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M. L’Hadj Said, M. Ali Moussa, T. Bessaad 
 

Control of an autonomous wind energy conversion system based on doubly fed induction 
generator supplying a non-linear load 
 

Introduction. Nowadays, many researches are being done on wind turbines providing electrical energy to a stable power grid by via a 
doubly fed induction generator (DFIG), but the studies on the autonomous networks are rare, due the difficulty of controlling powers often 
close to the nominal power of the generator. Goal. This paper presents a variable speed constant frequency (VSCF) autonomous control 
system to supply isolated loads (linear or non-linear). The main objective is the design of an effective strategy to reduce harmonic currents 
induced via the non-linear loads such as rectifier bridge with 6 diodes. The novelty of the work consists in study of system composed of a 
DFIG providing energy by his stator to a stand-alone grid. It uses a static converter connected to the rotor allowing operation in hypo and 
hyper synchronism. A permanent magnet synchronous machine (PMSM) connected to a wind turbine supplies this converter, that is sized 
proportionately to the variation range of the necessary rotational speed. In the case of linear loads there is no problem, all desired 
parameters are well controlled but in the non-linear loads case such as rectifier bridge with 6 diodes there is the harmonic problem. For this 
purpose, to reduce this harmonic, the proposed solution is the installation of a LC filter. Methods. The DFIG is controlled to provide a 
constant voltage in amplitude and frequency independently of the grid load or the drive turbine speed. This command is vector control in a 
reference related to the stator field. The stator flux is aligned along the d axis of this landmark allowing thus the decoupling of the active and 
reactive stator powers of DFIG. The DFIG is controlled by an internal control loop of rotor flux and an external control loop of output 
stator voltage. We present also the control of the PMSM and the DC bus of the converter. The PMSM is controlled by an internal control 
loop of the current and an external control loop of the continuous bus of the converter according to its nominal value. The control system of 
wind generator based on the maximum power point tracking and the control of bus continuous at output rectifier knowing that the non-linear 
loads introduce high harmonic currents and disrupt the proper functioning of the system. The installation of a LC filter between the stator 
and the network to be supplied reduce harmonics. Results. Simulation results carried out on MATLAB/Simulink show that this filter allows 
obtaining a quasi-sinusoidal network voltage and it also has the advantage of a simple structure, a good efficiency and a great performance. 
This proves the feasibility and efficiency of the proposed system for different loads (linear or non-linear). Practical value. This proposed 
system is very performing and useful compared to others because it ensures the permanent production of electricity at VSCF to feed isolated 
sites, whatever the load supplied (linear or non-linear), without polluting the environment so that the use of wind energy is very important to 
reduce the greenhouse effect. References 34, figures 9. 
Key words: doubly fed induction generator, wind power, variable speed, autonomous operation, permanent magnet 
synchronous machine. 
 

Вступ. В даний час проводиться багато досліджень вітряних турбін, що забезпечують електроенергією стабільну 
електромережу через асинхронний генератор з подвійним живленням (DFIG), але дослідження автономних мереж рідкісні через 
складність управління потужностями, часто близькими до номінальної потужності генератора. Мета. У статті 
представлена автономна система управління змінною швидкістю та постійною частотою (VSCF) для живлення ізольованих 
навантажень (лінійних чи нелінійних). Основною метою є розробка ефективної стратегії зниження гармонійних струмів, 
наведених через нелінійні навантаження, такі як випрямний міст із шістьма діодами. Новизна роботи полягає у вивченні 
системи, що складається з DFIG, що забезпечує енергією його статор в автономну мережу. Він використовує статичний 
перетворювач, підключений до ротора, що дозволяє працювати в гіпо-і гіперсинхронізмі. Синхронна машина з постійними 
магнітами (PMSM), підключена до вітряної турбіни, живить цей перетворювач, який має розмір, пропорційний діапазону зміни 
необхідної швидкості обертання. У разі лінійних навантажень проблем немає, всі бажані параметри добре контролюються, але 
у разі нелінійних навантажень, таких як випрямний міст із шістьма діодами, виникає проблема гармонік. Для цієї мети, щоб 
зменшити цю гармоніку, запропонованим рішенням є встановлення LC-фільтру. Методи. DFIG управляється для забезпечення 
постійної напруги за амплітудою та частотою незалежно від навантаження мережі або швидкості приводної турбіни. Ця 
команда є векторним управлінням в опорному сигналі, пов'язаному з полем статора. Потік статора вирівняний вздовж осі d 
цього орієнтиру, що дозволяє таким чином розв'язати активну та реактивну потужності статора DFIG. DFIG управляється 
внутрішнім контуром управління потоком ротора та зовнішнім контуром управління вихідною напругою статора. 
Представлено також управління PMSM та DC шиною перетворювача. PMSM управляється внутрішнім контуром керування 
струмом та зовнішнім контуром керування безперервною шиною перетворювача відповідно до його номінального значення. 
Система керування вітрогенератором базується на відстеженні точки максимальної потужності та безперервному керуванні 
шиною на вихідному випрямлячі, враховуючи, що нелінійні навантаження вводять струми високих гармонік та порушують 
належне функціонування системи. Встановлення LC-фільтра між статором і мережею живлення зменшує гармоніки. 
Результати моделювання, проведені в MATLAB/Simulink, показують, що цей фільтр дозволяє отримати квазісинусоїдальну 
напругу мережі, а також має перевагу щодо простоти  структури, хорошої ефективності та значної продуктивності. Це 
доводить доцільність та ефективність запропонованої системи для різних навантажень (лінійних чи нелінійних). Практична 
значимість. Запропонована система дуже продуктивна і корисна в порівнянні з іншими, оскільки вона забезпечує постійне 
виробництво електроенергії на VSCF для живлення ізольованих ділянок, незалежно від навантаження, що подається (лінійне або 
нелінійне), не забруднюючи навколишнє середовище, тому що використовує енергію вітру, що є важливим для зниження 
парникового ефекту. Бібл. 34, рис. 9. 
Ключові слова: асинхронний генератор з подвійним живленням, вітроенергетика, змінна швидкість, автономна 
робота, синхронна машина з постійними магнітами. 
 

Introduction. Electrical energy and electrical power 
systems frameworks play essential roles in the economic 
development of a country [1, 2].Sustainable development 
and renewable energies arouse the interest of several 
research teams. The use of wind energy and renewable 

sources is essential to reduce the greenhouse effect [3]. 
Thus, the development of wind turbines represents a great 
investment in technological research [4]. These systems 
which produce electrical energy from the wind can 
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constitute a technological and economical alternative to the 
various exhaustible energy sources [5–7]. Wind turbines 
are believed to be a potential source of electrical energy in 
the near future [8, 9]. Wind turbines undergo both cycles, 
i.e. coercion and change in wind behavior [8–10]. 

A large part of the wind turbines use the 
asynchronous machines with double power. The 
utilization the doubly fed induction generator (DFIG) as a 
generation unit in the wind generation structures has been 
granted great concern during the past and present decades 
[11–14]. The superiority of the DFIG over other 
generation units comes from its ability to handle higher 
power ratings compared with the other units. Due to the 
physical construction of the DFIG, it has the ability to be 
controlled from both the grid and rotor sides [15]. The 
possibility of performing the control from the rotor side 
has enabled the utilization of low power inverters, which 
resulted in saving the cost [16, 17]. This generator allows 
the production of electricity at variable speed [18–23]. It 
gives the opportunity, then, to better control wind 
resources for different wind conditions [21–23]. 

Nowadays, many researches are being done on wind 
turbines providing electrical energy to a stable power grid 
by via a DFIG, but the studies on the autonomous 
networks are rare, due the difficulty of controlling powers 
often close to the nominal power of the generator. 

The following work shows firstly, the control 
strategy of a DFIG, providing energy by the stator to an 
autonomous grid. It uses a static converter connected to 
the rotor allowing operation in hypo and hyper 
synchronism. A permanent magnet synchronous machine 
(PMSM) connected to a wind turbine feeds this converter 
(Fig. 1), that is sized proportionately to the variation 
range of the necessary rotational speed [24]. 

 

 

 
Fig 1. Global schema of the proposed system 

 

The DFIG is controlled to provide a constant voltage 
in amplitude and frequency independently of the grid load 
or the drive turbine speed. This command is vector 
control in a reference related to the stator field. The stator 
flux is aligned along the d axis of this landmark allowing 
thus the decoupling of the active and reactive stator 
powers of DFIG [25–27]. 

The control strategy is carried out in two loops: an 
internal control loop of the rotor flux and an external 
control loop of the stator voltage. We have also; the 
PMSM is controlled by an internal control loop of the 
current and an external control loop of the continuous bus 
of the converter according to its nominal value [28].  

The aim of this work is the improve the performance 
of this proposed system to feed isolated sites at variable 

speed constant frequency (VSCF), whatever the load 
desired to supply it, especially the non-linear loads. In the 
case of linear loads there is no problem, all desired 
parameters are well controlled but in the non-linear loads 
case such as the rectifier bridge with 6 diodes there is the 
harmonic problem. 

These loads introduce high harmonic currents and 
disrupt the proper functioning of the system. The solution 
proposed to reduce harmonics is the installation of an LC 
filter between the stator and the network to be supplied. 
This filter allows obtaining a quasi-sinusoidal network 
voltage and it also has the advantage of a simple structure, 
a good efficiency and a great performance. 

The control system of wind generator is based on the 
maximum power point tracking (MPPT) and the control 
of bus continuous at output rectifier. A power 
maximization algorithm determines the speed of the 
turbine that achieves maximum power generated, by 
estimating the speed of the wind corresponding to the 
optimal advance factor [29–31]. 

DFIG model. The equations of DFIG in d-q axis are [32]: 
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rdsdssd MiiL  ;                         (5) 
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sdrdrrd MiiL  ;                         (7) 

sqrqrrq MiiL  ,                          (8) 

where Vs, Vr, Rs, Rr, is, ir, s, r, Ls, Lr are the voltages, 
resistances, currents, fluxes and inductances of the stator 
and rotor, respectively; M is the mutual inductance; s is 
the synchronous speed; r is the rotor speed. 

The reference related to the stator field is chosen. 
The stator flux is aligned with the axis d of this reference 
which corresponds to the following equations: 

0sq ,   0
d

d


t
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In order to present the principles of this command, 
we neglect the resistances of stator and assume that the 
permanent state is reached. The voltage is therefore fixe 
in amplitude and frequency, we obtain the follow relation: 
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From (5), (6), (9), σ is the DFIG scattering coefficient, 
the constraint (11) corresponds to the good orientation of 
the landmark chosen: 
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From (8), (10), (11), the new expression of active 
and reactive power became: 
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Equation (12) shows the decoupling of the powers 
active via rq and reactive via rd when the permanent 
state is reached. 

In generator mode, DFIG is represented by the state 
system with time varying following: 
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where [Vr], [Vs], [r] are respectively the input, output 
and system status vectors. The vector [Is] depends on the 
load, it is considered as perturbation. 

In the case of a DFIG operating as a generator, the 
difficulty comes from the derivative terms of the perturbation 
(14), which are difficult to simulate. There is also a direct 
link between the input and the output of the system. 

