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Introduzione 
 

Lo studio del comportamento delle linee di trasmissione ha assunto un ruolo sempre 

più importante nella ricerca scientifica e tecnologica. I continui progressi fatti dalla 

tecnologia nell’ambito della realizzazione dei circuiti elettronici ed il rapido aumento 

della velocità dei segnali, hanno fatto si che le interconnessioni tra i dispositivi 

elettronici debbano essere viste ed analizzate come linee di trasmissione. Gli effetti 

dovuti a tali interconnessioni (ritardi non intenzionali, tensioni di crosstalk, riflessioni, 

perdite, e picchi di sovratensione ai terminali) influenzano fortemente l’integrità dei 

segnali e quindi il corretto funzionamento dei circuiti stessi; ciò determina l’esigenza di 

studiare tali effetti mediante l’utilizzo di tecniche di simulazione accurate ed efficienti 

[1]-[4]. Inoltre la natura fortemente non lineare e tempo variante dei dispositivi 

elettronici nei circuiti d’interesse applicativo impone la necessità di effettuare l’analisi 

di questi sistemi nel dominio del tempo [4]-[12]. 

Un approccio largamente seguito in letteratura per analizzare circuiti complessi 

costituiti da elementi distribuiti ed elementi concentrati consiste nel dividere l’intero 

sistema in componenti, distinguendo i sotto-sistemi che interagiscono tra loro solo 

attraverso le terminazioni. Successivamente vengono caratterizzati sia i circuiti 

concentrati che quelli distribuiti con riferimento al loro comportamento terminale: in tal 

modo l’intero sistema viene analizzato attraverso tecniche tipiche dell’analisi dei 

circuiti, che sono più adeguate per l’analisi transitoria nel dominio del tempo [4], [7], 

[9]-[34]. 

Affinchè la simulazione sia accurata occorre, in particolare, utilizzare modelli che 

descrivano in modo corretto i fenomeni elettromagnetici che caratterizzano le 

interconnessioni. Per ottenere anche la necessaria efficienza computazionaleè 

indispensabile, poi, ricorrere a tecniche di riduzione d’ordine dei modelli utilizzati. 
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La recente letteratura ha dedicato molta attenzione sia alla caratterizzazione accurata di 

ogni singolo elemento nelle strutture d’interconnessione che all’implementazione di 

tecniche di riduzione d’ordine che consentano di ottenere circuiti equivalenti 

facilmente implementabili in simulatori circuitali standard [4], [7], [9]-[12], [17]-[28]. 

La letteratura offre molti approcci diversi per affrontare questo problema, le cui 

principali difficoltà risiedono nella rappresentazione accurata del fenomeno della 

propagazione e nella necessità di garantire stabilità numerica e passività dei 

macromodelli [17], [33]. 

Un modo possibile per imporre tali proprietà è quello di sfruttare una maggiore 

conoscenza del comportamento qualitativo delle soluzioni [7], [31]. In questa direzione 

va il contributo di questa tesi, nella quale viene presentato un modello generale per 

caratterizzare il comportamento ai terminali delle linee di trasmissione lineari al fine di 

simularle in maniera efficace. Tale caratterizzazione è stata realizzata attraverso la 

conoscenza delle tensioni e delle correnti ai terminali, questo permette di identificare il 

modello a partire da misure esterne. Per far ciò si è adottato un approccio che consente 

di caratterizzare il comportamento terminale della linea attraverso due operatori: la 

matrice di impedenza caratteristica e l’operatore di propagazione. Tali operatori 

possono essere valutati in forma semi-analitica. L’obiettivo quindi è quello di mostrare 

come sia possibile identificare con un modello approssimato tali operatori, assumendo 

che siano noti unicamente i risultati di misure in frequenza (parametri scattering) e nel 

tempo.  

Nel capitolo 1 sono messi in evidenza gli aspetti generali riguardanti l’analisi di reti 

complesse, caratterizzate da linee di trasmissione e circuiti concentrati. L’orientamento 

verso circuiti miniaturizzati e la sempre più elevata integrazione tra circuiti analogici e 

blocchi digitali ha infatti sottolineato l’importanza di analizzare in maniera accurata gli 

effetti delle linee di trasmissione (ritardi non intenzionali, effetti di crosstalk, rifessioni, 
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perdite) che contribuiscono al deterioramento dei segnali ([8], [16], [24], [29]). Quindi 

dopo una disamina dei problemi dovuti a tali effetti si descrivono i modelli che la 

recente letteratura ha proposto per l’analisi transitoria delle linee di trasmissione, 

mettendone in evidenza vantaggi e svantaggi. Successivamente viene presentato il 

modello a doppio bipolo equivalente, proposto in [7], che viene utilizzato per gli scopi 

della tesi. Tale modello nel dominio del tempo è descritto da due risposte impulsive:  la 

funzione impedenza caratteristica e la funzione di propagazione. Un punto molto 

delicato è proprio il calcolo di queste risposte. In generale esse non possono essere 

calcolate in maniera analitica e neanche numericamente a causa della presenza di 

termini irregolari quali (impulsi di Dirac). Per calcolare, quindi, tali risposte si applica 

una procedura semi-analitica in cui esse vengono espresse come somma di due 

contributi, uno, dovuto ai soli termini irregolari (parte principale), va lutabile 

analiticamente, l’altro, dovuto ai soli termini regolari, valutabile in modo agevoleper 

via numerica. Alla fine del capitolo saranno forniti brevi cenni relativi al metodo 

numerico “state-based”, descritto in [23], usato come termine di paragone ed 

implementato nella più recente versione PSPICE disponibile, con il quale il 

comportamento della linea alle terminazioni viene valutato a partire dal suo “stato 

interno” (tensioni e correnti in determinati punti interni alla linea), ricorsivamente 

aggiornato. 

Il capitolo 2 è dedicato invece al problema del “fitting”, o di identificazione dei 

parametri di un modello, in riferimento ai circuiti concentrati e distribuiti. In generale 

la sua soluzione pone delicati problemi a diversi livelli: pianificazione dei dati 

sperimentali, scelta opportuna dello stimatore, cioè del funzionale che misura la 

discrepanza tra i dati sperimentali e i dati forniti dal modello matematico, studio dell’ 

affidabilità dei parametri ottenuti. In assoluto non esiste alcun metodo che rappresenti 

la miglior soluzione per un problema di identificazione, anche perché i problemi da 
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affrontare variano in maniera considerevole per dimensione e natura. Gli esempi 

proposti alla fine del capitolo danno occasione di approfondire alcune delle tematiche 

relative a tali problemi. 

Nel capitolo 3 viene sviluppata la procedura utilizzata per l’ identificazione diretta del 

modello a doppio bipolo equivalente di una linea di trasmissione. La conoscenza in 

frequenza delle tensioni e delle correnti ai terminali, eventualmente proveniente da 

misure esterne, permette di ricavare gli andamenti dell’ impedenza caratteristica e della 

funzione di propagazione. A partire da tali andamenti si individuano separatamente la 

parte principale, che contiene tutti i termini irregolari, e la parte regolare delle due 

funzioni descrittive in tal modo sarà possibile, in maniera agevole, associare a ciascun 

contributo un circuito a parametri concentrati che ne descriva il comportamento.  

Nel capitolo 4 viene sintetizzato lo schema circuitale proposto in questa tesi per la 

simulazione di una linea con perdite, con riferimento al caso di perdite indipendenti 

dalla frequenza. Inoltre verranno mostrati alcuni esempi di applicazione del modello 

realizzato, per tipiche linee utilizzate in ambito elettronico ed elettrico. Le stesse 

simulazioni verranno poi condotte adoperando il modello di linea con perdite T-Lossy 

presente in PSPICE. Per gli esempi scelti, i risultati evidenziano un’elevata accuratezza 

ed in più mostrano un significativo risparmio nei tempi di computazione. 
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Capitolo 1 
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1.1 Introduzione 
 

Lo studio del comportamento delle linee di trasmissione ha assunto un ruolo sempre 

più importante nella ricerca scientifica e tecnologica. I continui progressi fatti dalla 

tecnologia nell’ambito della  progettazione dei circuiti elettronici e il rapido aumento 

della velocità dei segnali, ha fatto sì che le interconnessioni tra i dispositivi elettronici 

debbano essere viste ed analizzate come linee di trasmissione [1]-[4]. 

La presenza di ritardi non intenzionali, effetti di crosstalk, riflessioni, perdite, e picchi 

di sovratensione ai terminali dei dispositivi influenzano fortemente il corretto 

funzionamento di questi circuiti [3]-[8], e costringono i progettisti ad affrontare  

questi problemi per non arrestare la corsa verso circuiti VLSI con prestazioni sempre 

più spinte, sia per quanto riguarda la velocità di propagazione dei segnali sia  la 

densità delle interconnessioni. Pertanto per assicurare il corretto funzionamento di 

circuiti caratterizzati da elevate velocità di trasmissione dei dati è necessario ridurre il 

ritardo di propagazione tra i dispositivi, preservare l’integrità dei segnali analizzando 

in maniera accurata le riflessioni e il crosstalk, diminuire le perdite, aumentare la 

densità delle interconnessioni. Ciò ha fatto sì che nell’ambito della ricerca gli sforzi si 

concentrassero verso l’ implementazione di possibili tecniche di simulazione accurate 

ed efficienti che facilitino l’analisi e la verifica di questi circuiti [4], [7], [9]-[34]. 

Dato che la maggior parte dei dispositivi elettronici sono non lineari e tempo varianti, 

l’analisi di questi sistemi e quindi delle linee di trasmissioni stesse dev’essere 

effettuata nel dominio del tempo. L’analisi del comportamento transitorio delle linee 

di trasmissione può essere utile anche nello studio delle linee elettriche in particolare 

nella valutazione delle prestazioni dei sistemi di protezione. Vogliamo quindi 

affrontare il problema dell’analisi nel dominio del tempo dei circuiti elettronici, che 
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possiamo supporre essere caratterizzati da linee di trasmissione (lineari e tempo-

invarianti) e circuiti concentrati (non lineari e tempo-varianti). 

L’analisi nel dominio del tempo dei circuiti concentrati è ovviamente un argomento 

fondamentale e ben noto nell’ambito dell’elettronica , lo stesso non si può dire per 

l’analisi nel dominio del tempo di reti composte da circuiti concentrati e linee di 

trasmissione, e delle linee di trasmissione stesse che è ancora oggetto di ricerca. Per 

affrontare lo studio di queste reti “composte”, utilizzando tutte le tecniche di analisi 

tipiche della teoria sui circuiti concentrati,  è necessario fornire un metodo generale 

che consenta  di caratterizzare le linee come un doppio bipolo equivalente, ossia che 

permetta di descriverne il comportamento  attraverso le tensioni e le correnti ai 

terminali . 

Ovviamente alla base di questo discorso ci sono da fare delle considerazioni relative 

alla effettiva possibilità di utilizzare il modello di linea di trasmissione per descrivere 

in maniera accurata le reali interconnessioni. 

E’ possibile affermare che supponendo un modo di propagazione elettromagnetico 

quasi trasverso (quasi-TEM), le interconnessioni possono essere modellate come 

linee di trasmissione [1], [2], [4]. 

Se questa asserzione risulta essere soddisfatta o meno per le interconnessioni reali 

dipende da una serie di fattori quali: lo spettro in frequenza dei segnali che si 

propagano attraverso tali interconnessioni, le dimensioni trasverse delle 

interconnessioni stesse, le proprietà elettromagnetiche dei conduttori e del mezzo ad 

esse frapposto. 

Tuttavia nella maggior parte dei casi è possibile utilizzare un semplice criterio: 

la distanza tra i conduttori dev’essere molto minore della più piccola lunghezza 

d’onda caratteristica dei segnali che si propagano attraverso tali strutture guide. 
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1.2  Effetti legati alle linee di trasmissione 
 
L’orientamento verso circuiti miniaturizzati e a basso assorbimento di potenza, e la 

sempre più elevata integrazione tra circuiti analogici e blocchi digitali ha messo in 

evidenza la necessità di svolgere un’accurata analisi dell’integrità dei segnali. Non 

considerare gli effetti legati alle linee di trasmissione può determinare la presenza di 

glitches logici che possono rendere un circuito digitale non funzionante oppure può 

provocare la distorsione di  un segnale analogico in maniera tale che esso non 

soddisfi più determinate specifiche. 

 

1.2.1  Ritardo di propagazione  
 
Un segnale che si propaga da un’estremità all’altra di una linea di trasmissione 

impiega una quantità finita di tempo, che viene detta ritardo (Td). La fig.1.1 illustra il 

caso di una linea di ritardo ideale. 

 

(a) 
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(b) 

Fig. 1.1: Ritardo di propagazione: (a) Circuito con linea di trasmissione senza 

perdite; (b)  Andamento della risposta transitoria. 

 

Inoltre il segnale può mostrare anche una degradazione del suo tempo di salita come 

mostrato in fig. 1.2, dove il tempo di salita ( Rt ) sul terminale d’uscita è maggiore del 

tempo di salita ( rt ) del segnale sul terminale d’ingresso [3], [8], [29]. La 

degradazione del tempo di salita influenza i livelli logici massimi e minimi ottenibili 

tra due intervalli di commutazione. 

 

(a) 
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(b) 

Fig. 1.2: Attenuazione e degradazione del tempo di salita: (a)  Circuito con linea 

di trasmissione con perdite; (b)  Andamento della risposta transitoria.   

. 

 

1.2.2  Attenuazione 
 
Un segnale che si propaga lungo una linea di trasmissione può essere soggetto ad 

attenuazione dovuta a perdite ohmiche o a perdite nel dielettrico. Ciò è messo in 

evidenza in fig.1.2. Le perdite di natura ohmica sono più pronunciate alle alte 

frequenze a causa di una distribuzione delle correnti non uniforme. Le perdite dovute 

alle conduttanze sono proporzionali al fattore di perdita del materiale dielettrico che 

caratterizza la linea e sono anch’esse funzioni della frequenza. Se le perdite sono 

considerevoli, i segnali possono non soddisfare più i livelli logici specificati con 

conseguenti errate commutazioni dei circuiti digitali. 
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1.2.3 Riflessione e Ringing 
 
 
La riflessione del segnale e il ringing  ad essa associato possono comportare una 

notevole distorsione del segnale, che si propaga lungo la linea, soprattutto alle alte 

frequenze [3], [8], [29]. 

La principale causa di degradazione del segnale dovuto al fenomeno della riflessione  

è la discontinuità dell’impedenza caratteristica di una linea di trasmissione. Questa 

discontinuità in natura può essere sia distribuita che concentrata. 

La presenza di una discontinuità di tipo distribuito può essere dovuta al cambiamento 

del mezzo lungo il percorso del segnale; è possibile infatti che il segnale debba 

attraversare numerosi strati “layers” su una scheda a circuiti stampati.  

Un’ altra causa di degradazione del segnale dovuto al fenomeno della riflessione è la 

differenza tra l’impedenza caratteristica della linea e le impedenze connesse ai due 

terminali. La fig. 1.3 mostra questi effetti nel caso di linea di trasmissione senza 

perdite. Le fig. 1.3 (b) e (c) mostrano le sottotensioni che si hanno nel caso di linee 

caratterizzate rispettivamente da un ritardo basso ed elevato. In generale le 

sottotensioni sono presenti quando l’impedenza di carico è minore dell’impedenza 

caratteristica dell’ interconnessione. 

 

 

(a) 
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(b) 

 

 ( c) 
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(d) 

 
(e) 

Fig. 1.3: Sovratensioni, sottotensioni  e ringing in linee senza perdite: (a)  

Circuito con linea di trasmissione senza perdite; (b) Td = 1 ns; ZL= 25 Ohms 

(ZL<ZO); (c)  Td = 5 ns; ZL=25 Ohms (ZL<ZO); (d)   Td = 1 ns; ZL= 100 Ohms 

(ZL>ZO);  (e) Td = 5 ns; ZL= 100 Ohms (ZL>ZO).   



 19 

Le fig. 1.3 (d) e (e) mostrano il fenomeno della sovratensione che è presente quando 

l’impedenza di carico è maggiore dell’impedenza caratteristica della linea. Come 

visto, il ringing associato al segnale e i fenomeni di sottotensione e sovratensione 

aumentano al crescere del ritardo che caratterizza la linea. 

 

 

  

(a) 

 

(b) 
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(c) 

 

(d) 

Fig. 1.4: Ringing in una linea con perdite: (a)  Circuito con linea di trasmissione 

con perdite; (b)  ZL= 20 Ohms; (c)  ZL= 100 Ohms; (d) ZL = open circuit.  
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La fig. 1.4 mostra il ringing che caratterizza una linea di trasmissione con perdite 

utilizzando carichi differenti. 

Il meccanismo di riflessione:Consideriamo il sistema di interconnesione mostrato in 

fig. 1.5 , in cui è illustrato il caso più semplice di variazione dell’impedenza da (ZO) a 

(Z’O).  

 

Fig. 1.5: Riflessione dovuta alla differenza tra le impedenze  

Questa variazione comporta che parte del segnale vi (onda progressiva) viene riflesso 

 vr (onda regressiva).  Il coefficiente di riflessione ( ρ ) è dato da: 

ρ = v r / v i = (Z’O - ZO) / (Z’O + ZO) (1.1)                                                

Nel caso di linea adattata Z’O =ZO  non c’è riflessione, come è facile osservare dalla 

precedente formula. Nella progettazione di circuiti caratterizzati da velocità elevate 

bisogna fare attenzione a minimizzare tali fenomeni di riflessione dato che essi 

possono determinare delle commutazioni errate nei circuiti logici. 

 

1.2.4 Crosstalk  
 
Il fenomeno del crosstalk fà riferimento all’interazione tra segnali che si propagano su 

linee di trasmissioni differenti. Un fenomeno analogo al crosstalk può essere 

considerato l’interferenza tra linee differenti durante una conversazione telefonica.       

Il crosstalk è principalmente dovuto alla elevata densità delle interconnessioni nei 



 22 

circuiti VLSI. L’elevata densità unita al fatto che la distanza tra le linee risulta 

estremamente ridotta, comporta un accoppiamento elettromagnetico tra le linee. 

L’energia del segnale presente nella linea attiva è accoppiata alla linea di trasmissione 

non eccitata attraverso le capacità e le induttanze mutue, ciò comporta la presenza di 

un segnale di rumore. Ovviamente tale fenomeno risulta essere causa di 

malfunzionamenti e rappresenta uno dei maggiori vincoli nella progettazione di 

circuiti caratterizzati da velocità di funzionamento elevate. 

Un esempio di crosstalk è fornito nella figura 1.6.  

 

 

(a) 
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(b) 

Fig. 1.6: Crosstalk: (a)  Circuito con linea di trasmissione multiconduttore; (b)  

Risposte nel dominio del tempo.  

 

 

1.3 Equazioni delle linee di trasmissione 
 
Le reti “composte” sono evidentemente dei sistemi complessi dove i dispositivi 

elettronici si comportano da elementi circuitali concentrati, le interconnessioni si 

comportano da strutture guidanti a multiconnessione, e le interazioni tra le 

interconnessioni e i dispositivi elettronici non avvengono esclusivamente attraverso i 

terminali.  

Per assicurare il corretto funzionamento di circuiti elettronici con elevate velocità di 

trasmissione dati bisogna ridurre gli effetti legati alle interconnessioni, a cui si è fatto 

cenno nel paragrafo precedente. Per fare ciò i modelli di interconnessioni debbono 

essere in grado di descrivere tali effetti. Per prendere in considerazione tali fenomeni , 
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è lecito chiedersi se è necessaria una descrizione completa delle dinamiche del campo 

elettromagnetico generato lungo le strutture guide. Se le dimensioni trasverse della 

struttura guida, per esempio le distanze tra i conduttori, sono molto minori della più 

piccola lunghezza d’onda dei segnali che si propagano lungo esse, gli effetti delle 

linee di trasmssione possono essere descritti accuratamente, e quindi previsti, 

attraverso il modello di linea di trasmissione [1]-[4].  

Il modello di linea di trasmissione si basa sulle seguenti  due ipotesi fondamentali:   

- La configurazione del campo elettromagnetico che interessa le strutture guide, 

indipendentemente dal fatto che esse siano costituite da due o più conduttori, è 

di tipo quasi-TEM rispetto all’ asse delle strutture guide stesse. 

- La corrente totale che fluisce attraverso ogni sezione trasversa risulta essere 

uguale a zero. 

La configurazione di campo elettromagnetico di tipo TEM è caratterizzata dal fatto 

che sia il campo elettrico che quello magnetico sono perpendicolari all’ asse del 

conduttore. 

I modi TEM sono i modi fondamentali di propagazione in strutture guide ideali a 

multiconnessione [1], [2]. Nelle reali interconnessioni il campo elettromagnetico non 

è mai esattamente di tipo TEM. Comunque, quando le dimensioni trasverse delle 

interconnessioni sono molto minori rispetto alla più piccola lunghezza d’ onda 

caratteristica del campo elettromagnetico che si propaga lungo esse, le componenti 

trasverse del campo forniscono il “contributo principale” all’ intero campo 

elettromagnetico e alle tensioni e alle correnti risultanti ai terminali (configurazione 

quasi TEM) [2]. 

Il funzionamento di una struttura guida a multiconnessione dipende dalla topologia 

del circuito in cui essa è inserita. Considerando una struttura guida a due conduttori, 
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l’esempio più semplice da fare, è quello in cui ciascuna terminazione è connessa ad 

un' unica porta. In questo caso la corrente che entra in uno dei terminali della linea è 

pari a quella che esce dall’ altro. Di conseguenza, se la interconnessione interagisce 

con il resto del circuito solo attraverso i terminali, allora la corrente totale che fluisce 

attraverso ogni sezione trasversa dev’ essere zero. Questo esempio illustra un risultato 

generale che continua ad essere valido nel caso di linee multiconduttori. 

Nell’ ipotesi di configurazione di campo di tipo quasi-TEM e di corrente totale nulla , 

la corrente elettrica i=i(x;t) lungo le interconnessioni e la tensione v=v(x;t) tra le 

coppie di conduttori, ad ogni ascissa x e in ogni istante t, sono ben definiti. Una 

qualsiasi interconnessione che soddisfa queste due condizioni è detta linea di 

trasmissione.  

Le equazioni che governano la dinamica delle correnti lungo i conduttori e delle 

tensioni tra i conduttori sono le cosiddette equazioni delle linee di trasmissione. Nell’ 

ipotesi di linee di trasmissione ideali, cioè di interconnessioni senza perdite, uniformi 

nello spazio e con parametri indipendenti dalla frequenza , le equazioni relative alle 

distribuzioni di tensioni e correnti lungo la linea sono: 
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 (1.2) 

 

dove L e C rappresentano, rispettivamente, l’ induttanza e la capacità per unità di 

lunghezza della linea. Le equazioni nel dominio del tempo per linee di trasmissione 

con perdite con parametri costanti  sono: 
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  (1.3) 

 

dove L e C sono sempre l’ induttanza e la capacità per unità di lunghezza, mentre R e 

G rappresentano rispettivamente la resistenza longitudinale e la conduttanza trasversa 

della linea per unità di lunghezza. 

Nell’ ipotesi di campo elettromagnetico di tipo quasi-TEM e di corrente totale nulla 

tali equazioni possono essere ricavate dalla forma integrale delle equazioni di 

Maxwell [2]. 

In definitiva anche se il modello di linea di trasmissione descrive solo in maniera 

approssimata il comportamento elettromagnetico delle interconnessioni, esso è 

particolarmente importante nelle applicazioni ingegneristiche dato che risulta essere 

estremamente intuitivo e consente una descrizione scalare del problema. 

 

 

1.4  Modelli per l’analisi delle linee di trasmissione 
 
A seconda della frequenza di funzionamento, dei tempi di salita dei segnali che si 

propagano lungo la linea, della natura della struttura della linea stessa, le linee di 

trasmissione possono essere analizzate utilizzando modelli differenti quali: 

- modelli a parametri concentrati 

- modelli a parametri distribuiti  

- modelli full-wave 

L’ importanza di questi  modelli risiede nella loro capacità di descrivere una vasta 

gamma di interconnessioni, fornendo un approccio efficace per il loro studio.  
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1.4.1 Modelli a parametri concentrati 
 

Abbiamo visto come la necessità di effettuare delle analisi del comportamento 

transitorio di linee di trasmissioni con perdite caratterizzate da carichi non lineari 

risulta essere importante per lo studio e il disegno di circuiti elettronici con 

prestazioni elevate. Il primo modo, il più semplice e rozzo, proposto in letteratura per 

rappresentare in maniera approssimata una linea di trasmissione mediante un modello 

equivalente che ne consenta un’ analisi transitoria accurata ed efficiente, è quello di 

modellare la linea mediante circuiti a parametri concentrati (per esempio celle di tipo 

T) o attraverso una combinazione di linee ideali e circuiti concentrati (celle di tipo 

ibrido). Il vantaggio maggiore dell’utilizzo di un modello a parametri concentrati è 

che il circuito equivalente della linea può essere realizzato, in maniera molto semplice 

e rapida, mediante l’uso di simulatori circuitali (quali ad esempio SPICE), inoltre in 

questo modo possono essere utilizzate tutte le agevolazioni di questi programmi come 

l’utilizzo di modelli per componenti lineari e non lineari, e vantaggi in termini di 

input e output dei dati. 

Una linea di trasmissione con perdite può essere rappresentata come una successione 

di un numero infinito di celle elementari RGLC. Un modello equivalente a parametri 

concentrati è caratterizzato da un numero finito di celle, M, abbastanza elevato per 

soddisfare i requisiti di accuratezza e allo stesso tempo contenuto per limitare i tempi 

di calcolo. Differenti tipi di celle elementari vengono utilizzate , come le celle di tipo 

T, Γ  e Π . Tali celle sono caratterizzate da un grado di accuratezza simile  e sono 

presentate in figura 1.7.  
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Fig. 1.7: Differenti tipi di celle utilizzate. 

 

Le linee di trasmissione con perdite e i circuiti a parametri concentrati sono entrambi: 

lineari, stazionari, passivi e reciproci. Differenti rappresentazioni matriciali sono 

utilizzate nel dominio della frequenza, in genere vengono fornite le cosiddette matrici 

ABCD [4], i cui elementi sono funzioni di trasferimento che rappresentano i legami 

tra le tensioni e le correnti ai terminali. 

La tensione e la corrente di una linea di trasmissione sono funzioni dello spazio (z) e 

del tempo (t). Un modello a parametri concentrati effettua sostanzialmente una 

discretizzazione spaziale facendo in modo che le tensioni e le correnti siano note in 

un numero finito di punti.  

 La linea viene divisa in segmenti di lunghezza  z∆ , in maniera tale che siano una 

piccola frazione della lunghezza d’onda del segnale. Se ognuno di questi elementi 

(supponendo che la linea è stata discretizzata in “M ” segmenti) può essere 

considerato piccolo dal punto di vista elettrico alle frequenze d’interesse ( cioè 

z∆ =L/M <<λ  ), allora ad ognuno dei segmenti posso sostituire un modello a 

parametri concentrati come quelli mostrati nella figura 1.7. 
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Quindi le linee di trasmissione possono essere viste come la connessione in serie di 

tante celle elementari. L’utilizzo di questo tipo di modello richiede che siano 

collegate in serie un numero adeguato di celle in maniera tale da rappresentare 

correttamente la caratteristica distribuita della linea. 

Per esempio se considero segmenti LC, che possono essere visti come filtri 

passabasso, effettuando un’approssimazione ragionevole, ciascun filtro deve far 

passare almeno qualche multiplo della massima frequenza  maxf   caratterizzante il 

segnale di propagazione (supponiamo che la frequenza di taglio sia dieci volte la        

maxf  ,   max0 f10f > ). Volendo mettere in relazione la frequenza di taglio a 3-db e i 

parametri del filtro LC ottengo: 

0f =
LdCd
1

π
=

d
1

πτ
  (1.4) 

dove d è la lunghezza della linea e τ = LC  rappresenta il ritardo per unità di 

lunghezza. 

Ricordando che dal punto di vista pratico il legame tra la  maxf  e il tempo di rise- fall 

è dato dalla relazione: 

rmax t/35.0f =   (1.5) 

utilizzando max0 f10f >   posso relazionare il tempo di salita del segnale al ritardo 

della linea  1/πτ d≥ 10× 0.35/ rt   ossia: 

rt ≥ 3.5(πτ d) ≈ 10τ d  (1.6) 

In altre parole , il ritardo permesso per ciascun segmento è rt /10. Il numero totale di 

segmenti (N) necessari per rappresentare in maniera accurata un ritardo totale di τ d  

è dato da: 
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N=τ d / ( rt /10) = 10τ d/ rt   (1.7) 

 

Esempio: Consideriamo un segnale digitale con un tempo di salita di 0.2 ns che si 

propaga lungo un conduttore privo di perdite di lunghezza 10 cm, con un ritardo per 

unità di lunghezza p.u.l. di 70.7 ps (questo può essere rappresentato da un modello a 

parametri distribuiti con i seguenti parametri p.u.l. L = 5 nH/cm e C = 1 pF/cm). Se 

vogliamo rappresentare lo stesso circuito con celle a parametri concentrati abbiamo 

bisogno di  N = (10 ×  70.7 12e−  × 10/(0.2 9e− ) ≈  35 celle. E’ da notare che l’utilizzo 

di un numero maggiore di celle non elimina completamente  le sovraelongazioni , ma 

contribuisce a ridurre il primo picco di sovratensione (fenomeno di Gibbs). 

