz ∆∆−−∆∆+∆=∆∆∆∆ε

               

)),)(,(),)(,(( 2
1

2
1 tyjxiHtyjxiHx xx ∆−∆−∆+∆∆−     

(8-5) 

      [ ]),,(),)1(,(),)(,( 2
1 tyjxiEtyjxiEdtyjxiH

dt
dyd zzx ∆∆−∆+∆⋅=∆+∆⋅∆µ      

(8-6) 

但 y方向的磁場因槽線的出現，當其上有電壓傳播時，會產生 x方向的電

場，此電場就會耦合進入電源/接地層，因此 y方向磁場的疊代要改寫如下 

0,2
1 ),()],,(),,)1(([),,)(( iislotzzy tyjVdtyjxiEtyjxiEdxtyjxiH

t
δµ ∆+∆∆−∆∆+=⋅∆∆∆+

∂
∂  

(8-7) 
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(a)                            (b) 

圖 8.5 FDTD網格在槽線處之場分布 (a)俯視圖 (b)側視圖 
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由式(8-4)-(8-7)可以看出槽線與電源 /接地層之間的交互關係，再與之前只

考慮微帶線與槽線耦合的關係式(8-1)結合，就可以得到三者之間交互作用

的耦合關係。  

 

 

 

 

 

8-1-2 單根導體微帶線跨越槽線雜訊之模擬 

以一個例子來說明，如圖 8.1的結構，取一 10 cm的正方形板，兩層介

質的介電常數皆為 9.7，上層介質層高度為 635 mµ ，下層介質層高度為

150 mµ ，微帶線左右對稱置於第一層板中心，線寬為 570 mµ ，槽線左右對

稱置於第二層板中心，槽寬 50 mµ 。圖 8.6(a)為在微帶線上 A、B 兩點的電

壓值，可發現其遭遇槽線所產生的反射電壓，較不考慮電壓/接地層的結果

小了一半以上，這是因為耦合到槽線上的能量又會耦合進入電壓/接地層，

所以會再回到微帶線上的能量就比較小，因此所產生的反射電壓就較小，另

外，在遲時響應可見到一些漣波出現，這些漣波是由於耦合到電壓/接地層

的接地雜訊碰到板子的邊緣反射回來後，藉由槽線又耦合回微帶線所產生

的。圖 8.6(b)為在槽線上 a、b、c三點的電壓值，可發現能量在槽線上傳播

時，有不小的能量一直耦合進入電壓/接地層，所以槽線上的電壓會隨著距

離漸漸地變小；圖上標示 1為電壓碰到槽線邊緣接地所產生的反射，標示 2

為槽線另一邊碰到邊緣接地後反彈過來的電壓，其後的遲時響應，為接地雜

訊所產生。圖 8.6(c)為微帶線與槽線交越處，電壓/接地層間的雜訊電壓值。 
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 (c) 

圖 8.6 考慮電壓/接地層，(a) 微帶線上 A、B 兩點 , (b) 槽線上 a、b、c 三點 ,  

與(c) 微帶線與槽線交越處接地雜訊的電壓值  
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8-2 槽線模型 

 

在(8-3)式需要用到槽線的單位長度電感與電容，雖然槽線的特徵阻抗可以由

文獻上的近似公式得出[66]，但其公式是適用於εr=9.7 且無接地層的情形，

因此我們將利用 CAP 程式來求其近似的阻抗值[27]。考慮有一個槽線金屬

寬度有限(為 l )之槽線結構如圖 8.7(a)所示，其等效電容網路如(b)所示，其

中除 slotC 為槽線電容外， l⋅ppC 是平行板電容，而 fringeC 是由有限槽線金屬

寬度端點造成之 fringe 效果。  

 

l l

     

slotC

fringeCfringeC

l⋅ppC l⋅ppC
 

(a)                                   (b) 

圖 8.7  (a) 槽線結構與(b)其等效電容網路 

此一結構用 CAP 計算，結果為如下形式  

⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
⋅⎥
⎦

⎤
⎢
⎣

⎡
=⎥

⎦

⎤
⎢
⎣

⎡

2

1

2221

1211

2

1

V
V

CC
CC

Q
Q

                  (8-8) 

兩 者 相 比 ， 可 得 l⋅++= ppfrigeslot CCCC11 ， 而 開 槽 部 分 電 容 可 由

|| 1212 CCCslot =−= 直接得出。  

    至於開槽部分的電感，可以利用電感不受介電質狀況之影響，而且在

自由空間下傳輸線電感滿足 

000, εµ=⋅ slotslot CL                      (8-9) 

其中 0,slotC 即是當 slot周圍之介質為空氣時的 slot等效電容，因此 slotL 可以求出，
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而最後可得特徵阻抗  

slot

slot
slot C

LZ =                         (8-10) 

    根據上述的方法，我們針對圖 8.8，執行 CAP程式，以探討 w/d , g/w ,以及

考慮金屬厚度 t對槽線阻抗的影響圖形。其結果如圖 8.9及 8.10所示。由圖 8.9

可知，當槽線越寬則其等效阻抗則越大；由圖 8.10 可知當金屬厚度越薄則槽線

等效阻抗越大。圖 8.10之槽線阻抗圖便可以提供設計者對於不同的 g/w, t/d, w/d

來找出其等效的槽線阻抗。 
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PlaneGround
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圖 8.8 用以計算之槽線結構示意圖 
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圖 8.9 在 t=d/10與 g/w=1,2,4,8時之槽線阻抗圖 
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圖 8.10 槽線阻抗與幾何結構關係圖 

 

 

8-3 差模耦合微帶線跨越槽線雜訊分析 

8-3-1 差模耦合微帶線跨越槽線雜訊之模型 

在 8-1節中，吾人對於單根微帶線跨越槽線的效應建立了一個簡單、有效率

模型，進而對於接地雜訊有更進一步的了解；接下來將考慮差模耦合微帶線跨越

槽線的效應，其結構圖如圖 8.11。 

 

圖 8.11 差模耦合微帶線跨越槽線之典型結構示意圖 



 189

    在模擬此一問題時，吾人可以直接引用 8-1節所述的模型，唯一不同是需將

微帶線的傳輸線模型改成耦合微帶線的傳輸線模型，並在跨越槽線交越處需考慮

到 FDTD 網格的切割數與槽線的傳輸線模型的分割數。設此處耦合線在

xix ∆+= )
2
1( 0 ，而 y分別在 yj ∆1 及 yj ∆2 處，因此在考慮耦合微帶線傳輸線模型

時，將其電報方程式以中間差分法形式仿(8-1)式改寫成： 

( ) [ ] [ ]),)2/1((),)2/1((, stripstrip
1

strip txiItxiICtxiV
dt
dx ∆+−∆−⋅=∆∆ −

µµµ      (8-11a) 

( ) [ ] [ ]
0,slot,0stripstrip

1
strip ),)1((),(,)2/1( iiVtxiVtxiVLtxiI

dt
dx δµµµ ⋅−∆+−∆⋅=∆+∆ −   (8-11b) 

其中 
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strip,1µV  、 strip,2µV 、 strip,1µI 與 strip,2µI  分別為耦合微帶線上兩根導線上的電壓與電流，

slotV 為槽線上的電壓，其模型的示意圖如圖 8.12所示，因此槽線上電報方程式仿

式(8-3)以差分形式可表為： 

 

 

 

圖 8.12 耦合微帶線跨槽線處的等效模型 
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  ),( ),(                                      

),)((),)((),,)((),(

21 ,0strip,2,0strip,1

2
1

slot2
1

slot2
1

0slotslot

jjjj

y

txiItxiI

tyjItyjIytyjxiHtyjV
dt
dyC

δδ µµ ∆+∆+

∆−+∆+−∆∆∆+−≅∆∆

(8-12a) 