The originality of this new method of control come of 
the choice of the rotor flux vector as a control vector, 
indeed the equation (13) shows that the rotor flux is the 
natural state vector of DFIG and it allows also a direct 
control on the voltage of the rotor. Compared to the 
regulation in the current, this method allows a minimization 
of harmonics introduced by non- linear loads. 

Internal control loop of the rotor flux. From (13), 
we can deduct the following system, where Ed and Eq are 
coupling terms: 
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where Tr = Lr / Rr is the DFIG rotor time constant: 
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The transfer functions between the flux and tensions 
of the rotor depend only to the rotor time constant Tr. The 

regulation can be realized with simple PI correctors. It’s 
also, the coupling terms can be compensated as shown in 
the block diagram (Fig. 2). 

 

 

 
Fig. 2. Global block diagram of the control of the proposed wind 

power system 
 

External control loop of the stator voltage. We 
have already seen that the constraint (11) correspond to 
the correct orientation of the reference chosen. The 
amplitude of the stator voltage is given by: 

22
sqsds VVV  .                            (18) 

This latter is controlled by an external loop (Fig. 2), 
because (14) shows that when the DFIG works as a 
generator on an autonomous grid, the stator voltage is the 
output vector of the system. The equations (10), (14) and 
(18) allow obtaining the following system, where Ad and Aq 
are terms of perturbation that we can compensate. The 
transfer functions between the stator voltages and the rotor 
flux are of simple gains, integrators will allow of cancel the 
static error between the measured and desired tension: 
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Cascade rotor side. Figure 2 presents the system 
seen the rotor side of the DFIG. This configuration using 
a converter is very frequent for high power applications 
and the limited speed variation range. This method 
permits operation below and above at the synchronous 
speed. These are the limits of this speed variation range 
that secure the power of converter. Figure 2 also presents 
the control of the PMSM. The objective of this control is 
to keep the continuous bus voltage constant independently 
to the rotor power. This control will be realized by two 
control loops: internal control loop of the stator current of 
the PMSM and an external control loop of the continuous 
bus voltage to its nominal value. 
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Model of PMSM. The model of PMSM is given by 
the system (21) using Park method in a reference frame 
linked to its rotating field: 
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where Emd, Emq are the coupling terms; Rms is the stator 
resistance; Ld, Lq are the direct and quadrature 
inductances; Vd, Vq, Id, Iq are the components d-q stator 
voltages and currents; a is the flux of the permanent 
magnet; ω=pΩ is the voltage pulsation; Ω is the speed of 
rotation; p is the number of pairs of poles. 

The voltages being input variables, we can express 
the output variables (current) as follows: 

 

 













.
1

d

d

;
1

d

d

addqmsq
d

q

qqdmsd
d

d

ILIRV
Lt

I

ILIRV
Lt

I





       (23) 

Knowing that in our case Ld = Lq = L. 
Control of wind generator. The block control of 

wind generator diagram is shown in Fig. 2. The control 
system based on two functions: MPPT and the control of 
bus continuous at output rectifier. 

Power maximization strategy. The equations of 
electric and mechanical powers of the system in 
permanent regime allow to new the formulation of the 
new objective. However, the function of mechanical 
power, a simpler form is used. To reduce the degrees of 
freedom of the system, wind speed, only uncontrollable 
variable of the system, is out of the mathematical 
formulation by the use of an optimal form [33, 34]. 

The equation of the wind power Pw corresponding to 
a wind speed Vv is given as: 

2
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3
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SV
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 ,                       (24) 

where Cp is the power coefficient; λ is the tip-speed ratio; 
 is the air density; S is the blade surface. 

If the tip-speed ratio λ is maintained at its optimal 
λopt value, the power coefficient is always at its maximum 
value Cpmax = Cp(λopt). 

Therefore, the power of wind is also at its maximum 
value: 
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On the other hand, if the equation of assumed tip-speed 
ratio maintained at the optimal value, we isolate the wind 
speed (26) for replacing in the equation of the maximum 
mechanical power (25), we obtain the (27): 
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We obtain an analytical form of the maximum 
mechanical power of the wind turbine depending to its 
speed of rotation Ω only. Considering that the conditions 
are optimal (at optimum power) then the (27) allows the 
calculation of the value of the optimum torque: 
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Regulation of the stator current of the PMSM. 
The transfer functions between the voltages and currents 
of the PMSM are first order and are regulated by PI 
correctors as shown in the block diagram on Fig. 3. The 
transfer function of the machine being of the form: 
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Fig. 3. Regulation loop of current of the PMSM 

 
In permanent regime and neglecting the stator 

resistance, the equations (21), (22) give the following system: 
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Furthermore, neglecting the losses introduced by the 
converter, we can write: 

dcdcqqdddc IVIVIVP  ,              (32) 

where Pdc is the active power; Vdc is the continuous bus 
voltage; Idc is the output current of the rectifier. 

With the help of (31), (32) we obtain: 

adcq PI  ,                            (33) 

aqdcd LPV  .                           (34) 

The relations (33), (34) show that the components of 
the direct voltage and the quadrature current depend to the 
desired rotor power. A conventional method controlling of 
the motor starting asynchronous power (MSAP) seeking to 
obtain maximum power for a minimum of current. 
However if Idref=0 the stator voltage is given by (35). This 
voltage is acceptable as long as it is below the limit voltage 
Vlim fixed by the continuous bus voltage (36): 
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Control loop of the continuous voltage Vdc 
According to (32), (33) the equation of the power is: 
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Figure 3 allows us to write: 

Lcdc III  .                            (38) 

Supposing that the losses are null 
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The block diagram of this loop is shown in Fig. 4. 
The regulation is done with PI correctors after setting the 
damping factor and the natural frequency desired. 

 

 

 
Fig. 4. Regulation of the continuous bus voltage 

 
Simulation results. Linear load case. The proposed 

system has been tested in MATLAB / Simulink using the 
electrical parameters of the DFIG and PMSM, the 
reference voltage at the rectifier output being taken equal to 
150 V, it is assumed that this DFIG and MSAP are driven 
by a wind turbine, wind speed is variable in time to feed a 
load RL. Load whose power consumption is expected to 
vary according to the following time table: 0 kVA at time 
t = 0 s, 12 kVA at t = 0.5 s and 9 kVA at time t = 2 s with 
0.8 power factor. The obtained simulation results (Fig. 5) 
prove the feasibility of the proposed system for the 
maximum load variable power in the time. The values 
also show that the stator voltage Vs and the continuous 
voltage Vdc are entirely controlled during the variation of 
the load and wind speed. This therefore proves the 
feasibility of the system in hypo and hyper synchronism. 
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Fig. 5. Simulation results of the proposed system for linear load 
 

Non-linear load case. After having studied the 
functioning of the DFIG on linear load, we will study the 
performance of the latter on a non-linear load made up of 
a converter (rectifier bridges with 6 diodes) which 
supplies an inductive load (see Fig. 6): 

 RLUI sdd  .                            (40) 

 

 

 
 

Fig. 6. Structure of a 6-pulse diode rectifier 
 

The rectified voltage is obtained by: 

minmax jsjsd VVU  .                 (41) 

Inserting a 6-diode rectifier bridge into the system 
does not change the test procedure; the only difference is 
the introduction of non-linear loads instead of linear RL 
loads. Indeed, this type of converter induces a large 
number of current harmonics: 
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where Isf is the amplitude of the fundamental current; Ish is 
the harmonic current of order h; Id is the continue current 
flowing through the load; THDIs is the total harmonic 
distortion of the load current. 

The simulation results clearly show the deterioration 
of the stator voltage due to the induced harmonic currents 
caused by the load currents. The more the load increases the 
load current becomes more and more distorting. The active 
and reactive powers are also deteriorated by this non-linear 
load due to the harmonics induced by the 6-diode rectifier 
bridge. These harmonics increase the losses in the DFIG and 
promote excessive heating of the latter. The simulation 
results are shown in Fig. 7. 
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Fig. 7. Simulation results of the proposed system for non-linear load 
 

Filtering characteristics. LC filter is placed on the 
stator side of the DFIG to eliminate voltage harmonics 
from the on-board network. The single-phase equivalent 
model of the filter is given in Fig. 8. 

 

 

 
Fig 8. Single-phase equivalent diagram of the LC filter 

 
This filter can be represented by the following 

equation of state: 
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where L, r are the filter inductance and its internal 
resistance; C is the filter capacitance; Vs, Is, Ig, Vg are 
respectively the stator voltage and current of the DFIG, 
and the current and voltage of the non-linear load. Vs can 
be considered as the filter input variable, Ig – the 
disturbance variable and Vg – the filter output variable. 
From (43), we can write 4 transfer functions to describe 
the operation of the filter: 
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where LC10   is the resonance frequency; m is the 

damping coefficient. 
This presentation shows that the load current 

harmonics due to the 6-diode rectifier bridge deteriorate 
the stator current as well as the load voltage vector. The 
filter parameters must therefore be chosen so as to reduce 
the harmonic distortion rate of the mains voltage to a 
value less than 5 %. We can derive from (44) the transfer 
function between Ig(s) and Vg(s): 
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Design procedure. The filter inductance is typically 
sized equal to a fraction of the rated motor impedance, so 
voltage drop is reduced across the filter inductance. In this 
case, we will choose:  

L = 0.7Ls.                                (46) 
The resistance in this case corresponds to the 

internal resistance of the inductance and thus is 
proportional to the internal Joule losses of the inductance. 
This resistance creates losses at the level of the filter. In 
this case, the Joule losses are defined to be less than 1 % 
of the total power, so the maximum acceptable internal 
resistance rmax can be calculated as: 

2max
3

01.0

noms

noms

I

P
r



 .                        (47) 

The attenuation provided by the filter depends on the 
damping coefficient m. The cutoff frequency should be 
low enough to give the desired attenuation and the 
damping coefficient large enough to increase that 
attenuation. On the other hand, (44) shows that a low 
cutoff frequency may result in large components value 
and size. In addition, a very large damping coefficient 
would result in an internal resistance value more 
important than rmax. It is therefore necessary to find a 
compromise between the dimensions of the filter and the 
desired THD. 

From the components of the harmonic current 
described by (42), the amplitude-frequency characteristics 
given by (45) and knowing that the amplitude of the 
voltage of the fundamental is 400 V, we can calculate the 
relationship between the filter cutoff frequency and the 
THD of the mains voltage after filtering. 

Finally, knowing w0 and L, we can deduce the 
capacity of the filter:  

2
01 LC  .                               (48) 

The introduction of an LC filter with a cutoff 
frequency of 816.5 rad/s with a damping coefficient 
m=0.734 to reduce current harmonics is simulated in the 
same way as before. 