 

L’accuratezza di un modello circuitale a parametri concentrati dipende dai parametri 

(R, G, L, C), dalla lunghezza (d) della linea, dal numero di celle (N), e dal range di 

frequenze considerato. Per valutare l’accuratezza di un modello possono essere 

utilizzati parecchi criteri [35], ad esempio: errore relativo sul fattore di propagazione 

)s(Θ  e sull’impedenza caratteristica cZ ; errore relativo sulla frequenza naturale 

della linea; errore relativo sui coefficienti ABCD della matrice rappresentativa. 

Ciascun criterio valuta una caratteristica specifica della linea di trasmissione. 

L’utilizzo di un criterio anziché un altro dipende dall’ applicazione specifica e da 

quanto importanti si considerano alcune proprietà della linea rispetto ad altre. 

Errore relativo sul fattore di propagazione e sull’impedenza caratteristica: Ogni 

bipolo è caratterizzato da una impedenza caratteristica e da un fattore di propagazione 

[35]. Errori sull’impedenza caratteristica possono causare riflessioni non corrette 

mentre errori commessi sul fattore di propagazione determinano una non accuratezza 
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nella propagazione del segnale. Da qui nasce la necessità di realizzare un modello a 

parametri concentrati che minimizzi gli errori relativi su tali grandezze. 

Errore relativo sulle frequenze naturali: Ogni funzione di trasferimento è determinata 

dalla posizione dei suoi poli e zeri. Le frequenze naturali di una linea con carico sono 

date dalla parte immaginaria dei poli dell’impedenza d’ingresso. Questi poli o 

frequenze naturali sono quelli che ne determinano il comportamento transitorio e 

dinamico. Pertanto, nella valutazione dell’accuratezza di un modello a parametri 

concentrati è importante valutare l’errore commesso sulle frequenze naturali. 

Errore relativo sui coefficienti ABCD della matrice rappresentativa: L’errore relativo 

sui coefficienti ABCD può essere interpretato in maniera più agevole. Infatti tali 

elementi della matrice rappresentativa sono delle funzioni di trasferimento che 

relazionano tra loro tensioni e correnti alle terminazioni della linea. Se gli elementi 

della matrice ABCD sono caratterizzati da un sufficiente grado di accuratezza, allora 

anche la propagazione del segnale per differenti condizioni di carico, risulta 

modellata in maniera accurata. 

 

1.4.2  Modelli a parametri distribuiti 
 

A basse frequenze, le linee di trasmissioni possono essere modellate utilizzando 

circuiti a parametri concentrati di tipo RC o RLC.  

Tuttavia per frequenze di funzionamento relativamente elevate, la lunghezza delle 

linee di trasmissione diventa una frazione significativa della lunghezza d’onda del 

segnale, ciò determina la presenza di effetti di distorsione sul segnale , non presenti a 

basse frequenze. Di conseguenza, l’approccio convenzionale per la rappresentazione 

di una linea di trasmissione mediante un modello a parametri concentrati cascata di 
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celle RLCG  diventa inadeguato e quindi si passa a modelli a parametri distribuiti che 

si basano sulle seguenti  due ipotesi fondamentali:   

- Il campo elettromagnetico risulta essere caratterizzato da una configurazione                

di  tipo quasi trasverso (TEM) . 

- La corrente totale che fluisce attraverso ogni sezione trasversa risulta essere 

uguale a zero. 

L’approssimazione di campo elettromagnetico  di tipo TEM rappresenta il caso ideale 

in cui sia il campo elettrico E che il campo magnetico H risultano perpendicolari alla 

direzione di propagazione. Ovviamente nei casi reali sia E che H sono caratterizzati 

da componenti nella direzione di propagazione dato che le configurazioni delle linee 

non sono uniformi. Tuttavia se la sezione trasversa della linea e le dimensioni di 

queste non uniformità sono una piccola frazione della lunghezza d’onda nel campo 

delle frequenze d’interesse, la soluzione alle equazioni di Maxwell  è data dai modi di 

tipo quasi-TEM, caratterizzati dai parametri distribuiti R, L, C, G per unità di 

lunghezza. Dal punto di vista pratico, a causa di geometrie complesse di 

interconnessione delle linee e variazioni della sezione trasversa , le interconnessioni 

debbono essere modellate come linee di trasmissioni non uniformi, in tal caso i 

parametri p.u.l. sono funzione della distanza, lungo la lunghezza della linea di 

trasmissione [1]. 

La propagazione di un modo quasi TEM su di una linea di trasmissione è descritta 

dalle equazioni dei Telegrafisti. Storicamente le equazioni dei telegrafisti furono 

ricavate effettuando una discretizzazione spaziale della linea in sezioni di dimensioni 

infinitesime di lunghezza z∆   e assumendo uniformi i parametri p.u.l. di resistenza 

(R), induttanza (L), conduttanza (G) e capacità (C). Nell’ipotesi di condiderare una 
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linea senza perdite ed utilizzando le leggi di Kirchoff per le tensioni e le correnti 

ottengo: 
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 (1.8) 

 

 

Fig. 1.8: Approssimazione di un tratto di linea con una cella LC 

 

facendo tendere a zero l’incremento spaziale z∆  si ottengono appunto le equazioni 

dei Telegrafisti: 
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 (1.9) 

 

e tale interpretazione giustifica pienamente l’appellativo di circuito a parametri 

distribuiti per una linea di trasmissione. 
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Derivando rispetto a z le (1.9) e separando le incognite si ottiene: 
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 (1.10) 

 

in cui si è posto LC1/c = . 

Le (1.10) costituiscono un sistema di equazioni differenziali iperboliche del secondo 

ordine [1], [36], le cui soluzioni si possono scrivere come somma di due componenti, 

di cui una si propaga lungo la direzione positiva dell’asse z (onda progressiva) e 

l’altra lungo la direzione negativa (onda regressiva), ovvero: 

 

 

















 ++






 −=







 ++






 −=

−+

−+

c
z

 ti
c
z

 tit)i(z,

c
z

 tv
c
z

 tvt)v(z,
 (1.11) 

 

Gli ingredienti chiave delle equazioni dei telegrafisti (e quindi di un modello a 

parametri distribuiti) sono i parametri per unità di lunghezza L e C. Infatti, per tutti i 

tipi di linee a due conduttori le equazioni sono formalmente le stesse e si 

differenziano tra loro proprio nei valori di tali parametri. Nel caso di propagazione 

TEM in un mezzo omogeneo, caratterizzato da costante dielettrica ε  e permeabilità 

magnetica µ , i parametri L e C sono legati tra loro dalla relazione [4]: 

 

µε=LC . (1.12) 
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Il calcolo di tali parametri è basato sul loro significato fisico: la capacità C viene 

calcolata come rapporto tra la carica libera superficiale per unità di lunghezza 

presente sul conduttore e il potenziale elettrico di tale conduttore; ana logamente L è 

calcolata come rapporto tra il flusso magnetico per unità di lunghezza concatenato 

con un percorso chiuso che circonda i conduttori, nella sezione trasversa, e la corrente 

che li attraversa. Dunque, L e C si calcolano risolvendo rispettivamente un problema 

magnetostatico ed un problema elettrostatico. In genere, se il mezzo è omogeneo, 

conviene calcolare C e poi ricavare L dalla (1.12); se, invece, il mezzo non è 

omogeneo si calcola prima C, poi, rimuovendo il dielettrico, si calcola la capacità 0C  

ed infine dalla relazione 000LC µε=  si può ricavare L [4]. 

 In tabella 1.1 sono riportati i valori di L e C per alcune linee reali: 

 

 

Tipo di linea L [ H/mµ ] C [pF/m ] 

Linea bifilare in aria: due conduttori di raggio 7,5mm posti 

a distanza di 50mm. 

 

0,76 

 

14,82 

Linea conduttrice di raggio 16mm posta a distanza di 1cm 

da un piano di massa infinito. 

 

0,779 

 

14,26 

Cavo coassiale RG-58U: raggio dell’anima 16mm; raggio 

dello schermo 58mm; polietilene ( 3,2r =ε ). 

 

0,2576 

 

99,2 

 

Tab. 1.1: Parametri L e C per tipiche linee [4]. 
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Le equazioni dei telegrafisti, ricavate precedentemente, si basano sull’ipotesi molto 

restrittiva di conduttori elettrici e mezzi dielettrici perfetti. Nella realtà, però, tale 

ipotesi non è mai verificata; è quindi necessario tenere conto delle perdite, dovute al 

fatto che i conduttori hanno una conducibilità non infinita, mentre i dielettrici hanno 

conducibilità non nulla. Tali perdite alterano la struttura dei campi in maniera tale che 

non ha più senso parlare di modi TEM, TE, TM [1], [2]. In particolare, occorre 

considerare le componenti tangenti alle superfici di separazione tra conduttori e 

dielettrici, e quindi il fatto che il campo elettromagnetico penetra all’interno dei 

conduttori. Il sistema costituito dalle equazioni di Maxwell andrebbe allora risolto in 

tutto lo spazio con le opportune condizioni di raccordo sulle superfici di discont inuità. 

La soluzione del problema può ancora essere decomposta in termini di modi TEM, 

TE, TM; tuttavia i modi, in tal caso, non sono più disaccoppiati in potenza, ovvero, a 

causa delle perdite la potenza fluisce, durante la propagazione, dal modo 

fondamentale ai modi superiori (per i quali non esiste un vero e proprio cut-off) e le 

linee di trasmissione equivalenti ai vari modi sono accoppiate, per cui si ha sempre 

l’eccitazione di modi superiori. Tutto ciò rende l’analisi di tali strutture assai onerosa. 

Tuttavia, nell’ipotesi che le perdite siano piccole, cioè quando vale la relazione 

 

1>>
ωε
σ

, (1.13) 

 

in cui σ  è la conducibilità del conduttore, il campo penetra all’interno dei conduttori 

per uno spessore molto piccolo, appena tre o quattro volte lo spessore di penetrazione 

[1]-[3]: 
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ωσµ
=

µσπ
=δ

2

f

1
. (1.14) 

In questa ipotesi è lecito pensare che i campi conservino una configurazione trasversa 

immutata rispetto al caso ideale e che tali meccanismi introducano solo una 

perturbazione delle componenti longitudinali, essenziale per valutare le perdite nella 

propagazione. Inoltre, si può pensare di lavorare a frequenze abbastanza minori di 

quella di cut-off relativa al primo modo superiore imperturbato, in modo da poter 

ritenere trascurabile la potenza associata ai modi superiori. 

 

Fig. 1.9: Cella elementare nel caso con perdite. 

 

Nell’ambito di validità della (1.13) si parla di ipotesi quasi-TEM e le equazioni dei 

telegrafisti si riscrivono come: 
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ovvero con l’introduzione dei parametri distribuiti R (resistenza per unità di 

lunghezza) e G (conduttanza per unità di lunghezza); quindi, nel caso quasi-TEM la 

cella elementare equivalente al tratto di linea infinitesimo si modifica come in figura 

1.9. Ovviamente, sia in questo caso che nel caso precedente (linea di trasmissione 

senza perdite), possiamo semplicemente ottenere le equazioni che descrivono un 

sistema di linee di trasmissione multiconduttore facendo in modo che i parametri 

p.u.l. (R, L, G, e C) diventino matrici e le variabili  tensioni e correnti,  vettori (v e i). 

Il parametro G (S/m) è legato alle perdite nel materiale dielettrico le quali sono 

dovute fondamentalmente alle correnti che vi circolano a causa della sua 

conducibilità non nulla e a causa di fenomeni d’isteresi del materiale. Nel primo caso 

le perdite sono costanti con la frequenza, mentre nel secondo caso variano con essa. 

Nei casi pratici d’interesse, le perdite nel dielettrico risultano senz’altro trascurabili 

fino a frequenze dell’ordine dei GHz. Comunque, trascurando l’isteresi, G può essere 

calcolato con la relazione [4]: 

L
G

µσ
= ,  (1.16) 

 

in cui µ  e σ  sono rispettivamente la permeabilità magnetica e la conducibilità del 

materiale dielettrico considerato. Valori tipici di G risultano dell’ordine di 310− S/m 

e, quindi, vengono spesso trascurati. Il parametro R ( m)/Ω  tiene conto delle perdite 

nei conduttori, che possono in generale dipendere dalla frequenza, in quanto si può 

ritenere che il campo penetri all’interno del conduttore reale per uno spessore pari 

allo spessore di penetrazione δ (effetto pelle). Per frequenze tali che δ risulti molto 

maggiore della dimensione del conduttore, R può ritenersi costante ed uguale alla 

resistenza della linea misurata in continua, e la corrente risulta uniformemente 
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distribuita nella sezione trasversa del conduttore. Per frequenze più elevate, invece, R 

aumenta approssimativamente come f . Ad esempio, per un conduttore a sezione 

circolare di raggio cr , R si può calcolare con le seguenti relazioni [4]: 
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Per un tipico conduttore di rame di raggio 16mm si ha m/ 3,33R dc Ω= . 

 

 

Fig. 1.10: Spessore di penetrazione e dimensioni in due tipi di conduttori. 

 

Per conduttori a sezione rettangolare si ricorre a relazioni approssimate, in quanto non 

è possibile conoscere in forma chiusa l’andamento dei campi all’interno del 

conduttore; indicando con w la larghezza e con t lo spessore del conduttore, come 

illustrato in fig.1.10, si ha [4]: 
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Ad esempio per un tipico conduttore per circuiti stampati di larghezza 15mm e 

spessore 1,38mm risulta /m 29,1R dc Ω= . 

In definitiva all’aumentare della frequenza la distribuzione di corrente non risulta 

essere più uniforme lungo la sezione trasversa del conduttore, ma và concentrandosi 

nelle vicinanze della superficie stessa. Questo fenomeno è dovuto sostanzialmente a 

tre effetti: effetto pelle, effetti di bordo ed effetto prossimità [3], [4]. L’effetto pelle fa 

sì che la corrente si concentri negli strati immediatamente sottostanti la superficie del 

conduttore e riduce la effettiva sezione trasversa disponibile per la propagazione del 

segnale. Ciò comporta un aumento della resistenza offerta alla propagazione del 

segnale ed altri effetti ad essa connessa [3]. L’effetto di bordo invece determina la 

concentrazione della corrente laddove si verificano delle variazioni brusche della 

geometria del conduttore. L’effetto prossimità fa si che la corrente si addensa nelle 

sezioni del piano metallico di massa (ground plane) vicine al conduttore di segnale. 

Per tenere in conto di questi effetti diventa necessario considerare un modello 

distribuito delle linee di trasmissione caratterizzato da parametri p.u.l. dipendenti 

dalla frequenza. 

Il modello distribuito risulta essere un modello molto più generale di quello a 

parametri concentrati anche se nel momento in cui si effettua una discretizzazione del 

modello anch’ esso porta all’ approssimazione di una linea come una serie di celle a 
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parametri concentrati. Il tipo di celle a cui si perviene dipende ovviamente dal metodo 

di discretizzazione che si intende utilizzare. 

Pertanto uno dei maggiori inconvenienti del modello a parametri distribuiti realizzato 

mediante celle di elementi concentrati è dovuto al fatto che l’ utilizzo di un numero 

elevato di celle necessario per effettuare la discretizzazione spaziale di una linea di 

trasmissione, soprattutto nel caso in cui i circuiti sono caratterizzati da velocità di 

funzionamento elevate e i segnali da tempi di rise (o fall) piccoli, aumenta in maniera 

considerevole le dimensioni del circuito da simulare con conseguente incremento 

significativo del running time di una simulazione. Inoltre nell’implementazione della 

discretizzazione temporale, il time-step dev’essere molto minore rispetto al più 

piccolo tempo di transito lungo le celle in maniera tale da garantire una stabilità 

numerica e controllare le oscillazioni parassite. Pertanto sia a causa della 

discretizzazione spaziale sia a causa di quella temporale ho che il running-time di una 

simulazione di una linea di trasmissione diventa proibitivamente elevato. 

La descrizione di una linea mediante celle a parametri concentrati può essere il 

risultato di due approcci differenti. Si può decidere di approssimare direttamente la 

linea con N celle (modello a prametri concentrati cfr. 1.4.1 ) oppure si può pensare di 

utilizzare un modello distribuito, più generale, e poi passare alla sua discretizzazione. 

Tuttavia per la natura stessa della struttura delle celle a parametri concentrati, tali 

modelli risultano essere solo un’approssimazione della linea di trasmissione. 

Praticamente, si cerca di approssimare il ritardo associato alla linea di trasmissione 

mediante i transitori degli elementi attivi che caratterizzano le celle. Approssimazione 

che ovviamente è tanto più spinta all’aumentare del numero di celle utilizzato, ossia 

all’aumentare della discretizzazione spaziale della linea. 
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Questo tipo di approssimazione, unito al fatto che  un circuito a parametri concentrati 

non può tenere in conto, per la sua stessa natura, di tutta una serie di fenomeni 

caratteristici di una linea (riflessione, crosstalk,..etc), portano all’introduzione di 

ulteriori  modelli distribuiti che rappresentano la linea di trasmissione come un 

doppio bipolo (paragrafo 1.5).  

 

1.4.3  Modelli full-wave 
 
Nei sistemi caratterizzati da prestazioni elevate ho che il tempo di salita dei segnali è 

ben al di sotto del nanosecondo, le dimensioni trasverse della linea diventano una 

frazione significativa della lunghezza d’onda del segnale e le componenti del campo 

elettrico e magnetico lungo la direzione di propagazione del segnale non posso più 

essere trascurate. Di conseguenza, per stimare in maniera accurata ciò che accade a 

frequenze elevate è necessario considerare modelli di tipo full-wave che prendono in 

considerazione tutte le componenti dei campi elettromagnetici e soddisfano tutte le 

possibili condizioni al contorno. Comunque, la simulazione circuitale di modelli full-

wave risulta essere molto complicata. L’informazione che si ricava da un’analisi di 

tipo full-wave di una linea è in termini di parametri del campo elettromagnetico che la 

caratterizzano quali la costante di propagazione, l’impedenza caratteristica, ecc. 

In ogni caso un simulatore di circuiti  richiede informazioni in termini di correnti, 

tensioni ed impedenze, pertanto c’è bisogno di un metodo generalizzato che consenta 

di trasferire le informazioni e i risultati ottenuti da un’analisi  dei modi che 

caratterizzano la linea in una rappresentazione di tipo full-wave fruibile, utilizzabile  

da un simulatore. I riferimenti [37]-[42], forniscono tecniche per la soluzione di 

questo tipo di problemi. 
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Modelli PEEC e  rPEEC: La miniaturizzazione dei circuiti e l’elevata velocità dei 

segnali fanno si che i modelli di linee di trasmissione bidimensionali diventano 

inadeguati e di conseguenza risulta essere necessaria una descrizione  di tipo 

tridimensionale della struttura, in maniera tale da tener in conto tutti i possibili effetti 

elettromagnetici. La realizzazione di modelli per strutture caratterizzate da geometrie 

di tipo tridimensionale è stata realizzata con successo utilizzando il metodo “Partial 

Element Equivalent Circuit” (PEEC). I modelli PEEC sono circuiti RLC dove le 

singole resistenze, capacità e induttanze vengono estratte dalla geometria della 

struttura utilizzando una soluzione quasi-statica (non ritardata) delle equazioni di 

Maxwell. L’aspetto più importante di questo approccio è la sua generalità. I modelli 

sono utilizzabili sia nel dominio del tempo che nel dominio della frequenza, inoltre la 

valutazione delle capacità parziali o delle induttanze parziali per il modello risulta 

essere indipendente dal tipo di analisi (dominio del tempo o dominio della frequenza) 

che si ha intenzione di effettuare [38]. L’implementazione di questi modelli non è 

unica e differenti rappresentazioni possono essere utilizzate a seconda del  problema 

da risolvere. La precisione relativa ai metodi PEEC per la realizzazione di un modello 

è la stessa di un approccio di tipo full-wave, infatti il metodo PEEC risulta molto 

simile al metodo dei momenti (MoM) [39], con la differenza che si effettuano 

approssimazioni locali di correnti e cariche elettriche. E’ovvio che questo tipo di 

approssimazione determinerà degli errori per frequenze sufficientemente elevate. 

Infatti  i  modelli circuitali che utilizzano le capacità non sono più validi non appena  i 

ritardi diventano significativi. I modelli PEEC che includono gli effetti dovuti al 

ritardo vengono chiamati rPEEC. Considerando quindi i ritardi e includendo senza 

approssimazioni nella formulazione del problema le regioni a dielettrico finito ho che 

i modelli di tipo rPEEC forniscono una soluzione analoga ai modelli di tipo full-
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wave. Tuttavia la spesa computazionale per la simulazione di questi modelli è 

abbastanza onerosa in quanto le reti risultanti da un’analisi di questo tipo sono 

caratterizzate da dimensioni elevate. 

 

 

1.5 Analisi di reti composte da linee di trasmissione e 
circuiti concentrati 

 

Consideriamo una  generica rete caratterizzata da linee di trasmissione e circuiti 

concentrati. Il comportamento dell’intera rete è il risultato degli effetti reciproci di 

due esigenze. La prima è quella che ciascun componente della rete dovrebbe 

comportarsi compatibilmente con la sua natura specifica, e la seconda è che tale 

comportamento dovrebbe essere a sua volta compatibile con tutti gli altri componenti 

della rete. 

Il comportamento delle linee di trasmissione è descritto dalle equazioni caratteristiche 

delle linee . Le equazioni caratteristiche dei singoli elementi dei circuiti concentrati 

insieme con le leggi di Kirchoff regolano il comportamento dei circuiti concentrati . 

Le interazioni tra questi e le linee di trasmissione, e tra le linee di trasmissione stesse, 

sono descritte dalle condizioni di continuità sia per le tensioni che per le correnti alle 

“frontiere” tra le linee di trasmissione e gli elementi dei circuiti concentrati e tra le 

linee di trasmissione stesse. 

In genere le linee di trasmissione di interesse pratico sono caratterizzate da perdite, 

parametri dipendenti dalla frequenza, e possono essere spazialmente non uniformi. In 

molti casi i parametri fisici della linea non sono noti, ma si conosce solo il valore che 

essi assumono in determinati punti della linea, a partire da questi valori è quindi 
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possibile, qualora sia necessario, effettuare una descrizione di tipo statistico degli 

stessi. 

I circuiti concentrati possono essere in generale, molto complessi. Sono caratterizzati 

da elementi dinamici (induttori, condensatori, trasformatori), elementi resistivi che 

possono essere non lineari e tempo varianti (diodi, transistor, amplificatori 

operazionali, porte logiche, e invertitori),  e circuiti integrati. 

Anche se in definitiva i singoli componenti di queste reti sono essi stessi molto 

complessi, la principale difficoltà  sta nel cercare di risolvere contemporaneamente 

problemi di natura profondamente diversa. 

 Le equazioni delle linee sono equazioni differenziali alle derivate parziali lineari e 

tempo invarianti di tipo iperbolico, mentre le equazioni relative ai circuiti concentrati 

sono ordinarie equazioni differenziali algebriche, che in generale sono tempo varianti 

e non lineari. 

Tali equazioni possono essere risolte una volta che si conoscono le condizioni iniziali 

relative alle distribuzioni di tensioni e correnti lungo le linee, le cariche iniziali dei 

condensatori, e i flussi degli induttori. 

Per valutare la soluzione dell’equazioni caratteristiche delle linee di trasmissione è 

necessario, oltre alle condizioni iniziali, conoscere le tensioni e le correnti ai 

terminali. Pertanto per ogni linea c’è bisogno di risolvere un problema iniziale con 

assegnate condizioni al contorno dove, comunque, i valori delle tensioni e delle 

correnti ai terminali della linea sono essi stessi non noti. 

Quando i  circuiti concentrati sono lineari e tempo invarianti, l’intero problema che ci 

proponiamo di affrontare risulta essere lineare e tempo invariante, e la sua soluzione 

non presenta particolari difficoltà. Per esempio, l’intero sistema di equazioni 

descriventi la rete può essere risolto simultaneamente utilizzando la trasformata di 
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Fourier. Invece, quando i circuiti concentrati sono tempo varianti e/o non lineari, non 

è possibile risolvere l’intera rete nel dominio della frequenza. Pertanto il problema 

dev’essere studiato direttamente nel dominio del tempo e le difficoltà che 

s’incontrano diventano considerevoli. Questo comporta che la scelta del metodo di 

risoluzione di tali reti diventa critico.  

Il modo più ovvio per risolvere un problema di questo tipo è il seguente. Per prima 

cosa, si determina analiticamente la soluzione generale delle linee nel dominio del 

tempo, ciò comporta l’utilizzo di funzioni arbitrarie. Successivamente si impongono 

le condizioni iniziali, le condizioni di continuità per le tensioni e le correnti alle 

terminazioni delle linee, e le equazioni relative ai circuiti concentrati in maniera tale 

da determinare le funzioni arbitrarie e, da qui, le distribuzioni di tensioni e correnti 

lungo la linea, insieme con le tensioni e le correnti degli elementi concentrati della 

rete. Sfortunatamente, questa procedura generalmente non è applicabile perché solo 

per linee di trasmissioni uniformi senza perdite e con parametri indipendenti dalla 

frequenza è possibile determinare analiticamente la soluzione generale delle 

equazioni delle linee nel dominio del tempo. 

Quando i parametri della linea sono indipendenti dalla frequenza, le equazioni delle 

linee possono essere risolte numericamente approssimando le derivate parziali con 

differenze finite [4], oppure utilizzando metodi approssimati basati sugli elementi 

finiti [43]. Le equazioni nel dominio del tempo per una linea con parametri che 

dipendono dalla frequenza sono equazioni integro-differenziali, pertanto in questi casi 

bisogna approssimare numericamente sia le derivate parziali sia gli integrali di 

convoluzione [7]. 

Le procedure numeriche basate sulle approssimazioni delle equazioni delle linee 

mediante differenze finite ed elementi finiti possono essere interfacciate facilmente 
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con le procedure utilizzate per risolvere i circuiti concentrati a cui le linee sono 

connesse. Tuttavia, tali procedure richiedono molta memoria e tempo di esecuzione 

dato che il loro obiettivo è quello di determinare le distribuzioni di tensioni e correnti 

lungo la linea. 

Gli algoritmi di simulazione di reti composte sono caratterizzati fondamentalmente da 

due obiettivi: formulare in maniera corretta problemi misti tempo/frequenza ed essere 

in grado di analizzare circuiti di dimensioni elevate facendo in modo che la spesa 

computazionale rimanga contenuta. Sono stati proposti parecchi algoritmi che 

possono essere classificati sostanzialmente in due categorie, come segue.  

1) Approcci basati sull’individuazione preliminare di un macromodello per le singole 

linee di trasmissione che caratterizzano il circuito “composto”. 2) Approcci basati 

sulla riduzione dell’ordine del modello (come AWE, CFH, PRIMA) dell’intero 

circuito contenente sia sottocircuiti concentrati che sottocircuiti distribuiti [33]. E’ da 

notare come il secondo approccio può anche essere utilizzato per affiancare il primo. 

 

 

1.6  Un modello a multiporta per la rappresentazione di 
linee di trasmissione 

 
 
Negli ultimi anni sono stati proposti numerosi modelli per la simulazione delle 

interconnessioni, basati sui metodi accennati precedentemente e su molte altre 

tecniche sviluppate ad-hoc. Gran parte degli sforzi, comunque, sono stati rivolti 

all’implementazione di simulatori efficienti ed accurati che potessero integrarsi in 

modo naturale nell’ambiente dei simulatori circuitali non lineari quali SPICE [13]-

[28]. 
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L’obiettivo finale è stato, ovviamente, quello di poter utilizzare le potenzialità di tali 

pacchetti per valutare le prestazioni dei circuiti integrati e dei sistemi elettronici 

complessi. Alcuni dei metodi accennati nel paragrafo precedente sono stati usati per 

mettere a punto tali simulatori (ad esempio l’AWE), tuttavia nessuno di essi si è 

dimostrato soddisfacente a causa dell’estrema variabilità dell’accuratezza e 

dell’efficienza computazionale. Tali metodi sono, infatti, fortemente sens ibili alle 

proprietà fisiche delle interconnessioni, alla banda di interesse per la specifica 

simulazione e all’applicazione specifica che si sta valutando. Inoltre alcuni di essi si 

sono mostrati molto efficienti per l’analisi di reti di interconnessioni, ma sono 

scarsamente convenienti per l’analisi del singolo tratto di linea. 