   ),)1((),(),)(( slotslot2
1

slotslot tyjVtyjVtyjI
dt
dyL ∆+−∆=∆+∆           (8-12b) 

其中， slotL 與 slotC 分別為槽線上每單位長度的等效電感與電容，而在 y 方向的

磁場 yH 則可由 zE 與 slotV ，由下式疊代得到； 

 

),()],,(),,)1(([),,)(( slot2
1 tyjVdtyjxiEtyjxiEdxtyjxiH

t zzy ∆+∆∆−∆∆+=⋅∆∆∆+
∂
∂µ  

(8-13) 

而 z方向電場及 x方向磁場的疊代則沒有改變，仍如式(8-11)及(8-12)所示。 

    至於在時進( time marching )模擬上，假設前面時刻之值已知，分別令為

2
1

−n

stripIµ 、 2
1

−n

slotI 、 2
1

−n

xH 、 2
1

−n

yH 、 n
zE 、 n

stripVµ 與 n
slotV ，其中上標 n及

2
1

−n 表示在時刻

tnt ∆⋅= 及 tn ∆− )
2
1( 之 

值。則由式(8-11b)、(8-12b)、(8-13)、(8-5)可分別得到更新之 2
1

+n

stripIµ 、 2
1

+n

slotI 、 2
1

+n

yH 、

2
1

+n

xH ；而再代入式(8-11a)、(8-12a)、(8-6)，可以得到更新之 1+n
stripVµ 、 1+n

slotV 、 1+n
zE 。

依此類推，便可把此問題的各場量隨時間變化得出來。  

 

8-3-2 差模耦合微帶線跨越槽線雜訊之模擬 

    為了與單根微帶線做比較，因此根據圖 8.1的幾何結構設計了三種不同耦合

量的差模微帶線結構，如圖 8.13與表 8.1所示。圖 8.13(a)中之相關尺寸為 10 公

分的正方形板，介質常數 9.7，槽線槽寬 50 mµ ，長度 4 公分，輸入一個高

斯脈波，另一邊接匹配負載。  
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7.9=rε

 

              (a)                                        (b) 

圖 8.13 差模耦合微帶線之幾何結構示意圖 

 

將針對 case1，在其中一條微帶線上 A、B 兩點電壓與槽線上 a、b、c

點上的電壓來觀測，其中各觀測點的位置如圖 8.15 所示，而結果如圖 8.15。

圖 8.15(a)為在耦合微帶線上 A、B 兩點的電壓值，同 8-1 節的原理，可發現

其遭遇槽線所產生的反射電壓，比圖 8.6(a)單根微帶線時的結果小了很

多，這是因為差模耦合為帶線耦合到槽線上的電壓會互相抵消而變小，所

以會再回到差模耦合微帶線上的電壓就比較小，因此所產生的反射電壓就

較小。另外，在遲時響應可見到一些漣波出現，這些漣波是由於耦合到電

壓/接地層的接地雜訊碰到板子的邊緣反射回來後，藉由槽線又耦合回微帶

線所產生的。  

 

  w(mm) s(mm) w+s(mm) Zodd(Ω) Zeven(Ω) 耦合係數 k k(dB) 

case1 0.25 0.25 0.50 50.2372 94.3925 0.305 -5.1527

case2 0.38 0.50 0.88 51.0412 73.4948 0.180 -7.4401

case3 0.50 1.00 1.50 51.0732 60.1518 0.082 -10.882

 

表 8.1 三種不同耦合量之差模耦合微帶線相關特性參數表 
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圖 8.14 差模耦合微帶線跨越槽線結構之上視圖 

 

圖 8.15(b)為在槽線上 a、b、c 三點的電壓值，可發現能量在槽線上傳

播時，有不小的能量一直耦合進入電壓/接地層，所以槽線上的電壓會隨著

距離漸漸地變小；圖上標示 1 為電壓碰到槽線邊緣接地所產生的反射，標

示 2 為槽線另一邊碰到邊緣接地後反彈過來的電壓，其後的遲時響應，為

接地雜訊所產生。圖 8.15(c)則為 case1，耦合係數為 0.305時在跨越處的接地雜

訊。 
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圖 8.15 差模耦合微帶線上(a) A、B 兩點, (b) a, b, c三點, 及(c) 微帶線上與槽線 

交越處接地雜訊的電壓值 

 

 

   圖 8.16則為三種 case下接地雜訊電壓值之比較圖，由圖可知當差模微帶線之

耦合係數越大時，其所引發的接地雜訊將降低，其關係如圖 8.17所示。在圖 8.10(c)

中，單根微帶線跨越槽線所引發的接地雜訊約為輸入信號振幅的 5%，而由表 8.2

中可看出知當使用差模耦合微帶線時，跨越槽線所引發的接地雜訊將大大地降

低。 
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     ground bounce 

 w s w+s coupling factor, k |Vpp| % 

case1 0.25mm 0.25mm 0.50mm 0.305 0.0178 0.89% 

case2 0.38mm 0.50mm 0.88mm 0.180 0.0342 1.71% 

case3 0.50mm 1.00mm 1.50mm 0.082 0.0495 8.42% 

表 8.2 三種不同耦合量差模耦合微帶線與接地雜訊比較表 
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圖 8.16 差模耦合微帶線上與槽線交越處的接地雜訊電壓值 3種 case之比較 
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圖 8.17 差模耦合微帶線上與槽線交越處的接地雜訊電壓與輸入電壓振幅百分比 
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    另外，吾人也將針對單根與差模微帶線跨越不同寬度的槽線所引發的接地雜

訊的大小進行模擬分析，模擬結構示意圖，如圖 8.18 所示。因差模微帶線跨越

槽線所引發的接地雜訊比單根所引發的接地雜訊小的許多，意即使用差模微帶線

有大大抑制由單根跨越槽線所引發的接地雜訊。而由圖 8.19(b)可以看出當槽線

寬度漸漸變寬時，其所引發的接地雜訊也漸漸增加，但是並非呈現線性等比例成

長，而是呈現漸漸趨於一飽和值，其原因可由圖 8.20 來了解，當槽線越寬時 slotC

就越小，而電流回流成分則會漸漸由 slotI 轉至 gndI ，當 gndI 越大時則接地雜訊也

將越大，但是當槽線寬度一直增加時， gndI 將趨於一飽和值，因此接地雜訊並不

會隨著槽線寬度的增加而呈線性成長。 
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(a)單根導體微帶線 

 

   

   

PlaneGround
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(b)差模耦合微帶線 

圖 8.18單根導體微帶線與差模耦合帶線跨越槽線模擬結構示意圖 
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    (b) 

圖 8.19微帶線跨越槽線所引發接地雜訊大小與槽線寬度之模擬結果關係圖表 
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PlanePower
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1C 2C

 
圖 8.20 微帶信號線跨越槽線寬度與接地雜訊大小關係說明示意圖 
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8-3-3 差模耦合微帶線跨越槽線抑制接地雜訊之原理與模擬 

差模微帶線可以有效降低導線在跨越槽線時引發的接地雜訊，其原理可以用

如圖 8.21 的簡易模型來說明。圖中兩條粗虛線所形成的長方形，代表差模微帶

線之兩條 trace，正的激勵電壓將在 trace的正下方槽線上感應一個正的槽線電壓

)(tf ，然而負的激勵電壓將在 trace 的正下方槽線上感應一個負的槽線電壓

)( τ−− tf ；此二電壓將分別在 trace 正下方引發之後均分別往槽線的兩端傳播，

而這兩個由單根 trace 引發的正負電壓經傳播之後，將互相有所抵消，因此使得

最後槽線上的電壓將大大的降低，因而也使接地雜訊變小了；而抵消成份的大小

也將由兩 trace的間距來決定。 

)(tf

)( τ−− tf

τ=∆t

 