The simulation results (Fig. 9) show that the load 
voltage is almost sinusoidal for a non-linear load. 
Compared to the signal obtained without a filter, the 
oscillations on the active and reactive power are greatly 
reduced by the introduction of the filter. These 
simulations carried out on MATLAB/Simlink prove the 
efficiency of the proposed system in the event of non-
linear loads. 
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Fig 9. Simulation results of the proposed system for non-linear 
load after the introduction of LC filter 

 
Conclusions. 
This paper has enabled us to study an autonomous 

electrical generation system working at variable speed 
and fixed frequency to supply isolated loads. The 
principles of vector control of DFIG and PMSM have 
been presented. The simulation results carried out on 
MATLAB/Simulink show that this method makes it 
possible to obtain a voltage at fixed frequency and 
amplitude under a wide range of variation of the turbine 
drive speed. The addition of non-linear loads, such as 
diode rectifier bridges, introduces harmonics which 
deteriorate the voltages of the network. The introduction 
of an LC filter on the stator side of the DFIG allows these 
harmonics to be reduced to an acceptable level. This 
proves the efficiency of the proposed system for different 
loads (linear and non-linear loads). 
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The complex influence of external and internal electricity networks on the magnetic field level 
in residential premises of buildings 
 
The problem of determining the complex influence of a group of electricity networks (external electricity networks, built-in 
transformer substations, cable electric heating systems, etc.) on the magnitude of the summary magnetic field (MF) in a residential 
premise of a building has not been sufficiently researched. This results in an overestimation of the assess the magnitude of the 
summary MF, generated by the group of electricity networks, as well as to the use of technical measures to reduce this MF, which 
have excessive efficiency and are accompanied by excessive expenses. The goal of the work is to investigate of the complex influence 
of external and internal electricity networks on the MF level in residential premises of buildings and definition of conditions, which 
provide the minimum necessary limitations on the MF flux density of individual electricity networks, at which the summary level of 
MF in residential premises, does not exceed the normative level of 0.5 μT. The methodology of determining the complex influence of 
the group of electricity networks on the level of MF in residential premises is based on the Biot-Savart’s law and the principle of 
superposition and allows determining the functional dependence between the instantaneous values of currents in electricity networks, 
their geometrical and physical parameters, and the summary effective value of MF flux density in the premise. Scientific novelty. For 
the first time, the methodology for determining the complex influence of the group of external and internal electricity networks on the 
level of MF in residential premises is proposed. Practical significance. The implementation of the proposed methodology will allow 
to reduce the calculated coefficient of normalization of the MF of individual electricity networks by 25–50 %, which, in turn, will 
contribute to the reduction of economic costs for engineering means of normalizing the summary MF in residential premises, caused 
by the influence of the group of electricity networks. References 56, tables 4, figures 8. 
Key words: magnetic field of a group of electricity networks, residential premises, high-voltage overhead power line, built-in 
transformer substations, cable electric heating system of the floors. 
 
Проблема визначення комплексного впливу групи електромереж (зовнішніх електромереж, вбудованих трансформаторних 
підстанцій, систем кабельного електрообігріву тощо) на величину сумарного магнітного поля (МП) в житловому 
приміщенні будинку не достатньо досліджена. Це призводить до завищеної оцінки величини сумарного МП, що 
створюється группою електромереж, а також до застосування технічних заходів зі зменшення цього МП, які мають 
надмірну ефективність і супроводжуються зайвими витратами. Метою роботи є дослідження комплексного впливу 
зовнішніх та внутрішніх електромереж на рівень МП в житлових приміщеннях будинків, та визначення умов, які 
забезпечують мінімально необхідні обмеження індукції МП окремих електромереж, за яких сумарний рівень МП в 
житлових приміщеннях не перевищує нормативний рівень 0,5 мкТл. Методика визначення комплексного впливу групи 
електромереж на рівень МП в житлових приміщеннях базується на законі Біо-Савара та принципі суперпозиції і дозволяє 
визначити функціональну залежність між миттєвими значеннями струмів в електромережах, їх геометричними і 
фізичними параметрами, та сумарним діючим значенням індукції МП в приміщенні. Наукова новизна. Вперше 
запропоновано методологію визначення комплексного впливу групи зовнішніх і внутрішніх електромереж на рівень МП в 
житлових приміщеннях. Практична значимість. Впровадження запропонованої методології дозволить зменшити 
розрахунковий коефіцієнт нормалізації МП окремих електромереж на 25–50 %, що, у свою чергу, сприятиме зменшенню 
економічних витрат на інженерні засоби нормалізації сумарного МП у житлових приміщеннях, зумовленого впливом групи 
електромереж. Бібл. 56, табл. 4, рис. 8. 
Ключові слова: магнітне поле групи електромереж, житлові приміщення, високовольтні повітряні лінії 
електропередачі, вбудовані трансформаторні підстанції, кабельні системи електрообігріву підлог. 

 
Abbreviations 

PL power line ІPS internal power supply system 
TS transformer substation LVB low-voltage busbar 
CEHS cable electric heating system EN electricity networks 
MF magnetic field   

 
Introduction. Reducing the MF of the industrial 

frequency of in residential buildings to a safe level is an 
important problem of protecting people’s health from 
man-made electromagnetic impact [1–5]. The main 
sources of this impact are EN located near residential 
premises. As shown by the authors [6], unlike the electric 
field, the MF of EN penetrates through the walls in 
residential buildings with almost no attenuation. 

In Ukraine, the maximum permissible level of power 
frequency MF flux density in residential premises is 
regulated by normative documents [7, 8]. According to 
them, the effective value of MF flux density should not 
exceed of 0.5 μT inside the premises and of 3 μT at a 

distance of 0.5 m from their walls. Therefore, when 
designing new or modernizing existing EN, technical 
measures are applied [9, 10], are aimed at limiting the MF 
flux density inside residential premises to the normative 
level of 0.5 μT. Now the measures are aimed at 
individually reducing the MF flux density of each EN to 
the normative level (0.5 μT).  

The greatest impact on residential buildings 
according to MF is exerted by EN located closer than 
100 m from them (Fig. 1). These high-voltage overhead PL 
of 0.4–330 kV [11], LVB of built-in TS of 6/(10)0.4 kV 
[12], CEHS of the floors [13], and IPS of residential 
premises [14, 15]. 
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Many scientific researches have been devoted to the 
creation of effective methods for modeling, calculating 
and normalizing the MF of EN [10, 16–52]. However, 
still remains insufficiently researched the distribution of 
MF in residential premises of buildings under the 
condition of simultaneous the complex influence of 
several (n) different EN (Fig. 1). 

Even if the influence of each of these EN will be 

limited by flux density normB
~

 = 0.5 μT (normalized), then 

with their complex influence, the summary MF flux 
density can significantly exceed the normative level of 

0.5 μT. Since the level B
~

 depends on numerous 

parameters of the EN, its magnitude can vary within 

  n...B
~

B
~

norm 1  and will approach the maximum 

boundary value normB
~

n . 
 

 
Fig. 1. The residential building with the built-in transformer 

substation (TS), which is an element of the electrical complex 
consisting of the external (PL) and internal (TS, CEHS, IPS) 

electricity networks 
 

There is no possibility to determine the real level of 

the summary MF B
~

 forces us to take into account its 

maximum limit value normB
~

n . This leads to its excessive 

reduction ( B
~

<0.5 μT), as well as to the unjustified 

increase in the cost of engineering means of the MF 
normalizing. 

Therefore, it is relevant to study the complex 
influence of a group of EN at the MF level in residential 
premises in order to determine cost-effective limitation of 
the MF flux density for individual EN, at which the 
summary value of the MF in residential premises 
corresponds to the normative level normB

~  = 0.5 μT. 

The goal of the work is to investigate the complex 
influence of external and internal electricity networks on the 
MF level in residential premises of buildings and definition 
of conditions, which provide the minimum necessary 
limitations on the MF flux density of individual electricity 
networks, at which the summary level of MF in residential 
premises, does not exceed the normative level of 0.5 μT.  

Assumptions adopted during the analysis. 
1) The effective value of the MF flux density and its 

spatial components are investigated. 
2) The supply voltages of the EN are synchronized, 

have a frequency of 50 Hz, and cosφ = 1. 
3) The current conductors of all EN are oriented 

parallel to the coordinate axes. 

4) The currents in EN are sinusoidal, symmetrical, 
and modeled by current filaments with different directions 
of power transfer. 

5) There are no ferromagnetic and electrically 
conductive elements and the additional sources of MF in 
the studied area. 

6) The MF flux density of each of the n EN is 
independent on the MF of other EN and depends linearly 
on its current. 

7) The PL MF is three-phase two-dimensional, the 
TS MF is three-phase three-dimensional and is modeled 
by its LVB, the CEHS MF characterized by the vertical z 
component and is modeled by straight sections of two-
wire heating cables, powered by a voltage of 220 V. 

8) The IPS is powered by a voltage of 220 V, modeled 
by standard two-wire cables with a current of up to 30 A, 
which are mounted in the walls of a residential premises.  

The adopted assumptions do not introduce a 
significant error in the analysis and allow us to take into 
account the worst cases when the impact of EN on 
magnetic field of premise is maximized.  

Determination of the complex influence of the EN 
group. The complex influence of n different EN (PL, TS, 
CEHS, ІPS) on the MF flux density distribution in a 
residential premise can be determined by summing the 
instantaneous values of spatial components bx(t), by(t), 
bz(t) of MF flux density of each of these EN according to 
relations: 
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In this case, the parameters of the studied EN are 
determined by the relations: 

  i (–1,+1),  = 2рf, f = 50 Hz; (4) 
  = A,B,C; i = 1 ≡ PL, i = 2 ≡ TS, i = 3 ≡ CEHS,  (5) 

  i
i tA  sin~ , (6) 

  i
i tB   32sin~ , (7) 

  i
i tC   32sin~ ,  (8) 

where A, В, С are the phases of EN; i, n are the number 
and quantity of EN;  і is the current direction coefficient; 
і is the current shift angle respectively to voltage; x, y, z 
are the coordinate axes; Р is the observation point.  

We also take into account additional conditions 
caused by the above assumptions: 

 PL = 0; ТS = 0; CEHS = р/6,  (9) 

       0 PbPbb yCEHSxCEHSPyPL . (10) 

The magnitude of the influence of the EN group on 
the population through the MF is determined by 
calculating the effective value of the MF flux density, 
which is subject to sanitary regulation [7, 8] and physical 
measurements. The MF flux density effective values are 
defined as [17, 49]:  
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Then, using (1–3) and (11), we get: 
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1
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~
 .  (14) 

The integration operation in the ratios (12–14) 
according to (11) can be carried out by numerical methods, 
based on specialized computer programs, or analytically. 

The searched effective value of the MF flux density 

module for n the group of EN  PB
~
  is defined as rms 

sum of effective values of the spatial components x, y, z 
of (12–14): 

          222
PB

~
PB

~
PB

~
PB

~
z,,iy,,ix,,i    . (15) 

In accordance with current normative [7, 8], 

effective value of the MF flux density  PB
~
 , given by 

(15), should not exceed the normative normB
~

= 0.5 μT 

value inside the residential premise. 
Research of the impact of individual EN. Based 

on the obtained relations of (1–15), we will determine the 
individual influence of the PL, TS, and CEHS on the MF 
level in a residential premise (Fig. 1). To do this, we will 
determine the instantaneous values of the spatial 
components х, у, z the MF flux density of the individual 
EN under consideration. 