Fra i tanti approcci alternativi che si sono mostrati più “robusti” e naturalmente adatti 

ad implementare equivalenti circuitali, in questo paragrafo si presenterà quello basato 

su un modello ingresso-stato-uscita della linea, la cui implementazione numerica dà 

luogo al metodo “convolutivo ricorsivo”: in esso, la linea viene caratterizzata come 

un doppio bipolo nel dominio di Laplace, in seguito vengono calcolate le risposte 

impulsive mediante anti trasformazione e il problema viene quindi risolto nel dominio 

del tempo [7], [9]-[11], [17-[23]. 

 

1.6.1 Modello nel dominio di Laplace 
 

Nell’ipotesi di linearità, dal punto di vista del comportamento alle terminazioni una 

singola linea può essere vista come un doppio bipolo lineare, cioè può essere 

rappresentata mediante le relazioni tra le tensioni e le correnti alle terminazioni 

(figura 1.11). 
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Fig. 1.11: Rappresentazione di una linea nel dominio di Laplace. 

 

Per ottenere una caratterizzazione in termini di doppio bipolo, è utile scrivere le 

equazioni dei telegrafisti nel dominio di Laplace, in modo da rendere algebriche le 

derivate temporali. Si suppongano, per ora, condizioni iniziali nulle. Nel dominio di 

Laplace si ha: 
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in cui (s)Ŷ e (s)Ẑ  rappresentano l’impedenza longitudinale e l’ammettenza 

trasversale della linea. Nel caso di linee senza perdite esse sono date da: 
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Nel caso di linee con perdite indipendenti dalla frequenza, invece, si ha: 
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Se poi i parametri della linea dipendono dalla frequenza, le espressioni di 

(s)Ŷ e (s)Ẑ  diventano più o meno complicate. A titolo d’esempio, in tabella 1.2 si 

riportano queste espressioni per alcuni casi di interesse applicativo [32]. 
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Tab. 1.2: Impedenza longitudinale e ammettenza trasversale per tipiche linee[32] 

 

Volendo esprimere il legame tra le grandezze terminali in forma chiusa, si può 

pensare ad una rappresentazione del tipo controllato in corrente (equivalente di 

Thèvenin) [7]: 
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nella quale il termine (s)Zij  vale: 
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Per una linea con perdite indipendenti dalla frequenza si ha, in particolare: 
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in cui si è introdotta la costante di propagazione: 
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e i parametri µ ,  fattore di attenuazione, e ν ,  fattore di dispersione, definiti da: 
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che, come sarà chiaro in seguito, consentono di descrivere in maniera compatta 

l’influenza delle perdite sul segnale. 

In realtà, oltre alla rappresentazione controllata in corrente, il legame tra le grandezze 

terminali può essere espresso anche in altre forme, precisamente: la rappresentazione 

controllata in tensione (equivalente di Norton): 
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e la rappresentazione ibrida: 
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Si noti esplicitamente che risulta 2112 ZZ = , 2112 YY =  e 2112 HH −=  per la 

reciprocità, ed inoltre 2211 ZZ =  e 2211 YY =  per la simmetria. Noti i parametri 

relativi ad una qualsiasi di queste tre rappresentazioni, è possibile, con semplici 

passaggi algebrici, ricavare quelli relativi alle altre due. 

Per effetto delle riflessioni alle terminazioni una linea di trasmissione può essere 

considerata un sistema retroazionato [7], [26], come in figura 1.12. Si può allora 

mostrare che le (1.22), (1.27) e (1.28) forniscono una rappresentazione a ciclo chiuso 

di tale sistema. 
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Fig. 1.12: Linea vista come un sistema retroazionato [26]. 

 

 

Per giungere ad una rappresentazione a ciclo aperto, si considerino le equazioni dei 

telegrafisti nel dominio di Laplace (1.19) con 0 < z < d. Queste vanno risolte 

imponendo le condizioni al contorno: 
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Derivando le (1.19) rispetto a z, si possono separare le incognite e ottenere facilmente 

il sistema: 
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tramite il quale, la soluzione generale delle (1.19) può essere posta nella forma [7]: 
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in cui si è posto: 
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(s)Zc +

+
== ,  (1.33) 

(s)deP(s) Θ−= ;  (1.34) 

 

inoltre, A e B sono due funzioni della variabile complessa s scelte in modo tale da 

rispettare le condizioni al contorno (1.29). 

Applicando proprio tali condizioni, si ottiene dalle (1.31): 
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da cui, ponendo: 
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si può ricavare la rappresentazione a ciclo aperto nel dominio di Laplace: 
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in cui, come si può verificare combinando le (1.36) con le prime due equazioni delle 

(1.35), risulta: 
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La funzione (s)Zc  prende il nome di impedenza caratteristica, mentre P(s) prende il 

nome di funzione di propagazione. A partire dalle (1.37) e (1.38) quindi, le porte del 

doppio bipolo possono essere rappresentate tramite un’impedenza , che tiene conto 

dell’effetto della tensione applicata ad una porta sulla porta stessa, ed un generatore di 

tensione pilotato in tensione, che rappresenta il contributo a tale porta del segnale 

proveniente dall’altra estremità della linea. Il modello equivalente della linea a ciclo 

aperto, nel dominio di Laplace, è illustrato in figura 1.13. 
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Si noti che le (1.37) e (1.38) costituiscono una rappresentazione controllata in 

tensione, ma in maniera del tutto analoga si può pervenire a rappresentazioni 

controllate in corrente o ibride. 

 

 

Fig. 1.13: Doppio bipolo equivalente nel dominio di Laplace. 

 

I modelli finora sintetizzati rappresentano una linea di trasmissione avente condizioni 

iniziali nulle. È però semplice mostrare che è possibile portare in conto il contributo 

dovuto ad eventuali distribuzioni iniziali non nulle di corrente e tensione lungo la 

linea, introducendo dei generatori indipendenti concentrati alle estremità della linea 

stessa [7]. 

 

1.6.2 Modello nel dominio del tempo 
 
 
Per il teorema di Borel il modello a ciclo chiuso (1.22) può essere espresso nel 

dominio del tempo come: 
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In questo caso le risposte impulsive nel dominio del tempo possono assumere forme 

differenti a seconda che si consideri un sistema pilotato in tensione, un sistema 

pilotato in corrente o un sistema ibrido. Queste risposte si ricavano dalle rispettive 

funzioni nel dominio di Laplace tramite antitrasformazione: nel caso, ad esempio, di 

una rappresentazione pilotata in corrente, le risposte impulsive sono date da [7]: 
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(1.40) 

in cui  

 

LCdT =   (1.41) 

 

è il tempo che, per effetto della velocità finita di propagazione, il segnale impiega ad 

attraversare la linea (tempo di transito), u(t) è la funzione gradino unitario, 
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(x)I0  e (x)I1  sono le funzioni di Bessel modificate di prima specie (di ordine 0 e 1 

rispettivamente) e nε  è il simbolo di Neumann: 
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La presenza di infiniti termini nella risposta impulsiva porta in conto le riflessioni che 

avvengono sulle terminazioni fino all’istante t. Anche negli altri tipi di 

rappresentazione, il modello a ciclo chiuso presenta sempre una serie di infiniti 

termini. Dal punto di vista computazionale questo modello è poco pratico, almeno 

rispetto a quello a ciclo aperto, in quanto ad ogni istante t le risposte impulsive vanno 

riaggiornate. Tale modello tuttavia consente di comprendere immediatamente il 

comportamento della linea di trasmissione. Infatti, nel caso di linea senza perdite le 

risposte impulsive sono: 
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ovvero sono entrambe costituite da un treno di impulsi, che rappresentano le 

riflessioni che avvengono alle estremità della linea. Tali impulsi risultano distanziati 

di un tempo pari a 2T (round-trip), cioè del tempo necessario affinché il segnale 

percorra la linea nei due sensi. In assenza di perdite inoltre, il segnale non subisce 

attenuazioni. Se a questo punto si introducono le perdite  il segnale subisce due tipi di 

alterazioni: un’attenuazione, descritta dal parametro di attenuazione µ , ed una 

diffusione, descritta dalle funzioni di Bessel e dal parametro di diffusione ν . In 

particolare, se 0=ν  (condizione di Heaviside) il segnale risulta semplicemente 

attenuato, ma non diffuso. 

Per quanto riguarda la rappresentazione a ciclo aperto nel dominio del tempo, essa 

può essere ottenuta da quella nel dominio di Laplace (1.37) e (1.38) applicando 

semplicemente il teorema di Borel. Si ottiene allora: 
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Fig. 1.14: Doppio bipolo equivalente nel dominio del tempo. 

 

In questo caso si sono indicate con p(t) e (t)z c  rispettivamente la funzione di 

propagazione e l’impedenza caratteristica della linea nel dominio del tempo:

 { } { }.(s)ZL(t)z          ,P(s)Lp(t) c
1

c
1 −− ==  

Il modello equivalente della linea a ciclo aperto, nel dominio del tempo, è illustrato in 

figura 1.14. 

 

 

1.6.3 Proprietà dell’impedenza caratteristica e dell’operatore di 
propagazione 

 

Le risposte impulsive della linea, (t)z c  e p(t), vengono calcolate mediante 

antitrasformazione delle corrispondenti risposte nel dominio di Laplace. Tuttavia, è 

possibile calcolare tali risposte analiticamente solo nel caso di linea senza perdite o 

con perdite indipendenti dalla frequenza. Nei casi di linea con perdite dipendenti dalla 

frequenza, come si vedrà, non è neanche possibile applicare algoritmi numerici di 

antitrasformazione e questo per la presenza di termini irregolari, quali ad esempio 

impulsi di Dirac e funzioni pseudo impulsive. 
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Nel caso di linea senza perdite tali risposte impulsive valgono: 
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in cui si è posto L/CZ0 =  (impedenza caratteristica della linea senza perdite) e 

LCdT =  (tempo di transito). In particolare, dalla seconda delle (1.47) si evince che 

un qualsiasi segnale posto in ingresso alla linea senza perdite si presenta inalterato 

sull’altra terminazione dopo un tempo pari proprio al tempo di transito T. 

Nel caso, invece, più generale, di linea con perdite indipendenti dalla frequenza, 

ricordando le trasformate notevoli [44]-[45]: 
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si ottiene [44], [47]: 
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in cui compaiono i parametri: 
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LCdT = ,  (1.51) 

 

C
L

Z0 = ,  (1.52) 

 

per i quali è già stato descritto il significato fisico. Si noti, nella prima delle (1.48), la 

presenza dello stesso impulso visto nel caso ideale: tale impulso rappresenta il legame 

istantaneo tra corrente e tensione sulla terminazione, ed è sempre presente, anche nei 

casi di linee con perdite dipendenti dalla frequenza. Infatti, all’istante t = 0 la linea si 

comporta sempre come un resistore di resistenza pari a L/CZc = . Nella seconda 

delle (1.48), invece, si ha un impulso traslato di un tempo pari a T: questo impulso dà 

conto del ritardo con cui un segnale originatosi su una terminazione si presenta 

sull’altra; inoltre, tale impulso compare anche in alcuni modelli di linee con perdite 

dipendenti dalla frequenza [32] (cfr. 1 e 2, Tab. 1.2). In altri casi, (cfr. 3, Tab. 1.2, 

linea con effetto pelle), il suo ruolo viene preso da una funzione pseudo-impulsiva, 
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ovvero una funzione che tanto più si comporta come un impulso ideale quanto meno 

è rilevante l’effetto pelle [30]. 

Nei vari casi di linee con perdite dipendenti dalla frequenza, come si è detto, non è 

possibile valutare, né analiticamente né numericamente, le risposte impulsive. Infatti 

in tal caso, le risposte impulsive )t(p  e )t(zc  contengono termini irregolari che non 

possono essere trattati numericamente, come impulsi di Dirac, funzioni pseudo-

impulsive, e funzioni del tipo αt1  con 10 <α< . Questi termini fortemente 

irregolari rappresentano l’ostacolo maggiore nel momento in cui si vuole estendere il 

modello a doppio bipolo alle linee con parametri dipendenti dalla frequenza. Tali 

difficoltà, comunque, possono essere superate qualora si conoscano le espressioni 

asintotiche di P(s) e Zc(s), che permettono di ricorrere ad una procedura semi-

analitica in cui le risposte impulsive vengono scritte come somma di due contributi: 

un termine è la cosiddetta parte principale, che contiene tutti i termini irregolari, e di 

cui si può sempre calcolare l’antitrasformata analiticamente. Il termine rimanente è la 

parte regolare, la cui antitrasformata può essere calcolata numericamente in quanto 

non contiene termini irregolari [30]. Nel dominio di Laplace tale decomposizione è: 

 







+=

+=

(s)P(s)PP(s)

(s)Z(s)Z(s)Z

rp

crcpc
,  (1.53) 

nel dominio del tempo, invece: 
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Lo studio della regolarità di una funzione si può effettuare, nel dominio di Laplace, 

esaminandone il comportamento asintotico per ∞→s  [30]; le parti regolari sono 

caratterizzate da un andamento asintotico del tipo: 
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in cui O(⋅) è il simbolo di Landau, ovvero: 
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In questa tesi tale metodo verrà applicato ad una linea con perdite indipendenti dalla 

frequenza (linea RLGC) tuttavia è possibile applicare tale metodo in modo immediato 

anche per linee con perdite dipendenti dalla frequenza [32]. 

Dunque, per una linea con perdite indipendenti dalla frequenza, ricordando la (1.33), 

è possibile scrivere l’impedenza caratteristica come: 
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in cui la parte regolare (s)Zcr  è tale che: 
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Quindi, è immediato ottenere parte principale e parte regolare: 
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Un discorso analogo vale per l’operatore di propagazione, quindi, ricordando la 

(1.34), si ottiene: 
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Come si può notare dalle (1.58) e (1.60), nel dominio del tempo si ottiene: 
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invece, dalle (1.59) e (1.60) si ottiene: 
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risultati che sono in accordo con le (1.48). 
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1.6.4 Implementazione numerica del modello (algoritmo di 
convoluzione ricorsiva) 

 

Le equazioni che permettono di caratterizzare una linea come un doppio bipolo nel 

dominio del tempo, supponendo una rappresentazione di tipo Norton del circuito 

equivalente, sono: 
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in cui: 
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A queste vanno poi aggiunte le relazioni che descrivono i dispositivi collegati alle 

terminazioni, ovvero le relazioni che impongono le condizioni al contorno e che 

permettono di chiudere il sistema. Il comportamento di tali dispositivi viene descritto, 

nella forma più generale, da una relazione del tipo: 

 

0t)v(t),i(t),(N = ,  (1.66) 
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con RRR:N 2 →× + ; tali dispositivi possono in generale essere tempo-varianti e 

non lineari. Il fatto che tali dispositivi siano istantanei non è affatto limitativo, in 

quanto tali elementi permettono di descrivere anche il comportamento di bipoli con 

memoria quali induttori e condensatori, infatti i bipoli con memoria, nell’ambito della 

risoluzione numerica di una rete, vengono rappresentati tramite bipoli istantanei di 

tipo resistivo aggiornati ricorsivamente. 

 

Fig. 1.15: Linea terminata con dispositivi non lineari. 

 

Nel caso generale di una linea di trasmissione terminata con dispositivi non lineari, 

come in figura 1.15, bisogna risolvere il sistema di equazioni integrali (equazioni di 

Volterra del secondo tipo) non lineari accoppiate: 
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in cui 
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I termini t)(j0  e t)(jd  accoppiano le terminazioni, portando in conto l’effetto delle 

riflessioni. Si osservi che, per una proprietà del prodotto di convoluzione, qui indicato 

col classico simbolo *, risulta: 

 

g(x)*X)f(xX)g(x*f(x) −=− .  (1.69) 

 

Introducendo allora la funzione c(t) così definita: 

 

T)p(tc(t) +=   (1.70) 
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il sistema (1.68) può essere posto nella forma: 
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e questo permette di disaccoppiare il sistema (1.67). Infatti i termini t)(j0  e t)(jd  

dipendono dai valori della soluzione calcolata fino all’istante Tt − . Pertanto, 

suddividendo l’intervallo di osservazione in intervalli di durata T, nel generico 

intervallo 1)T](nnT,[n +=Ω  le (1.67) si disaccoppiano in quanto t)(j0  e t)(jd  

sono noti, perché è nota la soluzione fino all’istante t=nT. Si osservi che tale 

possibilità è offerta dalla proprietà della funzione di propagazione p(t) di essere nulla 

per Tt0 ≤≤ , ovvero dall’effetto della velocità finita di propagazione, proprietà del 

tutto generale che vale anche per linee con parametri dipendenti dalla frequenza [44]. 

In ogni intervallo nΩ  quindi, si dovrà risolvere un sistema di equazioni integrali di 

Volterra, non lineari e disaccoppiate. Per tale ragione questo metodo è definito, in 

letteratura, “convolutivo-ricorsivo” [32]. 

Sia allora t∆  il periodo di campionamento delle soluzioni. I sistemi (1.71) e (1.67) si 

riscrivono, rispettivamente: 
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Se adesso si applica il metodo dei trapezi per la risoluzione degli integrali, il sistema 

(1.72) diventa: 
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in cui si è posto: 
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Analogamente, il sistema (1.73) diventa: 
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Note le soluzioni t)(ni0 ∆  e t)(nid ∆  per n=0, essendo queste ricavabili dalle 

condizioni iniziali, e poiché (t)i0  e (t)id  sono nulle per t < 0, si possono, dalle 

(1.74), calcolare i termini t)(nj0 ∆  e t)(njd ∆  per n=1; questi ultimi diventano poi i 

termini noti del sistema algebrico non lineare (1.76) con cui si calcolano le grandezze 

alle terminazioni della linea per n=1. Una volta note queste soluzioni, dalle (1.74) si 

possono valutare t)(nj0 ∆  e t)(njd ∆  per n=2 e quindi, risolvendo ancora il sistema 

(1.76), si può calcolare la soluzione del circuito per n=2 con cui si riparte per una 

nuova iterazione. 

Si noti che nei sistemi (1.74) e (1.76) le risposte impulsive della linea p(t) e (t)yc  

vengono in genere espresse come somma di una componente irregolare e di una 
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regolare. Sfruttando le proprietà matematiche degli impulsi di Dirac, l’integrale di 

convoluzione viene di fatto applicato solo alle componenti non impuls ive. 

 

Algoritmo di “convoluzione veloce”:  

Nel modello numerico appena esaminato gli integrali di convoluzione vengono 

calcolati con il metodo dei trapezi. I tempi di computazione, in tal caso, sono 

proporzionali al quadrato del numero di campioni utilizzati. I nuclei di tali integrali 

sono le parti regolari delle risposte impulsive della linea. È possibile approssimare 

opportunamente queste funzioni in modo da calcolare gli integrali di convoluzione 

ricorsivamente. Così facendo, i tempi di computazione risultano proporzionali al 

numero dei campioni (tecnica di “convoluzione veloce”). 

In letteratura sono stati proposti due metodi per approssimare le parti regolari delle 

risposte impulsive: un metodo adopera funzioni esponenziali, [17], [31], l’altro, 

invece, funzioni polinomiali [27]. Nel seguito vengono spiegati i motivi dei benefici 

apportati da questa tecnica, con riferimento al solo caso esponenziale. 

Per comprendere come sia possibile ottenere una formula ricorsiva per il calcolo di un 

integrale di convoluzione, si consideri: 

 

∫ ττ−τ=

t

0

d))x(th(z(t) ,  (1.77) 

 

in cui h(t) ha il ruolo della parte regolare delle risposte impulsive presenti nelle 

equazioni del modello convolutivo-ricorsivo (1.67) e (1.68). Calcolando 
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numericamente l’integrale (1.77) con il metodo dei trapezi, utilizzando un passo di 

campionamento costante t∆ , si ha: 

 

∑
−
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+−∆+
∆

+
∆

=

1n

2i

1ini1nn1n xhtxh
2
t

xh
2
t

z ,  (1.78) 

 

in cui )z(tz nn = , )x(tx nn = , )h(th nn =  e la variabile discreta nt  è data da 

t1)(ntn ∆−=  con n=1, 2, …. Questo significa che all’istante di tempo nt  bisogna 

compiere n moltiplicazioni e, se n >> 1, fino al tempo nt  vengono effettuate 

all’incirca 2/n 2  moltiplicazioni [31]. 

Se ora si sostituisce ad h(t) la seguente approssimazione: 

 

)t(ue(t)h
~

N

1i

tii∑
=

β−α= ,  (1.79) 

 

in cui N è il numero di funzioni esponenziali ed iα  e 1/ iβ  sono rispettivamente il 

peso e la costante di tempo di ciascuna funzione, l’integrale (1.77) può essere 

calcolato ricorsivamente. Infatti, con (t)h~h(t) ≅ , la (1.77) diventa: 

 

∑∑ ∫
==
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N

1i

ii
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1i

t
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ii )t(Id)x(te(t)z~   (1.80) 
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Ora, l’integrale presente nella (1.80), denotato con (t)Ii , si può scomporre in due 

termini: 

 

∫∫
∆

τβ−
∆

τβ− ττ−+ττ−=

t

t

i

t

0

ii d)x(ted)x(te(t)I ;  (1.81) 

 

se adesso si effettua il cambio di variabile t∆+ς=τ  nel secondo integrale della 

(1.81), si ottiene: 
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τβ− ςς−∆−+ττ−=
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t
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ii d)tx(teed)x(te(t)I ,  (1.82) 

 

ovvero: 

 

t)(tIed)x(te(t)I i
ti

t

0

ii ∆−+ττ−= ∆β−
∆

τβ−∫ ,  (1.83) 

che rappresenta la formula ricorsiva cercata. In questa, come si vede, è presente un 

integrale, che è sempre effettuato su un intervallo di tempo pari proprio al passo di 

campionamento ∆t, a cui si aggiunge un termine proporzionale alla soluzione 

calcolata al passo precedente. Si deduce, quindi, che ad ogni passo sono necessarie 

3N moltiplicazioni. Discretizzando il tutto, si ottiene il cosiddetto algoritmo di 

convoluzione veloce: 
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In definitiva, fino al tempo nt , bisogna effettuare 3N(n−1) moltiplicazioni, contro 

2/n 2 . E’ quindi evidente, come si può osservare anche in figura 1.16, che, per n >> 

6N, la convoluzione veloce è più efficiente rispetto al me todo puramente convolutivo. 

Nella pratica, si può dire che n è sempre più grande di 6N per almeno due motivi. Da 

un lato, per avere risultati accurati, è necessario esaminare molti campioni e quindi 

adoperare un valore di n elevato. Dall’altro, le parti regolari delle risposte impulsive 

si annullano all’infinito per cui, a causa di inevitabili errori di arrotondamento, il 

numero N di funzioni esponenziali sufficienti per una buona approssimazione è 

limitato e sicuramente piccolo rispetto a n. Ad esempio, nel caso di una linea di 

trasmissione con perdite indipendenti dalla frequenza (linea RLGC) le risposte 

impulsive possono essere ben approssimate con la somma di appena due funzioni 

esponenziali, ovvero N=2. I costi computazionali in tal caso risultano ridottissimi e  

l’accuratezza dei risultati ottenuti è più che buona. Una volta scelto il numero N di 

funzioni esponenziali da utilizzare, per poter applicare il metodo appena descritto, 

bisogna determinare i parametri iα  e iβ  in modo da minimizzare lo scarto 

quadratico tra le funzioni h(t) e (t)h~ . La complessità di tale problema è stata superata 

con l’aiuto di potenti algoritmi di calcolo numerico disponibili in ambiente 

MATLAB. 
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Fig. 1.16: Andamento dei tempi di computazione. 

 

 

1.7 Simulazione con Spice di linee di trasmissione 
 
 
Tra le più recenti tecniche di simulazione numerica per linee di trasmissione con 

perdite una particolare attenzione merita il metodo “state-based”. 

Il metodo deriva il suo nome dal fatto che, per analizzare il comportamento terminale 

della linea, utilizza informazioni che riguardano lo stato interno di quest’ultima, e 

cioè la distribuzione spaziale di tensioni e correnti istantanee calcolate in appropriati 

punti interni distribuiti lungo l’asse longitud inale z. 

Il vantaggio fondamentale di questo metodo consiste nel fatto che i tempi di 

computazione aumentano proporzionalmente al numero dei campioni utilizzati, 
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mentre come abbiamo visto il metodo convolutivo prevede tempi di computazione 

che aumentano in proporzione al quadrato del numero dei campioni. 

Il metodo state-based è stato implementato nelle più recenti versioni del simulatore 

SPICE (dispositivo T-LOSSY) [23]. Nel seguito si riassumono i passi salienti 

compiuti per formulare questo metodo nel caso di linea con perdite indipendenti dalla 

frequenza (linea RLGC) in cui, come si è detto in precedenza, le risposte impulsive 

della linea sono note analiticamente; il caso di perdite dipendenti dalla frequenza è 

attualmente in fase di sviluppo. 

Il punto di partenza è rappresentato dalle equazioni dei telegrafisti (1.15) scritte 

nell’ipotesi quasi-TEM (cfr. 1.4.2): 
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.  (1.15) 

 

Queste vanno risolte con le condizioni al contorno imposte dai dispositivi collegati 

alle terminazioni 

 

t)d,v(z)t(v

t)0,v(z)t(v
t)d,i(z)t(i

t)0,i(z)t(i

2

1

2

1

==

==
=−=

==

           per +∞<≤ t0 ,  (1.85)   

 

e con le condizioni iniziali: 
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
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0

0   per dz0 ≤≤ .               (1.86) 

 

Proprio queste ultime specificano la stato interno della linea; quindi, il sistema 

costituito dall’insieme delle equazioni (1.15), (1.85), (1.86) consente di calcolare 

univocamente il comportamento futuro della linea. Le equazioni (1.15) vengono 

trasformate secondo Laplace, ottenendo: 
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; (1.87) 

 

con una serie di passaggi algebrici [36] queste possono essere disaccoppiate e poste 

nella forma: 
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 (1.88) 

 

in cui (s)Θ  e (s)Yc  sono espresse dalle: 

 



 79 

 R)G)(sL(sC(s)Ẑ(s)Ŷ(s) ++==Θ ,     
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+
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Le equazioni (1.88) vanno antitrasformate per poter essere risolte nel dominio del 

tempo; tuttavia la trasformata inversa di Laplace non può essere applicata agli 

integrali presenti al secondo membro, in quanto le funzioni integrande non sono 

uniformemente continue. Per superare tale inconveniente, tali integrali vengono 

calcolati nel dominio di Laplace approssimando le condizioni iniziali )(i0 ⋅  e )(v0 ⋅  

con funzioni costanti a tratti; a tal proposito l’intervallo spaziale [0,d] viene 

frazionato in un certo numero di segmenti compresi tra i punti 

dz ..., ,z ,z 0,z dn210 ==  e, in ognuno di questi intervalli ]z,[zT j1jj −= , le funzioni 

(z)i0  e (z)v0  vengono sostituite dalle costanti 0ji  e 0jv . A questo punto gli 

integrali nelle (1.88) possono essere decomposti in una somma di integrali in cui le 

funzioni integrande sono degli esponenziali che, come è noto, sono integrabili in 

modo semplice; si ottiene quindi: 
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 (1.89) 
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in cui, C/LY0 =  e le funzioni di trasferimento:  
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 (1.90) 
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sono tutte antitrasformabili in forma analitica [46]. Denotando con lettere minuscole 

tali antitrasformate (le loro espressioni sono riportate in tabella 1.3) e applicando il 

teorema di Borel si ottiene: 
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Se ora si pone z = d nella prima delle (1.91) e z = 0 nella seconda, e si applicano le 

condizioni al contorno (1.85), si ottiene: 
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 (1.92) 
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Il metodo state-based si ottiene proprio dalle equazioni (1.91) e (1.92) discretizzando 

la variabile temporale t: note le condizioni iniziali al tempo 0t0 = , e cioè lo stato 

interno iniziale della linea, effettuando la convoluzione lungo l’intervallo [ 10 t,t ] si 

possono calcolare dalle (1.92) le grandezze alle terminazioni al tempo 1t . Tali 

grandezze, sostituite nelle (1.91), determinano lo stato interno della linea al tempo 1t  

per ogni punto di campionamento spaziale z scelto, che viene utilizzato come nuova 

condizione iniziale nelle (1.91) e nelle (1.92). Da queste ultime, tramite la 

convoluzione effettuata soltanto lungo l’intervallo [ 21 t,t ], si possono calcolare le 

grandezze alle terminazioni al tempo 2t  e così via. Tale procedura viene ripetuta 

dunque per ogni punto di campionamento temporale scelto per calcolare la soluzione 

della linea. Il grosso vantaggio offerto da questo metodo consiste nel fatto che ad ogni 

passo temporale di campionamento la convoluzione è effettuata lungo un intervallo di 

durata costante pari proprio al passo temporale; quindi, se per valutare tale 

convoluzione si adopera il metodo dei trapezi, il numero di moltiplicazioni da 

effettuare ad ogni passo è costante. Nel metodo convolutivo ricorsivo, invece, ad ogni 
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passo è necessario calcolare un integrale di convoluzione lungo un intervallo di 

durata crescente con conseguente aumento del numero di moltiplicazioni richieste, 

numero che pesa notevolmente sui tempi di computazione. Nel metodo state-based 

invece ciò che più influisce sui tempi di computazione è il calcolo delle risposte 

impulsive riportate in tabella 1.3. 