圖 8.21 差模耦合微帶線降低所引發接地雜訊原理之簡易模型 

定量地說明，由圖 8.21可知槽線上電壓需傳播 s+w的距離才發生極大值的

抵消作用，而這段距離波傳播所需的時間為 

r
slot

slot

cv
v ε

τ ==      ,separation                        (8-14) 

當差模傳輸線的兩根導線距離很小時，兩電壓波合成後所得到之訊號可以由下式

表示 

)()()()( ′×≈−−= tftftftg ττ                       (8-15) 
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即當兩 trace 十分接近時，兩個引發的正負槽線電壓波之合成，可以視為在

單根時所引發之槽線電壓波的微分(即為每一點之切線斜率)，然後再乘上電壓波

走兩 trace 間距所需的時間，也就是說此時間將影響合成後電壓波的振幅大小；

如圖 8.22所示。 
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圖 8.22 差模耦合微帶線降低所引發接地雜訊原理之簡易模型驗證圖 

 

    由於差模耦合的迴流路徑可以走旁邊的導線或是兩導線中間的虛接地，故從

下方金屬層的回流成分將大大降低，因此當差模耦合微帶線遇到下方金屬層不連

續時所呈現的不連續效應將比單根導體時大大降低，也就是不連續的反射波形將

大大降低，如圖 8.23 所示。而圖中，初期的反射波形是由於槽線的不連續結構

所造成，而遲時則時由於接地雜訊反彈透過槽線感應到導線上所造成。 

    同步與差模信號的交越點是差模信號傳輸時極為重要的特性，而差模傳輸線

跨越槽線所引發的接地雜訊除了視耦合線的耦合係數外，兩信號的時間偏差

（time skew）也將會影響差模耦合微帶線抑制接地雜訊的效能，而由圖 8.24的
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模擬結果可以知道，而當耦合係數不變而兩信號的時間偏差越大時，所引發的接

地雜訊也幾乎呈現線性漸漸變大，當時間偏差大於約 50~60%之後，接地雜訊的

變化漸漸呈現飽和狀態。另外耦合係數為 0.082(弱耦合)且當時間偏差很大時，

其所引發的接地雜訊與單根時所引發的將差不多的，所以在微弱耦合且 skew太

大時則差模耦合導線抑制接地雜訊的效能將大大降低。 
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圖 8.23 單根導體與差模耦合微帶線跨越槽線之信號上的反射波形比較圖 

 

 

圖 8.24 差模耦合微帶線跨越槽線所引發接地雜訊與兩信號的時間偏差關係圖 
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8-4 帶線跨越槽線雜訊模型之修正與模擬 

    在微帶線結構中，電流的回流是完全走下方之金屬為迴流路徑(如圖 8.25 a

所示)，因此微帶線的模型中，跨越處導線上的電流將完全感應到槽線上為一電

流源去驅使槽線電壓；而在帶線時，由於迴流路徑可以走上或下的金屬(如圖

8.25b所示)，因此可以將導線上的電流大小再乘上一個電容分流的公式之後才可

以為感應到槽線上的電流源。然分流後流過不連續金屬面的電流大小，將視帶線

的幾何結構而定，意即 C1 與 C2 的大小則是由幾何結構決定的，因此一般帶線

的導線將較接近接地層金屬面，使得較少的迴流成份走不連續的電源層，亦可以

達到抑制接地雜訊。另外差模耦合帶線的模型修正公式亦是如此。 

    

(a)微帶線跨越槽線處迴流路徑示意圖        (b) 帶線跨越槽線處迴流路徑示

意圖 

 

(C)槽線模型 

圖 8.25 微帶與帶線跨越槽線處迴流路徑示意圖與槽線模型 
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    根據上述模型修正的方法，我們將針對圖 8.26英業達公司 PCB結構尺寸之

單根導體與差模耦合帶線跨越槽線之結構進行其引發接地雜訊大小的模擬，並也

針對不同的槽線寬度進行模擬分析。由圖 8.27(a)可以知道，使用差模帶線結構

佈線較單根帶線結構抑制其因跨越槽線所引發接地雜訊大約達 10 倍之多；而由

圖 8.27(b)可知，槽線寬度越寬則其所引發接地雜訊就越大，但呈現「線性飽和」

之關係，而且由圖可知差模佈線結構對於不連續結構的效應有較大的免疫力能

力。 
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圖 8.26 單根導體帶線與差模耦合帶線跨越槽線模擬結構示意圖 
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               (a)                                          (b) 

圖 8.27帶線跨越槽線引發接地雜訊大小與槽線寬度之模擬結果關係圖表 

 

 

 

 

8-5 接地雜訊電壓視覺化 

    由 8-1至 8-4節，吾人已經可以探討分析在微帶線與帶線結構下，由信號線

跨越槽線所引發在電源層與接地層之間所有位置的接地雜訊；接下來為了探討兩

金屬層之間接地雜訊的變動情形，因此接下來將藉由 Ancad Inc.公司所發展的

MATFOR軟體來呈現接地雜訊隨著時間變化的 3D動畫情形，並藉此 3D動畫情

形的呈現而對於兩金屬層之間接地雜訊的變動趨勢有更清楚的了解。 

    在 8-1節中，吾人已將信號通過單根導體微帶線跨越槽線時，電荷分佈與流

動情形 

作一說明，而當差模信號流過耦合微帶線時，其情況是相同的。電流流動情形將

於下一結探討。而有關單根導體與差模耦合導線跨越槽線時之接地雜訊的極性分

佈可以由圖 8.28看出：單根導體結構下，其接地雜訊極性在槽線的兩側為相反；

而在差模耦合導線結構之下，因為差模耦合傳輸線的兩導線中間有一虛接地
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(virtual ground)的零電位以及槽線兩側其引發的電壓極性是相反的原因，使得所

引發接地雜訊的極性將以兩傳輸線的中心線與槽線來劃分，呈現出兩兩相鄰而極

性相反的四個對稱分佈的區域。由動畫視覺化接地雜訊電壓也可以看出，接地雜

訊最大值發生在信號導線與槽線的交越處附近。 

 

 

(a)單根導體跨越槽線                    (b)差模耦合跨越槽線 

圖 8.28 單根導體與差模耦合導線跨越槽線時之接地雜訊極性分佈上視圖 

 

    圖 8.29 為英業達公司所提供的單根導線跨越槽線的結構圖，其中槽線的寬

度為 5mil，由於帶線與微帶線的電壓波動情形是一致的，僅是大小不同，因此僅

以圖 8.30 表示其波動狀況。由圖可知，當信號傳播至交越處時將引入一個電流

在槽線上傳播，而透過槽線將引發接地雜訊在兩金屬層之間傳播，傳播方向將由

交越處沿著槽線往外在兩金屬層之間傳播，而由圖可知接地雜訊在槽線的兩側是

分別以正負電壓極性往兩側傳播，當往外傳播出去時其電壓振幅將遞減，而傳播

至邊界時將反射，而在兩金屬層之間來回傳播；由圖 8.30 也可以知道，接地雜

訊的最大值將發生在信號線與槽線的交越處附近。圖 8.29(b)的上視圖是傾斜的，

其傾斜方向即與圖 8.30的方位一致。 



 204

PlaneGround

PlanePower

11 =ε

3.42 =ε

3.43 =ε

  

3.4=rε

    

(a)                     (b)                  (b) 

圖 8.29 單根導線跨越槽線結構 (a)(b)剖面圖 (b)上視圖 
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(c)                                     (d) 
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(g)                                     (h) 

圖 8.30 單根導線跨越槽線之接地雜訊隨時間傳播變動的 3D圖形 

 