For overhead power line the instantaneous values of 
the spatial components, their MF flux density are 
determined according to the results obtained by the 
authors in [12, 22, 25] relations: 
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CCC zzxxr  . (22) 

For the built-in TS, the instantaneous values of the 
spatial components are determined according to [13] 
based on the Biot-Savart’s law and the superposition 
principle [53, 54]. They are obtained by summing the 
components of the MF flux density, which is created by 
each of the straight-line sections L1–L5 (Fig. 2) of LVB 
TS. For example, the components of the MF flux density 
for the A phase are defined as [13]: 

      
N

n
nnnnzAzxxA tzyxIbPb sin,,, ,2,1,0,0,,,   

     
K

k
kkkkxAyx tzyxIb sin,,, ,0,2,1,0,, , (23) 

      
N

n
nnnnzAzyyA tzyxIbPb sin,,, ,2,1,0,0,,,   

     
V

v
vvvvxAxy tzyxIb sin,,, ,0,0,2,1,, , (24) 

      
V

v
vvvvxCxzzA tzyxIbPb sin,,, ,0,0,2,1,,,   

     
K

k
kkkkyCyz tzyxIb sin,,, ,0,2,1,0,, , (25) 

where IA,z,n, x0,n, y0,n, z1,2,n are the current and coordinates 
of the ends of the n-th straight-line section of the parallel 
Z-axis; IA,y,k, x0,k, y1,2,k, z0,k are the current and coordinates 
of the ends of the k-th straight-line section of the parallel 
Y-axis; IC,x,v, x1,2,v, y0,v, z0,v are the current and coordinates 
of the ends of the v-th straight-line section of the parallel 
X-axis; N, K, V are the number of straight-line sections 
parallel to the axis Z, Y, X respectively.  

For the phases B and C of the busbar, the MF flux 
density components are determined similarly [13].  

 
z, m 

y, m
x, m

 
Fig. 2. The investigated low-voltage busbar TS 100 kVA 

6(10)/0.4 kV 
 

The cable electric heating system. In order to 
simplify the analysis and consider the worst case with 
maximum of the MF [10]. The CEHS is replaced by two 
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straight sections of two-core heating cables (Fig. 1), laid 
under the floor of the premise, which are parallel to the 
y-axis: the first section is located at a distance of 0.5 m 
from the wall (point Р1), and the x coordinate of the 
second segment axis (point P2) coincides with the 
x coordinate of the middle phase of the LVB TS (Fig. 2). 
If the CEHS is made of a two-wire heating cable with 
current ICEHS then instantaneous maximum value of the 
CEHS MF flux density is determined by its spatial 
component z [12]. 

When powered from a single-phase EN of 220 V, 
this flux density will be:  

  
    








 t

dr

dI
Prb zA sin

5,0

2

2
,

22

CEHS0
, ,  (26) 

where 0 = 410–7 H/m; d is the distance between the 
axes of the cable cores; r is the distance from the cable 
axis to the observation point Р,  = /6 is the phase shift 
between the linear current of phase A of the PL (TS) and 
the corresponding phase current of the CEHS. 

The internal EN IPS has the current of up to 30 A 
and powered by one of the 220 V phase of the EN of 
building. The IPS is executed from standard two-wire 
cables laid in the walls with a distance between the cores 
of no more than 4 mm. At the same time, according to 
(26), the maximum value of the MF flux density 
generated by the cable at the current of 30 A at the 
distance of 0.5 m from the wall of the dwelling will not 
exceed of 0.1 μT. Therefore, in further analysis, the 
influence of IPS can be neglected due to the insignificant 
level of flux density of their MF. 

Investigation on the complex influence of EN. The 
above analysis and obtained relations of (1–21) allow us 
to investigate the distribution of the effective value of the 
MF of PL, TS, CEHS in residential premise (Fig. 1). 
When studying, the complex influence of MF from the 
group of n EN, the most likely is the occurrence of this 
influence from the pair PL+CEHS EN. Less likely is the 
influence of the combination TS+PL or TS+CEHS, as 
well as from three EN PL+TS+CEHS. However, from the 
point of view of ensuring the safety of the population’s 
health, it is expedient to study all the mentioned variants 
of complex influence. 

Parameters of the investigated EN. As an external 
EN, we consider the typical overhead of the 110 kV PL, 
250 A with a triangular suspension of phase wires 
oriented parallel to the y-axis (Fig. 1). The wires 
coordinates are: A (–6.3 m; 7 m), B (–2.1 m; 13 m), 
C (0 m; 7 m), x1 = 20 m. 

We consider the TS with the 100 kVA power as, an 
example of the built-in TS (Fig. 1), which is modeled by 
the LVB (Fig. 2) in accordance with [10]. The LVB 
parameters: d1 = 0.16 m, d2 = 0.05 m, L1 = 0.5 m, 
L2 = 2.2 m, L3 = L4 = 0.9 m, L5 = 2 m, the nominal 
current of I = 150 A, the currents of straight-line sections 
of the busbar (L1 – L5): I1 = I2 = I, I3 = I2/3, 
I4 = I5 = I/3.  

The CEHS is executed from standard two-wire 
heating cables oriented parallel to the у-axis with the 
distance between the wires 2.2 mm, has a nominal current 
of 10 A, z5 = 0.05 m, powered by the phase voltage of 

one of the phases (a, b, c) of the apartment EN of 220 V. 
The CEHS cables is represented as straight-line segments 
oriented parallel to the y-axis that according to [10] 
allows modeling the maximum CEHS MF in the place of 
laying the cable. The observation points Р1, Р2 (Fig. 1) 
are located between current conductors PL and busbar TS, 
CEHS. The residential building (Fig. 1) has the TS room 
located on the 1st floor, and the residential premise on the 
2nd floor above the TS, z1 = 3.5 m, z2 = 2.5 m, 
z3 = 2.5 m, z4 = 13 m. When calculating the summary MF 
it is taken into account that the observation points Р1, Р2 
(Fig. 1) are located between current conductor PL and 
busbars TS.  

Complex influence investigate methodology. The 
investigation of the complex influence is carried out by 
the relations (1–26) applying computer modeling in the 
MATLAB software environment [55]. 

1. We set the initial values of the currents (Іin) of PL, 
TS, CEHS, at which each of these EN separately creates 
the MF in the premises (Fig. 3), flux density which is 
equal to the normative level of 0.5 μT:  