Resta da spendere qualche parola sulla scelta dei campioni spaziali utilizzati per 

calcolare lo stato interno della linea; si sfrutta a tal scopo il fatto che i segnali si 

propagano lungo la linea a partire da entrambe le terminazioni. Ad ogni passo 

temporale di ampiezza ∆t, le due onde si spostano di una distanza pari a ∆ LCt/ . 

Proprio questa distanza viene scelta come passo di campionamento spaziale. 

All’inizio della simulazione l’insieme dei campioni spaziali comprende solo le due 

terminazioni; poi, al primo passo vengono aggiunti a tale insieme i due punti posti a 

distanza ∆ LCt/  dalle terminazioni, al secondo passo vengono aggiunti i due punti 

posti a distanza 2∆ LCt/  dalle terminazioni e così via; viene in tal modo costruito 

l’insieme di tutti i punti in cui verrà calcolato lo stato interno della linea. 
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Tab. 1.3: Antitrasformate di Laplace delle funzioni di trasferimento (1.86) [23]. 
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Capitolo 2 

 
 

 

Problemi di Identificazione in Circuiti a Parametri 

Concentrati e Distribuiti 
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Nell’ ambito della modellistica matematica il problema del “fitting”, o di 

identificazione dei parametri1, rappresenta un punto fondamentale nel processo di 

validazione di un modello e quindi di un utilizzo pratico del modello stesso.  

In generale, la sua soluzione pone delicati problemi a diversi livelli: pianificazione dei 

dati sperimentali, scelta opportuna dello stimatore, cioè del funzionale che misura la 

discrepanza tra i dati sperimentali e i dati forniti dal modello matematico, studio dell’ 

affidabilità dei parametri ottenuti. 

In questo capitolo  saranno introdotti alcuni aspetti  generali relativi all’ identificazione, 

per il cui approfond imento si rimanda a [47], inoltre saranno presentati alcuni esempi 

relativi all’ identificazione dei parametri in circuiti a parametri concentrati e distribuiti. 

 

 

 

 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 

qui1 e nel seguito parleremo indistintamente di identificazione e di fitting, in quanto 

quest’ ultima  è una terminologia diventata ormai standard. 
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2.1 Introduzione ai problemi di identificazione 
 
2.1.1 Curve Fitting 

Nell’ ipotesi in cui si hanno a disposizione tabelle di dati, risulta essere più conveniente 

presentare tali dati in forma grafica o attraverso una funzione. Nel primo caso, basta 

riportare in un grafico i dati presenti in tabella e disegnare alcune curve in grado di 

interpolarli. Nel secondo caso, è necessario selezionare una classe di funzioni, e 

scegliere da questa classe la funzione che meglio si adatta ai dati. Questo modo di 

procedere è chiamato curve fitting. 

Nel caso più semplice, i dati sono caratterizzati dai valori n21 y,.......,y,y  di una 

variabile dipendente y misurata in corrispondenza dei vari valori n21 x.,.........x,x  di 

una variabile indipendente x. Una classe di funzioni che in genere viene scelta è 

l’insieme dei polinomi di ordine minore di m : 

m
m

2
210 xxxy θ+⋅⋅⋅+θ+θ+θ= .  (2.1) 

I valori dei parametri 0θ , 1θ , …, mθ  vengono determinati in maniera tale che la 

funzione descriva nel miglior modo possibile i dati posseduti. La tecnica comunemente 

utilizzata per ottenere un risultato di questo tipo è il metodo dei minimi quadrati, che 

consiste nel selezionare quei valori di iθ  che minimizzano la somma dei quadrati dei 

residui, ossia: 

2n

1

m

0

xyS ∑ ∑
=µ =α

α
µαµ














θ−=   (2.2) 

Le procedure di curve fitting sono caratterizzate da due gradi di libertà. Il primo, è che  

le classi di funzioni utilizzate sono arbitrarie, essendo dettate solo in minima parte dalla 

natura fisica del processo da cui provengono i dati. Il secondo grado di libertà è legato 
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alla scelta del criterio con cui si effettua il “fit” dei dati. Questa arbitrarietà, come la 

scelta di equazioni  che sono funzioni lineari dei parametri, l’utilizzo di polinomi 

ortogonali o di Fourier (invece dei polinomi ordinari), l’impiego di un particolare 

criterio di ottimizzazione,  può essere sfruttata per semplificare la valutazione dei 

parametri da un punto di vista matematico. Tuttavia, a causa della natura arbitraria 

delle funzioni scelte, queste possono essere utilizzate solo per riassumere e interpolare i 

dati presenti nelle tabelle, ma non possono essere impiegate per predire i risultati di 

esperimenti. Inoltre, le equazioni e i parametri identificati sono debolmente relazionati 

alla natura del processo misurato, essendo solo in grado di rispondere alla domanda se 

e come la variabile x ha un’ influenza sulla variabile y. 

 

2.1.2  Identificazione di modelli (Model Fitting) 

Nel momento in cui si conoscono le leggi che governano il comportamento del sistema 

fisico sotto osservazione è possibile ricavare delle equazioni che descrivono le relazioni 

esistenti tra le grandezze osservate. 

Ad esempio in riferimento a quanto affermato nel capitolo 1 (cfr. (1.31), (1.32)) per 

una linea di trasmissione con perdite indipendenti dalla frequenza è possibile definire 

due operatori l’ impedenza caratteristica Zc(s) e la funzione di propagazione P(s), 

caratterizzati dalle seguenti espressioni: 

GsC
RsL

(s)Zc +
+

=   (2.3)  

e  

(s)deP(s) Θ−=         con      R)G)(sL(sC(s) ++=Θ   (2.4) 

dove i parametri R, L, G, C rappresentano rispettivamente la resitenza, l’induttanza, la 

conduttanza e la capacità per unità di lunghezza della linea. Supponiamo che le costanti 

fisiche che caratterizzano la linea non sono note, e che desideriamo assegnare ad esse 
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un valore (utilizzando ad esempio il criterio dei minimi quadrati) che consenta alle 

espressioni (2.3), (2.4) di aderire il più possibile ai dati forniti in termini di conoscenza 

dell’ andamento in frequenza dell’impedenza caratteristica e della funzione di 

propagazione, dati eventualmente ottenuti attraverso misure effettuate sulla linea stessa. 

Un’ equazione come la (2.3) e la (2.4) che scaturisce da considerazioni teoriche è 

chiamata modello, e la procedura appena descritta costituisce il model fitting 

(l’identificazione del modello). Tipicamente, un modello è caratterizzato da una o più 

equazioni. Le grandezze presenti in tali equazioni possono essere classificate in 

variabili e parametri. La distinzione tra queste in linea di principio non è immediata, e 

dipende generalmente dal contesto in cui appaiono tali variabili. Di solito un modello 

esplicita le relazioni che intercorrono tra grandezze che possono essere misurate in 

maniera indipendente nell’ ambito di un esperimento; queste sono le variabili del 

modello. Per formulare queste relazioni, tuttavia, vengono introdotte delle “costanti” 

che rappresentano delle proprietà intrinseche della natura (o dei materiali e strumenti 

utilizzati in un determinato esperimento). Queste costituiscono i parametri. 

 Il model fitting non si differenzia molto dal curve fitting, eccetto per il fatto che 

non possiamo più fare in modo che la selezione di una opportuna funzione sia guidata 

da considerazioni di convenienza computazionale. Per esempio, le equazioni (2.3) e 

(2.4) non sono più funzioni lineari dei parametri, e per questo motivo la valutazione del 

“best fit” è molto più difficile rispetto alla determinazione dei iθ  nell’ equazione (2.1). 

 

2.1.3 Stima dei parametri 

Una nuova considerazione, non presente nella problematica relativa al curve fitting, 

deve essere effettuata per quanto riguarda l’identificazione dei modelli. I parametri 

presenti in un modello rappresentano in genere grandezze che hanno un significato 

fisico. Se il modello è corretto, allora è lecito chiedersi quale sia il valore vero di tali 
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parametri (ammesso che esista). A causa della natura generalmente imprecisa delle 

misure non è possibile sperare di determinare con assoluta certezza il valore vero dei 

parametri. Inoltre, dato che gli errori presenti nelle misure sono generalmente random, i 

valori dei parametri, che si adattano nel miglior modo possibile ad una serie di misure, 

differiscono dai valori assunti dagli stessi parametri relativamente ad un set di misure 

differenti, effettuate nelle stesse condizioni e relativamente allo stesso fenomeno.  

Perciò bisogna ampliare il concetto di stima introducendo delle informazioni sulla sua 

variabilità. Quindi, anzichè affermare che un generico parametro θ  sia ad esempio pari 

a 4* =θ , è preferibile presentare i risultati di un’ identificazione nella seguente forma: 

2.04* ±=θ ,  (2.5) 

dove 0.2 rappresenta la deviazione standard della variabilità della stima di θ . La (2.5) 

rappresenta l’ intervallo di confidenza del nostro parametro. 

Gli intervalli di confidenza possono anche essere valutati direttamente, senza effettuare 

l’ identificazione preventiva dei parametri, tuttavia in ambito ingegneristico è molto più 

utile determinare i valori dei parametri per poi valutarne la loro attendibilità. 

In definitiva, è possibile determinare delle procedure per ottenere valori dei parametri 

che non solo rappresentano in maniera corretta i dati, ma che assumono anche  valori 

che nella media sono abbastanza vicini ai valori veri, e che non variano eccessivamente 

da un set di esperimenti all’altro. Il processo che consente di determinare i valori dei 

parametri con queste considerazioni di tipo statistico è chiamato stima dei parametri. 

Chiaramente la stima dei parametri di un modello è un’ operazione molto più 

complicata del curve fitting, dato che si basa su un’ analisi più sofisticata e su calcoli 

più estesi . Lo sforzo effettuato viene in ogni caso ripagato dato che un modello ben 

posto e parametri fisici stimati in maniera accurata costituiscono degli strumenti molto 

più versatili, sia per fare luce sul fenomeno osservato sia per predire sviluppi futuri. 
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2.1.4 Tipologie di Identificazione 

Per capire che cosa s’intende per “identificazione non lineare dei parametri” , è 

necessario prima richiamare le seguenti definizioni: Un’ espressione caratterizzata dalle 

variabili 1φ , 2φ ,…, nφ  viene detta lineare se è possibile esprimerla nella forma 

∑ =
φ+

n
1i ii0 aa , dove i coefficienti ia  (i=0, 1,…,n) non sono funzioni delle variabili 

iφ . Un’ espressione è  detta quadratica nelle iφ  se è esprimibile come 

∑ ∑= =
φφ+φ+

n
1i

n
1j,i jiijii0 baa , di nuovo con tutti i coefficienti che non dipendono 

dalle variabili iφ . Se deriviamo un’ espressione di tipo quadratico rispetto ad una delle 

variabili iφ , otteniamo ancora un’ espressione lineare.  

I problemi di identificazione di tipo lineare sono quelli in cui le equazioni che 

caratterizzano il modello sono espressioni lineari nei parametri da identificare, come ad 

esempio la (2.1). Quando le equazioni dei modelli sono non lineari, (cfr. (2.3), (2.4)) si 

parla di identificazione non lineare dei parametri. Tuttavia anche alcuni problemi 

apparentemente lineari sono fondamentalmente non lineari. Questo perché nel 

momento in cui si effettua la stima dei parametri si vanno a minimizzare alcune 

funzioni,  come la somma dei quadrati dei residui. Per determinare il minimo, si 

eguagliano le derivate della funzione a zero e si risolve il sistema di equazioni che ne 

deriva rispetto ai valori dei parametri. Quando le equazioni del modello sono lineari, la 

funzione somma dei quadrati è di tipo quadratico, e le derivate sono ancora lineari. L’ 

identificazione dei parametri avviene semplicemente risolvendo un sistema di 

equazioni lineari. Ma se si sceglie di minimizzare funzioni non di tipo quadratico, 

allora le equazioni da risolvere non sono più lineari, anche se si è partiti da un modello 

descritto da equazioni lineari. Anche questo tipo di problemi vengono considerati come 

problemi di identificazione non lineare. 
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2.2 Cenni ai problemi di ottimizzazione 
 
La maggior parte delle pocedure utilizzate per l’identificazione dei parametri, sono 

caratterizzate dai seguenti due passi: 

a) Si definisce una funzione ( )θΦ  che è adatta a misurare la discrepanza tra i dati 

sperimentali e i dati forniti dal modello matematico. Tale funzione viene detta 

appunto funzione obiettivo. Per esempio, relativamente al metodo dei minimi 

quadrati, la funzione obiettivo è la somma dei quadrati dei residui. 

b) Si cercano quei valori *θ  dei parametri che caratterizzano il vettore θ  rispetto 

ai quali la funzione obiettivo raggiunge il minimo o il massimo. I valori di *θ  

costituiscono la stima dei parametri θ . Il processo di valutazione del vettore *θ  

è chiamato ottimizzazione.  

Quando i parametri da identificare sono liberi di assumere un qualsiasi valore, si parla 

di ottimizzazione non vincolata. In taluni casi, tuttavia, solo determinati valori, che 

soddisfano certi vincoli, sono ammissibili. E’ possibile avere un vettore di vincoli di 

uguaglianza  

( ) 0g =θ   (2.5) 

e/o vincoli di disequazioni 

( ) 0h ≥θ   (2.6) 

dove il vettore 0h ≥  significa che ciascun componente 0hi ≥ . L’insieme di tutti i 

valori di θ  che soddisfano i vincoli è chiamata zona di ammissibilità (feasible region). 

I punti interni alla regione di ammissibilità soddisfano i vincoli del tipo h>0, mentre i 

punti sulla frontiera sono relativi a vincoli del tipo ( ) 0h =θ . 

Un punto *θ  è detto essere un minimo locale per ( )θΦ  (se è richiesto un punto di 

massimo per ( )θΦ , basta cercare il minimo della funzione ( )θΦ− ) se in un qualsiasi 
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intorno di *θ  non è possibile trovare un punto **θ  appartenente alla regione di 

ammissibilità tale che )()( *** θΦ<θΦ . Un punto è di minimo globale se non esiste 

alcun punto **θ  appartenente alla regione di ammissibilità tale che  )()( *** θΦ<θΦ . 

Chiaramente un punto di minimo globale risulta essere anche un punto di minimo 

locale. Benchè si desidera trovare il minimo globale di una funzione, le informazioni in 

nostro possesso caratterizzano punti di minimo locale, ed in genere il compito di 

stabilire se un determinato punto di minimo locale sia anche il minimo globale non è 

dei più semplici. 

 

 

2.2.1   Definizione della funzione obiettivo 

Uno degli aspetti più importanti quando si definisce un problema di ottimizzazione, 

oltre alla scelta dell’algoritmo più opportuno è la definizione della funzione obiettivo, 

che dev’essere minimizzata. Se bisogna risolvere un problema a obiettivo singolo, la 

determinazione della ( )θΦ  è abbastanza semplice e diretta. Questo tipo di problemi 

vengono detti problemi di ottimizzazione di tipo scalare e gran parte degli algoritmi 

sono in grado di trattarli in maniera opportuna. 

Si definisce errore µε  la differenza tra il valore vero e il valore misurato di una 

variabile. Nell’ipotesi di considerare un modello del tipo ( )θ= ,xfy  (dove x 

rappresenta il vettore delle variabili indipendenti e θ  quello dei parametri), se si 

conosce il valore vero θ̂  di θ  è possibile determinare l’errore: 

)ˆ,x(fy θ−=ε µµµ .  (2.7) 

e’ possibile anche calcolare tali differenze per un qualsiasi altro valore di θ , tali 

funzioni vengono dette residui: 
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),x(fy)(e θ−=θ µµµ   (2.8) 

Gli errori coincidono con i residui quando questi sono valutati rispetto ai valori veri dei 

parametri. Per problemi di ottimizzazione di tipo scalare la funzione obiettivo più 

comunemente utilizzata è la somma dei quadrati dei residui, cioè: 

∑
=µ

µ θ=θΦ
n

1

2 )(e)(   (2.9) 

Tuttavia nella risoluzione di problemi reali, molto spesso bisogna utilizzare 

simultaneamente più di una funzione obiettivo, questo tipo di problemi vengono detti di 

tipo vettoriale o a multi-obiettivo. 

L’ ottimizzazione multi-obiettivo risulta essere molto complicata da risolvere dato che 

in genere lo sforzo maggiore dev’ essere fatto per trovare il compromesso migliore tra 

le diverse esigenze )(1 θΦ , )(2 θΦ ,…, )(n θΦ . Molto spesso, infatti, i diversi obiettivi 

sono in contrasto tra loro, cosicchè il miglioramento di alcuni determinano il 

peggioramento di altri. L’idea di fondo resta comunque quella di tentare di fondere 

tutte le funzioni obiettivo in un'unica funzione da ottimizzare, per la quale è possibile 

utilizzare gli algoritmi di ottimizzazione scalare. A tal proposito sono state individuate 

parecchie soluzioni che possono essere divise sostanzialmente in tre categorie: 

- Tecnica di ottimizzazione vincolata. 

- Metodo dei pesi. 

- Sistemi decisionali basati su logica fuzzy. 

La tecnica di ottimizzazione vincolata consiste nello scegliere una funzione obiettivo 

come funzione obiettivo primaria e considerare le altre come vincoli. La funzione 

obiettivo primaria dev’essere ottimizzata rispetto a tali vincoli. 

Il metodo dei pesi è il metodo più utilizzato nel campo della programmazione multi 

obiettivo, principalmente per la sua semplicità formale. L'idea alla base del metodo 
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consiste nel trasformare il problema dell'ottimizzazione vettoriale in un problema 

scalare, generando una funzione della forma: 

)(...)()()( nn2211 θΦω++θΦω+θΦω=θΦ   (2.10) 

dove i coefficienti di peso rappresentano l'importanza relativa delle diverse funzioni 

obiettivo. Poiché i risultati che si ottengono risolvendo un problema di 

programmazione multiobiettivo attraverso la (2.10) possono cambiare in modo 

significativo al variare dei coefficienti di peso, è necessario, solitamente, risolvere lo 

stesso problema utilizzando diverse impostazioni per i valori di iω . E’ da notare 

comunque come, nessun algoritmo per la scelta dei pesi è stato realizzato e determinare 

il giusto set di pesi può richiedere più tempo dell’ottimizzazione stessa. 

Gli schemi di decisione basati su logica fuzzy possono rappresentare il futuro nell’ 

approccio a problemi di ottimizzazione multiobiettivo.  

 

2.2.2  Aspetti generali sugli algoritmi di ottimizzazione 

Il problema di ottimizzazione, con o senza vincoli, è spesso chiamato problema di 

programmazione matematica, che può essere lineare o non lineare a seconda che la 

funzione obiettivo e i vincoli siano funzione lineare o meno dei parametri da 

identificare.   

In assoluto non esiste alcun metodo che rappresenti la migliore soluzione per un 

problema di programmazione non lineare, anche perché i problemi da affrontare 

variano in maniera considerevole per dimensioni e natura. Relativamente ai problemi di 

identificazione dei parametri è necessario cercare quei metodi che sono particolarmente 

adatti alle caratteristiche specifiche di tali problemi: 
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- Un numero relativamente basso di parametri da determinare, raramente 

superiori alla dozzina. 

- Funzioni obiettivo fortemente non lineari, la cui valutazione risulta essere 

onerosa dal punto di vista computazionale. 

- Un numero relativamente piccolo di vincoli. Questi in genere sono di natura 

molto semplice ad esempio, limiti superiore e limiti inferiore. 

- Nessun vincolo di uguaglianza, eccetto nel caso in cui i modelli sono ben 

determinati. 

I metodi di ottimizzazione si basano su uno schema di tipo iterativo . Si parte da un 

determinato punto 1θ  detto “initial guess”, e si procede generando una sequenza di 

punti 2θ , 3θ ,… che convergono al punto *θ , in corrispondenza del quale la funzione 

( )θΦ  raggiunge il valore minimo. La valutazione di 1i+θ  è detta l’i-esima iterazione. 

In pratica, la sequenza termina dopo un numero finito N di iterazioni, ed il valore Nθ a 

cui si giunge viene accettato come un’ approssimazione di *θ . Il vettore i1ii θ−θ≡σ +  

rappresenta l’i-esimo passo. E’ ovviamente desiderabile che ogni passo permetta di 

avvicinarsi il più possibile al minimo. Tuttavia dato che non si conosce dove si trova il 

minimo, non è possibile testare direttamente tale condizione.  Comunque, possiamo 

affermare che il passo i-esimo determina un miglioramento della situazione (nel senso 

di avvicinamento al minimo nello spazio Φ  e non nello spazio θ ) se: 

i1i Φ<Φ +   (2.11) 

dove 

)( jj θΦ≡Φ        (j=1, 2, …) .  (2.12) 

Il passo i-esimo è accettabile se è verificata la relazione (2.11). Un metodo iterativo è 

accettabile se tutti i passi prodotti sono accettabili, anche se esistono metodi di 

ottimizzazione che prescindono dalla verifica della relazione (2.11) ad ogni passo. 
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La maggior parte dei metodi di ottimizzazione seguono il seguente schema: 

1. Un “initial guess” 1θ   viene fornito dall’ esterno. 

2. Si determina un vettore iν  in una determinata direzione di ricerca. 

3. Bisogna individuare uno scalare iρ  in maniera tale che l’ i-esimo passo 

iii νρ=σ  sia accettabile. Cioè si sceglie iii1i νρ+θ=θ +  e si richiede che iρ  

sia tale da soddisfare la (2.11). 

4. E’ necessario testare se il criterio di terminazione è soddisfatto, se ciò accade 

1i+θ  è il valore di *θ . In caso contrario  si aumenta i di uno e si ritorna al passo 

2. 

I vari algoritmi che caratterizzano i processi di ottimizzazione differiscono solo nel 

modo in cui vengono scelti il vettore iν  e lo scalare iρ , che vengono detti 

rispettivamente step direction e step size . Per una descrizione dettagliata degli 

algoritmi su cui si basano le funzioni dell ‘ Optimization Toolbox di MATLAB, di cui 

in questa tesi si è fatto largo uso si rimanda a [47]-[49]. 

 

Osservazione: Tutti gli algoritmi di ottimizzazione richiedono di fornire un “guess” 

iniziale per i valori dei parametri. La scelta del guess iniziale può determinare il 

successo o il fallimento della procedura di ottimizzazione, così come influenzare la 

velocità con cui l’algoritmo converge alla soluzione ottima. Sfortunatamente, mentre la 

scelta dell’ algoritmo di ottimizzazione può essere in qualche modo dettata dalla natura 

del problema da risolvere, per quanto riguarda la scelta del guess iniziale bisogna 

basarsi esclusivamente sull’ intuito e su informazioni apriori. Un approfondimento di 

queste tematiche è fornito in [50]. Quello che è possibile dire è che il modo più ovvio 

per effettuare una scelta opportuna del guess iniziale è quello di basarsi sulla 

conoscenza di informazioni apriori: stime calcolate in precedenti esperimenti, valori 
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noti da sistemi simili, valori determinati a partire da considerazioni di tipo teorico. Un 

altro possibile approccio è quello di sostituire il problema originario con un problema 

più semplice, e sfruttare i risultati ricavati da quest’ultimo come guesses iniziali per il 

problema da cui siamo partiti.   

 

 

2.3 Esempi di identificazione 
 
 In questo paragrafo vogliamo puntualizzare ed approfondire alcuni aspetti relativi 

all’identificazione dei parametri, già espressi in questo capitolo, con l’ausilio di esempi 

significativi. I codici di tali esempi realizzati in ambiente MATLAB sono riportati in 

qppendice. 

 

Esempio 1: Identificazione dei parametri di un circuito del primo ordine   

Nell’ ipotesi di considerare un circuito CR o RL, ho che banalmente la funzione di 

trasferimento di tale circuito è data da: 

τ+
τ

=
s1

s
)s(V
)s(V

i

o        con   
R
L

RC ==τ   (2.13) 

pertanto la risposta al gradino unitario nel dominio del tempo ( s1)s(Vi = ), risulterà 

essere caratterizzata dalla seguente relazione: 

RC
t

o e)t(v
−

= .  (2.14) 

In questo esempio ci proponiamo di identificare i parametri R e C del circuito, 

mediante la minimizzazione dell’errore sulla risposta al gradino, calcolata su di un 

opportuno vettore dei tempi. A tal fine utilizzo la funzione fminsearch di MATLAB, 

definendo come funzione obiettivo la distanza tra la risposta vera e quella identificata. 

La funzione fminsearch utilizza Il metodo del poliedro, introdotto da J.A. Nelder e 
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R. Mead in [51], è un metodo di tipo evoluzionistico, nel senso che non utilizza un 

fondamento matematico, ma sceglie iterativamente una nuova soluzione tentando di 

ridurre il valore della funzione (o delle funzioni) obiettivo muovendosi all'interno della 

regione ammissibile. La funzione obiettivo viene valutata negli n+1 vertici di un 

poliedro in n dimensioni e, attraverso il confronto dei valori calcolati, il poliedro viene 

spostato verso il minimo. Il movimento del poliedro è realizzato tramite quattro 

operazioni di base: la riflessione, l'espansione, la contrazione e la riduzione.  

Nell’ ipotesi che  i parametri da identificare siano caratterizzati dai valori R=1 Ω  e 

C=1F, ho che partendo da valori di tentativo iniziale [R=0.05,C=0.05] ottengo: 

Ω= 9999.0R   e C=1.0001F. 

In figura 2.1 e 2.2 sono mostrati rispettivamente gli andamenti delle risposte (vere ed 

identificate) al gradino unitario e l’errore relativo percentuale in funzione del numero 

di iterazioni.  

 
Fig. 2.1: Confronto tra gli andamenti delle risposte al gradino unitario. 
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Fig. 2.2: Errore commesso nell’identificazione in funzione del numero di iterazioni 

 

Esempio 2: Identificazione delle costanti di tempo di un circuito di ordine 

qualsiasi 

 

Il problema presentato nell’esempio precedente può essere generalizzato nell’ ipotesi in 

cui considero la risposta impulsiva di un circuito di ordine n, valutata su di un 

opportuno vettore dei tempi.  

In questo caso la funzione da identificare risulta essere caratterizzata dalla somma di n 

funzioni esponenziali: 

y =  c(1)*exp(-b(1)*t) + ... + c(n)*exp(-b(n)*t).  (2.15) 

In tale espressione sono presenti n parametri lineari c(i) ed n parametri non lineari b(i) . 

Assegnato l’andamento della risposta impulsiva di un circuito di ordine n, si vogliono 

identificare i 2n parametri che caratterizzano la (2.15). La procedura di ottimizzazione 

utilizzata, consiste nell’ identificazione dei parametri non lineari attraverso l’utilizzo 

della funzione MATLAB fminsearch , che si propone di minimizzare, attraverso il 
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metodo del poliedro, la funzione obiettivo, vista come la distanza tra il valore della 

risposta vera e quello della risposta identificata. Per quanto riguarda l’identificazione 

dei parametri lineari questi vengono individuati di volta in volta, mediante l’utilizzo 

dell’operatore MATLAB \ ,  come soluzione ai minimi quadrati di un problema del tipo 

A*ci=y  ⇒  ci=A\ y, dove y rappresenta la risposta impulsiva “vera” mentre A*ci è la 

risposta impulsiva “identificata” ad ogni iterazione. 

Questo esempio viene sostanzialmente utilizzato per mettere in evidenza come le 

difficoltà nell’identificazione dei parametri di un modello aumentano al crescere del 

numero dei parametri che lo caratterizzano .  