    圖 8.31 為英業達公司所提供的差模耦合導線跨越槽線的結構圖，其中槽線

的寬度為 5mil，而圖 8.31 則為其接地雜訊隨時間傳播變動的情形。由圖可知，

當差模信號傳播至交越處時將引入一正與一負的兩個電流在槽線上合成後傳

播，而透過槽線將引發接地雜訊在兩金屬層之間傳播，傳播方向將由交越處沿著

槽線往外在兩金屬層之間傳播。 

因為差模耦合傳輸線的兩導線中間有一虛接地的零電位以及槽線兩側其引

發的電壓極性是相反的原因，使得所引發接地雜訊的極性將以兩傳輸線的中心線

與槽線來劃分，呈現出兩兩相鄰而極性相反的四個對稱分佈的區域，而由圖 8.32

可看出；而其接地雜訊也是由槽線往外傳播出去，其電壓振幅亦將遞減，而傳播

至邊界時將再反射，而在兩金屬層之間來回傳播。同理，由圖 8.32亦可以知道，

接地雜訊的最大值將發生在差模耦合微帶線與槽線的交越處附近。圖 8.31(b)的

上視圖是傾斜的，其傾斜方向即與圖 8.32的方位一致。 

PlaneGround
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3.4=rε

   

(a)                         (b)                       (b) 

圖 8.31 差模耦合導線跨越槽線結構 (a)(b)剖面圖 (b)上視圖 
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(a)                                     (b) 

 

 

   
(c)                                     (d) 

 

   
(e) (f) 

 

   
(g)                                     (h) 

圖 8.32 差模耦合微帶線跨越槽線之接地雜訊隨時間傳播變動的 3D圖形 
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8-6 金屬平面電流視覺化 

8-6-1 金屬平面電流分析 

    在單根微帶線跨越槽線的結構中，當有一電壓信號在信號線傳播時，位於信

號線下方的金屬導體將感應負電荷，此部分所呈現的電流分佈即為 tx-line 

mode；而當接地雜訊產生時在金屬平面上所產生的電流分佈即為 radial mode，

而當此兩種電流模態相加即為總電流。 

    有關 tx-line mode的電流分佈，將以吾人之 CAP程式來計算出微帶信號導線

與上層金屬板上面的電荷密度分佈，如圖 8.33、8.34、8.35、8.36 所示，其將英

業達公司四種常用的佈線結構導線之電荷分佈求出，其中導體的邊緣座標是以左

下方為起始點，順著逆時針方向繞一圈回到起始點。而由於為了將兩個電流相

加，因此必須求出 tx-line相對應於 FDTD mesh的電流密度，如圖 8.37所示，而

可以由式(8-16)、(8-17)求得。 
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1=rε

 
(a)結構剖面圖 

   

(b)信號導體之電荷分佈 
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(c) 上層接地層之電荷分佈 

圖 8.33 單根導體微帶信號導體與上層金屬層的電荷密度分佈 

 

          

X
PlaneGround

PlanePower
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                              (a)結構剖面圖 

 

(b)左方信號導體之電荷分佈            (c)右方信號導體之電荷分佈 
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                              (d)上層接地層之電荷分佈 

 圖 8.34 差模耦合微帶信號導體與上層金屬層的電荷密度分佈 
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(a) 結構剖面圖 

 

 (b)信號導體之電荷分佈 
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                              (c)金屬層之電荷分佈 

圖 8.35 單根導體帶線信號導體與金屬層的電荷密度分佈 
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(a)結構剖面圖 

 
(b)左方信號導體之電荷分佈            (c)右方信號導體之電荷分佈 
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                              (c)金屬層之電荷分佈 

    圖 8.36 差模耦合帶線信號導體與金屬層的電荷密度分佈 

 

∫
∞

∞−

≡
dyy

yy
)(

)()(
ρ

ρρ                             (8-16) 

)(),( ytyIJ x ρ×=                            (8-17) 

 

),( tyI

x

 

圖 8.37  tx-line相對應於 FDTD mesh的電流密度示意圖 

 

而 radial mode的電流則可以由兩金屬板之間的FDTD mesh上的磁場(如圖

8.38)，經式 8.21~8.22計算求得，如式 8.24與 8.25所示。 

HJ ×∇=                               (8-18) 

)( 21 HHaJ n −×= )                            (8-19) 
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21 HHJs −=                              (8-20) 

)],(),1([),( jiHjiHjiJ yyx −+−=                    (8-21) 

)],()1,([),( jiHjiHjiJ xxy −+=                     (8-22) 

 

 

圖 8.38  FDTD mesh上電場與磁場的分佈關係圖 

 

8-6-2 金屬平面電流視覺化 

   圖 8.39、8.40分別是單根微帶線與差模耦合微帶線 tx-line mode電流隨時間

傳播變動的 3D圖形；由圖可以看出：1.單根微帶線之 y方向電荷分佈量較差模

耦合微帶線的多與廣。8.單根微帶線與差模耦合微帶線 tx-line mode電流流至與

槽線交越的位置時將有一個因為阻抗不匹配的反射電流，此單根微帶線的反射電

流量將大於差模耦合微帶線的。3.在遲時所看到的電流則是因為接地雜訊耦合至

槽線然後再耦合到導線所看到的電流，由圖也可知由於差模耦合微帶線跨越槽線

所引發的接地雜訊將大大地降低，因此遲時所看到的電流也就小的許多。 

    圖 8.41、8.42分別是單根微帶線與差模耦合微帶線 radial mode電流隨時間

傳播變動的 3D 圖形；此電流是當導線上的信號傳播至與槽線交越處時開始引

發，其電流將是由槽線與信號線交越處往外傳播出去的。圖 8.42 可以看出由於

是差模耦合傳輸線的關係，使得 radial mode 電流的分佈是以兩信號線的中心位

置分兩邊呈現對稱分佈，而中心位置電流分佈則為零。圖 8.43、8.44則是單根微
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帶線與差模耦合微帶線的合成總電流。 

 

    
(a)                                     (b) 

    
(c)                                     (d) 

    

(e)                                     (f) 

圖 8.39 單根微帶線跨越槽線之 tx-line mode電流隨時間傳播變動的 3D圖形 

 

 

    

(a)                                     (b) 
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(c)                                     (d) 

 

 

(e) 

圖 8.40 差模耦合微帶線跨越槽線之 tx-line mode電流隨時間傳播變動的 3D圖形 

 

 

    

(a) (b) 

 

    

(c)                                     (d) 



 215

圖 8.41 單根微帶線跨越槽線之 radial mode電流隨時間傳播變動的 3D圖形 

   

(a)                                     (b) 

 

    

(c)                                     (d) 

 

    

(e)                                     (f) 

圖 8.42 差模耦合微帶線跨越槽線之 radial mode電流隨時間傳播變動的 3D圖形 

 

    

(a)                                     (b) 
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(c)                                     (d) 

    

(e)                                     (f) 

圖 8.43 單根微帶線跨越槽線之總電流隨時間傳播變動的 3D圖形 

 

 

 

    

(a)                                     (b) 

    

(c)                                     (d) 
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(e)                                     (f) 

圖 8.44 差模耦合微帶線跨越槽線之總電流隨時間傳播變動的 3D圖形 

 

    由於前面電流的呈現僅可以看出電流大小與流動趨勢，但是並無法看出每一

處電流的流動方向，因此接下來吾人將以 OPENGL的方式來呈現 radial mode的

電流向量，如圖 8.45、8.46所示(完整流動情形，請參考附件之動畫檔案)。而電

流的流動情形將可以以接地雜訊的極性來輔助解釋；由圖 8.47 可以知道無論是

單根導體跨越槽線或是差模耦合導體跨越槽線，電流都是由正極性電壓流向負極

性電壓，且電流流向槽線時將沿槽線邊緣流動，而遇到槽線末端時將轉彎流到另

一邊，因此在槽線末端附近可以看到因為電流的轉彎使得該區電流密度增高，接

下來遲時電流的流動仍隨著接地雜訊電壓的波動而流動分佈。 

 