 normTSPL BBBB
~~~~

 CEHS  . (27) 

At the same time, the control point for the PL is the 
closest point to it Р1 (Fig. 1), and for the TS and CEHS 
this is a point Р2 (Fig. 1), the x coordinate which 
coincides with the x coordinate middle phase of the 
busbar L2 of TS (Fig. 2). At these points the summary MF 
flux density will be maximum. 

 

 
a 

 
b 

 
c 

Fig. 3. Distribution of the MF flux density in the residential 
building under the individual influence of different EN, 

the flux density of which corresponds to the normative level 
(a – PL, b – TS, c – CEHS) 
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2. Calculate the summary MF B
~

, created by the 

PL, TS, CEHS when the condition (27) are fulfilled. The 
results obtained for different combinations of EN 
parameters are included in Table 1.  

3. We reduce the current proportionally Іin, of each 
EN according to point 1 of the methodology to the level, 

when their summary value 1B
~

 decreases to the level 

normB
~

 = 0.5 T for each item in Table 1. At the same 

time, the MF flux density each of the EN normB
~
  is the 

same in accordance with (27): 

 CEHSTSPLnorm B
~

B
~

B
~

B
~

 . (28) 

Next, we determine and enter into Table 1 the MF 

flux density value B
~

 subject to (27) and normB
~
  each 

of the EN. Also we determine and fixate in Table 1 the 
values of the normalization coefficient Km 

normm B
~

B
~

K  ,  nKm  1 , mnormnorm KB
~

B
~

 .(29) 

It defines the necessary amount of reduction of the 

summary MF flux density B
~

 to achieve the normative 

level. Also we define the normalized summary MF flux 

density normB
~
  of each of the EN, when reaching which 

their summary level is reduced to 0.5 μT.  
4. Similar actions under p. 1–3 are carried out when 

studying the complex influence of two different EN in 
combination PL–TS, PL–CEHS, TS–CEHS. The 
calculation results are entered in Tables 2–4. 

The most characteristic investigate results are 
presented in the form of graphs in Fig. 5–8. 

Analysis of result. For the TS–PL pair (Table 2, 

Fig. 5) the maximum value B
~

 reaches 0.85 μT with 

opposite signs of currents EN and requires reduction of 
the MF flux density each of these sources to 1.7 times 

(from 0.5 T to 0.29 T), and the minimum value B
~

 is 

0.7 T occurs when the direction of the TS and PL. For 
the TS–CEHS pair (Table 3, Fig. 6) the maximum value 

B
~

 reaches 0.86 T at supply of CEHS from phase 

+A (+B) and minimal (0.57 T) at supply of CEHS from 
phase +C (–B). For the PL–CEHS pair (Table 4, Fig. 7) 

the maximum value B
~

 is 0.89 T at supply of CEHS 

from phase +A (–A) and minimal (0.59 T) at supply of 
CEHS from phase –C. Thus, for groups of two considered 

EN, the maximum value B
~

 is 0.89 T, and minimal is 

0.57 T. At the same time, for the normalization of MF of 
these EN, the necessary normalization coefficient Km will 
be from 1.06 to 1.96 units and at n = 2 approaches the 
limit values – 1 or 2 units. 

For the group of TS, PL, CEHS (Table 1, Fig. 8) 

maximum value B
~

 is 1.32 T and occurs with opposite 

currents of TS and PL and supply of CEHS from the –C 
phase, and the minimum value is 0.66 T at the direction 
of the currents coincides of TS and PL and supply of 
CEHS from the +В phase. At the same time, for the 
normalization MF these three (n = 3) EN, the necessary 
normalization coefficient Km consists of 1.32 to 2.64 

units. Changing the order of phase alternation does not 
significantly affect the MF level. 

Additional studies also show that changing the 
geometry of the 110 kV PL wire suspension from 
triangular (Fig. 1) to horizontal or vertical does not 
fundamentally affect the value B

~
. 

For all groups of EN, the values and Km significantly 
depend on the CEHS supply parameters (current sign and 
supply phase), which creates conditions for minimizing 
the MF value in the premise by the consumer.  

The results of modeling using the developed 
methodology of (1–29) were confirmed by experimental 
tests (Fig. 4), carried out at the magnetic measuring stand 
Аnatolii Pidhornyi Institute of Power Machines and 
Systems of NAS of Ukraine (IEMS of NAS of Ukraine) 
[56]. The deviation between the results of modeling and 
experiment did not exceed 10 %. 

Thus, to normalize the complex influence of two 
normalized MF EN, it is necessary to reduce the MF flux 
density of each of them from 1.06 to 1.96 times, and for 
three normalized EN – reduction from 1.32 to 2.64 times. 
The implementation of the proposed methodology will 
reduce normalization coefficient Km their MF from 
maximum values of 3 (2) units to minimum values of 1.32 
(1.06) units, what provides reduction of this coefficient by 
25–50 % and accordingly reduces economic losses on the 
MF normalization. 

Peculiarities of normalization of the complex 
influence of the EN group on MF. To normalize the 
complex influence of the group of n already pre-
normalized EN, the MF which does not exceed 0.5 μT, 
the use the above research methodology. For this, such 
well-known engineering methods of reducing the MF of 
EN can be introduced [9, 10]. They include: protection by 
distance, active and passive shielding, constructive-
technological measures. 

The choice of these methods is based of the 
technical and economic analysis. 

Obviously, the smaller normalization coefficient Km, 
the lower the economic costs of practical implementation 
of the normalization will be needed. 

Therefore, the minimization of the Km is the important 
task of MF normalization, which, first of all, it is advisable 
to implement by means of the proposed methodology based 
on the determination of all actual parameters of the group 
of EN given in Tables 1–4. Significant reduction Km also 
possible through the implementation of an optimal power 
supply regime CEHS. 

More difficult will be the normalization of the 
complex influence for the EN group, the each of which 
have not yet been normalized and have an excess of the 
MF above the normative level of 0.5 μT. In this case, the 
required initial normalization coefficient of the MF 

normiinm BBK
~~

,,   for the each i-th EN is first 

determined. At the second stage, the final normalization 
coefficient Km,i is calculated: 

 mi,n,mi,m KKK  . (30) 
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 a b 

Fig. 4. Laboratory installation for the study of the complex effect of PL+TS, created on the magnetic measuring stand 
of the IEMS NAS of Ukraine (a – physical model of a low-voltage busbar of the TS, 150 A; b – physical model of the PL 150 A) 

 
Table 1 

The effective value of flux density of the summary MF 
TS+PL+CEHS B

~
, value normB

~
  and coefficient Km when 

changing the currents signs, the order of phase alternation 
(ABC–ACB) and the power supply phases of CEHS 

№ TS 
 n, 

ABC 

PL 
 n, 

ABC 

CEHS 
 n, 

phase 

B
~

 

T 
normB

~


T 

Km 

1 + + +, a 0.84 0.3 1.68 
2 + + –, a 0.84 0.3 1.68 
3 + – +, а 1.14 0.22 2.28 
4 + – – , a 0.97 0.26 1.94 
5 + + + , b 0.66 0.38 1.32 
6 + + – , b 0.69 0.36 1.38 
7 + – + , b 1.22 0.2 2.44 
8 + – – , b 0.94 0.27 1.88 
9 + + + , c 0.93 0.27 1.86 
10 + + – , c 0.79 0.32 1.58 
11 + – + , c 0.91 0.28 1.82 
12 + – – , c 1.32 0.19 2.64 
13 + + + , a 1.09 0.23 2.18 
14 + + –, a 0.91 0.28 1.82 
15 + – +, а 1.12 0.22 2.24 
16 + – – , a 0.79 0.32 1.58 
17 + + + , b 0.77 0.33 1.54 
18 + + – , b 1.09 0.23 2.18 
19 + – + , b 0.87 0.29 1.74 
20 + – – , b 0.87 0.29 1.74 
21 + + + , c 0.96 0.26 1.92 
22 + + – , c 0.81 0.31 1.62 
23 + – + , c 0.74 0.34 1.48 
24 + – – , c 1.11 0.23 2.22 

 

Thus, proposed by the authors the methodology for 
determining the complex influence of the EN group on 
the level of MF in residential premises is based on (1–30) 
and includes analytical methods, calculation and 
assessment of the impact of external and internal EN (PL, 
TS, CEHS). It allows to identify and implement 
conditions for economically feasible limitation of the MF 
flux density of individual EN, at which the summary level 
of MF in residential premises does not exceed the 
normative level of 0.5 μT. 

Table 2 
The effective value of flux density of the summary MF TS+PL  

B
~

, value normB
~
  and coefficient Km at changing the order of 

phase alternation and current signs 
№ TS 

 n 
PL 
 n 

B
~

,  

T 
normB

~


 T 

Km  

1 + ABC + АВС 0.53 0.47 1.06 
2 + АВС –АВС 0.85 0.29 1.7 
3 + АВС + AСВ 0.7 0.36 1.4 
4 +АВС – АСВ 0.7 0.36 1.4 

Table 3  
The effective value of flux density of the summary MF 

TS+CEHS B
~

, value normB
~
  and coefficient Km at changing 

current sign and power supply phase CEHS 
№ TS 

 n, 
АВС 

CEHS 
 n,  

phase 

B
~

,  

T 
normB

~


T 

Km 

1 + + , a 0.87 0.29 1.74 
2 + – , a 0.56 0.45 1.12 
3 + + , b 0.86 0.29 1.72 
4 + – , b 0.57 0.44 1.14 
5 + + , c 0.57 0.44 1.14 
6 + – , c 0.98 0.26 1.96 

Table 4 
The effective value of flux density of the summary MF 

PL+CEHS B
~

, value normB
~
  and coefficient Km at chan ging 

current sign and power supply phase CEHS 
№ PL 

 n, 
АВС 

CEHS 
 n,  

phase 

B
~

,  

T 
normB

~


T 

Km 

1 + + , a 0.77 0.33 1.54 
2 + – , a 0.79 0.32 1.58 
3 + + , b 0.64 0.39 1.28 
4 + – , b 0.9 0.28 1.8 
5 + + . c 0.89 0.28 1.78 
6 + – , c 0.59 0.42 1.18 

Taking into account the importance of the practical 
implementation of the proposed methodology to reduce 
the complex influence of external and internal EN on the 
MF level in residential premises of buildings, it is 
necessary to consider the draft amendments to the 
regulatory documents of the Ministry of Energy [7, 8, 22], 
and State Building Standards [15]. 
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Fig. 8. Characteristic total influences of the PL + TS + CEHS on the level B

   
 

Fig. 5. Total minimum (a) and 
maximum (b) influences of the 

PL+TS to the level B
  

Fig. 7. Total minimum (a) and 
maximum (b) influences of the 

PL + CEHS to the level B
  

Fig. 6. Total minimum (a) and 
maximum (b) influences of the 

TS + CEHS to the level B
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Conclusions. 
1. Uncertainty of the processes of complex influence 

of the magnetic field of the group with n electricity 
networks on the level of the magnetic field in residential 
premises may lead to the usage of methods to reduce the 
induction of their magnetic field with overefficiency, and 
cause irrational economic losses. 

2. The methodology for determining the complex 
influence of the group of electricity networks on the level 
of the magnetic field in residential premises is proposed. 
This approach is based on Biot-Savart’s law and the 
principle of superposition. At the same time, the 
functional dependence between the instantaneous values 
of currents in electricity networks, their geometric and 
physical parameters, as well as the total effective value of 
the magnetic field flux density in the premise is taken into 
account. The technique makes it possible to establish the 
minimum necessary limits of the magnetic field flux 
density for individual electricity networks to normalize 
the summary magnetic field in the premise. 

3. The method for normalizing the summary 
magnetic field is proposed, which is formed by the group 
of electricity networks in the residential premise, based on 
the above methodology. This method allows you to 
determine the actual level of the summary magnetic field 
in the premise and, on this basis, develop cost-effective 
measures to normalize the magnetic field in the premise. 

4. It is theoretically substantiated and experimentally 
confirmed that the implementation of the proposed 
methodology for determining the complex influence of real 
electricity networks (overhead PL of 110 kV, built-in TS of 
6/10 kV, cable electric heating system of 2.2 kW) allows 
reduction of the normalization coefficient Km of magnetic 
field of individual electricity networks on 25 – 50 %, which 
allows to reduce the economic costs of normalizing the 
magnetic field in the premise accordingly. 

5. Taking into account the importance of the practical 
implementation of the proposed methodology for cost-
effective reduction of the impact of the group of electricity 
networks on the magnetic field level in residential premises 
to values that are safe for the population, it is planned to 
prepare draft amendments to the regulatory documents of the 
Ministry of Energy and the State Construction Standards. 
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Robust control of single input multi outputs systems 
 

Introduction. Most of mechanical systems are nonlinear and complex, the complexity of these latter lies on highly nonlinear 
characteristics, or on dynamics that stimulate the development or change of the process through an applied force in a disturbed 
environment. Single input multi outputs (SIMO) systems, which are structured into subsystems, are considered as complex systems. The 
task to control their degrees of freedom is more complicated, and it is not easily reachable, due to the fact that nonlinear laws are not 
directly applicable to those systems, which requires to trait them in a particular way. Problem. First order sliding mode control (FOSMC) 
has already been applied in several previous works to this kind of systems, and due to its robustness property, this control gave good 
results in term of stabilization and tracking, but the chattering phenomenon remains a big problem, which affects the control structure and 
the actuators. Purpose. In order to address the problem of chattering encountered when applying the FOSMC to a category of second 