A tal proposito consideriamo un circuito del secondo ordine, il che significa 

identificare quattro parametri, due lineari e due non lineari, e limitiamo la nostra 

osservazione ai soli parametri non lineari. In questo caso, supponendo di conoscere i 

valori veri dei parametri da individuare, ho che aumentando l’errore che commetto 

nella scelta delle componenti del punto di tentativo iniziale rispetto ai valori effettivi, si 

nota che comunque la procedura di ottimizzazione converge verso il punto che nello 

spazio dei parametri rappresenta il minimo globale. Questo lo si può vedere 

analizzando i risultati presentati nelle tabelle 2.1 e 2.2. Dove si mette in risalto il fatto 

che sia nel caso in cui si commette un errore random sullo starting guess inferiore al 

10% (in valore assoluto), sia che si commette un errore random compreso tra il 

[10%,100%] (in valore assoluto), errore considerato rispetto ai valori effettivi dei 

parametri non lineari, si ha la convergenza verso il punto di minimo globale, 

confermata dal miglioramento nella stima dei parametri a partire dai valori di tentativo 

iniziale. 
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 Valore 

vero 

Starting 

Guess 

Errore rel. % 

 st. guess. 

Valore 

identif. 

Err. rel. % 

valore identif. 

b(1) 5.6396 5.6262 1.34% 5.6396 0% 

b(2) 4.0056 3.9508 5.48% 4.0055 0.01% 

 
Tab. 2.1: identificazione dei parametri non lineari per un circuito del secondo       
                ordine con errore sullo st. guess<10%. 
 

 Valore 

vero 

Starting 

Guess 

Errore rel. % 

 st guess 

Valore 

identif. 

Err. rel. % 

 valore identif. 

b(1) 5.1499 5.7383 58.84% 5.1498 0.01% 

b(2) 6.1105 5.2288 88.16% 6.1104 0.01% 

 
Tab. 2.2: identificazione dei parametri non lineari per un circuito del secondo       
                ordine con errore sullo st. guess appartenete a [10%.100%]. 

 

All’aumentare del numero dei parametri, ovviamente, aumentano le difficoltà per la 

procedura di ottimizzazione nel convergere verso il punto di minimo globale. 

 Infatti, considerando un circuito del quarto ordine, ho che a fronte di un errore seppur 

minimo (inferiore al 10% in valore assoluto), nell’individuazione delle componenti del 

punto iniziale di stima rispetto ai valori veri dei parametri, si ha un sensibile 

peggioramento nella valutazione di alcuni di essi, vedi tabella 2.3. Questo è indice del 

fatto che la procedura di ottimizzazione assicura unicamente la minimizzazione della 

funzione obiettivo, minimizzazione che non è detto che porti all’individuazione  del 

minimo globale. 
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 Valore 

vero 

Starting 

Guess 

Errore rel. %  

st guess 

Valore 

identif. 

Err. rel. % 

valore identif. 

b(1) 9.4192 9.3308 8.84% 9.6270 20.77% 

b(2) 9.2521 9.2227 2.94% 9.2822 3.01% 

b(3) 4.6924 4.7551 6.26% 4.6924 0% 

b(4) 9.0428 8.9448 9.80% 8.8610 18.18% 

 
Tab. 2.3: Identificazione dei parametri non lineari per un circuito del quarto       
                ordine con errore sullo st. guess<10%. 

 

L’ analisi effettuata è stata possibile realizzarla, in quanto siamo partiti dalla 

conoscenza dei valori dei parametri da individuare e dimostra come, nell’ ipotesi in cui 

tali valori non sono noti apriori, risulta essere oltremodo difficile stabilire se il vettore 

dei parametri identificati rappresenti o meno il punto di minimo globale. In definitiva 

non c’è alcuna garanzia che la procedura di minimizzazione della funzione obiettivo 

porti all’individuazione del minimo globale a meno che il problema non sia continuo e 

caratterizzato da un sol minimo.  

Di conseguenza risulta essere conveniente individuare dei modi generali di procedere 

che facilitano l’ indentificazione di un minimo globale anziché di un minimo locale. 

Possibili approcci possono essere: utilizzare differenti punti di partenza per la 

procedura di ottimizzazione; utilizzare funzioni obiettivo più semplici e criteri di 

terminazione meno stringenti; usare, qualora sia possibile, diversi algoritmi di 

ottimizzazione per la verifica dei risultati. 
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Esempio 3: Identificazione dei parametri RLGC di una linea a partire 

dalla conoscenza in frequenza della Zc(s) 

 

Nel paragrafo 1.5 del capitolo 1, abbiamo visto come sia possibile caratterizzare il 

comportamento alle terminazioni di una singola linea di trasmissione attraverso un 

doppio bipolo lineare. Le funzioni descrittive che lo caratterizzano sono l’impedenza 

caratteristica della linea Zc(s) e l’operatore di propagazione P(s). In particolare 

l’impedenza caratteristica tiene conto dell’ effetto della tensione applicata ad una porta 

sulla porta stessa e risulta rappresentata dalla seguente espressione: 

GsC
RsL

(s)Zc +
+

= .  (2.16) 

In questo esempio voglio mostrare se è possibile individuare i parametri RLGC, 

caratteristici della linea, a partire dalla conoscenza in frequenza dell’ andamento del 

modulo dell’impedenza caratteristica. Tale andamento è possibile ricavarlo 

eventualmente a partire da misure in frequenza delle tensioni e delle correnti alle 

terminazioni della linea, utilizzando formule che saranno presentate successivamente 

nel capitolo 3.  

La maggior difficoltà nell’ identificazione dei parametri del modello (2.16) sta nella 

scelta di uno starting guess opportuno che permetta di individuare nello spazio dei 

parametri il punto di minimo globale. Per mettere in evidenza come sia difficile la 

scelta di tale vettore, vado a considerare, in prima analisi, un punto di tentativo iniziale 

che non si distanzi molto dal minimo globale. 

A tal proposito considero la linea i cui parametri RLGC per unità di lunghezza sono 

presentati in tabella 2.4. Per fare in modo che il guess iniziale venga scelto in maniera 

tale che ciascuna componente sia caratterizzata da un errore dello stesso ordine di 

grandezza (in particolare compreso tra %10±  ), considero il vettore da identificare e lo 
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normalizzo rispetto ai fattori moltiplicativi, su tali componenti impongo un errore 

random del %10± , ottenedo così quello che sarà il nostro guess iniziale. La tabella 2.5 

mette in evidenza come pur commettendo un errore molto piccolo sullo starting guess 

ho che la procedura di ottimizzazione tende ad allontanare il punto di stima dal minimo 

globale.  

 

C [F/m] L [nH/m] R [Ω/m] G [mS/m] d [m] 

10104 −×  6101 −×  2105.2 ×  2105 −×  0.05 

 
Tab. 2.4: Parametri di una tipica linea per circuiti stampati [22]. 

 
 
 

 Valore vero Starting Guess 
Errore rel. %  

st guess 
Valore identif. 

Err. rel. % 

Valore 

identif. 

R m/Ω  2105.2 ×  2104821.2 ×  1.79% 2105960.2 ×  9.60% 

L   H/m 6101 −×  6100834.1 −×  8.34% 6100384.1 −×  3.84% 

G   S/m 2105 −×  2100787.5 −×  7.87% 2101920.5 −×  19.20% 

C   F/m 10104 −×  10100871.4 −×  8.71% 10101536.4 −×  15.36% 

 
Tab. 2.5: Identificazione dei parametric della (2.16), con errore sul guess iniziale       
                inferiore al 10%.  
 
 
Ciò non vieta che la scelta  di un ulteriore  punto di partenza, diverso dal precedente, 

possa determinare un miglioramento nell’ identificazione di tutti e quattro i parametri. 

Semplicemente anche in questo caso si è voluto puntualizzare come l’ individuazione 

del punto di minimo globale sia impresa ardua, a maggior ragione nell’ ipotesi in cui 



 105 

non si hanno a disposizione informazioni apriori che possano guidare nella scelta dello 

starting guess, determinante ai fini della buona riuscita del processo di identificazione. 

In figura 2.3 è mostrato il confronto tra l’ andamento dell’ impedenza caratteristica 

“vera” e quella “identificata”, mentre nelle figure 2.4 e 2.5 sono riportati 

rispettivamente l’errore relativo commesso nell’ identificazione della (2.16) in funzione 

del numero di iterazioni e gli andamenti degli errori sui singoli parametri. 

 

 

Fig. 2.3: Confronto tra l’andamento “vero” e quello “identificato” della Zc(s). 
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Fig. 2.4: Errore relativo percentuale nella identificazione della Zc(s). 

 

 

Fig. 2.5: Errore percentuale commesso nell’identificazione dei singoli parametri. 
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A questo punto voglio tentare di identificare i parametri della linea in questione, 

supponendo di avere a disposizione unicamente informazioni circa l’andamento in 

frequenza dell’impedenza caratteristica e l’ordine di grandezza dei parametri della 

linea. Il comportamento della Zc(s) per 0s →  e per ∞→s  fornisce ulteriori 

informazioni sul rapporto tra i parametri. In particolare ho che: 

G
R

sCG
sLR

lim)s(Zlim
0s

c
0s

=
+
+

=
→→

,  (2.17) 

mi dà delle informazioni sul valore del rapporto tra i parametri R e G, mentre il valore 

a cui tende Zc(s) per ∞→s  fornisce un’ indicazione del rapporto tra L e C, infatti ho 

che: 

C
L

sCG
sLR

lim)s(Zlim
s

c
s

=
+
+

=
∞→∞→

.  (2.18) 

Sulla base di queste informazioni scelgo opportunamente un punto di tentativo iniziale 

ed eseguo la procedura di identificazione, i cui risultati sono presentati in tabella 2.6. 

 

 Valore vero Starting Guess 
Errore rel. %  

st guess 
Valore identif. 

Err. rel. % 

Valore 

identif. 

R m/Ω  2105.2 ×  2100.2 ×  50% 2101219.2 ×  37.81% 

L   H/m 6101 −×  61025.1 −×  25% 7104878.8 −×  15.12% 

G   S/m 2105 −×  2104 −×  100% 21024.4 −×  76% 

C   F/m 10104 −×  10105 −×  100% 10103951.3 −×  60.49% 

 
Tab. 2.6: Identificazione dei parametri dell’impedenza caratteristica. 
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In figura 2.6 è presentato in forma grafica il confronto tra l’andamento “vero”  della 

impedenza caratteristica  e quello identificato, e anche in questo caso riporto nelle 

figure 2.7 e 2.8  l’errore relativo percentuale nell’ identificazione della Zc(s) e gli errori 

commessi nella stima dei singoli parametri. 

 

Fig. 2.6: Confronto tra l’andamento “vero” e quello “identificato” della Zc(s). 
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Fig. 2.7: Errore relativo commesso nell’ identificazione della Zc(s). 

 

Fig. 2.8: Errori commessi nell’ identificazione dei singoli parametri. 
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Resta da verificare che effettivamente i parametri RLGC identificati attraverso tale 

procedura permettano di utilizzare il componente TLOSSY di SPICE per una 

simulazione accurata della linea stessa. 

A tal proposito considero un circuito in cui la linea è terminata all’ascissa z=d con un 

carico lineare mentre all’ ascissa z=0 con un generatore ideale di tensione. Il generatore 

fornisce un impulso rettangolare di ampiezza pari a 5V, tempo di salita e tempo di 

discesa 0.1ns e durata temporale pari a 10ns. Per il carico si sono scelti i valori 

Ω== 50RR 0d  (carico adattato) e  Ω= K1Rd  per vedere se la linea caratterizzata dai 

valori di RLGC identificati si comporta bene sia in relazione agli effetti di attenuazione 

e dispersione sia nei confronti del fenomeno riflessione. Nelle figure 2.9 e 2.10 è 

mostato il confonto tra le tensioni sul carico nel caso di utilizzo del componente 

TLOSSY con i parametri RLGC effettivi e con i parametri identificati. 

 

 

 

Fig. 2.9: Confronto tra le tensioni alla terminazione z=d, Rd=50Ohms. 
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Fig. 2.10: Confronto tra le tensioni alla terminazione z=d, Rd=1KOhms. 

 

Questo ci fa capire come la strada caratterizzata dal tentativo di identificazione dei 

parametri costitutivi della linea a partire dall’andamento in frequenza dell’impedenza 

caratteristica, che come vedremo è possibile ricavare da misure di tensioni e correnti ai 

terminali della linea, non è percorribile sia per la forte non linearità della funzione 

(2.16) sia per l’impossibilità di scegliere in maniera adeguata lo starting guess da cui 

far partire la procedura di identificazione.  

Lo stesso accade nell’ ipotesi in cui si voglia realizzare l’identificazione dei parametri a 

partire dalla conoscenza del comportamento in frequenza dell’operatore di 

propagazione: 

(s)deP(s) Θ−=     con      R)G)(sL(sC(s) ++=Θ  . 

Nel capitolo 3 metteremo in evidenza una procedura che consente di sfruttare in 

maniera concreta le informazioni sulla Zc(s) e P(s), provenienti da misure di tensioni e 
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correnti alle terminazioni della linea, al fine di identificare un circuito che permetta di 

simulare le interconnessioni in modo accurato ed efficiente . 
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Capitolo 3 
 
 

 

Identificazione diretta del modello a multiporta di una 

linea 
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3.1 Introduzione 
 
Oggetto di questa tesi è lo studio dell’ identificazione dei parametri di un modello 

circuitale equivalente per l'analisi del comportamento transitorio di linee di 

trasmissione. 

Come visto nel capitolo 1, il modello che scegliamo per l’ analisi e la simulazione si 

basa su un approccio che consente di caratterizzare il comportamento terminale della 

linea attraverso due operatori: la matrice di impedenza caratteristica e l'operatore di 

propagazione. Tali operatori possono essere valutati in forma semi-analitica. 

L'obiettivo quindi sarà quello di mostrare come sia possibile identificare tali operatori, 

assumendo che siano noti unicamente i risultati di opportune grandezze in frequenza 

(parametri scattering) e nel tempo, eventualmente provenienti da misure [54]. Una 

volta identificati opportunamente, saremo in grado di implementare un circuito 

equivalente SPICE per una qualsiasi linea di trasmissione con perdite che possa essere 

rappresentata attraverso il modello a doppio bipolo [7]. Vedremo in seguito che la 

procedura seguita porterà alla realizzazione di un circuito che risulterà essere 

caratterizzato da un costo computazionale  inferirore rispetto al modello di linea di 

trasmissione con perdite (T-LOSSY) utilizzato da SPICE. Di conseguenza a 

prescindere dalla conoscenza o meno dei parametri della linea , la procedura , qui di 

seguito sviluppata, potrà essere utilizzata qualora l’analisi di una linea di trasmissione 

richieda un certo numero di simulazioni anche di lunga durata, che quindi giustificano 

un’analisi preliminare della linea stessa. I punti salienti di tale procedura sono: 

- Valutazione, attraverso la conoscenza delle tensioni e delle correnti ai terminali, 

dell’andamento in frequenza dell’impedenza caratteristica Zc(s) e della  

funzione di propagazione P(s). 
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- Stima della parte principale di Zc(s) e P(s). 

- Identificazione delle parti regolari mediante un modello approssimato. 

- Implementazione di uno schema circuitale equivalente. 

 

 

3.2 Valutazione diretta delle funzioni descrittive  
 

Abbiamo visto nel cap. 1 come nell’ipotesi di linearità, dal punto di vista del 

comportamento alle terminazioni, una singola linea può essere rappresentata mediante 

le relazioni tra le tensioni e le correnti alle terminazioni, cioè può essere vista come un 

doppio bipolo lineare. 

 

 
Fig. 3.1: Rappresentazione nel dominio di Laplace di una linea 

 

La rappresentazione di una linea di trasmissione nel dominio di Laplace (1.35) e (1.36) 

mi consente di rappresentare le porte del doppio bipolo mediante un’ impedenza, che 

tiene conto dell’effetto della tensione applicata alla porta sulla porta stessa, ed un 
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generatore di tensione pilotato in tensione, che rappresenta il contributo a tale porta 

dovuto alla riflessione. La descrizione di un modello siffatto avviene mediante due 

funzioni, l’impedenza caratteristica e la funzione di propagazione. 

In questo paragrafo vogliamo appunto determinare delle relazioni nel dominio della 

frequenza  che permettano di ricavare gli andamenti dell’impedenza caratteristica Zc(s) 

e della funzione di propagazione P(s), in relazione alle tensioni ed alle correnti 

terminali della linea. 

Partendo dalle relazioni costitutive del doppio bipolo, presentate nel Capitolo 1  (1.37) 

(1.38),  e qui di seguito riportate : 





=−

=−

(s)W(s)(s)IZ(s)V

(s)W(s)(s)IZ(s)V

ddcd

00c0   ,  (3.1) 

ed 





+=

+=

(s)](s)IZ(s)P(s)[V(s)W

(s)](s)IZ(s)P(s)[V(s)W

0c0d

dcd0   (3.2) 

supponiamo di andare a considerare due casi standard: presenza di un circuito aperto 

(Id=0)  e presenza di un corto circuito (Vd=0) alla terminazione z=d della linea.  

CasoI: Id=0 

 

Fig. 3.2: Linea di trasmissione con circuito aperto alla terminazione z=d. 
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Dalle relazioni (3.1) e (3.2) ponendo Id=0 ottengo: 

 





=

+=

(s)W(s)V

(s)W(s)(s)IZ(s)V

dd

00c0  ,  (3.3) 

 





+=

=

(s)](s)IZ(s)P(s)[V(s)W

(s)P(s)V(s)W

0c0d

d0 ,  (3.4) 

 

pertanto: 

 

)s(I
)s(V)s(P)s(V

)s(I
)s(W)s(V

(s)Z
0

d0

0

00
c

−
=

−
= ,  (3.5) 

 

)s(I)s(Z)s(V
)s(V

)s(I)s(Z)s(V
)s(W

)s(P
0c0

d

0c0

d
+

=
+

=  ,  (3.6) 

 

sostituendo la (3.6) nella (3.5) e sviluppando i calcoli giungo alla seguente espressione 

per la Zc(s): 

 

)s(I

)s(V)s(V

)s(I

)s(V)s(V
)s(Z

0

2
d

2
0

0

2
d

2
0

c
−

=
−

+=  , (3.7) 

 

che appunto mi consente di ottenere, attraverso la conoscenza delle tensioni e delle 

correnti ai terminali della linea, l’andamento dell’impedenza caratteristica nel dominio 

della frequenza. La scelta del segno positivo nella (3.7) è legittimata dalla necessità di 

rendere tale espressione formalmente congruente alla relazione (1.47) CLZ0 = , che 

esprime l’impedenza caratteristica nell’ipotesi di linee di trasmissione prive di perdite.  
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Dalla prima equazione delle (3.4) ricavo che : 

 

)s(V
)s(I)s(Z)s(V

)s(V
)s(W

)s(P
d

0c0

d

0 −
==   (3.8) 

 

sostituendo nella (3.8) la (3.7) ottengo un’analoga espressione nel dominio della 

frequenza per la funzione di propagazione P(s): 

 

)s(V

)s(V)s(V)s(V
)s(P

d

2
d

2
00 −−

=    (3.9) 

 

Caso II: Vd=0 

 

 

Fig. 3.3: Linea di trasmissione con corto circuito alla terminazione z=d. 

 

Dalle relazioni (3.1) e (3.2), ponendo  questa volta Vd=0 ottengo: 





+=

+=

(s)W(s)(s)IZ0

(s)W(s)(s)IZ(s)V

ddc

00c0  ,  (3.10) 
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



+=

=

(s)](s)IZ(s)P(s)[V(s)W

(s)(s)IP(s)Z(s)W

0c0d

dc0  ,  (3.11) 

 

combinando in maniera opportuna le espressioni che caratterizzano le (3.10) e le (3.11) 

ricavo che: 

 

)s(I
)s(I)s(Z)s(P)s(V

)s(I
)s(W)s(V

(s)Z
0

dc0

0

00
c

−
=

−
= ,  (3.12) 

 

)s(I)s(Z)s(V
)s(I)s(Z

)s(P
0c0

dc
+

−= .  (3.13) 

 

Sostituendo la (3.13) nella (3.12) ottengo un’ equazione di secondo grado che risolta 

mi fornisce il legame tra l’impedenza caratteristica e le tensioni e le correnti ai 

terminali: 

 

2
d

2
0

0
c

II

)s(V
)s(Z

−
±=  

2
d

2
0

0

II

)s(V

−
=   .  (3.14)  

 

 Anche in questo caso si è scelta l’espressione con il segno positivo per  fare in modo 

che la (3.14) sia congruente all’espressione della Zc(s) nel caso di linee senza perdite. 

A questo punto procedendo in maniera analoga al caso Id=0, si ricava che: 

 

)s(I

)s(I)s(I)s(I
)s(P

d

2
d

2
00 −+−

=  .  (3.15) 
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Nel paragrafo 3.3, si andrà ad effettuare una verifica della effettiva consistenza delle 

espressioni  (3.7), (3.9), (3.14), (3.15) che legano tensioni e correnti alle terminazioni 

con le funzioni descrittive del modello a doppio bipolo di una linea di trasmissione, 

rispetto alle espressioni analitiche degli operatori stessi. 

 

3.3 Una verifica di consistenza del metodo 
 
Una volta determinate le relazioni che identificano il  legame tra  tensioni e correnti ai 

terminali della linea e le funzioni descrittive della linea stessa, devo verificare la 

consistenza di tali formule. Questo verrà fatto sia nel caso di linee senza perdite sia nel 

caso di linee con perdite indipendenti dalla frequenza.  

Una prima verifica che è possibile effettuare è quella dellaconsistenza analitica delle 

espressioni relative all’impedenza caratteristica, nel caso di linee di trasmissione prive 

di perdite. In tal caso infatti l’impedenza caratteristica Zc(s) risulta essere pari a 

CL , pertanto posso controllare, avvalendomi della formula del trasporto delle 

impedenze (utilizzando carichi lineari), che effettivamente le relazioni (3.7) e (3.14)  

forniscono l’impedenza caratteristica della linea, ossia Zo= CL . 

Consideriamo inizialmente il caso di linea ideale chiusa su un circuito aperto. 

 
Fig. 3.4: Linea senza perdite chiusa su un circuito aperto. 
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Applico la formula del trasporto delle impedenze: 

ztgjZZ
ztgjZZ

ZZ
Lo

oL
oeq β+

β+
=   (3.16) 

dato che in questo caso ∞→LZ , ottengo: 

zjtg
Z

Z o
eq β

=    (3.17) 

all’ascissa z=0 ho quindi: 

0V)0(V =  ;   
eq

0
0 Z

V
I)0(I == .  (3.18) 

Facendo riferimento alla soluzione generale delle equazioni delle linee di trasmissione 

nella forma progressiva (1.11) ed esprimendo gli esponenziali in termini di seno e 

coseno, ottengo la soluzione sotto forma stazionaria della linea, dove anziché avere la 

sovrapposizione di un’ onda progressiva e una regressiva ho la sovrapposizione di due 

onde stazionarie. La soluzione sotto forma stazionaria della linea è qui di seguito 

riportata: 

 









ββ=

ββ=

zsin
Z

V(0)
j-z  I(0)cosI(z)

zsin)0(IjZ-z V(0)cosV(z)

o

o
.  (3.19) 

 

Tale rappresentazione della soluzione generale della linea mi consente di esprimere la 

tensione e la corrente ad una qualsiasi ascissa in funzione della tensione e della 

corrente alla terminazione z=0. 

Sostituendo le relazioni (3.18) nelle (3.19) ricavo il valore della tensione e della 

corrente all’ascissa z=d:  
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



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




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Z
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Z
V

jZ-dcosVVV(d)

o

0
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d

2
00
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0

o0d
, (3.20) 

 

quindi si ha: 

 










=ββ=

β
=

0dsin
Z
V

j-dsin
Z
V

jI
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V
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o
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0
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  .  (3.21) 

 

Sostituendo la prima delle (3.21) e la seconda delle (3.18) nella relazione (3.7) ottengo: 

 

C
L

Z
Z/V

dtgjV
I
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1
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I

VV
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2
2
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2
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c ==
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=














β
−

=
−

= ,  (3.22) 

 

che appunto dimostra la congruenza dell’espressione (3.7). 

Una verifica analoga può essere fatta nel caso in cui la linea ideale sia chiusa su un 

corto circuito. In questo caso dato che 0ZL = , dalla (3.16) ricavo che: 

dtgjZZ oeq β= ,  (3.23) 

procedendo in maniera simile al caso precedente si ha: 

 









β
=

=

dsinZ
V

-jI

0V

o

0
d

d
  (3.24) 



 123 

 

Fig. 3.5: Linea senza perdite chiusa su un corto circuito.  

 

A questo punto sostituendo le relazioni (3.24) e (3.18) nella (3.14), verifico la 

consistenza di quest’ultima: 

o

22
o

22
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22
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d
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c Z
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V
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V

V

II
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Z =

β

β−
=

β
+

β
−

=
−

= . (3.25) 

Una volta verificata, nel caso di linee di trasmissione senza perdite, la consistenza 

analitica delle espressioni (3.7) e (3.14) relative all’impedenza caratteristica, considero 

il caso di linee di trasmissione con perdite indipendenti dalla frequenza. L’obiettivo 

rimane quello di verificare la validità delle espressioni (3.7), (3.9), (3.14) e (3.15),  

andando però questa volta ad effettuare delle valutazioni in frequenza delle tensioni e 

delle correnti alle terminazioni della linea. A tal scopo faccio riferimento ad una 

interconnessione utilizzata nelle schede a circuito stampato. Tale interconnessione ha 

una lunghezza di 5 cm, con parametri per unità di lunghezza riportati nella seguente 

tabella. 

C [pF/cm] L [nH/cm] R [Ω /cm] G [mS/cm] D [cm] 

4 10 2,5 0,5 5 

 
Tab. 3.1: Parametri di una tipica linea per circuiti stampati [22]. 
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Utilizzando il componente T-LOSSY, presente nella versione PSPICE 8.0, con i 

parametri indicati in tabella 3.1, effettuo una simulazione della linea nel dominio della 

frequenza, limitando l’analisi alle frequenze d’interesse applicativo [0,5GHz]. 

Effettuando le misure di tensioni e correnti alle terminazioni, sia nel caso di linea 

chiusa su un circuito aperto che di linea chiusa su un corto circuito, implemento le 

relazioni (3.7), (3.9), (3.14) e (3.15), determinando in tal modo gli andamenti in 

frequenza sia dell’impedenza caratteristica che della funzione di propagazione. 

Importando in ambiente MATLAB i vettori rappresentativi di tali andamenti, confronto 

il modulo e la fase delle espressioni (3.7), (3.9), (3.14) e (3.15), con il modulo e la fase  

delle espressioni analitiche di tali operatori (Capitolo 1 cfr. (1.36), (1.37), (1.38)), qui 

di seguito riportate: 

 

GsC
RsL

(s)Zc +
+

= , 

 

(s)deP(s) Θ−= ,       con      R)G)(sL(sC)(s ++=Θ  , 
 
 
in maniera tale da verificare l’effettiva validità delle espressioni determinate. I risultati 

ottenuti possono essere osservati nelle figure 3.6, 3.7, 3.8, 3.9. 
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(a)  

 

(b)  

Fig. 3.6: Verifica della consistenza della formula per Zc(s) (caso c.a. in z=d):  

(a) confronto tra i moduli; (b) confronto tra le fasi. 
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(a) 

 

(b) 
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(c) 

Fig. 3.7: Verifica della consistenza della formula per P(s) (caso c.a. in z=d):   

(a) confronto tra i moduli; (b) confronto tra le fasi; (c) confronto tra le fasi 

nell’intervallo [100MHz,5GHz]. 

 
(a)  
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(b)  

Fig. 3.8: Verifica della consistenza della formula per Zc(s) (caso c.c. in z=d): 

(a) confronto tra i moduli; (b) confronto tra le fasi. 

 

(a)  
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(b)  

 

(c)  

Fig. 3.9: Verifica della consistenza della formula per P(s) (caso c.c. in z=d):   

(a) confronto tra i moduli; (b) confronto tra le fasi; (c) confronto tra le fasi 

nell’intervallo [100MHz,5GHz]. 



 130 

 
Osservazione: La verifica delle espressioni (3.7), (3.9), (3.14) e (3.15), effettuata 

considerando linee di trasmissione con perdite indipendenti dalla frequenza attraverso 

la misura delle tensioni e delle correnti alle terminazioni , ovviamente contempla anche 

l’analoga verifica nel caso di linee senza perdite, dato che queste ultime possono 

considerarsi un caso particolare di linee di trasmissione con perdite quando R=0 e G=0. 

Tuttavia utilizzando il componente T-IDEAL (simulatore PSPICE 8.0) chiuso su un 

circuito aperto, procedo in maniera analoga a quanto fatto in precedenza, accertando 

che effettivamente la relazione (3.7) fornisca il valore CL . I parametri utilizzati in 

questa circostanza sono d=50m , L=10nH/m, C=4pF/m e quindi: 

50CLZo == ohms ;   10LCdTD ==  [ns] . 