圖 8.45 單根導體跨越槽線之 radial mode電流向量流動情形 
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圖 8.46 差模耦合導線跨越槽線之 radial mode電流向量流動情形 

 

  

(a)單根導體跨越槽線                 (b)差模耦合導體跨越槽線 

圖 8.47 信號導線跨越槽線之 radial mode電流流動方向示意圖 

 

 

8-7 接地雜訊之模擬與實驗驗證 

8-7-1 FR4製作之測試板 

    為了驗證前面之理論分析，吾人設計了兩種由微帶線跨越槽線引發接地雜訊

耦合的實驗結構測試板，依上層信號層結構可分：case1 為單根導體微帶線跨越

槽線，case2 為差模耦合微帶線跨越槽線，其結構與相關尺寸示意圖，如圖 8.48

所示。由上層信號線 port1驅動一步階信號，當此信號到達跨越槽線處(第二層之
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左下方)而引發在第二與三層之金屬層間的接地雜訊波動電壓，此雜訊電壓傳播

至第三層槽線處，再耦合此雜訊到最下層的微帶線(靜態線)而由 port2 輸出量測

(TDT)。為了加強微帶線跨越槽線引發接地雜訊的效應，上層的信號線在驅動端

的另一邊為開路，如此可以使趨入的信號來回兩次，也因此跨槽線的效應多了一

次，以加強接地雜訊的效應。 

 

 

(a)                                    (b) 

 

(a)                                    (b) 

圖 8.48 單根導體與差模耦合微帶線之四層槽線耦合測試板結構示意圖 

 

    由太克公司之 CSA8000 TDR 量測儀輸入振幅為 0.25V之步階信號，圖 8.49

與 8.50分別為 case1與 case2的 TDR與 TDT的實驗量測與模擬的結果。由於模

擬沒有考慮損耗的部分，因此模擬值都比實驗量測值稍微大一些，但值與波形的

趨勢都還吻合，因此也藉由實驗驗證前面理論分析與模擬的正確性。而由圖 8.51
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亦可以知道差模佈線結構的確大大的降低單根導線跨越槽線而引發的接地雜

訊，抑制量大約達七倍之多。 

 
    圖 8.49 單根導體微帶線跨越槽線實驗結構量測圖 

0 1000 2000 3000

-0.04

0

0.04

 

       圖 8.50 差模耦合微帶線跨越槽線實驗結構量測與模擬比較圖 
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圖 8.51 微帶線跨越槽線之耦合雜訊實驗量測與模擬比較圖 
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第九章 去耦合電容位置最佳化 

 

9-1 簡介 

    在數位電路中，印刷電路板的訊號(power)與接地(ground)間之雜訊統稱為切

換雜訊(switch noise)或接地雜訊(ground bounce)，通常是出現於瞬間邏輯位準之

切換。此雜訊之成因發生於邏輯位準之切換由高至低(high-to-low)或低至高

(low-to-high) 之時所引發不預期的相對電壓浮動，其效應可能造成數位電路邏輯

位準之誤判。 

    由已知文獻之記載可知：接地雜訊之機制可由電感效應來加以說明。傳統抑

制此雜訊的方法就是在在訊號面(signal plane)與接地面(ground plane)之間加入大

量的分散式去耦合電容(distributed decoupling capacitor)。然而，所需去耦合電容

的規格、數量、與排列位置通常是藉由工程師的經驗或者現有的經驗法則所決

定，而非利用達到預期的雜訊標準之模擬結果所取決。 

    模擬訊號面與接地面間之接地雜訊主要的方法分別為：1)有限差分法(finite 

difference time domain)；2)傳輸矩陣法(transmission matrix method)；以及 3)空腔

模型(cavity model)。有限差分法主要的優點在於精準與適用於任意的物理結構，

其缺點則是計算相當耗時，不適合用以與最佳化方法結合以求得所需去耦合電容

的規格與排列位置之最佳解。傳輸矩陣法雖然就計算上而言相較於有限差分法有

較佳的計算效益，但是，其求解的物理結構必須是相當規則的矩形，在結構的彈

性上與空腔模型相當，而於計算效益上卻比空腔模型來得差。鑑於計算效益上的

優點，此研究初步採用以模擬接地雜訊的方法是空腔模型。不過，此方法的主要

原理是利用空腔共振時存在於求解區用之特徵模態(eigen-mode)展開以求得饋入

點與觀測點兩點間與頻率相依之轉換阻抗(transfer-impedance)，因此，其限制亦

在於規則形狀之物理結構。由於考慮到此限制，本研究中採用之印刷電路板的物

理結構將以矩形來做為討論。 
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現今已發表在國際期刊關於接地雜訊之研究皆限制於模擬方法之發展以及

接地雜訊之量測；對於結合最佳化理論以求得去耦合電容的規格與排列位置之最

佳解在文獻中倒是沒有探討。適用於位置排列最佳化的最佳化方法常見者有兩

種，分別是 1)模擬褪火法(simulated annealing)；以及 2)基因演算法(genetic 

algorithm)。模擬褪火法雖然在程式的撰寫上比較容易執行，但較不利於與其他

最佳化方法結合以增進尋找最佳解之效益。另外，在真實世界中所遭遇的最佳化

問題通常是屬於多重目標函數(multi-objective function)的形式，在尋找多重目標

函數之最佳解的最佳化方法上，通常是將每個目標函數以不同的加權(weighting) 

合成單一目標函數以方便與傳統最佳化方法結合。可是，當多重目標函數無法藉

由合成的單一目標函數以尋找最佳解之時，最佳化演算法本身就必須做些修正，

以尋找在各個目標函數互易(trade-off) 下解與解彼此間依舊保持一般優良的一

群最佳解。基於這樣的考量，多目標函數之基因演算法將列為本研究所採用的最

佳化方法。 

    由於多根去耦合電容的空腔模型尚未見諸於文獻之中，因此，本研究將首先

推導相關數學公式。 

 

 

 

 

 

9-2 雙層平行金屬板之空腔模型 

    假設，在矩形結構之雙層平行金屬板當中取任意之兩饋入點，其座標位置

為( ix , iy )與( jx , jy )；而饋入點之長寬分別為( idx , idy )與( jdx , jdy )之情況下，雙層

平行金屬板之空腔模型(cavity model)示意圖如圖 9.1所示。 
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圖 9.1 矩形結構之雙層平行金屬板及其饋入位置示意圖 

    由空腔模型[67]可以求得此兩埠個別之輸入阻抗(input-impedance)與轉換阻

抗(transfer-impedance)其數學推導結果如下： 
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    若要考慮介質損耗，則將  即可。 

    在此處可以注意到，由空腔模型推導出之公式中，計算一個輸入阻抗( i=j )

或一個轉換阻抗( i≠j )在某一頻率點中，就需要花費兩次加總才會到達收斂，對

於時間的耗費是相當不理想的。故有人提出將式(9-1)化簡為一次加總[68]，即為

式(9-2)。 

(9-1)
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在經過化簡之後的空腔模型，因為運算項大大的減少，使得運算時間也相對

的減少許多。接著，吾人將用上述之兩式進行程式之運算，並與 IE3D模擬出的

結果作比較。 

    接下來，吾人將利用 Matlab 撰寫程式並與模擬軟體之結果作一比較，判斷

式 9.1 與 9.2 收斂狀況是否良好。此處吾人計算與模擬之環境如圖 9.2 所示：長

與寬分別為 100mm*50mm；雙層金屬板間距為 30mil；介質損耗為 0.019；port 1 

位於(10,10)、port 2位於(20,10)；而饋入點面積皆為 30mil*30mil。 

 