order subsystems, a second order sliding mode control (SOSMC) is designed. Methods. This work consists of developing an appropriate 
second order system structure, which can go with the sliding control expansion, and then studying the SOSMC for this chosen system. The 
hierarchical structure of the sliding surface which is made using a linear combination between subsurfaces, according to the system 
structure, allows the only control input to affect subsystems in graded manner from the last one to the first one. Results. We have applied 
the constructed control law to a SIMO system for two cases with and without disturbances. Simulation results of the application have 
shown the effectiveness and the robustness of the designed controller. References 30, figures 10. 
Key words: nonlinear system, single input multi outputs system, stability, robustness, sliding mode control. 
 

Вступ. Більшість механічних систем нелінійні та складні, що полягає у значно нелінійних характеристиках або в динаміці, яка 
стимулює розвиток або зміну процесу за допомогою прикладеної сили у збудженому середовищі. Системи з одним входом та 
кількома виходами (SIMO), які структуровані у підсистеми, розглядаються як складні системи. Завдання управління їх 
ступенями свободи складніше, і воно складно досяжне через те, що нелінійні закони не застосовуються безпосередньо до цих 
систем, що вимагає характеризувати їх певним чином. Проблема. Управління ковзним режимом першого порядку (FOSMC) 
вже застосовувалося в кількох попередніх роботах до цього типу систем, і завдяки своїй надійності дане управління показало 
хороші результати з точки зору стабілізації та відстеження, але явище вібрації залишається великою проблемою, яка 
впливає на структуру управління та приводи. Мета. Для вирішення проблеми вібрації, що виникає при застосуванні FOSMC до 
категорії підсистем другого порядку, розроблено керування ковзним режимом другого порядку (SOSMC). Методи. Ця робота 
складається з розробки відповідної структури системи другого порядку, яка може йти з розширенням ковзного керування, а 
потім вивчення SOSMC для цієї обраної системи. Ієрархічна структура ковзної поверхні, яка зроблена з використанням 
лінійної комбінації між підповерхнями, відповідно до структури системи, дозволяє єдиному вхідному сигналу управління 
впливати на підсистеми градуйованим чином від останньої до першої. Результати. Застосовано побудований закон 
управління до системи SIMO для двох випадків із збудженням та без нього. Результати моделювання показали ефективність 
та надійність розробленого контролера. Бібл. 30, рис. 10. 
Ключові слова: нелінійна система, система з одним входом та кількома виходами, стійкість, надійність, керування ковзним 
режимом. 
 

Introduction. The control of single input multi 
outputs (SIMO) systems has been constantly evolving for 
several years. The complexity of these systems 
(nonlinearity, single input of control and decomposition), 
makes the task of designing and developing a control 
more difficult, and performed more slowly. 

A structured system with subsystems is nonlinear 
system, which has a minimum number of control inputs 
compared to what it needs. This property limits the 
application of conventional and classical theories of control, 
which has been established for nonlinear systems. The use of 
the control with variable structure, such as the sliding mode 
control (SMC), it has been adopted and applied to control 
SIMO systems, using their new structure, but unfortunately 
this control has the drawback of chattering.  

Mainly, applications in robotics, automotive and 
automation are essential sources that motivate the analysis 
and control of this category of systems. Generally, 
researchers rely on benchmarks set up in laboratories, 
which are the subject of in-depth studies and a source of 
knowledge that makes it possible to develop more and 
more control techniques. For this raison this category of 
subsystems is of great importance. 

Among the most effectiveness robust control, we 
find the SMC, this later has been widely applied for 
different type of systems linear, nonlinear, complex, 
uncertain systems, as in [1–5], it also has been applied for 

power converter as in [6, 7] and for photovoltaic systems 
as in [8]. Many works based on SMC has been developed 
for SIMO systems. A stable sliding mode controller has 
been designed in [9] for a class of second-order 
mechanical systems, an SMC of double-pendulum crane 
systems has been designed in [10]. More recently, sliding 
mode controller has been developed, as an effective 
strategy against uncertainties, in such important 
applications as self-balancing robots, mobile robots [11, 
12] and submarines as in [13]. Using incremental SMC 
system method, in [14] was proposed a robust controller 
for a class of mechanical systems for the trajectory 
tracking. An adaptive multiple-surface sliding controller 
based on function approximation techniques for a 
nonlinear system with disturbances and mismatched 
uncertainties, has been proposed in [15]. 

An approach to design an SMC for a specific 
structured mechanical system in cascade form has been 
presented in [9]. In this approach, the system has been 
decoupled using a systematic approach to transform a 
class of mechanical systems into a subsystems form. In 
this work, we have adopted this approach to develop our 
controller. SMC achieves robust control by adding a 
discontinuous control signal across the sliding surface, 
satisfying the sliding condition. Nevertheless, this type of 
control has an essential disadvantage, which is the 
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chattering phenomenon caused by the discontinuous 
control action. To treat these difficulties, several 
modifications to the original SMC law have been 
proposed, the most popular being the boundary layer 
approach [16]. The chattering phenomenon can have a 
detrimental effect on the actuators and manifests itself on 
the controlled quantities. This difficulty can be solved 
using the second order sliding mode control (SOSMC), 
several works have adopted this strategy of control as in 
[17, 18]. This technique consists of moving the 
discontinuity of the control law on the higher order 
derivatives of the sliding variable [19]. The conventional 
SMC technique implies that the control input appears 
after the first differentiation of the sliding manifold, in 
other words, the relative degree of the sliding manifold is 
equal to one. For nonlinear systems where the relative 
degree is greater than one, higher-order sliding mode 
methods have been developed, which have attracted 
considerable research interest in the last three decades 
[20]. SOSMC controller is a special case of higher order 
SMC which preserve the desirable properties, particularly 
invariance and order reduction but they achieve better 
accuracy and guarantee finite-time stabilization of relative 
degree two systems [21]. A number of different 
algorithms based on high order SMC, have been 
developed to achieve finite-time stability in a variety of 
system, but twisting (TA) and super-twisting algorithms 
(STA) are two of the best-known SOSMC methods [22]. 

To resolve the problem of chattering, encountered in 
SMC while applying it on SIMO systems, we have 
proposed to use the SOSMC, where we have used STA 
taking into account the sliding surfaces combination of 
subsystems. 

Model development of the second order 
mechanical system. Mechanical systems are nonlinear, 
and have specific properties, which make the control 
more difficult, these properties come from several 
reasons, either the dynamics are not completely actuated 
which belong to SIMO systems (by conception in order to 
reduce the cost and the weight, and maybe for security 
reason when one of the controller fails), or the system is 
non affine in control. The variety and the complexity of 
those systems lead to classify them in several classes and 
study them case by case. In this work we focus on second 
order mechanical systems, which have the following 
Lagrangian [23, 24]: 

     qVqqHqVKqqL T  
2

1
, ,         (1) 

where V(q), K(q) are respectively the potential and kinetic 
energies; q = (q1, q2)

T is the configuration vector; and 
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From some mathematical development, using Euler-
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where Gi(i = 1, 2) is the vector which represents 
centrifugal, Coriolis and gravity term, where: 
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Thus, the system can be presented as the following 
state representation [19]: 
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where d(t) is the vector of extern disturbances; f1(x), g1(x), 
f2(x), g2(x) are the nonlinear functions. 

We suppose that system in (5) is bounded input 
bounded output and all state variables signals are measurable.  

First order sliding mode control procedure 
(FOSMC). SMC strategy is a very powerful nonlinear tool 
that has been widely employed by researchers [25, 26]. It 
has been also applied for nonlinear and complex 
mechanical systems. 

In this work, we will apply this controller to the 
mechanical system presented in (5), the objective is to 
construct a control law which simultaneously leads errors e1 
and e2 converge to zero, such that: e1 = x1 – x1d, e3 = x3 – x3d, 
x1d, x3d are desired values [9, 17].  

The first sliding surface is chosen as: 

2111 ees  .                             (6) 
The second sliding surface is chosen as: 

1322 ses   .                            (7) 
The third and the last sliding surface is given by: 

2433 ses   .                           (8) 
Lyapunov functions V1 – V3 are defined as: 
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for V1 to be greater than 0, it must be 1e1e2>0. 
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for V2 to be greater than 0, it must be 2e3s1>0, so we have: 
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for V2 to be greater than 0, it must be 3e4s2>0, so: 

321
2
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2
2 0

2

1

2

1
VVVss  . 

where i, i = {1, 2, 3} are the positive constants chosen 
such that: 1e1e2>0, 2e3s1>0, 3e4s2>0. 

From the derivative of (11) we can get the control 
law of the whole system as follows: 
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where Ueq is the equivalent control; Usw is the switching 
control; k is a positive constant. 

Stability analysis for the FOSMC procedure. The 
Lyapunov expression is given by (11), we calculate its 
derivative as follows: 

 2433333 sesssV    ;                (13) 

 
  .131311132

112142232333

dxxxx

UbfxxUbfsV

dddd 








   (14) 

Substituting the control law (12) in (14), we can get: 

 33 sign skV  .                         (15) 

So: 
03 V .                                (16) 

From (16), we can conclude that the system is stable.  
SOSMC procedure. A basic approach to avoid 

chattering problem is to augment the controlled system 
dynamics, by adding integrators at the input side, so as to 
obtain a higher-order system in which the actual control 
signal and its derivatives explicitly appear. If the 
discontinuous signal coincides with the highest derivative 
of the actual plant control, the latter results are continuous 
with a smoothness degree depending on the considered 
derivative order. This procedure refers to higher order 
SMC, as mentioned in [27]. 

Among the most algorithms which are used in 
SOSMC we find the TA and the STA. In this work we 
have chosen to use the STA, because of its simplicity and 
durability, and in this algorithm the convergence of state 
variables is faster and more precise, than other techniques. 
This method has been applied in several fields [28]. In the 
STA, the system trajectory rotates around the phase plan 
origin, approaching it in typical way (Fig. 1). 

 

 

 
Fig. 1. Super twisting controller trajectory in the phase plane 

 
The control objective is to establish a second order 

sliding regime with respect to s3, such as: s3 = 3s  = 0. The 

continuous control law is composed of two terms, the first 
one is defined by a continuous function of the sliding 
variable and the second is defined by its discontinuous 
time derivative. 

Since our system is of relative degree equal to 1 with 

respect to S, which means 0


U

s
, then we have: 

   Utxtxs ,,   ,                        (18) 

where  and  are the bounded functions: 
  dd xefxeftx 3332231111,    ;    (19) 

  23, ggtx   .                        (20) 

To state a rigorous control problem, (reach ability of 
the sliding surface and boundedness of s ), the following 
conditions are assumed [29, 30]: 

1) Control values are part of the set 
 MUUU  : , where UM > 1 is a real constant, 

moreover the solution of the system is well defined for all 
t, provided that U(t) is continuous, and    tUt, . 

2) There exists U1(t)(0, 1), such that for any continuous 
function U(t),   1UtU  , there is t1, such that s(t)U(t)>0 for 

any t > t1. However the control U(t) = –UM sign(s(t0)), 
where t0 is the initial value of time, allows to reach the 
variety s = 0 in finite time. 

3) Let  Utxs ,, , the derivative with respect to time 

of the sliding surface s(x, t), there are positive constants 
,;,1, 00 MmUs   such that if   0, stxs  , so: 

  XxUUtxs
U Mm 



 ,,,,0   , and the 

inequality 0UU   leads 0Us .  

4) There exists a positive constant  such that in the 