L’andamento dell’impedenza caratteristica della linea è evidenziato in Fig. 3.10. 

 

Fig. 3.10: Verifica della formula per Zc(s) (caso linea senza perdite con c.a. in z=d) 
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Il comportamento anomalo dell’impedenza caratteristica in bassa frequenza messo in 

evidenza nella figura 3.10 , lascia pensare alla presenza nel simulatore SPICE di una 

lunghezza al di sotto della quale una linea di trasmissione priva di perdite viene trattata 

come un corto circuito. Per avvalorare tale osservazione prima di tutto vado ad 

effettuare una stima accurata del rapporto d/λ , con λ  pari alla minima lunghezza 

d’onda in corrispondenza della quale la linea si comporta da corto circuito 

( maxf/c=λ ) e DTcd ⋅=  è la lunghezza della linea (in entrambi le espressioni c 

rappresenta la velocità di propagazione dell’onda LC1c = ). L’analisi in frequenza , 

realizzata utilizzando 510  punti per decade, mi consente di ricavare il valore di maxf : 

029142.5495fmax =   Hz     ⇒       28.909913=λ  m 

pertanto: 

26.18198
Tf

1
Tc

f
c

d DmaxD

max ≅
⋅

=
⋅

=
λ

.   (3.26) 

 
 
Pertanto nell’ ipotesi in cui si vuole un andamento regolare per l’impedenza 

caratteristica a partire ad esempio dalla frequenza di maxf =1mHz, considerando il 

rapporto d/λ  fisso all’interno di Spice, dalla relazione (3.26) posso ricavare il tempo 

di ritardo che deve caratterizzare la  linea: 

3
max 10f −= [Hz]  ⇒   054945.0

f26.18198
1

T
max

D ≅
⋅

= [s]. 

Utilizzando il componente T (T-IDEAL) di SPICE con parametri : 

Ω= 50Zo   ;     054945.0TD ≅  [s] 

ottengo che l’andamento dell’impedenza caratteristica risulta quello mostrato in       

Fig. 3.11: 
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Fig. 3.11: Verifica della presenza di una soglia per TIDEAL di SPICE 
 
 
che dimostra appunto l’ ipotesi dell’ utilizzo di una soglia da parte di SPICE. 

I picchi presenti in alta frequenza in Fig. 3.11 così come quelli presenti in Fig. 3.10 

sono dovuti ad errori di carattere numerico commessi dal simulatore.  

Resta da mostrare come modificando la lunghezza della linea e quindi il suo tempo di 

ritardo DT , il rapporto dλ  rimane invariato. Infatti considerando una linea con gli 

stessi parametri per unità di lunghezza L e C ma lunga d=10Km, quindi con un tempo 

di ritardo s2TD µ= , ottengo: 

472615.27fmax =  Hz  ⇒   18199
d

≅
λ

. 

A questo punto facendo riferimento ad una linea di lunghezza d=10Km con parametri 

L e C differenti dal caso precedente, posso avere una ulteriore riprova di quanto 

affermato. Infatti: 
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mH779.0L µ=   ;   C=14.26 pF/m    ⇒      s3.33TD µ=  

650061.1fmax = [Hz]   ⇒    3.18199
d

≅
λ

. 

che non fà che confermare quanto intuito poc’anzi, ossia che al di sopra del rapporto 

d/λ , il comportamento di una linea di trasmissione priva di perdite può essere 

assimilato a quello di un corto circuito. 

 

3.4 Identificazione di un circuito equivalente per l’impedenza  

      caratteristica Zc(s)  
 
Come visto nel paragrafo 1.6.3 la conoscenza dell’ espressione asintotica della Zc(s) mi 

consente di scrivere l’ impedenza caratteristica come somma di due contributi: un 

termine è la cosiddetta parte principale, che contiene tutti i termini irregolari, e di cui 

si può valutare l’antitrasformata analiticamente. Il termine rimanente è la parte 

regolare, la cui antitrasformata può essere calcolata numericamente in quanto non 

contiene termini irregolari[32]. Nel dominio di Laplace tale decomposizione è: 

)s(Z)s(Z)s(Z crcpc +=   (3.27) 

Quello che si vuole fare è di individuare separatamente la parte regolare e la parte 

principale dell’impedenza caratteristica ed identificare i parametri di un circuito 

equivalente in grado di implementare la Zc(s). A tal proposito, in riferimento alle linee 

di trasmissione descrivibili mediante uno schema a doppio bipolo equivalente, 

considero, cfr. (1.55), la proprietà che caratterizza il comportamento asintotico della 

parte regolare dell’impedenza caratteristica : 







=

s
1

O(s)Zcr , 
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ciò comporta quindi che : 

)s(Z)s(Z)s(Zlim)s(Zlim cpcrcp
s

c
s

=+=
∞→∞→

.  (3.28) 

Pertanto ricavato l’andamento della Zc(s) mediante la valutazione  nel dominio della 

frequenza delle tensioni e delle correnti ai terminali della linea, utilizzando ad esempio 

la (3.7), è facile constatare dalla (3.28) come la valutazione della parte principale 

dell’impedenza caratteristica può essere compiuta andando a stimare in maniera 

accurata il valore a cui tende la Zc(s) per ∞→s , vale a dire il valore asintotico 

dell’impedenza caratteristica. Per mostrare l’iter che intendo seguire faccio riferimento 

alla linea di trasmissione i cui parametri, indipendenti dalla frequenza, sono evidenziati 

in tabella 3.1. In relazione a tale linea ricavo l’andamento di Zc(s) effettuando una 

simulazione nel dominio della frequenza del componente T-LOSSY ad essa associato 

ed implementando la relazione (3.7). Il comportamento in frequenza dell’impedenza 

caratteristica è messo in risalto in Fig. 3.12. 

 

Fig. 3.12: Andamento in frequenza dell’impedenza caratteristica Zc(s). 
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La stima del valore asintotico può essere fatta  considerando la relazione (3.7) e 

supponendo che l’ analisi in frequenza sia caratterizzata da i seguenti parametri:  

Points/Decade=1000 ;   Start Frequency=1GHz  ;  End Frequency=5GHz . 

L’ aver  limitato l’ analisi in frequenza al range [1GHz,5GHz] mi consente di stimare il 

valore a cui tende la Zc(s) con una certa precisione, dato che presumibilmente in tale 

intervallo l’ andamento della Zc(s) risulta essersi assestato sul valore asintotico da 

stimare. Importando il vettore dei moduli in ambiente MATLAB e valutandone il 

valore medio ricavo che : 

C
LZ00044.50)s(Z ocp =≅Ω= .  (3.29) 

Una valutazione dell’errore relativo commesso può essere fatta andando a determinare 

il valore massimo e il va lore minimo del vettore dei moduli, ottenendo: 

4

tsina

minmax
rel 1084.2

val
valval

err −×=
−

= .  (3.30) 

La risposta impulsiva dell’impedenza caratteristica risulta essere: 

)t(z)t(z)t(z crcpc +=   (3.31) 

con )t(zcp  che dal punto di vista analitico è pari a : 

)t(Z))s(Z(L)t(z ocp
1

cp δ== −   (3.32) 

La necessità di valutare il valore asintotico dell’impedenza caratteristica con un errore 

che sia il più piccolo possibile, nasce appunto dal fatto che non essendo a conoscenza 

dei parametri della linea ho effettuato una stima di oZ  che, come si può notare dalla 

(3.32), risulta essere il coefficiente di un impulso di Dirac. L’impulso di Dirac può 

essere visto come una “funzione” nulla dappertutto eccetto che in zero e tale che 
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1dt)t( =δ∫ ∞+
∞− . Pertanto anche un piccolo errore commesso sulla stima del coefficiente 

dell’impulso può determinare un errore considerevole in termini di risposta impulsiva 

dell’impedenza caratteristica che ovviamente poi si ripercuote sul corretto 

funzionamento del modello circuitale equivalente per una linea di trasmissione che mi 

appresto a realizzare. 

Dal punto di vista circuitale, l’implementazione della parte principale dell’impedenza 

caratteristica non dà alcun problema dato che essa può essere realizzata utilizzando un 

semplice resistore di valore pari al valore asintotico di Zc(s) poc’anzi determinato. 

Valutata la parte principale dell’impedenza caratteristica, che contiene tutti i termini 

irregolari, non resta che individuare ed identificare la parte regolare. Importando in 

ambiente MATLAB il vettore dei moduli e quello delle fasi relativi all’impedenza 

caratteristica ed utilizzando l’operatore di conversione dalle coordinate polari ),( ii ρϑ  

alle coordinate cartesiane )y,x( ii , ottengo il vettore di numeri complessi 

rappresentante Zc(s). Considerato che : 

)s(Z)s(Z)s(Z cpccr −=   (3.33) 

posso ricavare immediatamente )s(Zcr , il cui andamento in frequenza (per la linea di 

tabella 3.1), tipico di un sistema passa basso, è mostrato in figura 3.13. 

 



 137 

 

Fig. 3.13: Andamento della parte regolare dell’impedenza caratteristica. 

 

La figura 3.13 mette in evidenza quello che risulta essere il comportamento generale 

della parte regolare dell’ impedenza caratteristica ossia quello di convergere 

asintoticamente a 0 come s1 , a prescindere dal fatto che la linea sia caratterizzata da 

parametri indipendenti o meno dalla frequenza [7].  

Una volta che si è estratto dalla Zc(s) l’ andamento della sua parte regolare, bisogna 

affrontare un semplice problema di fitting per individuare i parametri di un modello 

equivalente in grado di approssimare il comportamento passa-basso della Zcr(s). La 

scelta del modello parametrico da utilizzare è imposta dalla necessità di tradurre il 

modello identificato in un circuito equivalente a parametri concentrati. Pertanto si 

utilizzano dei modelli parametrici di tipo razionale fratto, definiti come rapporti di 

polinomi, in corrispondenza dei quali posso sempre sintetizzare uno schema circuitale 

equivalente a parametri concentrati. Quindi si ha: 
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∏ ∏
= =

τ+
⋅τ+⋅=

n

1i

m

1j j
icr )s1(

1
)s1(A)s(Z

~
  (3.34) 

Per una questione di semplicità in termini di numero di parametri da individuare e 

quindi di celle RC utilizzate per l’identificazione del circuito equivalente, considero 

dapprima il caso di filtro del primo ordine, ossia: 

τ+
=

s1
A

)s(Z
~

cr   (3.35) 

La valutazione di τ  ( )0(ZA cr= ) può essere effettuata minimizzando lo scarto 

quadratico relativo tra )s(Zcr  e )s(Z
~

cr , a tale scopo è possibile utilizzare opportuni 

algoritmi di ottimizzazione presenti in ambiente MATLAB. In riferimento alla linea di 

trasmissione i cui parametri sono presentati in tabella 3.1, ottengo: 

9102153.7 −⋅=τ ,  (3.36) 

con un errore relativo percentuale , visto come il rapporto tra la distanza tra il vettore 

identificato e quello desiderato e la norma del vettore desiderato, pari a:  

7809.0errrel = %.  (3.37) 

Il passo successivo risulta essere quello di utilzzare un filtro del secondo ordine (2 poli) 

per vedere se ho un miglioramento sensibile dell’errore che si commette sul fitting dei 

dati, miglioramento che potrebbe giustificare il passaggio a topologie circuitali più 

complicate, pertanto considero: 

)s1)(s1(
A

)s(Z~

21
cr τ+τ+

= .  (3.38) 

 Ovviamente l’identificazione della τ  (3.36) precedentemente effettuata, costituisce 

un’ informazione aggiuntiva (starting guess) da utilizzare per l’individuazione delle 1τ  

e 2τ . Nel caso della linea di trasmissione di tabella 3.1, si ha: 
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14
1 106170.3 −⋅=τ         e         9

2 107806.6 −⋅=τ ,  (3.39) 

con 

1678.0errrel = %.  (3.40) 

Effettuando un confronto tra gli errori relativi commessi si evince che la soluzione ad 

un polo risulta essere comunque soddisfacente e quindi può essere utilizzata per 

rappresentare il comportamento della parte regolare dell’impedenza caratteristica. 

In figura 3.14 sono comparati gli andamenti di )s(Zcr   e della )s(Z
~

cr  identificata 

(3.35). 

 

Fig. 3.14: Confronto tra l’andamento desiderato e quello identificato di Zcr(s). 

  

Volendo tradurre in termini circuitali la )s(Z~cr  determinata, assimilo il suo 

comportamento a quello di un’ impedenza  rappresentata da un cappio R-C parallelo , 

pertanto ho: 
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sRC1
R

)s(I
)s(V

s1
A

)s(Z~

in

out
cr +

==
τ+

=   (3.41) 

dove: 

R=A= )0(Zcr     e     C=
R
τ

. 

 

Fig. 3.15: Implementazione circuitale della parte regolare di Zc(s). 

 

In riferimento alla linea che fin qui sto utilizzando come esempio (cfr. tabella 3.1), la 

cella RC che individua il comportamento della parte regolare dell’impedenza 

caratteristica risulta essere caratterizzata da i seguenti parametri: 

Ω=== 7107.20)0(ZAR cr ;       nF3483.0
R

C =
τ

= .   (3.42) 

Le considerazioni fatte fino a questo punto mi consentono di ricavare il circuito 

equivalente per l’impedenza caratteristica, mostrato in figura 3.16. 
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Fig. 3.16: Circuito equivalente per l’impedenza caratteristica Zc(s). 

 

3.4.1  Verifica di consistenza per il modello ridotto della Zc(s) 
 
Tenendo presente le relazioni che nel dominio del tempo descrivono la 

caratterizzazione in termini di doppio bipolo di una linea di trasmissione, posso 

verificare la bontà del circuito equivalente rela tivo alla Zc(s). Infatti dalla prima 

relazione delle (1.45), ricavo l’espressione nel dominio del tempo della tensione in z=0: 

{ }( ) ( )ttiz)t(v 00c0 ω=∗−        con     ( ) ( ){ }( )tv2pt dd0 ω−∗=ω   (3.43) 

)t(0ω  tiene conto del fenomeno della riflessione della porta alla terminazione z=d  

sulla porta all’ascissa z=0 . Nell’ipotesi di mettersi nell’intervallo temporale (0,2T) 

(con T ritardo della linea), ho che in  z=0 non si avverte ancora l’effetto della 

riflessione, pertanto si ha: 

 { }( )tiz)t(v 0c0 ∗= .  (3.44) 

Quindi ponendo in ingresso sia alla linea di trasmissione che al circuito equivalente 

dell’impedenza caratteristica un generatore di corrente (ad esempio a gradino), posso 

utilizzare la (3.44) per verificare la consistenza del modello ridotto per la Zc(s), 

effettuando un confronto tra le tensioni presenti all’ascissa z=0.  
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Come esempio di simulazione posso considerare due circuiti: il primo circuito è dato 

dalla linea i cui parametri sono descritti in tabella 3.1, terminata all’ascissa z=0 con un 

generatore ideale di corrente e all’ascissa z=d con un corto circuito (la scelta del carico 

in questa circostanza è del tutto ininfluente) mentre il secondo circuito è rappresentato 

dal circuito equivalente per l’impedenza caratteristica Zc(s) della linea di tab. 3.1  con 

in ingresso lo stesso generatore ideale di corrente, vedi figura 3.17. 

 

 

Fig. 3.17: Circuiti per la verifica dello schema equivalente di Zc(s). 

 

Il generatore scelto ha l’andamento temporale mostrato in figura 3.18, ovvero impone 

una corrente a gradino: 
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 (3.45) 
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Fig. 3.18: Generatore di corrente per i circuiti di fig. 3.17. 

 

Analizzando quindi, tramite il simulatore PSPICE 8.0, il comportamento transitorio dei 

circuiti di figura 3.17 per un tempo pari a 2T, vado a valutare le tensioni all’ascissa z=0 

per entrambi i circuiti. Gli andamenti di tali tensioni vengono presentati in forma 

grafica in figura 3.19. 

 

Fig. 3.19: Andamenti delle tensioni in ingresso ai circuiti di fig. 3.17.. 
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Gli andamenti temporali delle tensioni in figura 3.19 confermano la correttezza del 

circuito equivalente per l’impedenza caratteristica identificato nel paragrafo 3.4. 

 

3.5 Identificazione di un circuito equivalente per la funzione  

di propagazione P(s) 
 
 

La valutazione della risposta impulsiva dell’operatore di propagazione impone di 

separare i termini irregolari, quali ad esempio impulsi di Dirac e funzioni pseudo 

impulsive, da quelli regolari, la cui antitrasformata può essere calcolata 

numericamente. L’ operatore di propagazione quindi può essere visto anch’esso come 

somma di due contributi [7]: la parte principale e la  parte regolare. Tale 

decomposizione nel dominio di Laplace è: 

)s(P)s(P)s(P rp += .  (3.46) 

Risulta essere utile riscrivere l’operatore di propagazione come segue: 

)s(P̂e)s(P T)s( µ+−=  ,  (3.47) 

dove la funzione )s(P̂  è data da: 









































+µ
ν

−−µ+=
2

s
11)s(Texp)s(P̂   (3.48) 

con µ  e ν  caratterizzate dall’espressioni (1.26). 

Il fattore ]T)s(exp[ µ+− , che rappresenta un fattore di decadimento più un elemento di 

ritardo ideale con ritardo pari a T, oscilla per ∞→s , mentre il fattore )s(P̂  tende a 1. 

Perciò la funzione )s(P̂  ha la seguente espressione asintotica: 
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)s(P̂1)s(P̂lim r
s

+=
∞→

,  (3.49) 

dove il termine )s(P̂r  si comporta come: 







Ο=

s
1

)s(P̂r  .  (3.50) 

Il primo termine di )s(P̂ , cioè, 1, è quello che si avrebbe se la linea fosse senza perdite 

o se la condizione di Heaviside ( ν =0, segnale attenuato ma non diffuso) fosse 

soddisfatta. L’altro termine )s(P̂r  tiene conto della dispersione dovuta alle perdite.  

L’operatore P quindi coincide con l’elemento di ritardo ideale )sTexp(−  nel caso in cui 

la linea è senza perdite. Per le linee con perdite, l’operatore P si riduce al prodotto tra il 

ritardo ideale )sTexp(−  ed il fattore di decadimento )Texp( µ−  quando è soddisfatta la 

condizione di Heaviside. Tale termine rappresenta la parte principale dell’operatore di 

propagazione come si nota dalla (3.42), una volta che si và a considerare il  

comportamento di P(s)  per ∞→s  . Quando ≠ν 0 , oltre alla parte principale vi è 

anche la parte regolare. Quindi ho: 

T)s(
p e)s(P +µ−=  ,  (3.51) 

T)s(
pr e)s(P)s(P)s(P)s(P +µ−−=−=   .  (3.52) 

Nell’ottica di una realizzazione di un modello circuitale equivalente per l'analisi del 

comportamento transitorio di linee di trasmissione, voglio identificare mediante uno 

schema equivalente sia la parte principale che la parte regolare della funzione di 

propagazione. 

In realtà per motivi funzionali alla corretta realizzazione del modello circuitale 

equivalente, motivi che verranno messi in evidenza nel paragrafo 4.1, voglio 
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identificare uno schema equivalente che rappresenti non la funzione di propagazione 

p(t) (P(s)) ma la p(t+T) ( )s(Pe)s(P~ sT= ), pertanto: 

 

( ) )s(P~)s(P~)s(P)s(Pe)s(Pe)s(P~ rprp
sTsT +=+== ,  (3.53) 

con 

 

( ) TT)s(sT
p

sT
p eee)s(Pe)s(P~ µ−+µ− ===   ,  (3.54) 

 

TsTsT
rr ee)s(Pe)s(P)s(P~ µ−−==   (3.55) 

 

Tenendo presente la (3.47) e ricordando che la parte regolare per ∞→s  tende a 0 , 

posso ricavare il fattore di decadimento (e quindi )s(P~p ) andando a stimare il valore 

asintotico a cui tende P(s), dove l’andamento di P(s) è stato ottenuto dalla conoscenza 

delle tensioni e delle correnti ai terminali della linea di trasmissione come visto nella 

(3.9) e nella (3.15). 

Pertanto facendo riferimento alla linea di tabella 3.1, che in questo capitolo è stata 

utilizzata come esempio esplicativo, effettuo una stima  del fattore di decadimento 

della linea stessa valutando il valore asintotico a cui tende l’operatore di propagazione 

P(s). L’andamento di P(s) è possibile ricavarlo attraverso misure in frequenza delle 

tensioni alle terminazioni della linea ed utilizzando per esempio la (3.9). Di 

conseguenza impiegando il componente TLOSSY associato alla linea considerata, 

ricavo mediante la (3.9) dapprima l’andamento di P(s) , mostrato in figura 3.20,   per 

poi stimarne il valore asintotico (fattore di decadimento) andando a considerare il 
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vettore dei moduli relativi al range di frequenza [1GHz;5GHz] e calcolando il valore 

medio delle componenti di tale vettore.  

 

Fig. 3.20: Andamento della funzione di propagazione P(s) 

 

Quindi si ha che il fattore di decadimento che d’ora in poi indico con la costante K, 

risulta essere: 

8290315.0Ke T ==µ− ,  (3.56)  

determinando il valore massimo e il valore minimo del vettore dei moduli, ricavo 

l’errore relativo commesso: 

6

tsina

minmax
rel 1006.9

val
valval

err −×=
−

=   .  (3.57) 

Dato che : 

)t(K)t(e))s(P~(L)t(p~ T
p

1
p δ=δ== µ−− ,  (3.58)  
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è possibile, in maniera semplice, identificare in termini circuitali la )s(P~p  attraverso un 

resistore di valore pari proprio al fattore di decadimento della linea stimato. 

A questo punto resta da individuare ed identificare, mediante uno schema equivalente, 

il comportamento di )s(P~r . Nell’espressione (3.55) conosco sia l’andamento di P(s) 

(figura 3.20) sia la costante TeK µ−=   (3.56), resta da valutare il ritardo della linea T 

presente nel termine exp(sT). 

A tal proposito bisogna puntualizzare l’importanza della precisione con cui si stima tale 

ritardo. La valutazione del ritardo può ad esempio essere realizzata ponendo in ingresso 

alla linea un gradino e valutando in uscita il ritardo conseguito. In tal modo la stima 

che vado ad effettuare sarà affetta da un certo errore. Questo errore T∆ , che è 

sostanzialmente la differenza tra il ritardo effettivo e quello stimato, dà luogo ad un 

termine )Tjexp( ∆ω  che nel computo dell’ andamento  della )s(P~r  si fa sentire 

introducendo delle oscillazioni. 

Per mostrare ciò, considero ed elaboro l’espressione della )j(P~r ω : 

=−ω=ω ∆+ω Ke)j(P)j(P~ )TT(j
r  

= Kee)j(P TjTj −ω ∆ωω = 

= 2
Tj

2
Tj

2
Tj

Tj eKeee)j(P

∆ω∆ω−∆ω
ω ⋅
















−ω .   (3.59) 

Andando a valutare il comportamento della  )j(P~r ω  per  ∞→ω  e sapendo che: 

Ke)j(Plim Tj =ω ω
∞→ω

, 

dalla (3.59) ricavo: 
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=⋅















−=ω

∆ω∆ω−∆ω

∞→ω
2

Tj
2

Tj
2

Tj

r eeeK)j(P
~

lim  

= 





 ∆
ω⋅⋅

∆ω
µ−

2
T

sineej2 2
Tj

T , (3.60) 

da cui: 

( ) 





 ∆
ω⋅=ω µ−

∞→ω
2
T

sine2jP
~ T

r . (3.61) 

Tale relazione dimostra come l’ errore T∆  commesso, nella valutazione del ritardo T 

della linea, determina la presenza di oscillazioni nell’ andamento asintotico del modulo 

della )j(P~r ω . La presenza di tali oscillazioni nel range di frequenze d’interesse 

applicativo della linea, impedisce la corretta identificazione della parte regolare 

dell’operatore di propagazione. Per la linea di tabella 3.1, caratterizzata da un ritardo T 

di 1ns, si vede, in figura 3.21, che effettivamente il termine )Tjexp( ∆ω  influenza 

l’andamento di )s(P~r . In particolare, poichè la frequenza in corrispondenza della quale 

si ha il picco della prima oscillazione è data da: 

1
2
T

sin =





 ∆
ω  ⇒  π+

π
=

∆π
n

22
Tf2

  con n=0 ⇒  
T2

1
fp ∆

=        (3.62)  

tale figura mette in evidenza come,  all’aumentare dell’errore su T, la prima 

oscillazione si manifesta per frequenze sempre più vicine a quelle d’interesse 

applicativo.   
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Fig. 3.21:Dipendenza dell’andamento della parte regolare di P(s) dall’erroresulla 

stima di T. 

 

Ciò porta a concludere che, al fine di identificare in maniera corretta la parte regolare 

dell’ operatore di propagazione, è necessario commettere un errore relativo sulla stima 

di T al più pari a 54 1010T −− ÷=∆ . 

Inoltre l’errore T∆ non solo risulta essere cruciale ai fini di un’ identificazione corretta 

della parte regolare della funzione di propagazione, ma comporta anche una differente 

sensibilità di alcuni elementi che caratterizzano il circuito di ordine ridotto che verrà 

implementato nel capitolo 4, ciò determinerà ovviamente un errore quantitativo nella 

simulazione dello stesso. 

Individuato il ritardo della linea, attraverso una misura nel dominio del tempo, non 

sempre sarà possibile avere una precisione adeguata sulla stima di T, di conseguenza in 

questi casi si realizza una opportuna procedura di ottimizzazione di T. Tale procedura 
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sfrutta l’ informazione apriori relativa al comportamento asintotico della parte regolare 

di P(s) (1.55), ossia: 









Ο=
s
1

)s(P
~

r  ⇒  0)s(P
~

lim r
s

=
∞→

 . (3.63) 

Di conseguenza sapendo che necessariamente la )s(P~r  tende a zero per ∞→s  , è 

possibile pensare che il valore ottimo di T è quello che minimizza la distanza tra il 

modulo della )s(P~r , valutato in corrispondenza della massima frequenza d’ interesse, e 

il valore di una soglia, opportunamente scelta. Quanto grande sia la soglia dipende dal 

guadagno di )s(P~r , in prima approssimazione, dato che comunque 0)s(P~r →  per 

∞→s , posso supporre di scegliere tale soglia pari a 1/100 del guadagno.  

In relazione alla interconnessione di tabella 3.1, ho che: 

3T
r 109631.8e)0j(P)0j(P~ −µ− ×=−=  ,  (3.64) 

5r 109631.8
100

)0j(P~
threshold −×== .  (3.65) 

Quindi per tale linea  la funzione obiettivo, da minimizzare, è data dalla distanza del 

modulo della  )s(P~r , valutato in corrispondenza della frequenza 5GHz, dal valore 

espresso dalla (3.65). L’algoritmo di ottimizzazione avrà come parametri uno starting 

guess T0 di valore pari al valore di T stimato ed un intervallo di valori entro cui 

restringere la ricerca del valore ottimo di T pari a [lb,ub] con lb=(T0-step_ceiling) ed 

ub=(T0+step_ceiling). Pertanto nell’ipotesi in cui : 

00002144.10T =  ns     con    0001.0ceiling_step =   ns, 

ottengo che il valore ottimo di T risulta essere: 

00000465.1T =   ns .  (3.66) 
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 A questo punto si hanno a disposizione tutti gli elementi per ricavare l’andamento di 

)s(P~r . Infatti ricordando la relazione (3.50) che caratterizza la )s(P~r : 

TsT
r ee)s(P)s(P~ µ−−= , 

ho che i passi da effettuare per la sua determinazione sono i seguenti: 

- Valutazione del modulo e della fase di P(s). 

- Valutazione del modulo e fase del termine sTe)s(P , in tal caso si ha: 

)s(Pe)s(P sT =        ed       fT2)s(Pe)s(P sT π+∠=∠ . 

- Utilizzo dell’operatore di conversione dalle coordinate polari ),( ii ρϑ  alle 

coordinate cartesiane )y,x( ii , per ottenere il vettore dei numeri complessi 

associati a sTe)s(P . 

- Valutazione della relazione TsT
r ee)s(P)s(P~ µ−−= . 

 

L’andamento di )s(P~r , per la linea di tab. 3.1,  è presentato  in figura 3.22. 
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Fig. 3.22: Andamento della parte regolare di P(s). 

 

Dalla figura 3.22 si evince che la )s(P~r  ha il tipico andamento di un sistema passa 

basso, pertanto  per identificare un circuito equivalente che ne riproduca l’andamento 

bisogna procedere come fatto nel paragrafo 3.4 per l’individuazione di uno schema 

equivalente per la parte regolare dell’impedenza caratteristica Zcr(s).   