圖 9.2 計算與模擬尺寸示意圖 

 

(9-2)

h=30mil, dx=dy=30mil,  

a=100mm, b=50mm,  
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    由圖 9.3(輸入阻抗)與圖 9.7(轉換阻抗)可以看出，式 9.1(圖中稱為 double)

與式 9.2(圖中稱為 single)之兩條曲線幾乎是一致的，而與 IE3D模擬出的結果也

只差在峰值頻率點有些微偏移，但大致來說是穩合的；此處式 9.1與 9.2之收斂 

項數均為 100項。 
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圖 9.3 式(9-1)、(9-2)與模擬之輸入阻抗比較圖 
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圖 9.7 式(9-2)與模擬之轉換阻抗比較圖 
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    對於設計去耦合電容位置最佳化而言，收斂的速度快慢是相當關鍵的因素之

一，而在表 9.1中，針對了式(9-1)與式(9-2)的運算時間作比較，而收斂項數皆取

100項。由表 9.1可大略看出，在相同 port的情況下進行運算，式(9-1)運算時間

大約比式(9-2)多了兩個量級，這與吾人取的項數有關；而對於相同公式，運算時

間大約與 port 數目平方成正比，而式(9-1)因運算時間過大，故在 port為 10與 20

時，未加以計算。 

X274.420

X71.810

1421.119.75

290.83.92

double 
summation

single 
summation

time(sec)number 
of ports

X274.420

X71.810

1421.119.75

290.83.92

double 
summation

single 
summation

time(sec)number 
of ports

 
表 9.1 去耦合電容位置最佳化程式運算時間比較 

 

 

 

9-3 去耦合電容之空腔模型 

    在完成雙層平行金屬板之空腔模型並找出其對應之 Z 矩陣後，接下來的目

標，便是加入去耦合電容，並計算其 Z矩陣。 

    首先，吾人將雙層平行金屬板以 N 埠網路描述後，再加上去耦合電容，其

電路示意圖如圖 9.5所示，其中 CZ 表示去耦合電容構成的網路[69]。 

而流入去耦合電容網路的電流和電壓關係可以寫成下列情況： 

1 1 1 1 1

2 2 2 2 2

0 0 0
0 0 0

... ... 0 0 ... 0 ...
0 0 0

C C C C

C C C C
C C

n Cn Cn Cn Cn

v Z i Z i
v Z i Z i

V Z I

v Z i Z i

⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤ ⎡ ⎤
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥= = = =
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥ ⎢ ⎥
⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦ ⎣ ⎦

         (9-3) 
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CZ 為一個由所以去耦合電容構成的 Z矩陣， 1CZ 為接在第一個埠接上的去耦

合電容之阻抗值，此處阻抗值包含寄生電阻(ESR , equivalent series resistance)與

寄生電感(ESL , equivalent series inductance)，三者是串接之情況。故由去耦合電

容構成之 CZ 可以輕易的寫出其形式，N 埠對角矩陣，即除了對角線上之元素有

值外，其餘皆為零。 

 

圖 9.5 加入去耦合電容之示意圖 

完成了去耦合電容構成之矩陣後，再從圖 9.5可以看出，去耦合電容構成之

Z矩陣與前一節提出雙層金屬板之空腔模型推導出之 Z矩陣是呈現並聯狀況，可

以由下列式子簡易描述之： 

1 1 1 1( ) ' ( ) ' ' 'C C CV Z Z Z Z I Z Z I Z I− − − −= + = + =            (9-4) 

其中 Z表示雙層金屬板之空腔模型推導出之 Z矩陣，而 'Z 表示兩者並聯後

產生之新的 Z矩陣，也就是吾人欲求得之 Z矩陣。 

接著，吾人舉了一個實例來驗證此模型是否正確。在 9-2節中吾人曾舉一雙

層平行金屬板作為計算與模擬之例子(9-2)，而此節中，吾人將 1nF 之電容加入

port 2，此處電容並未考慮 ESR與 ESL，並觀察計算結果是否與模擬結果吻合。 

圖 9.6 為加入去耦合電容後，從 port 1看入之輸入阻抗比較圖。圖 9.7 為加

入去耦合電容後，port 1與 port 2之間的轉換阻抗比較圖。由圖 9.6與圖 9.7可以

看出，計算與模擬結果相當吻合，並且，此結構雖未達最佳化，但已經可以 

看出，去耦合電容對於輸入阻抗與轉換阻抗有良好之抑制效果。 
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圖 9.6 加入去耦合電容之模擬之輸入阻抗比較圖 
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圖 9.7 加入去耦合電容之模擬之轉換阻抗比較圖 
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9-4 基因演算法之介紹 

在目前現有的最佳化理論當中，建立在微分基礎上利用現有解附近資訊以找

尋最佳解的梯度法(gradient method)最廣為應用；但是，梯度法的設限是必須對

問題的解有相當好的初始猜測(initial guess)才有機會收斂到解空間(solution space)

中的全域最佳解(global optimization solution)之附近。另外，此方法在最佳化求解

過程當中，必需包括微分的計算，因此，當目標函數當中有不可微分的解存在時，

此方法在這些解附近就無法藉由一階微分之訊息得知最佳解之尋找方向，而此方

法的效能也就不佳。除此之外，梯度法對所處理的最佳化問題必須限制為『實變

數問題』；另言之，梯度法對所處理的最佳化問題當中的解皆為實變數。然而，

在實際物理問題之應用上，由於考慮到物理尺寸之問題，因此，將實際問題的解

空間分解成離散區域而用二進位數字表示的方式，是較為貼切的方法。基於以上

的考量，以不需任何初始猜測、一階微分資訊之計算、以及可以利用離散數字(或

有限位元的二進位數字)來表示解空間的基因演算法來找尋去耦合電容最佳化位 

置與規格，將比傳統上以微分為基礎的梯度法適合。 

基因演算法的基本觀念源自於十九世紀時達爾文所提之演化論，而此方法之

數學模型最初是由美國密西根大學的 J. Holland 於 1975 年所提出。此方法與傳

統最佳化理論最大不同處在於在最佳解尋找過程當中，必須產生一群候選的最佳

解(candidate solutions)，藉由這些解彼此間相互比較，再利用達爾文所提『適者

生存，不適者淘汰』的觀念，以模仿自然界進化的法則來對我們所關注的物理問

題求得一組或多組近似全區最佳解。此演算法中包含了三個主要的機制，分別是: 

1)選擇(selection); 2)交配(crossover); 以及 3)突變(mutation)；其機制之說明將列之

於下文當中。 

在演算過程當中必須先對於解空間定義且編碼之，在編碼部分，本研究吾人

將使用實數編碼(real number code)的形式來對去耦合電容的規格與排列位置編

碼。在去耦合電容規格的編碼部分，所採取的是整數編碼法；此編碼方法是將去
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耦合電容規格依序由小到大以整數編碼(integer code)表示之。此方式之優點與傳

統的二進位編碼相較，不僅在求解時耗費於解碼程序所需計算量較少而具有較快

的收斂特性，另外，亦不需受限於在傳統二進位編碼當中解空間必須是二的整數

冪次之限制。在去耦合電容的位置部分，所採取的則是區間編碼法(interval 

code)。首先，此編碼的方法是將去耦合電容可放置的位置依其對應之座標以有

限的浮點數(floating point number)編碼表示之。在實際運作時，採用實數編碼(real 

number code)的方式以四捨五入法分類其所屬的有限的浮點數之區間。每一個於

此方法之優點與傳統的二進位編碼相較，亦在於求解時耗費於解碼程序所需計算

量較少而具有較快的收斂特性與不需受限於在傳統二進位編碼當中解空間必須 

是二的整數冪次之限制。關於編碼方式的示意圖，詳見圖 9.8。 

 