region   0, stxs  , the following inequality is satisfied: 

    







xUtxs
x
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 ,,,, . 

The control law of our system is given by:  

steq UUU  ,                           (21) 

such that: 
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    32331 sign scsscU st ,          (23) 

and 
  33sign sc   ,                  (24) 

where Ueq is the equivalent control; Ust is the super 
twisting control; c1 – c3 are the positive constants. 

Stability analysis for STA. The Lyapunov function 
candidate is given by: 
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 32
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1
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c
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such that –1 <  < 0.5 and  > 0, therefore 0V , which 
guarantees the stability of the system.  

Simulation results. The studied controller is applied 
to a cart-pendulum system as presented in Fig. 2. The 
objective of the control is the stabilization of this system 
in its equilibrium points (x, ) = (x, 0), which are the 
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linear position of the cart and the upright position of the 
pendulum. The dynamical model of this system is given 
by (5) [19], where: 
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where M, m are respectively the masses of the cart and the 
pendulum; l is the length of the pendulum; U is the 
controller signal; y is the output vector. 

 

 
Fig. 2. The cart-pendulum system 

 

Case 1 (without disturbances). Parameters of the 
system are: l = 0.25 m, M = 2 kg, m = 0.1 kg. The initial 
conditions of the system are: 

      





 0,

6
,,0,2.0,

 xx , 

and the desired position is chosen as: 

       0,0,0,0,  dddd xx   . 

From the development, we refer x by x1, and  by x3. 
From Fig. 3, 4 we can see that the system could follow the 
reference trajectory when using the two controllers – 
FOSMC and SOSMC. We can also see in Fig. 5 that the 
sliding surface is stable and converge to 0. Figure 6 shows 
the control signal; this latter is very smooth when using 
SOSMC, which presents the advantage of the second 
controller in reducing or even eliminating the chattering 
phenomenon. 

 

 

t, s

x1, x1d, m 

 
Fig. 3. The output x1(t) for case 1 

t, s

x3, x3d, m 

 
Fig. 4. The output x3(t) for case 1 

 

t, s

s3

 
Fig. 5. The sliding surface s3(t) for case 1 

 

 

t, s

U, Nm

 
Fig. 6. The control signal U(t) for case 1 

 
Case 2 (with disturbances). In this section, we 

assume that the system undergoes structured external 
perturbation, and parameter uncertainties. The parameter 
uncertainty of the pendulum’s mass is m = 0.1 kg, and 
the perturbation is d(t) = 0.05randn(1, tf), where d(t) is a 
Gaussian white noise function of 1 row and tf columns. 

The initial conditions of the system are: 

      





 0,

8
,,0,1.0,

 xx , 

and the desired position is chosen as: 

       0,0,0,2,  dddd xx   . 

Figure 7 shows the sliding surface, so we can see 
that it is stable. Figure 8 shows the control signal, it is 
clear that using SOSMC this signal is smooth than using 
FOSMC. We see that despite the existence of 
disturbances and uncertainties, the system was able to 
follow its reference, but the response of the system is 
slower when using SOSMC, which is shown in Fig. 9, 10. 
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t, s

s3 

 
Fig. 7. The sliding surface s3(t) for case 2 

 

t, s

U, Nm 

 
Fig. 8. The control signal U(t) for case 2 

 

t, s

x1, x1d, m 

 
Fig. 9. The output x1(t) for case 2 

 

t, s

x3, x3d, m 

 
Fig. 10. The output x3(t) for case 2 

 

Conclusions. In this paper, a SOSMC has been 
given to stabilize a category of second order SIMO 
systems which are structured into subsystems. 

SOSMC is an extension of the first order SMC, and can 
preserve the robustness property of this latter. In this work, 
we had presented the mathematical development of the two 
controllers, and then we applied them to the system. 

The proposed SOSMC controller is effective, it 
guarantees robustness with good performances, namely 
the stability and the good precision, which is shown in 
simulation results, and resolve the problem of chattering 
encountered in FOSMC that affects the actuators, by 

shifting the control law discontinuity, to the higher order 
derivatives of the sliding variable. 

As perspectives, we can propose to enhance the 
performances of the system (such as the response time 
and the precision) by developing an integral SOSMC 
controller for this category of systems. Also, it will be 
more significant, if we resolve the problem considering 
unstructured uncertainties and perturbations. 
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Comparative analysis of principal modulation techniques for modular multilevel converter and 
a modified reduced switching frequency algorithm for nearest level pulse width modulation 
 

Introduction. The Modular Multilevel Converter (MMC) is an advanced topology widely used in medium and high-power applications, 
offering significant advantages over other multilevel converters, including high efficiency and superior output waveform quality. Problem. 
The modulation techniques and submodule capacitor voltage balancing significantly affect the performance of the MMC, influencing output 
voltage and current quality, capacitor voltage balancing, and power losses. Goal. This study presents a comparative analysis of 3 
modulation techniques for a 3-phase MMC: Level-Shifted Pulse Width Modulation (LS-PWM), Nearest Level Control (NLC), and hybrid 
Nearest Level Pulse Width Modulation (NL-PWM). In addition, this study proposes a modification to the Reduced Switching Frequency 
(RSF) capacitor voltage balancing algorithm to adapt it for use with the NL-PWM technique. Methodology. The performance of each 
modulation technique is evaluated through simulations using MATLAB/Simulink software, in terms of output signal quality, capacitor 
voltage balancing, converter losses, and behavior under a line-to-ground fault. Results. The results show that both LS-PWM and NL-PWM 
generate lower harmonic content compared to NLC. However, the NLC technique presents the lowest switching losses, followed by NL-
PWM and LS-PWM. The NL-PWM technique shows intermediate performance, making it more appropriate for medium-voltage 
applications. The results also confirm the proposed modifications to the RSF capacitor voltage balancing algorithm. Additionally, the LS-
PWM technique shows greater robustness under fault conditions compared to the other techniques. Originality. For the first time, a 
comparative analysis of 3 modulation techniques for the MMC, LS-PWM, NLC, and NL-PWM has been conducted, highlighting their 
performance under different operating conditions. The study also proposes a modified RSF capacitor voltage balancing algorithm 
specifically for NL-PWM, which has not been previously explored in the literature. Practical value. The results of this study contribute to the 
selection of the most suitable modulation technique for MMC for specific applications. References 34, table 5, figures 17. 
Key words: modular multilevel converter, level-shifted pulse width modulation, nearest level control, nearest level pulse width 
modulation, capacitor voltage balancing, reduced switching frequency. 
 

Вступ. Модульний багаторівневий перетворювач (MMC) – це вдосконалена топологія, що широко використовується в системах 
середньої та високої потужності, пропонуючи значні переваги над іншими багаторівневими перетворювачами, включаючи 
високу ефективність та якість вихідної форми сигналу. Проблема. Методи модуляції та балансування напруги на конденсаторах 
підмодулів суттєво впливають на продуктивність MMC, впливаючи на якість вихідної напруги та струму, балансування напруги 
на конденсаторах та втрати потужності. Мета. Це дослідження представляє порівняльний аналіз трьох методів модуляції для 
трифазного MMC: імпульсна широтна модуляція зі зсувом рівнів (LS-PWM), керування найближчим рівнем (NLC) та гібридна 
імпульсна широтна модуляція найближчим рівнем (NL-PWM). Крім того, це дослідження пропонує модифікацію алгоритму 
балансування напруги на конденсаторах зі зниженою частотою перемикання (RSF) для адаптації його для використання з 
методом NL-PWM. Методологія. Продуктивність кожного методу модуляції оцінюється за допомогою моделювання з 
використанням програмного забезпечення MATLAB/Simulink з точки зору якості вихідного сигналу, балансування напруги на 
конденсаторах, втрат перетворювача та поведінки при замиканні між лінією та землею. Результати показують, що як LS-
PWM, так і NL-PWM генерують нижчий вміст гармонік порівняно з NLC. Однак, метод NLC має найнижчі втрати на 
перемикання, за ним йдуть NL-PWM та LS-PWM. Метод NL-PWM демонструє проміжні характеристики, що робить його більш 
придатним для застосувань середньої напруги. Результати також підтверджують запропоновані модифікації алгоритму 
балансування напруги конденсаторів RSF. Крім того, метод LS-PWM демонструє більшу стійкість в умовах несправності 
порівняно з іншими методами. Оригінальність. Вперше було проведено порівняльний аналіз трьох методів модуляції для MMC, 
LS-PWM, NLC та NL-PWM, що підкреслює їхню ефективність за різних умов експлуатації. У дослідженні також пропонується 
модифікований алгоритм балансування напруги конденсаторів RSF спеціально для NL-PWM, який раніше не досліджувався в 
літературі. Практична значимість. Результати цього дослідження сприяють вибору найбільш підходящого методу модуляції 
для MMC для конкретних застосувань. Бібл. 34, табл. 5, рис. 17. 
Ключові слова: модульний багаторівневий перетворювач, широтно-імпульсна модуляція зі зміщенням рівня, 
керування найближчим рівнем, широтно-імпульсна модуляція найближчим рівнем, балансування напруги 
конденсатора, знижена частота комутації. 
 

Introduction. The modular multilevel converter 
(MMC), initially proposed in the early 2000s by Lesnicar 
and Marquardt, has become a widely adopted solution for 
high-power and high-voltage applications, owing to its 
features, including modularity, scalability, high 
efficiency, capacitor-less DC link, and transformer-less 
operation [1, 2]. The MMC is capable of generating high-
quality voltages at elevated levels with low-rated power 
devices and with reduced energy losses [3, 4]. The MMC 
is currently employed in various projects, including 
HVDC electric power transmission system [5], wind 
energy systems [6], photovoltaic energy systems [7], 
energy storage systems [8], and static compensators 
(STATCOM) for reactive power [9]. 

The MMC necessitates a complex control structure to 
ensure optimal performance across of control dynamics, 
circulating current, capacitor voltage, harmonic content, and 
energy losses. In recent years, the MMC has engendered 
substantial interest among academic researchers, resulting in 

numerous research publications focusing on various aspects, 
including control strategies [3], circulating current 
suppression [10, 11], modulation methods [12–14], and 
balancing capacitor voltages [1, 15]. 

The modulation techniques significantly influence 
various aspects of MMC performance, including 
harmonic content, capacitor voltage balancing, and 
switching losses [12, 16]. These techniques can be 
classified into 3 categories according to their switching 
frequency [17]. Techniques that utilize high switching 
frequencies include space vector pulse width modulation 
(PWM) [18], selective harmonic elimination PWM [19], 
and multicarrier PWM. The multicarrier PWM techniques 
are commonly employed in low-level MMC for their 
simplicity, although they result in high switching losses 
[10, 13]. Furthermore, the number of carrier signals rises 
proportionally with the increase in the number of 
submodules (SMs) within the MMC, thereby 
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complicating the implementation of carrier-based PWM 
methods [20, 21]. The multicarrier PWM techniques can 
be divided into 2 principal based on the position of the 
carrier, either level-shifted (LS-PWM) [20] or phase-
shifted (PS-PWM) [22]. A comparison between these 2 
types of multicarrier PWM modulation was conducted in 
[23]. The PS-PWM technique allows for a uniform 
distribution of power and balanced use of switches. 
Conversely, the LS-PWM technique provides lower 
harmonic distortion for low-level MMC but results in an 
uneven power distribution [24]. In contrast, low-
frequency modulation methods such as selective harmonic 
elimination [25] and nearest level control (NLC) [26], 
operate at the fundamental switching frequency, thereby 
minimizing switching losses. The NLC method is simpler 
than the selective harmonic elimination method, which 
necessitates more complex calculations. However, the 
NLC method produces lower-quality waveforms in low-
level MMC, including low-order harmonics, which 
consequently leads to a high total harmonic distortion 
(THD). However, by employing a greater number of SMs, 
the NLC method can improves the voltage output quality 
and the reduction of THD, making such an approach more 
suitable for high-level MMC in HV applications [27]. 
Furthermore, there are different hybrid modulation 
methods in the literature. In [28] was presented a hybrid 
technique, combining both PS-PWM and LS-PWM 
methods to exploit the advantages of each. In [29] was 
proposed a hybrid method that combines low and high 
frequency modulation schemes, applying one technique to 