A tal proposito supponendo di voler descrivere il comportamento della )s(P~r  mediante 

un filtro del primo ordine: 

)s1(
A

)s(Pr τ+
=     ,            con )0j(P~A r=   (3.67) 

vado ad individuare, utilizzando algoritmi di ottimizzazione presenti in ambiente 

MATLAB, la costanti di tempo (il polo) che minimizza lo scarto quadratico tra il 

vettore desiderato (vettore dei moduli di )s(P~r ) e )s(Pr , ottenendo: 

9100626.6 −×=τ   .  (3.68) 
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L’errore relativo percentuale che vado a commettere è: 

%8987.0errrel =   .  (3.69) 

Anche in questa occasione vado a verificare se l’utilizzo di funzioni razionali di ordine 

superiore, che implicano delle topologie circuitali più complicate, consentono una 

sensibile riduzione dell’errore che commetto nell’ approssimazione dell’ andamento 

della )s(P~r . 

Considerando: 

)s1)(s1(
A

)s(P
21

r τ+τ+
=  ,           con )0j(P~A r=   (3.70)  

ottengo: 

14
1 102204.2 −×=τ ;    9

2 103926.5 −×=τ , (3.71)  

con un errore relativo pari a : 

 %5780.0errrel = .  (3.72) 

Il confronto tra gli errori, che si commettono nell’approssimare la )s(P~r  con la (3.67) e 

(3.70), lascia comunque preferire la soluzione ad un unico polo (unica cella RC). 

La figura 3.23 mostra l’ andamento della )s(P~r  e quello del filtro identificato del primo 

ordine )s(Pr , che ne approssima il comportamento. 
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Fig. 3.23: Confronto tra l’andamento desiderato e quello identificato per la parte 

regolare di P(s). 

 

Resta da sintetizzare mediante uno schema equivalente la )s(Pr  identificata. Tale 

operazione risulta essere immediata nell’ipotesi in cui suppongo di tradurre in termini 

circuitali la )s(Pr  attraverso un’impedenza, rappresentata da un cappio R-C parallelo. 

Infatti si ha: 

sRC1
R

)s(I
)s(V

s1
A

)s(P
in

out
r +

==
τ+

=   ,  (3.73) 

con   )0j(P~AR r==       e     
R

C
τ

=  . 

Per la linea di tabella 3.1 ho che la cella R-C che descrive il comportamento della 

)s(P~r  è data da: 

Ω= m9355.8R        e        F6785.0C µ= .  (3.74) 
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In definitiva, mettendo insieme le considerazioni fatte relativamente all’identificazione 

dei modelli circuitali equivalenti per la )s(P~p  e la )s(P~r , ricavo che la topologia che  

sintetizza la p(t+T) è quella mostrata in figura (3.24). 

 

 

Fig. 3.24: Circuito equivalente per la p(t+T). 

 

Nel prossimo capitolo, in particolare nel paragrafo 4.1,  si metterà in evidenza come, 

l’avvenuta identificazione di modelli circuitali equivalenti per l’impedenza 

caratteristica e per la funzione di propagazione, permetta di implementare un modello a 

doppio bipolo per la simulazione di una linea RLGC. 
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Capitolo 4 
 
 

 
Applicazioni e Risultati 
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In questo capitolo si metterà in evidenza come, a partire dalle considerazioni effettuate 

nel Capitolo 3, si possa ricavare un modello SPICE di ordine ridotto per una linea di 

trasmissione rappresentata da un modello a doppio bipolo. Inoltre verranno presentati i 

risultati di alcune simulazioni, condotte con il circuito individuato, che verranno 

confrontati con quelli ottenuti utilizzando il componente T-LOSSY, presente nella 

versione PSPICE 8.0. 
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4.1  Modello SPICE di ordine ridotto per una linea 
 

Dal momento che una linea di trasmissione può essere rappresentata come un doppio 

bipolo in cui le terminazioni sono accoppiate mediante opportuni generatori controllati, 

nel seguito si vuol far vedere come sia possibile realizzarne uno schema circuitale 

equivalente. A tal proposito è necessaria, come detto, una identificazione preliminare 

delle risposte impulsive delle funzioni descrittive che caratterizzano la linea. Pertanto 

decomposte tali funzioni nella parte principale, che contiene tutti i termini irregolari, e 

nella parte regolare è possibile in maniera agevole associare a ciascun contributo un 

circuito a parametri concentrati che ne descriva il comportamento (cfr. 3.4 , 3.5).  

Il circuito farà riferimento in generale ad una linea con perdite indipendenti dalla 

frequenza (linea RLGC) , tuttavia lo stesso procedimento si può applicare al caso più 

generale di linee con parametri dipendenti dalla frequenza. 

Lo schema circuitale, riportato in figura 4.1, è stato realizzato in ambiente CAD 

SCHEMATICS 8.0. In tale circuito si notano quattro blocchi a parametri concentrati, 

due linee ideali, e sei generatori controllati. Questi ultimi sono dispositivi per i quali il 

legame tra la grandezza controllata e grandezza di controllo è espresso semplicemente 

da una costante di guadagno (gain). Tale schema implementa esattamente le equazioni 

che descrivono il comportamento nel dominio del tempo del modello a doppio bipolo 

di linea di trasmissione (Capitolo 1: (1.45), (1.46)), tale modello è riportato in figura 

4.2 e le equazioni che lo descrivono sono: 















+τττ−=

+τττ−=

∫

∫
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t)(wd)(i)t(zt)(v

d
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0
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0

0c0

,  (4.1) 
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Fig. 4.2: Doppio bipolo equivalente nel dominio del tempo. 

 
 

con 















ττττ−=

ττ−ττ−=

∫

∫
+

−

+

−
t

0

00d

t

0

dd0

)]d(w-)(v2)[t(pt)(w

)]d(w)(v2)[t(pt)(w

.  (4.2) 

 
Il punto in comune delle figure 4.1 e 4.2 sono i generatori controllati W0 e Wd. In 

figura 4.2 questi sono collegati in serie a due sistemi lineari di risposta impulsiva 

)t(zc . A questi sistemi corrispondono, in figura 4.1, i circuiti a parametri concentrati 

(Rzp, Rzr, Czr) collegati in serie a W0 e Wd. Tali circuiti, in base a quanto affermato 

nel capitolo precedente,  sintetizzano proprio l’impedenza caratteristica )t(zc , infatti: 

la parte principale di )t(zc , determinata analizzando il comportamento asintotico della 

Zc(s), è sintetizzata mediante un resistore Rzp di resistenza pari proprio al valore 

asintotico di Zc(s);  la parte regolare il cui andamento è quello tipico di un sistema 

passa basso, viene approssimata mediante un sistema del primo ordine che dal punto di 

vista circuitale si traduce in un cappio R-C parallelo, cioè Rzr, Czr.  
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Resta ora da spiegare come sono collegati tra loro, in figura 4.1, i generatori W0 e Wd 

in modo da accoppiare le terminazioni, portando in conto l’effetto delle riflessioni. Per 

una proprietà del prodotto di convoluzione qui indicato col classico simbolo *, risulta: 

 

g(x)*X)f(xX)g(x*f(x) −=− .  (4.3) 

 
Introducendo allora la funzione c(t) così definita: 
 

T)p(tc(t) +=   (4.4) 

 

il sistema (4.2) può essere posto nella forma (4.5), in cui il ritardo viene associato ai 

segnali e non alla funzione di propagazione: 

 





−−−=

−−−=

)]Tt(w)Tt(v2[*)t(c)t(w

)]Tt(w)Tt(v2[*)t(c)t(w

00d

dd0 .   (4.5) 

 

Anzitutto, si osservi che 0W  e dW , in figura 4.1, sono stati scelti a guadagno unitario 

e quindi per essi la tensione controllata e quella di controllo sono perfettamente uguali. 

Utilizzando i blocchi sommatori (Sum1, Sum2) faccio in modo che in ingresso alle  

linee ideali vi siano le tensioni: 

 







−=

−=

)t(w)t(v2)t(v

)t(w)t(v2)t(v

dd2T

001T
   .  (4.6) 

 

1T  e 2T  sono linee ideali con impedenza caratteristica arbitraria Z0 e tempo di transito 

uguale a quello stimato per la linea linea RLGC; tali linee realizzano due elementi di 

ritardo puro grazie ai resistori R1 e R2 di valore pari a Z0 (negli esempi si è scelto 

Ω= 500Z ) e quindi tali da annullare il coefficiente di riflessione al carico (linea 

adattata). In definitiva sulle resistenze R1 e R2 trovo le tensioni: 
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)Tt(w)Tt(v2)t(v
)Tt(w)Tt(v2)t(v

dd2R

001R
−−−=
−−−=

.  (4.7) 

 

Si tratta ora di sintetizzare la funzione di propagazione, o meglio la c(t): 

 

)t(p)Tt(e)t(p r
T +−δ= µ−  ,  (4.8) 

 

)Tt(p)t(e)Tt(p)t(c r
T ++δ=+= µ− .  (4.9) 

 

La parte principale quindi può essere realizzata con un resistore di resistenza pari a 

TeRpp µ−= , valore asintotico dell’operatore di propagazione P(s), mentre per quanto 

riguarda la parte regolare debbo determinare un circuito equivalente che approssimi il 

comportamento di )Tt(p r + . Ragionando nel dominio di Laplace ho che: 

 

( )
TsT

T)s()s(dsT
r

sT
rr

ee)s(P

eee)s(Pe))Tt(p(L)s(P
~

µ−

µ+−Θ−

−=

=−==+=
.  (4.10) 

 

La )s(P~r , come mostrato nel paragrafo 3.5, ha anch’essa un andamento di tipo passa 

basso, pertanto utilizzando opportuni algoritmi di ottimizzazione disponibili in 

ambiente MATLAB, è possibile identificare i parametri di un sistema del primo ordine 

che ne approssima il comportamento, sistema che è sintetizzato mediante un cappio RC 

parallelo (Rpr, Cpr). I circuiti sintetizzati per la funzione di propagazione 

rappresentano delle impedenze nel dominio di Laplace. Tuttavia dalle relazioni (4.5) si 

vede che c(t) deve relazionare due tensioni; per rendere omogenee le dimensioni si 

possono usare i generatori controllati a guadagno unitario G1 e G2.  
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4.2 Esempio di applicazione: PCB 
 

In questo esempio viene presa in considerazione una linea utilizzata in ambito 

elettronico, nelle schede a circuito stampato. Tale linea ha una lunghezza di 5 cm e i 

parametri per unità di lunghezza e quelli caratteristici sono riportati nelle tabelle 4.1 e 

4.2. 

 

C [pF/cm] L [nH/cm] R [Ω/cm] G [mS/cm] d [cm] 

4 10 2,5 0,5 5 

 
Tab. 4.1: Parametri di una tipica linea per circuiti stampati [21]. 

 

 

0Y  [mS] 0R  [Ω] T [ns] µ [ 1s− ] ν [ 1s− ] 

20 50 1 187,5⋅ 610  62,5⋅ 610  

 
Tab. 4.2: Parametri caratteristici della linea in questione. 

 

 

La linea viene analizzata per un intervallo di durata pari a 20 round-trip esaminandone 

almeno 400 campioni per ogni round-trip, cioè si sceglierà: 

 

              Final Time = T220 ⋅ = 40ns 

              Step Ceiling = 2T/400 = 5ps 

              Print Step = Step Ceiling. 

 

I risultati delle analisi compiute da PSPICE 8.0 ve ngono presentati in forma grafica 

tramite il programma di elaborazione grafica PROBE 8.0. 
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4.2.1 Identificazione dei parametri 

In base a quanto affermato nel paragrafo 3.4 ho che la parte principale dell’impedenza 

caratteristica risulta essere identificata mediante un resistore Rzp di resistenza pari al 

valore asintotico a cui tende la Zc(s), mentre la parte regolare è identificata da un 

sistema passa basso del primo ordine cappio Rzr-Czr.  Nel paragrafo 3.5 si è messo in 

evidenza la procedura di identificazione della p(t+T). La parte principale è viene 

sintetizzata da un resitore Rpp di valore pari al fattore di decadimento (valore asintotico 

di P(s)); la parte regolare anche in questo caso ha un comportamento passa basso, 

pertanto il suo modello circuitale equivalente è rappresentato da un unico cappio R-C 

caratterizzato dagli elementi Rpr e Cpr. Gli andamenti nel dominio della frequenza 

delle parti regolari delle risposte impulsive sono presentati in figura 4.3 e 4.4, mentre i 

valori degli elementi circuitali, che caratterizzano gli schemi equivalenti per la )t(zc  e 

la p(t+T), valutati nelle (3.29), (3.42), (3.56), (3.74), sono indicati nelle tabelle 4.3 e 

4.4. 

 

Fig. 4.3: Andamento della parte regolare dell’impedenza caratteristica. 
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zpR  zrR  zrC  )z(errore rrel  

50.00044 Ω  20.7107 Ω  0.3483nF 0.7809% 

 
Tab. 4.3: Valori del circuito sintetizzato per l’impedenza caratteristica. 

 

 

 

Fig. 4.4: Andamento in frequenza della parte regolare di P(s). 

 

 

ppR  prR  prC  )p(errore rrel  

0.8290315 Ω  8.9355mΩ  0.6785 Fµ  0.8987% 

 
Tab. 4.4: Valori del circuito sintetizzato per la p(t+T). 
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4.2.2 Esempio 1: carico lineare adattato 
 
 

 
Fig. 4.5: Circuito per l’esempio 1 

 
 

In questo primo esempio la linea verrà terminata con un generatore ideale di tensione 

all’ascissa z=0 e con un semplice carico lineare (figura 4.5) adattato alla linea 

( Ω== 50RR 0d ), in tal modo si vogliono evidenziare gli effetti di attenuazione e  

dispersione. Il generatore fornisce un impulso rettangolare di ampiezza pari a 5V, 

tempo di salita e tempo di discesa 0.1ns e durata temporale pari a 10ns. 

 

 
Fig. 4.6: Tensione alle terminazioni (Rd=50ohms). 
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In figura 4.6 vengono mostrati i fenomeni di attenuazione e diffusione subiti dal 

segnale e si confrontano i risultati relativi ai due circuiti utilizzati  (TLOSSY e Circuito 

Identificato) per la simulazione della linea RLGC data. E’ facile notare come i risultati 

di tale confronto sono indistinguibili. 

Con il programma PROBE 8.0 è possibile compiere delle elaborazioni sui dati ottenuti 

dalle simulazioni e tracciarne anche gli andamenti. I risultati ottenuti con il metodo 

“state-based”  (TLOSSY PSPICE 8.0) sono stati assunti come riferimento in quanto tale 

metodo, come visto nel paragrafo 1.7, è sufficientemente accurato, presenta un costo 

computazionale ragionevole ed è disponibile nei più recenti pacchetti software 

MICROSIM SPICE. D’ora in poi , allora, si parlerà di errore assoluto tra il modello 

circuitale equivalente identificato ed il componente TLOSSY (metodo “state-based”). 

In riferimento alla tensione sul carico, l’espressione di tale errore è: 

 
 

IdentCircuitodBasedStated )t(v)t(v −− −=ε   (4.10) 

 

 
Fig. 4.7: Errore assoluto commesso nel calcolo della tensione su Rd=50ohms. 
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In figura 4.7 è riportato l’andamento temporale del valore assoluto dell’errore sulla 

tensione di carico. Gli impulsi che si notano in tale figura sono dovuti ai differenti 

valori assunti dalle due tensioni confrontate in corrispondenza dei cambi di pendenza 

dovuti al ritardo, dato che le riflessioni in questo caso sono nulle (carico adattato).  

Nel seguito si mostra un confronto tra il circuito di figura 4.1 identificato mediante 

un’analisi preliminare della linea e il componente TLOSSY della versione PSPICE 8.0 

dal punto di vista dei tempi di calcolo. In tabella 4.5 vengono riportati i tempi di 

computazione relativi ai due circuiti con carico Ω= 50R d , per valori crescenti 

dell’ampiezza dell’intervallo temporale in cui viene condotta l’analisi: 

 

Final Time Tempi di computazione [s] 

[ns] 2T Circuito Identif. TLOSSY 

2 1 0.41 0.41 

4 2 1.00 0.95 

8 4 1.58 2.33 

12 6 2.17 5.23 

16 8 2.75 6.78 

20 10 3.34 8.50 

24 12 3.93 16.24 

28 14 4.51 19.05 

32 16 5.10 21.87 

36 18 5.68 24.39 

40 20 6.27 27.43 

 
Tab. 4.5: Confronto tra i tempi di computazione per l’esempio 1. 

 

Questi valori possono essere interpolati linearmente e riportati in un grafico (figura 

4.8). 
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Fig. 4.8: Confronto tra i tempi di computazione per l’esempio1. 

 

4.2.3    Esempio 2: carico lineare non adattato 

 

 
 

Fig. 4.9: Circuito per l’esempio 2. 
 

Rispetto all’esempio precedente, ho semplicemente cambiato il carico alla terminazione 

z=d ( Ω= K1Rd  ) in maniera tale da mettere in evidenza anche gli effetti dovuti alla 

riflessione. Le analisi che vado ad effettuare sono le stesse del caso precedente: 



 171 

confronto tra le tensioni alle terminazioni, valutazione dell’errore assoluto e 

comparazione dei tempi di computazione (tabella 4.6) relativamente ai due circuiti in 

questione. Tali risultati sono presentati nelle figure 4.10, 4.11, 4.12.  

 

 
Fig. 4.10: Tensioni alle terminazioni (Rd=1Kohms). 

 

 
 

Fig. 4.11: Errore assoluto commesso nel calcolo della tensione su Rd=1Kohm. 
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Anche in questo caso i picchi presenti in figura 4.11 sono dovuti ai differenti valori 

assunti dalle tensioni nei due circuiti in corrispondenza dei cambi di pendenza, dovuti 

al ritardo e alle riflessioni. 

 

Final Time Tempi di computazione [s] 

[ns] 2T Circuito Identif. TLOSSY 

2 1 0.71 0.59 

4 2 1.33 1.18 

8 4 1.94 2.51 

12 6 2.56 5.48 

16 8 3.17 7.01 

20 10 3.79 8.82 

24 12 4.41 16.53 

28 14 5.02 19.15 

32 16 5.64 21.83 

36 18 6.25 24.18 

40 20 6.87 26.97 

 
Tab. 4.6: Confronto tra i tempi di computazione per l’esempio 2. 
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Fig. 4.12: Confronto tempi di computazione per l’esempio 2. 

 
 

4.2.3 Esempio 3: Linea terminata con inverter 

 

 
Fig. 4.13: Circuito per l’esempio 3. 

 

In tale esempio la linea verrà terminata con degli inverter (tipici dispositivi non lineari 

per applicazioni digitali). Il modello di inverter utilizzato è contraddistinto dalla 

sigla7404 ed appartiene alla famiglia logica TTL [52]. 
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Alla terminazione z=0 si è collegato un generatore ideale di tensione ed un inverter; in 

z=d si è collegato un ulteriore inverter, e all’uscita di quest’ultimo, si è posto un 

resistore di carico del valore di Ωk1 . Il circuito è presentato in figura 4.13. 

Dal punto di vista teorico l’impulso di tensione, fornito dal generatore, si presenta 

invertito all’ingresso della linea e, all’uscita di quest’ultima, viene invertito una 

seconda volta, giungendo al carico così come era in origine. In figura 4.14 sono 

rappresentati l’impulso trasmesso e il confronto tra gli impulsi pervenuti al carico nel 

caso TLOSSY e circuito identificato. Il ritardo e i tempi di salita e discesa degli impulsi 

sul carico sono dovuti sia alla linea che ai ritardi di commutazione intrinseci dei due 

inverter. L’andamento temporale dell’ errore assoluto sulla tensione sul carico è 

presentato in figura 4.15. 

 

 

 
Fig. 4.14: Impulso trasmesso dal generatore e impulso ricevuto dal carico. 
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Fig. 4.15: errore assoluto commesso nella valutazione della tensione sul carico. 

 

Nella figura 4.16 sono rappresentate le tensioni alle due terminazioni dell’ 

interconnessione, mentre nelle figure 4.17 e 4.18 si confrontano le tensioni 

rispettivamente alla terminazione z=0 e z=d della linea per entrambi i circuiti presi in 

esame. Anche in questo caso riporto in forma grafica i confronti tra i tempi di 

computazione, figura 4.19. 
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Fig. 4.16: Esempio 3, tensioni alle terminazioni della linea. 

 

 

 

Fig. 4.17: Confronto tra le tensioni alla terminazione z=0 della linea. 
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Fig. 4.18: Confronto tra le tensioni alla terminazione z=d della linea. 

 

 

Final Time Tempi di computazione [s] 

[ns] 2T Circuito Identif. TLOSSY 

2 1 1.37 1.48 

4 2 2.53 2.26 

8 4 3.69 4.24 

12 6 4.85 7.64 

16 8 6.01 9.41 

20 10 7.16 11.80 

24 12 8.32 20.65 

28 14 9.48 24.22 

32 16 10.64 26.81 

36 18 11.80 29.89 

40 20 12.96 32.41 

 
Tab. 4.7: Confronto tra i tempi di computazione per l’esempio 3. 

 
 



 178 

 

Fig. 4.19: Confronto tra i tempi di computazione per l’esempio 3. 

 

4.2.4 Confronto dei tempi di calcolo 

Le figure 4.8, 4.12, 4.19, in cui vengono confrontati i valori dei tempi di computazione 

relativi al circuito spice di ordine ridotto e al componente T-LOSSY di PSPICE 8.0, 

mettono in evidenza come la realizzazione di un’ analisi preliminare della linea di 

trasmissione mi consente di implementare un circuito equivalente per un modello a 

doppio bipolo della linea,  che risulta essere più vantaggioso rispetto all’ utilizzo del 

componente TLOSSY di SPICE. Infatti il costo computazionale del componente 

TLOSSY (metodo “state-based”), pur crescendo linearmente, presenta una derivata 

molto maggiore, pertanto il TLOSSY risulta essere piuttosto lento rispetto al circuito 

identificato. Quindi l’ analisi preliminare della linea, presentata  nel capitolo 3, per la 

identificazione di un modello spice di ordine ridotto (figura 4.1), risulta essere 

vantaggiosa anche nell’ ipotesi in cui l’ esame di una linea di trasmissione richieda un 

certo numero di simulazioni di durata considerevole. In alternativa, volendo utilizzare il 
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componente TLOSSY e risparmiare tempo è necessario aumentare il passo di 

campionamento e quindi accontentarsi di risultati meno accurati. 

 

4.3 Esempio di applicazione: Linea conduttrice su piano di 
massa infinito  

 

Questo esempio di applicazione riguarda una semplice linea conduttrice lunga 10Km e 

posta a distanza di 1 cm da un piano di massa infinito [3]. I parametri per unità di 

lunghezza della linea sono i seguenti: 

 

C [pF/m] L [µH/m] R [mΩ/m] G [mS/m] d [km] 

14,26 0,779 33,3 0,333 10 

 
Tab. 4.8: Parametri di una linea conduttrice posta su un piano infinito [3]. 

 
 

Da questi si ottengono i parametri caratteristici: 
 
 
 

0Y  [mS] 0R  [Ω] T [µs] µ [ 1s− ] ν [ 1s− ] 

4,278 233,73 33,3 33050 9698 

Tab. 4.9: Parametri caratteristici della linea in questione. 

  

4.3.1 Identificazione dei parametri 

Tale identificazione, come più volte abbiamo sottolineato, consiste nella valutazione 

dei valori asintotici a cui tendono l’impedenza caratteristica Zc(s) e l’operatore di 

propagazione P(s) e nell’identificazione di una o più celle RC che approssimano il 

comportamento delle parti regolari )s(Zcr  e )s(P~r . Gli andamenti in frequenza, 

relativi all’ intervallo [0,1MHz]  (frequenze d’interesse applicativo), sono presentati 
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nelle figure 4.20 e 4.21; mentre nelle tabelle 4.10 e 4.11 sono riportati i valori dei 

parametri dell’identificazione. 

 

 

Fig. 4.20: Andamento in frequenza della parte regolare di Zc(s). 

 

Fig. 4.21: Andamento della parte regolare di P(s). 
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zpR  zrR  zrC  )z(errore rrel  

233.7270Ω  82.5006Ω  0.44843µF 0.1788% 

 
Tab. 4.10: Valori del circuito sintetizzato per l’impedenza caratteristica. 

 

ppR  prR  prC  )p(errore rrel  

0.3323638Ω  16.5123mΩ  1.9512mF 0.2428% 

 
Tab. 4.11: Valori del circuito sintetizzato per la p(t+T). 

 

4.3.2 Esempi di simulazioni 
 

Come esempio di simulazione si consideri la linea in questione, terminata all’ascissa 

z=0 con un generatore ideale di tensione e all’ascissa z=d con un semplice resistore, 

come in figura 4.22. 

 

 

Fig. 4.22: Schema circuitale relativi agli esempi 4.3.2. 
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Il generatore scelto ha il seguente andamento temporale: 
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Tale tensione approssima un gradino in quanto si è scelto .T210Ts ⋅<<  

Per il resistore di carico invece si scelgono tre valori differenti in modo da evidenziare 

gli effetti della riflessione che il segnale subisce quando giunge alle terminazioni. Allo 

scopo inoltre di mettere in evidenza l’effetto che le perdite hanno su tali riflessioni, le 

simulazioni vengono condotte, oltre che con lo schema equivalente della linea RLGC 

(figura 4.1) e con il componente TLOSSY presente in PSPICE, anche considerando 

una linea senza perdite equivalente a quella data (R=0, G=0).   

A titolo di esempio, se si vuole analizzare il comportamento transitorio della linea per 

un tempo pari a 10 round-trip, esaminando almeno 2000 campioni in ogni round-trip 

(ovvero almeno 20000 campioni in totale), bisogna scegliere: 

 

Final Time = 10⋅2T = 666µs 

 Step Ceiling = 2T/2000 = 33.3ns 

 Print Step = Step Ceiling = 33.3ns. 

 

Per il carico si sono scelti i valori Ω== 73.233RR 0d , Ω= 100R d  e Ω= 400R d ;  

gli andamenti temporali della tensione sul carico in questi tre casi sono mostrati 

rispettivamente nelle figure 4.23, 4.24, 4.25. In particolare in figura 4.23 (assenza di 

riflessioni) si evidenziano i fenomeni di attenuazione e diffusione subiti dal segnale 

applicato alla linea RLGC rispetto allo stesso segnale applicato alla linea senza perdite. 
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Invece nelle figure 4.24, 4.25 si possono notare gli effetti che le perdite hanno sulle 

riflessioni subite dal segnale. 

 

 
Fig. 4.23: Tensione alla terminazione z=d, Rd=233.73Ohm. 

 

 

 
Fig. 4.24: Tensione alla terminazione z=d, Rd=100Ohm. 
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Fig. 4.25: Tensione alla terminazione z=d, Rd=400Ohm. 

 

 

Gli andamenti temporali dell’errore relativo in valore assoluto, riferito alla tensione sul 

carico,  commesso con il modello spice identificato rispetto al componente TLOSSY 

sono mostrati, per le tre situazioni di carico esaminate, nelle figure 4.26, 4.27, 4.28.    

Mentre l’espressione di tale errore è qui di seguito riportata: 

 

BasedStated

ident-CircuitodBasedStated
(t)v

(t)v(t)v

−

− −
=ε  (4.12) 

 

Gli impulsi anche in questo caso sono dovuti ai diversi valori assunti dalle due tensioni 

confrontate in corrispondenza dei cambi di pendenza. Comunque, pur con tali impulsi 

l’errore relativo non supera, in questi casi, il valore di circa 4106 −⋅ . 
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Fig. 4.26: Err. rel. commesso nel calcolo della tensione sul carico, Rd=233.73Ohm. 