3.2 3.25 3.453.43.353.33.15  
圖 9.8 區間編碼的示意圖 

基因演算法啟動時，必須先以亂數方式去產生整數與實數以表示初始解。依

照所需去耦合電容的數量與規格，在演算過程中去定義每一組解的編碼排列方

式。為了方便說明，本文就以兩組去耦合電容的數量與規格來作說明；其中，每

一組解的整體編碼示意圖如圖 9.9之所示。在基因演算法當中，每一個編碼被稱

為基因(gene)，而每一組解則稱之為染色體(chromosome)。 

當產生總體(population)後，則開始對每一組解的好壞來做評分；而用以區別

每組解優劣與否的函數則稱之為目標函數(objective function)，此函數是用以溝通

基因演算法與物理問題間之橋樑。通常，目標函數的定義是對所關注頻率點某些

參數來做加權後再加總。以去耦合電容最佳化為例，去耦合電容擺置的主要目的

是要抑制觀測點與饋入點間的轉換阻抗。因此，此目標函數之定義為：『在某頻

率範圍內轉換阻抗的平方和』。 



 232

再區別過每一組解的優劣之後，把所有的解做排序，再將最差的一半毀滅，

然後再以較佳一半去產生新的解。在產生新的解過程當中，在原先較佳的解之中

任意選擇兩組解來交配以產生新的兩組解。選擇哪些解可用交配產生新的解之過

程，則稱之為選擇(selection)。在選擇的機制中，吾人所採用的方法是競爭比較

法則：此方法是每次選出兩組解後，將較佳的那一組解留下，再選出兩組解，將

較佳的那一組解留下，然後利用留下來的這兩組較佳的解進行交配以產生新的兩

組解，重複此過程直到新的解全部被產生為止。原先那些解被用以產生新的解的

稱之為父代(parents)，而新產生的那些解則稱為子代(children)。在此研究中兩組

解交配的方法稱之為均勻交配(uniform crossover)，其機制是對兩個染色體任意選 

擇同一位置來做基因的交換，如圖 9.10中所示。 

Real number code chromosome
1.54 2.45 0.36 1.25 3.54 1.76

C1 C2 C3 C4 C5 C6  

圖 9.9 編碼示意圖 
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圖 9.10 交配機制的示意圖 
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等交配機制全部完成後，須重新評估所有解的優劣，然後再進行突變機制，

此機制能讓基因演算法跳脫局部最佳解，進而有機會找到全域最佳解。通常，突

變的機率不能定太高，因為基因演算法的主要機制是競爭比較，太高的突變率會

使的染色體所代表的解變得與突變前的解非常不同。在此研究中將突變率設為

1%。另外，我們保留最好的染色體使之免於突變，此優點在於保證突變後的最 

佳解必定不會比突變前差。關於突變機制，則如圖 9.11所示。 

 
圖 9.11 突變機制示意圖 

當突變機制完成後，再將每一組解依據好壞排列之，重複上面所提的機制：

選擇、交配、以及突變；每完成上述的所有機制，稱做為一代(generation)。經過

一代接著一代的改善，其目標函數值會愈來愈低，最後可得到最佳化的設計，其

整個基因演算法流程如圖 9.12所示。 
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圖 9.12 基因演算法之流程圖 

9-5 最佳化後之實例 

    在加入基因演算之後，吾人將舉出一些達成最佳化之實例，其尺寸示意圖如

圖 9.13 所示。其中，有箭頭指到的兩個點代表吾人欲觀察的兩個埠位置，而其

餘的點則為可能置放去耦合電容之位置。 

X

YZ

x

y

d

 

圖 9.13 尺寸示意圖 

    在未加入任何去耦合電容之前，欲觀察的兩埠之間之阻抗矩陣(Z-matrix)如

圖 9.14所示。實線代表第一個埠的輸入阻抗；而虛線代表兩埠之間的轉換阻抗；

此結構乃是對稱結構，故第二個埠的輸入阻抗與第一個埠是相同的，此曲線最大

值出現於第一共振頻率點，約為 0.95GHz處。 

d=30mil, dx=dy=30mil, 

a=80mm, b=80mm,  

port#1：(10,10) 

port#2：(70,70) 

εr=4 
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圖 9.14 未加去耦合電容之阻抗矩陣圖 

    此處使用之去耦合電容元件模型如圖 9-15所示，其中包括了 ESL(等效串聯

電感)、ESR(等效串聯電阻)、與一些其他之元件所構成，而吾人採用其中三種規

格，即 0.22µF、0.47µF、1µF三種規格，換句話說，加入基因演算法的電容有四

種情形，一種為不加去耦合電容，另三種為之前提及的三種規格。 

 

 
圖 9.15 去耦合電容模型與規格 

    而目標函數(Objective function)定義為： 

f = Minimum |Z11| (0~2GHz) 
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    在使用圖 9.13之結構與圖 9.15之電容規格並對第一個埠作整體性之最佳化

後後，第一個埠之輸入阻抗圖如圖 9.16 之實線所示，因為目標函數是針對第一

個埠的輸入阻抗作抑制，故第二個埠的輸入阻抗的結果沒有第一個埠的輸入阻抗

來的理想。而圖 9.16之虛線為最佳化之後轉換阻抗圖。 

    圖 9.17 為經過基因演算法最佳化後，電容出現之位置，其中，每條線間距

皆為 5mm，換言之，此處考慮之去耦合電容可能出現位置為 12*12 個，在作最

佳化過程中是相當耗時的，為了節省計算時間以及效率，吾人作了更進一步的處

理。 

 

圖 9.16 最佳化後之輸入阻抗圖 
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圖 9.17 最佳化後之電容分布圖 
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    在模擬過許多例子後，發現電容分布會與吾人目標函數指定的埠之所在位置

有關，意即，電容分布會集中於目標函數指定的埠附近，情況與圖 9.17 類似。

雖然說基因演算法最佳化後偶爾會出現，電容在與目標函數指定的埠距離甚遠的

情形，但那些少數之電容對於目標函數影響甚小，皆可以忽略之。 

    在發現電容分布之型態後，吾人將去耦合電容可能出現位置重新定義於目標

函數指定的埠附近，這樣一來不但可以大大減少計算時間，而且可以將目標函數

降的更低。 

    在此吾人取最靠近第一個埠的前六排可能位置並且改變間距 s 來作計算，如

圖 9-18 所示，其中黑點為目標函數指定的埠，白點則為去耦合電容可能位置。

而在間距逐漸變大的情況下，目標函數也逐漸增加，也應證了去耦合電容的有效

位置會傾向於目標函數指定的埠。 

    只計算到 10mm的原因為，當計算到 10mm時，最外排(最佳化後，此時最

外排為第二排)的去耦合電容開始消失，換言之，就是去耦合電容在此時對目標

函數的影響降到一有效的臨界點，過了此臨界線之後，加入的去耦合電容，對目

標函數不再有太大的改善，而此臨借線以內的區域，稱之為去耦合電容位置之有

效區域。 

 

圖 9.18 去耦合電容之可能位置 

    去耦合電容之有效區域，可以將間距 s=3mm至 s=10mm時電容出現過的位

置作一粗略的統計，情形如圖 9.19 所示，可以很明顯的看出較密集的部分，即

為去耦合電容之有效區域，而在此規格下粗估有效區域大約為 20mm。 
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圖 9.19 去耦合電容之有效區域，單位長度(線與線間距)為 5mm 