 

 

 

Fig. 4.27: Err. rel. commesso nel calcolo della tensione sul carico, Rd=100Ohm. 
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Fig. 4.28: Err. rel. commesso nel calcolo della tensione sul carico, Rd=400Ohm. 
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% consist_modZc.m 
 
% m-file che mi consente di valutare la consistenza della     
% formula che esprime l'impedenza caratteristica in funzione   
% di tensioni e correnti ai terminali rispetto a quella che    
% sfrutta i parametri della linea. 
% Confronto tra i moduli 
 
clear all 
close all 
 
%sezione inserimento dati 
 
d=0.05;                       % lunghezza linea [m] 
C=4e-10;                      % capacità  p.u.l. [farad/m] 
L=1e-6 ;                      % induttanza p.u.l. [henry/m] 
R=250   ;                     % resistenza p.u.l. [ohms/m] 
G=50e-3 ;                     % ammettenza p.u.l. [siemens/m] 
 
 
 
nf=100;                            % frequency samples 
fmax=5e+9;                         % bandwidth 
f=logspace(-3,log10(fmax),nf);     % frequency axis 
s=j*2*pi*f; 
 
Z=sqrt(R+L*s);                     % impedenza longitudinale 
Y=sqrt(G+C*s);                     % ammettenza trasversale 
 
y=abs(Z./Y);                       % modulo Zc(s) "vera" 
 
load esempioZc.txt;          % lettura file ASCII ricavato da  
                         % simulazioni spice         
l=length(esempioZc); 
freq=esempioZc(1:l,1);             % vettore delle frequenze 
modZc=esempioZc(1:l,2);            % vettore moduli Zc 
 
% sezione stampa risulati 
 
semilogx(f,y,'b-')                   
ylabel('modulo Zc(jw)') 
xlabel('frequenza Hz') 
hold 
semilogx(freq,modZc,'r+','EraseMode','none') 
grid 
legend('analitica','SPICE') 
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% consist_phaZc.m 
 
% m-file che mi consente di valutare la consistenza della     
% formula che esprime l'impedenza caratteristica in funzione   
% di tensioni e correnti ai terminali rispetto a quella che    
% sfrutta i parametri della linea. 
% Confronto tra le fasi 
 
clear all 
close all 
 
% sezione inserimento dati 
 
d=0.05;                       % lunghezza linea [m] 
C=4e-10;                      % capacità p.u.l. [farad/m] 
L=1e-6;                       % induttanza p.u.l. [henry/m] 
R=250;                        % resistenza p.u.l. [ohms/m] 
G=50e-3;                      % ammettenza p.u.l. [siemens/m] 
 
 
nf=100;                       % frequency samples 
fmax=5e+9;                    % bandwidth 
f=logspace(0,log10(fmax),nf); % frequency axis 
s=j*2*pi*f; 
 
Z=sqrt(R+L*s);                % impedenza longitudinale 
Y=sqrt(G+C*s);                % ammettenza trasversale 
 
Zc=Z./Y;         % vettore numeri complessi associati a Zc(s) 
 
load esempio_phaseZc.txt;    % lettura file ASCII ricavato da  
                         % simulazioni spice  
 
l=length(esempio_phaseZc); 
freq=esempio_phaseZc(1:l,1);  % vettore frequenze 
phaZc=esempio_phaseZc(1:l,2);  % vettore fasi P(s) 
 
 
% sezione stampa risulati 
 
semilogx(f,angle(Zc),'b-') 
ylabel('fase Zc(jw) [rad]') 
xlabel('frequenza Hz') 
hold 
semilogx(freq,phaZc,'r+','EraseMode','none') 
grid 
legend('analitica','misure SPICE') 
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% consist_modP.m 
 
% m-file che mi consente di valutare la consistenza della     
% formula che esprime l'operatore di propagazione in funzione 
% di tensione e correnti ai terminali rispetto a quella che   
% sfrutta i parametri della linea. 
% Confronto tra i moduli 
 
clear all 
close all 
 
% sezione inserimento dati 
 
d=0.05;                      % lunghezza linea [m] 
C=4e-10;                     % capacità p.u.l. [farad/m] 
L=1e-6 ;                     % induttanza p.u.l. [henry/m] 
R=250   ;                    % resistenza p.u.l. [ohms/m] 
G=50e-3 ;                    % ammettenza p.u.l. [siemens/m] 
 
 
nf=100;                              % frequency samples 
fmax=5e+9;                           % bandwidth 
f=logspace(-3,log10(fmax),nf);       % frequency axis 
s=j*2*pi*f; 
Z=sqrt(R+L*s);                   % impedenza longitudinale 
Y=sqrt(G+C*s);                   % ammettenza trasversale 
teta=Z.*Y;                       % fattore di propagazione 
x=-d*teta;                            
 
P=abs(exp(x));                       % modulo P(s) "vera"            
 
load esempioP.txt;           % lettura file ASCII ricavato da  
                         % simulazioni spice  
 
l=length(esempioP); 
freq=esempioP(1:l,1);                % vettore frequenze 
modP=esempioP(1:l,2);                % vettore moduli P(s) 
 
% sezione stampa risulati 
 
semilogx(f,P,'b-')                    
ylabel('modulo P(jw)') 
xlabel('frequenza Hz') 
hold 
semilogx(freq,modP,'r+','EraseMode','none') 
grid 
legend('analitica','misure SPICE') 
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% consist_phaP.m 
 
% m-file che mi consente di valutare la consistenza della     
% formula che esprime l'operatore di propagazione in funzione 
% di tensione e correnti ai terminali rispetto a quella che   
% sfrutta i parametri della linea. 
% Confronto tra le fasi 
 
clear all 
close all 
 
% sezione inserimento dati 
 
d=0.05;                      % lunghezza linea [m] 
C=4e-10;                     % capacità p.u.l. [farad/m] 
L=1e-6;                      % induttanza p.u.l. [henry/m] 
R=250;                       % resistenza p.u.l. [ohms/m] 
G=50e-3;                     % ammettenza p.u.l. [siemens/m] 
 
 
nf=1000;                     % frequency samples 
fmax=5e+9;                   % bandwidth 
f=logspace(0,log10(fmax),nf);% frequency axis 
s=j*2*pi*f; 
Z=sqrt(R+L*s);               % impedenza longitudinale 
Y=sqrt(G+C*s);               % ammettenza trasversale 
teta=Z.*Y;                   % fattore di propagazione 
x=-d*teta; 
 
P=exp(x);         % vettore numeri complessi associati a P(s) 
 
 
load esempio_phaseP.txt;     % lettura file ASCII ricavato da  
                          % simulazioni spice  
 
 
l=length(esempio_phaseP); 
freq=esempio_phaseP(1:l,1);   % vettore frequenze 
phaP=esempio_phaseP(1:l,2);   % vettore fasi P(s) 
 
% sezione stampa risulati 
 
semilogx(f,angle(P),'b-') 
ylabel('fase P(jw) [rad]') 
xlabel('frequenza Hz') 
hold 
semilogx(freq,phaP,'r+','EraseMode','none') 
grid 
legend('analitica','misure SPICE') 
 
 
 



 192 

% identRC.m 
  
% identificazione dei parametri di un circuito R C del primo  
% ordine  
 
clear all 
close all 
 
global x Plothandle t err       
 
R=1;                   % resistenza [Ohms] 
C=1;                   % capacità [F] 
 
tZero=0;    % istante iniziale per la valutazione della         
            % risposta [s]  
tStop=5;    % istante finale per la valutazione della              
            % risposta [s]  
t=linspace(tZero,tStop,100); % vettore dei punti di               
                             % valutazione della risposta 
  
x=exp(-t./(R*C));   % calcolo della risposta "vera" 
 
plot(t,x) 
pause(1) 
 
% identificazione dei parametri 
 
P0=[0.05,0.05]'; % punto di tentativo iniziale 
 
plot(t,x,'ro','EraseMode','none') 
hold on 
Plothandle = plot(t,x,'EraseMode','xo'); % plot delle due         
                                         % curve 
ylabel('Volts') 
xlabel('Time [s]') 
legend('vero','identificato'); 
 
Options=[1] % visualizzazione dei parametri durante  
               % la minimizzazione  
 
P=fminsearch('objRC',P0,Options); 
 
R=P(1) 
C=P(2) 
y=exp(-t./(R*C));  % calcolo della risposta "identificata" 
 
figure 
plot(err/max(x)*100) 
xlabel('iterazione') 
ylabel('errore [%]') 
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% objRC.m 
 
% valutazione della funzione obiettivo 
 
function objRC=objRC(P) 
 
global x Plothandle t err 
 
R=P(1); 
C=P(2); 
 
y=exp(-t./(R*C)); 
 
set(Plothandle,'ydata',y) 
drawnow 
pause(0.01) 
 
objRC=norm(y-x);            % funzione obiettivo  
 
i=length(err)+1;            % valutazione errore 
err(i)=obj; 
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% identRC_ord.m 
 
% identificazione dei parametri di un circuito di ordine     
% qualsiasi 
 
 
clear all 
close all 
 
global x Plothandle t err ci       
 
 
tZero=0;  % istante iniziale per la valutazione della 
               % risposta [s] 
tStop=5;  % istante finale per la valutazione della  
               % risposta [s] 
 
t=linspace(tZero,tStop,100); % vettore dei punti di  
                             % valutazione  
  
 
%la risposta impulsiva in generale viene assunta della forma: 
% y =  c(1)*exp(-b(1)*t) + ... + c(n)*exp(-b(n)*t) 
 
n=4;                  % numero di parametri non lineari  
                      % numero di parametri lineari 
 
% assegnazione di valori random ai parametri    
 
c=1+9*rand(n,1)               
b=1+9*rand(n,1)              
 
%calcolo della risposta vera 
 
    for i=1:length(t) 
        x(i)=0; 
      for j=1:n 
       x(i)=x(i)+c(j)*exp(-b(j)*(t(i))); 
    end 
end 
 
 
plot(t,x) 
pause(1) 
 
% identificazione dei parametri 
 
 
perc=10;          % percentuale dell' errore relativo   
a0=1-perc/100;    % valore di slittamento  
                  % (primo numero dell'intervallo desiderato) 
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amp=(perc/100)*2; % fattore di scala 
                  % (ampiezza dell'intervallo considerato) 
 
x0=a0+rand(n,1)*amp; 
p1=(ones(n,1)-x0)' 
 
P0=b'-p1          % guess iniziale 
 
 
plot(t,x,'ro','EraseMode','none') 
hold on 
Plothandle = plot(t,x,'EraseMode','xo'); % plot delle due 
                                         % curve 
legend('vero','identificato'); 
 
 
options=optimset('MaxFunEvals',1e+5,'MaxIter',1e+5);   
bi=fminsearch('expfit',P0,options) 
ci 
 
% calcolo della risposta identificata 
 
    for i=1:length(t) 
        y(i)=0; 
      for j=1:n 
       y(i)=y(i)+ci(j)*exp(-bi(j)*(t(i))); 
    end 
end 
 
figure 
plot(err/max(x)*100) 
xlabel('iterazione') 
ylabel('errore [%]') 
 
% valutazione errore 
 
dist_des_ident=norm(y-x)      % distanza vettore identificato 
                              % da quello desiderato 
errore_rel_perc=(norm(y-x)/norm(x))*100  % errore relativo 
                                         % percentuale 
 
% valutazione errore sui singoli parametri 
 
for i=1:n 
  
    dist_coef(i)=norm(c(i)-ci(i)); 
    dist_lambda(i)=norm(b(i)-bi(i)); 
end 
 
dist_coef 
dist_lambda_st_guess=abs(p1)               
dist_lambda 
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% expfit.m 
 
% consente l' identificazione dei parametri lineari e non 
% lineari di una funzione somma di esponenziali. 
% y =  c(1)*exp(-lambda(1)*t) + ... + c(n)*exp(-lambda(n)*t) 
 
function errore = fitfun(lambda) 
 
 
global x Plothandle t err ci 
 
for j = 1:length(lambda) 
 for i=1:length(t) 
     A(i,j) = exp(-lambda(j)*(t(i))); 
 end 
end 
 
 
ci = A\x'; 
z = A*ci; 
 
set(Plothandle,'ydata',z) 
drawnow 
errore = norm(z-x'); 
 
 
i=length(err)+1; 
err(i)=errore; 
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% identificationZc.m 
 
% Programma di identificazione dei parametri  
% di una linea di trasmissione IDENTIFICAZIONE DI Zc(jw) 
% utilizzando la funzione matlab fminsearch che sfrutta  
% il metodo del simplesso 
 
clear all 
close all 
 
global omega Plothandle err y Plothandle1 C_i L_i R_i G_i 
 
%parametri iniziali 
 
d=0.05;               % lunghezza linea [m] 
C=4e-10;              % capacità linea [farad/m] 
L=1e-6 ;              % induttanza linea [henry/m] 
R=250   ;             % resistenza linea [ohms/m] 
G=50e-3 ;             % ammettenza linea [siemens/m] 
 
 
fmax=5e+9; 
omega=logspace(0,log10(fmax),1000);% vettore di punti per la  
                                   % valutazione della 
                                   % impedenza caratteristica 
 
 
s=j*omega; 
Z=sqrt(R+L*s);       % impedenza longitudinale 
Y=sqrt(G+C*s);       % ammettenza trasversale  
 
r=real(Z./Y); 
im=imag (Z./Y); 
 
phi=phase(r,im);     % valutazione della fase 
 
y=abs(Z./Y);   % calcolo del modulo dell'impedenza 
               % caratteristica "vera" 
y(1) 
y(1000) 
 
% identificazione dei parametri della linea a partire dalla  
% Zc(s) 
 
c=C/1e-10; 
r=R/1e+2; 
l=L/1e-6; 
g=G/1e-2; 
p=[c l r g]';          % vettore CLRG normalizzato  
                       % rispetto ai fattori moltiplicativi 
 
Pp=[C L R G]'          % vettore da identificare  
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perc=10;               % percentuale d'errore dello starting 
                       % guess rispetto ai valori "veri" dei 
                       % parametri 
                    
 
a=1-perc/100;     % valore di slittamento  
                  % (primo numero dell'intervallo desiderato) 
 
b=(perc/100)*2;      % fattore di scala  
                     % (ampiezza dell'intervallo considerato) 
 
x0=a+rand(4,1)*b 
p1=(ones(4,1)-x0);          
p0=p-p1; 
P0=p0.*[1e-10 1e-6 1e+2 1e-2]'    % starting guess 
d_g=p1 
%P0=[500e-12 1.25e-6 200 40e-3];  
 
figure(1) 
semilogx(omega,y,'b-','EraseMode','none') 
xlabel('pulsazione [rad/sec]') 
ylabel('mod  Zc(jw)') 
hold on 
Plothandle=semilogx(omega,y,'ro','EraseMode','xo'); 
legend('vero','identificato'); 
 
 
 
[P,fval,exitflag,output]=fminsearch('objectiveZc',P0); 
 
% valori identificati 
 
Ci=P(1) 
Li=P(2) 
Ri=P(3) 
Gi=P(4) 
fval 
exitflag 
output 
 
 
% %errore percentuale sull'identificazione 
 
dist_C=norm(C-Ci)/1e-10; 
dist_L=norm(L-Li)/1e-6; 
dist_R=norm(R-Ri)/1e+2; 
dist_G=norm(G-Gi)/1e-2; 
perc_rel_C=((dist_C/c)*100) 
perc_rel_L=((dist_L/l)*100) 
perc_rel_R=((dist_R/r)*100) 
perc_rel_G=((dist_G/g)*100) 
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perc_C=((dist_C)*100) 
perc_L=((dist_L)*100) 
perc_R=((dist_R)*100) 
perc_G=((dist_G)*100) 
 
 
 
% visualizzazione errore 
 
figure(2) 
plot(err/max(y)*100) 
xlabel('iterazione') 
ylabel('errore [%]') 
 
% visualizzazione errore sui singoli parametri 
 
figure(3) 
subplot(2,2,1) 
plot(abs(((C_i-C)/1e-9)*100)) 
xlabel('iterazione') 
ylabel('errore [%] C') 
grid 
subplot(2,2,2) 
plot(abs(((L_i-L)/1e-6)*100)) 
xlabel('iterazione') 
ylabel('errore [%] L') 
grid 
subplot(2,2,3) 
plot(abs(((R_i-R)/1e+2)*100)) 
xlabel('iterazione') 
ylabel('errore [%] R') 
grid 
subplot(2,2,4) 
plot(abs(((G_i-G)/1e-2)*100)) 
xlabel('iterazione') 
ylabel('errore [%] G') 
grid 
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% objectiveZc.m 
 
% consente l' identificazione dei parametri carartteristici 
% di una linea a partire dalla conoscenza di Zc 
 
function objectiveZc=objectiveZc(P) 
 
global  Plothandle err Plothandle1 y omega C_i L_i R_i G_i 
 
 
C=P(1); 
L=P(2); 
R=P(3); 
G=P(4); 
 
s=j*omega; 
Z=sqrt(R+L*s);               % impedenza longitudinale               
Y=sqrt(G+C*s);               % ammettenza trasversale 
y1=abs(num./den);            % vettore moduli Zc identificata 
 
r=real(num./den); 
im=imag(num./den); 
phi1=phase(r,im);            % vettore fasi Zc 
 
set(Plothandle,'ydata',y1) 
drawnow 
pause(0.01) 
 
 
objectiveZc=norm(y1-y);        % funzione obiettivo 
 
i=length(err)+1; 
err(i)=objectiveZc; 
C_i(i)=C; 
L_i(i)=L; 
R_i(i)=R; 
G_i(i)=G; 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 
 



 201 

% identZcr.m 
 
% Identificazione dei parametri di cappi R-C in cascata,  
% il cui compito è quello di rappresentare il  
% comportamento della parte regolare dell'impedenza   
% caratteristica 
 
 
close all 
clear all 
 
global n gain % dichiarazione variabili globali 
 
n=1; % ordine del filtro 
 
Pp=5.00031937e+1; % parte principale: valore ottenuto  
                 % effettuando una valutazione del 
                 % valore asintotico a cui tende la Zc 
 
 
% valutazione della Zcr(S) attraverso la conoscenza delle 
% tensioni e delle correnti ai terminali. In questo caso  
% si sono sfruttati i risultati di misure spice 
 
 
 
load esempioZc.txt;  % lettura file ASCII ricavato da  
                     % simulazioni spice 
l=length(esempioZc); 
f=esempioZc(1:l,1);     % vettore frequenze 
modZc=esempioZc(1:l,2); % vettore modulo Zc(s)  
 
 
load Im_esempioZc.txt;           
l1=length(Im_esempioZc); 
freq=Im_esempioZc(1:l1,1); 
IM=Im_esempioZc(1:l1,2);    % vettore parti immaginarie di  
                            % Zc(jw) 
load R_esempioZc.txt; 
l2=length(R_esempioZc); 
R=R_esempioZc(1:l2,2);      % vettore parti reali di Zc(jw) 
fase=atan2(IM,R);           % fase di Zc(jw) valutata su 4 
                            % quadranti 
 
 
[r,i]=pol2cart(fase,modZc); % conversione coordinate polari 
                            % cartesiane  
                               
 
zr=((r+j*i)-Pp);  % valutazione vettore numeri complessi 
                  % associati alla parte regolare della Zc(s) 
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modZr=abs(zr);                       % vettore moduli Zcr(s) 
gain=modZr(1)                      % guadagno                    
                                                                                        
                               
                             
% sezione inserimento dati identificazione 
 
x0=[1]                            % starting guess 
lb=[0];                           % lower bound 
ub=[inf];                         % upper bound 
 
x=lsqcurvefit('obiettivoZcr',x0,f,modZr,lb,ub); 
 
 
t=x(1)                % costante di tempo : 
                      % utilizzo di un unica cella RC 
 
 
% valutazione dell andamento identificato di Zcr(s) 
 
w=2*pi*f; 
s=j*w';                     % vettore variabile complessa 
 
num=gain;                         % numeratore 
den=(1+t*s).^n;                   % denominatore 
%den=(1+t1*s).*(1+t2*s); 
%den=(1+t1*s).*(1+t2*s).*(1+s*t3); 
 
y=abs(num./den);         % vettore moduli Zcr(s) identificata 
 
% sezione stampa risultati 
 
figure(1) 
semilogx(f,modZr,'b-','EraseMode','none') 
ylabel('modulo Zcr(jw)') 
xlabel('frequenza Hz') 
axis(axis) 
grid 
hold 
semilogx(f,y,'r+') 
legend('desiderata','identificata'); 
 
 
% valutazione dell'errore tra l'andamento  
% desiderato e quello identificato  
 
dist_des_ident=norm(modZr'-y) 
errore_rel_perc=(norm(modZr'-y)/norm(modZr'))*100 
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% obiettivoZcr.m 
 
% Valuta il vettore dei moduli del filtro del primo ordine 
% con cui approssimiamo la parte regolare dell' impedenza 
% caratteristica 
 
function obiettivoZcr=obiettivoZcr(x,freq) 
 
global n gain               % dichiarazioni variabili globali 
 
t=x(1);              % valore identificato per la costante di 
tempo 
num=gain;            % numeratore 
w=2*pi.*freq; 
s=j*w;                       
den=(1+s*t).^n;      % denominatore 
 
%den=(1+t1*s).*(1+t2*s); 
%den=(1+t1*s).*(1+t2*s).*(1+s*t3); 
 
obiettivoZcr=abs(num./den); % modulo funz. razionale fratta  
                            % che approssima Zcr 
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% ottimiz_T.m 
 
% ottimizzazione del ritardo della linea 
 
close all 
clear all 
 
global soglia x y fatt_dec freq 
 
 
fatt_dec=8.290309e-1;         % fattore di decadimento 
T=1.00002144e-9;              % tempo di ritardo stimato 
 
load modP_esempio.txt;      % caricamento file ASCII 
                            % proveniente da misure spice 
l=length(modP_esempio); 
freq1=modP_esempio(l,1);      % vettore delle frequenze 
mod=modP_esempio(l:l,2);      % vettore dei moduli di P(jw)  
 
%%%%%%%%%%%%%%%%%%% 
load Im_pr_esempio.txt;       % caricamento file ASCII 
                              % proveniente da misure spice 
l1=length(Im_pr_esempio); 
freq=Im_pr_esempio(l1,1) 
IM=Im_pr_esempio(l1,2);  % vettore parti immaginarie di P(jw) 
 
load R_pr_esempio.txt;        % caricamento file ASCII 
                              % proveniente da misure spice 
l2=length(R_pr_esempio); 
R=R_pr_esempio(l2,2);         % vettore parti reali di P(jw) 
fase=atan2(IM,R);     % fase di P(jw) valutata su 4 quadranti 
 
 
[x,y]=pol2cart(fase,mod); 
 
pr=(x+j*y).*exp(j*2*pi*freq*T)-fatt_dec; % valutazione parte  
                                         % regolare 
 
val=abs(pr);              % valutazione modulo parte regolare 
 
P_0=modP_esempio(1,2); 
gain=P_0-fatt_dec; 
threshold=gain/100;              % valutazione soglia              
 
soglia=ones(1,1)*threshold; 
T0=[1.00002144e-9]               % starting guess 
lb=[T0-0.0001e-9] 
ub=[T0+0.0001e-9] 
 
z=fmincon('obiettivoT',T0,[],[],[],[],lb,ub); 
 
t=z(1)                % valore ottimo  
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pr1=(x+j*y).*exp(j*2*pi*freq*t)-fatt_dec; 
val 
val1=abs(pr1) 
threshold 
 
dist1=norm(val-soglia) 
dist2=norm(val1-soglia) 
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% obiettivoT.m 
 
function obiettivoT=obiettivoT(t) 
 
global soglia x y fatt_dec freq 
 
T=t(1); 
 
pr= (x+j*y).*exp(j*2*pi*freq*T)-fatt_dec;   
 
m=abs(pr); 
obiettivoT=norm(m-soglia); 
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% identPr.m 
 
% Identificazione dei parametri di cappi R-C in cascata,  
% il cui compito è quello di rappresentare il comportamento 
% della parte regolare dell'operatore di propagazione 
 
 
close all 
clear all 
 
global  gain  n           % dichiarazioni variabili globali 
 
n=1;                           % ordine del filtro 
 
 
fatt_dec=8.290315e-1;          % fattore di decadimento  
T=1.00000465e-9;               % tempo di ritardo stimato  
 
load esempioPr.txt;          % lettura file ASCII ricavato da  
                         % simulazioni spice 
l=length(esempioPr); 
f=esempioPr(1:l,1);            % vettore frequenze 
modP=esempioPr(1:l,2);        % vettore modulo P(jw)  
 
 
%%%%%%%%%%%%%%%%%%% 
load Im_esempioPr.txt; 
l1=length(Im_esempioPr); 
freq=Im_esempioPr(1:l1,1); 
IM=Im_esempioPr(1:l1,2); % vettore parti immaginarie di P(jw) 
load R_esempioPr.txt; 
l2=length(R_esempioPr); 
R=R_esempioPr(1:l2,2);        % vettore parti reali di P(jw) 
fase=atan2(IM,R);             % fase di P(jw) valutata su  
                              %4 quadranti 
fase1=fase+((2*pi*T)*freq);   % fase parte principale di 
                              % P(jw) 
%%%%%%%%%%%%% 
 
[x,y]=pol2cart(fase1,modP);   % conversione coordinate polari  
                              % cartesiane per ottenere 
                              %  il vettore di numeri 
                              % complessi  associati a 
                              % P(s)*exp(sT) 
 
pr=x+j*y-fatt_dec;             % valutazione vettore numeri 
                               % complessi associati alla 
                               % parte regolare della P(s) 
%%%%%%%%%%%%%  
 
modPr=abs(pr);                % vettore moduli Pr(s) 
gain=modulo(1,1)               % guadagno   
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% sezione inserimento dati identificazione 
 
x0=[10];                       % starting guess 
lb=[0];                        % lower bound 
ub=[inf];                      % upper bound 
 
 
 
x=lsqcurvefit('obiettivoPr',x0,freq1,modPr,lb,ub); 
 
 
t=x(1)                     % costante di tempo : 
                           % utilizzo di un unica cella RC 
 
 
% valutazione dell' andamento identificato di Zcr(s) 
 
w=2*pi*freq1; 
s=j*w;                         % vettore variabile complessa 
num=gain;                 % numeratore funz. razionale fratta  
                          % che approssima Pr(s) 
%den=(1+t1*s).*(1+t2*s).*(1+t3*s); 
%den=(1+t1*s).*(1+t2*s); 
den=(1+t*s).^n;                % denominatore              
 
y=abs(num./den);          % vettore moduli Pr(s) identificata 
 
% sezione stampa risultati 
 
figure(1) 
semilogx(freq1,modPr,'b-','EraseMode','none') 
ylabel('modulo Pr(jw)') 
xlabel('frequenza Hz') 
axis(axis) 
grid 
hold 
semilogx(freq1,y,'r+') 
legend('desiderata','identificata') 
 
% valutazione dell'errore tra l'andamento desiderato  
% e quello identificato  
 
dist=norm(modPr-y) 
err_rel=(norm(modPr-y)/norm(modPr))*100 
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% obiettivoPr.m 
 
% Valuta il vettore dei moduli del filtro del primo ordine 
% con cui approssimiamo la parte regolare della funzione di  
% propagazione 
 
function obiettivoPr=obiettivoPr(x,freq) 
 
global  gain   n     % dichiarazioni variabili globali 
 
t=x(1);        % valore identificato per la costante di tempo 
 
 
w=2*pi*freq; 
s=j*w; 
num=gain; 
den=(1+t*s).^n; 
obiettivoPr=abs(num./den);    % modulo funz. razionale fratta  
                              % che approssima Pr 
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% analitica_Pr.m 
 
% valutazione analitica della parte regolare di P(jw) in  
% relazione a differenti errori commessi nella stima del 
%ritardo 
 
clear all 
 
% sezione inserimento dati 
 
d=0.05;                       % lunghezza linea [m] 
C=4e-10;                      % capacità p.u.l. [farad/m] 
L=1e-6;                       % induttanza p.u.l. [henry/m] 
R=250;                        % resistenza p.u.l. [ohms/m] 
G=50e-3;                      % ammettenza p.u.l. [siemens/m] 
 
T=d*sqrt(L*C);                % tempo di ritardo della linea 
u=0.5*((R/L)+(G/C));          % fattore di decadimento 
 
nf=5000;                                % frequency samples 
fmax=1e+13;                             % bandwidth 
fmin=5e+8; 
f=logspace(log10(fmin),log10(fmax),nf); % frequency axis 
s=j*2*pi*f; 
teta=sqrt((R+L*s).*(G+C*s));       % fattore di propagazione 
e=-d*teta; 
 
p_r=(exp(e)).*exp(s*T)-exp(-u*T);      % Pr con errore su T=0 
 
p_r1=(exp(e)).*exp(s*T*(1+1e-5))-exp(-u*T);  % Pr con errore 
                                             % su T=1e-5 
 
p_r2=(exp(e)).*exp(s*T*(1+1e-4))-exp(-u*T);  % Pr con errore  
                                             % su T=1e-4 
 
p_r3=(exp(e)).*exp(s*T*(1+1e-3))-exp(-u*T);  % Pr con errore  
                                             % su T=1e-3 
 
Pr=abs(p_r); 
Pr_err1=abs(p_r1); 
Pr_err2=abs(p_r2); 
Pr_err3=abs(p_r3); 
 
 
% sezione stampa risultati 
 
semilogx(f,Pr_err3,'b-') 
axis(axis) 
hold 
semilogx(f,Pr_err2,'g-.') 
semilogx(f,Pr_err1,'r:') 
ylabel('modulo Pr(jw)') 
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xlabel('frequenza Hz') 
legend('T(1+1e-3)','T(1+1e-4)','T(1+1e-5)') 
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