    在找到有效區域後，吾人重新將此區域作一密集的切割當作去耦合電容可能

的位置，如圖 9.20所示，其扇形區域為定義之去耦合電容有效區域，約為 20mm，

而扇形區域內的紅點，則為去耦合電容可能出現之位置，此處之間距已縮小至

2mm，而重新作最佳化後，電容位置分布如圖 9.21 所示，因為此結構為對稱結

構，故第二個埠的電容分布只要針對中心點作對稱即可得到，而阻抗則如圖 9.22

所示，除了在輸入阻抗最大值比圖 9-16改善許多外，1GHz頻寬內的輸入阻抗也

比圖 9.16些微下降；在此比較令人意外之處，為轉換阻抗比起圖 9.16優異甚多，

大部分頻率維持在 0.2歐姆內，而最大值也才不過 1歐姆。 

     

Effective Radius

       

Effective Radius

 
圖 9.20去耦合電容之可能位置 

Structure parameter 

d = 40mil , dx = dy = 30mil ,  

x = 80mm , y = 80mm,  
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圖 9.21 針對有效區域作最佳化後之去耦合電容分布圖 
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圖 9.22 針對有效區域作最佳化後之阻抗圖 

 

    而若將目標函數定義為針對轉換阻抗作抑制，意即將目標函數定義成： 

f = Minimum |Z12| (0~2GHz) 

並進行最佳化，其去耦合電容分布狀呈現如圖 9.23 所示之情形，可以明顯觀察

到，電容分布並不像當目標函數定義為針對輸入阻抗作抑制時，來得規律，而是

無規則性的散布在金屬板上的任意位置。而針對此目標函數最佳化後，其轉換阻

抗如圖 9.24所示，效果相當不錯；然而，其輸入阻抗如圖 9.25所示，就顯得非

常不理想。 
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圖 9.23 針對轉換阻抗作抑制時，去耦合電容分布的情形 

 
圖 9.24 針對轉換阻抗作抑制時，轉換阻抗圖 

 

圖 9.25 針對轉換阻抗作抑制時，輸入阻抗圖 
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9-6 去耦合電容之選取 

    本章節在探討，該如何選取適當的電容，才能抑制在使用頻段裡，接地彈跳

雜訊的問題。市售電容規格繁雜，每種電容均有其等效串聯(寄生)電感以及等效

串聯(寄生)電阻，以先前章節使用過的電容來說(0.22uF、0.6nH、20mohm)，其

阻抗對於頻率之變化如圖 9.26所示，黑色粗線表示整體阻抗，從圖 9.26最左邊

開始，為平行金屬板本身的阻抗取線，而當頻率升高後，碰到 0.22uF 的去耦合

電容，故整體阻抗開始被抑制，而到達 10MHz附近時，由於等效串聯電感之效

應(0.6nH)開始明顯，故整體曲線又轉為電感性，而隨著頻率增高開始變大，此

處在去耦合電容與等效串聯電感共振處會略成圓弧曲線，是由等效串聯電阻造

成，另外，等效串聯電阻也會決定共振頻率時阻抗的大小[46]。 

    圖 9.26 為一棵去耦合電容對於整體阻抗的影響，可以很明顯的觀察出，大

的電容適合用來抑制較低頻之接地彈跳雜訊，因為大電容的曲線會比較偏向左

邊，而小的電容則適合用來抑制較高頻的接地彈跳雜訊，然而，所有的去耦合電

容都需注意到一個問題，就是等效串聯電感的大小，對於整體阻抗之影響會是一

個關鍵，換句話說，等效串聯電感越大，會使電感曲線向左偏，就會造成整體阻

抗在較低頻時就開始呈線性上升，使得高頻時，整體響應不理想。 

0

0.01

0.1

1

10

510 610 710 810 910 1010

C1=0.22uF
L=5n

H

L=2n
H

C=500puF
L1=

0.6
nH

 

圖 9.26 去耦合電容對於輸入阻抗之影響 
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    為了設計方便，圖 9.27 每一條曲線皆使用單獨一種去耦合電容作最佳化，

此處使用之去耦合電容為前章節使用之電容。由圖 9.27 可以明顯發現，因為這

三種去耦合電容的電容值皆在同一個數量級，屬於大電容，且等效串聯電感值皆

相同，導致這三種去耦合電容作完最佳化候，整體輸入阻抗曲線在圖形上並沒有

太大的差異。 

    接下來吾人採用更多不同之電容，其規格也相去甚遠，來做比較，其結果如

圖 9.28 所示，由此圖可以觀察出，等效串聯電感對於整體輸入阻抗而言，是越

小越好的，與圖 9.26結果一致。另外，由圖 9.28也可發現另一個問題，就是當

去耦合電容越選越小時，低頻成份明顯的開始壓制不住的，造成低頻時，整體輸

入阻抗就有高阻抗情況出現。 
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圖 9.27 針對單一電容作最佳化 
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第十章 結論 

 

    差模傳輸線是現在與未來高速數位信號傳送的標準結構，因此無人才針對

該結構進行信號完整度的分析。 

    首先在第二章中，吾人分析了差模傳輸線的特性，並提供一個設計差模阻抗

的圖表。第三章先探討差模對傳輸線的串音分析，接著以該分析理論進行差模延

遲線的信號完整度分析，其中包含了差模蛇行延遲線與差模平坦螺旋延遲線；另

外也設計了這兩種差模延遲線的設計圖表，以及差模延遲線的不同幾何結構參數

與眼圖的關係。並藉由實驗驗證分析的結果。 

    第四章則是探討差模轉角結構的信號完整性，差模結構的去內鉗技術目前在

一般的商業套裝軟體是做不到的，而吾人運用數學的方式發展了該項技術；並利

用該技術翠取任意角度的差模轉角 Spice 模型，其中也包含最常見的 90 度、45

度、圓弧與 90 度削角；同時也分析信號經過之後所產生的差模與共模的雜訊量。

最後也藉由原創的方式：增加“補丁”的佈線結構，用以降低共模雜訊。 

    第五章則是差模Wire Bound 與 Package pin模型化的分析，其中差模Wire 

Bound的部分，包含垂直與平行差模Wire Bound結構，其模型化的方式是透過

3D模擬軟體與 Y矩陣參數分析法求得；Package pin模型化則是利用 Q3D建立，

而對於這兩種結構都設計了幾何參數與模型參數的設計關係圖，以提供快速查詢

模型參數之用，節省每次都須藉由模擬軟體所花費的冗長時間。 

    第六章則是差模連通柱模型化分析，其模型化的方式是透過 3D模擬軟體與

Y矩陣參數分析法求得，也建立了幾何參數與模型參數的設計關係圖，以提供快

速查詢模型參數之用。 

    在愈模擬差模信號信穿越兩層金屬層時所引發接地雜訊特性時，目前一般的

模擬軟體都是切割十分細的方格來進行模擬，但往往花費相當多的模擬時間；今

吾人於第七章探討如何利用時域有限差分法與時域有限元素法的結合，提高了其
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模擬的效能，並也與其他軟體比較與驗證。 

    第八章則是探討差模信號線跨越槽線的分析，差模信號線跨越槽線所引發的

接地訊與反射雜訊都比單跟信號線所引發的約降低一個 order，另外差模傳輸線

的偶合係數也與所引發的接地雜訊大小成反比，而電流分布情形也將以視覺化方

式被探討。 

    最後，第九章則是利用基因演算法求得給定一些特定的去偶合電容時，使得

電源與接地層之間為最低輸入阻抗之下的去偶合電容值、數量與位置，並且有考

慮 ESL與 ESR的非理想效應。 

    吾人該計畫，從差模傳輸線的特性與差模不連續結構的模型化到差模傳輸線

與接地雜訊的關係，最後探討快速有效的抑制接地雜訊的方法。以期對於現在與

未來高速數位信號傳送的標準結構－差模傳輸線，提供一完整的分析與研究。 
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