half of the SMs in each arm and the other technique to the 
remaining SMs. Moreover, this method incorporates an 
additional rotation strategy aimed at ensuring an even 
distribution of power among all the SMs. In [12] was 
proposed a hybrid nearest level pulse width modulation 
(NL-PWM) method, which integrates NLC control with 
PWM method, to take advantage of the reduced switching 
frequency (RSF) offered by the NLC technique and the 

low harmonic distortion achieved by the PWM technique. 
Therefore, the NL-PWM technique is considered better 
suited for medium voltage applications. 

One of the challenges in controlling the MMC is 
maintaining the SM capacitor voltages at their nominal 
values. Imbalance in capacitor voltages results in lower order 
harmonics in the output voltages, thereby decreasing their 
quality [1]. Existing methods for balancing capacitor 
voltages are based on a sorting algorithm, where the 
capacitor voltages are sorted in each control cycle and the 
SMs to be inserted are selected based on the capacitor charge 
state [30]. However, this sorting method results in a higher 
and variable switching frequency, increasing switching 
losses and threatening the reliability of semiconductor 
devices (IGBT/GTO) [15]. To address this problem, several 
methods have been proposed in the literature, including the 
RSF voltage balancing algorithm, which eliminates certain 
unnecessary switching operations to lower the switching 
frequency and associated losses [15, 31]. 

The goal of the paper. This research aims to provide 
a comparative analysis of 3 modulation techniques from 
different categories for the MMC, namely LS-PWM, NLC, 
and NL-PWM. The study will evaluate the impact of these 
techniques on output voltage and current quality, capacitor 
voltage balancing, switching losses, and their robustness 
under short-circuit fault conditions. This analysis aims to 
facilitate the selection of the most suitable modulation 
technique for specific applications. Furthermore, the 
capacitor voltage balancing of the SMs in this study was 
performed using the RSF algorithm. Additionally, to the 
best of the author’s knowledge, the NL-PWM technique 
cannot be directly applied with the RSF algorithm. To 
address this limitation, the paper proposes a modification to 
the RSF algorithm, enabling its compatibility with the NL-
PWM method and opening new perspectives for enhancing 
MMC performance. 

 
 

a)

b)

 

Fig. 1. Topology of the 3-phase 9-level MMC (a); half-bridge submodule (b) 

MMC topology and 
operation principle. The MMC 
topology utilized in this study is 
a 3-phase, 9-level configuration 
(Fig. 1,a). It comprises 6 arms, 
each of which consists of an 
inductance (Larm) and 8 SMs 
connected in series. The 
inductances serve to limit the 
circulating current in the arms 
to protect the system in the 
event of a short circuit [32]. 

A variety of SM types are 
available, with the full-bridge 
SM and the half-bridge SM 
being the most common [33]. In 
this study, we have used the 
half-bridge SM (Fig. 1,b). 

 

This SM is composed of a pair of switches and a 
capacitor (C), with each switch comprising an IGBT or 
MOSFET and an antiparallel diode. The half-bridge SM is 
widely utilized in HV applications, particularly in HVDC 
systems, due to its high efficiency, reduced number of 
components and low energy losses [20, 32]. The SMs 
operate according to 2 normal operating states: the active 
state and the bypass state. In the active state, the lower 
switch (S2) is OFF while the upper switch (S1) is ON. In this 

mode, the output voltage of the SM (USM) equals the voltage 
across the capacitor (UC), and the capacitor charges or 
discharges based on the direction of the arm current flow 
(Fig. 2). Conversely, in the bypass state, switch S1 is 
deactivated while S2 is activated. The voltage across the SM 
remains at zero, and the arm current does not flow through 
the capacitor. Table 1 summarizes the operation of the SM 
based on the switching state and the direction of the current 
in the arms. 
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Fig. 2. Operating modes of the half-bridge submodule 

 

Table 1 
Switching state of sub-module 

Mode S1 S2 iSM USM Capacitor state Sk

1 1 0 > 0 UC Charging 1 
2 1 0 < 0 UC Discharging 1 
3 0 1 > 0 0 Bypass 0 
4 0 1 < 0 0 Bypass 0 

 
 
 
 
 

The output voltage of the SM is expressed as a 
function of the SM insertion index (Sk) as follows: 

k
cji

k
ji

k
SMji USU  ,                           (1) 

where j is the indices of the upper (u) or lower (l) arms, 
respectively; i = a, b, c corresponds to the phase indices; 
k is the index of the k-th SM; Uk

cji is the SM capacitor 
voltage, which can be calculated as: 

 

Fig. 3. Equivalent circuit of the MMC 

Uc = Vdc / N.               (2)
The voltage of each arm is the sum 

of the output voltages of the inserted 
SMs and is expressed as: 
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The MMC equivalent circuit 
models the SM capacitors as a voltage 
source shown in Fig. 3, where
uui, uli are the upper and lower arm 
voltages, respectively; ii is the line 
current, which is expressed as: 

ii = iui – ili,                 (4)
where iui, ili are the circulating currents in 
the upper and lower arm, respectively. 

According to the Kirchhoff’s voltage 
law, the arm voltages are expressed as: 
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where Vvi is the internal AC voltage of the MMC, which 
can be defined by the following equation: 

 tfMV
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 ,              (7) 

where M is the modulation index of the voltage; f0 is the 
fundamental frequency. 

Ideally, neglecting the voltage of the inductance and 
according to (5), (6), the DC bus voltage can be expressed as: 

Vdc = uui + uli.                              (8) 
MMC modulation methods. The modulation 

technique influences the behavior and performance of the 
MMC, particularly in terms of output voltage quality and 
energy losses. This work presents 3 modulation 
techniques for MMC: LS-PWM, NLC and NL-PWM. 
Each technique offers specific advantages and limitations. 
An analysis of their characteristics will guide the selection 
of the most appropriate technique for specific projects.  

Level-shifted PWM techniques are widely employed 
in various applications and are categorized into 3 main 
types: phase disposition (PD), phase opposition disposition, 
and alternate phase opposition disposition. This study 
employs the PD-PWM technique, the principles of which 

are illustrated in Fig. 4. For an (N+1)-level converter, each 
arm requires N carrier waveforms, where the carriers are 
amplitude-shifted, have the same amplitude (Vdc/N) and 
frequency [14]. This method can produce a (2N+1)-level 
waveform by introducing a phase shift of π between the 
lower and upper arm carriers. 

The PD-PWM technique operates by comparing the 
arm voltage reference with N carrier signals. When the 
reference signal exceeds a carrier signal, a pulse of 1 is 
generated; otherwise, the pulse is set to 0. These 
comparisons are performed in real-time, and the resulting 
pulses are summed to determine the total number of SMs 
to activate in the arm (Non), as depicted in Fig. 4,b. 
 

t, s a)

b)
t, s  

Fig. 4. Principle of PD-PWM: 
references and carriers waves (a); number of inserted SMs (b) 



Електротехніка і Електромеханіка, 2025, № 4 29 

Nearest level control. The NLC technique offers 
several advantages, including reduced switching losses, 
excellent harmonic characteristics in high-level MMC, 
and simplified implementation. The principle of this 
method is illustrated in Fig. 5, where the reference signal 
is divided by the capacitor voltage and then rounded to 
the nearest value to determine the number of SMs to be 
inserted in the arm. The output signal generated by the 
NLC method is discrete and can approximate a sinusoidal 
shape when a large number of SMs are used. 

The arm reference voltages are: 

cuiui UNu * ;                              (9) 

clili UNu * ,                             (10) 

where Nui, Nli are the number of SMs activated in the 
upper and lower arms, respectively. 

The arm voltages generated by the NLC technique 
are expressed as: 
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where «round» is the function that rounds a number to the 
nearest integer. If the decimal part is 0.5 or higher, the number 
is rounded up; if it is less than 0.5, it is rounded down. 

According to (2) and (9)–(12), the number of SMs to 
be inserted into the upper and lower arms can be 
calculated as: 
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Fig. 5. Principle of the NLC technique 

 

Nearest level PWM. The NL-PWM modulation 
technique combines the 2 previous modulation approaches, 
offering an effective solution to 2 major challenges 
encountered in power converters: high-frequency switching 
in PWM techniques and the low-order harmonic issue 
found in the NLC in low-level MMC [12]. 

The strategy of this technique is illustrated in Fig. 6. In 
this technique, each arm of the MMC has an SM operating in 
PWM mode to reduce harmonic distortion, with the 
capacitor voltage balancing algorithm determining which 
SM operates in PWM mode. The reference signal is 
quantified by the «floor» function to determine the number 
of SMs operating in the active state (Fig. 7,a). The remainder 
of the signal is then used to generate the reference signal for 
the SM operating in PWM mode (Fig. 7,b). Additionally, the 
converter can generate (2N+1)-level by using opposing 
carriers in both arms [12].  

 
Fig. 6. Strategy of the NL-PWM technique 

 

 

a)

b)

 
Fig. 7. NL-PWM technique: number of SMs to be inserted (a); 

reference wave of the PWM module (b) 
 

The number of SMs in active mode is calculated as: 
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where «floor» represents the mathematical function that 
rounds a number down to the nearest integer. 

The reference voltages for the SMs in PWM mode 
are expressed as: 
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Capacitor voltage balancing algorithm. Balancing 
the capacitor voltages of the SMs is essential for ensuring 
the stability of the MMC converter. In this study, the RSF 
voltage balancing algorithm is employed, and a modified 
version is proposed to adapt it to the NL-PWM technique. 

RSF capacitor voltage balancing algorithm. The 
RSF algorithm is based on the classical principle of 
capacitor voltage balancing, which aims to discharge 
overcharged capacitors and charge undercharged 
capacitors. Accordingly, when the arm current is positive, 
the SMs with the lowest voltage are inserted. Conversely, 
when the arm current is negative, the SMs with the 
highest voltage are inserted [14]. In addition, the RSF 
algorithm includes specific operations to avoid sorting 
when the number of SMs inserted or bypassed in an arm 
remains constant, thereby reducing both switching losses 
and energy losses in the MMC [15]. 

The principle of the RSF balancing algorithm (Fig. 8) 
involves inserting or bypassing specific SMs based on the 
variation in the number of SMs activated during each 
control cycle (∆N). |∆N| indicates the additional number 
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of SMs to insert or bypass during the current control 
cycle. Non is the number of SMs to activate, while Non_prev 
is the number of SMs activated in the previous cycle. The 
RSF voltage balancing algorithm operates as follows:  

 When ∆N is positive, |∆N| SMs must be inserted. 
These SMs are selected from those in a bypass state, with 
no switching applied to those already in an active state. 

 If ∆N is negative, certain active SMs must be 
switched to a bypass state, with no SMs currently in a 
bypass state being activated. 

 If ∆N is zero, no changes are made. 

 
Fig. 8. Flowchart of the RSF voltage balancing algorithm 

 

Modified RSF voltage balancing algorithm. The 
NL-PWM technique cannot be used with the RSF 
balancing algorithm, as the latter requires adjustments for 
selecting the SM that should be activated in PWM mode. 
The SM operates in PWM mode alternates between the 
active and bypass states, resulting in a reduction in the 
discharging or charging currents of its capacitor compared 
to other SMs operating in the active state. This work 
proposes modifications to the RSF algorithm to adapt it 
for compatibility with the NL-PWM technique (Fig. 9). 

The principles of the modified RSF algorithm are 
explained below: 

 When ∆N is positive, the last SM selected in PWM 
mode is switched to the bypass state. Then, among the SMs 
in the bypass state, ∆N SMs are switched to the active state, 
and one SM is activated in PWM mode. These SMs are 
selected based on the direction of current flow. 

 When ∆N is negative, the last SM activated in PWM 
mode is switched to the active state, while |∆N| others 
SMs are switched to the bypass state, and one SM among 
those in the active state is selected in PWM mode. 

 
Fig. 9. Modified RSF voltage balancing algorithm 

 

Simulation results. The LS-PWM, NLC and NL-
PWM modulation techniques, along with the modified 

voltage balancing algorithm presented in this paper, were 
evaluated by simulation using MATLAB/Simulink 
software. The simulated system consists of a 3-phase 
MMC with an R-L load. Table 2 presents the system 
parameters. 

Table 2 
Parameters of the MMC system 

Parameter Values
DC-side voltage Vdc, kV 11 
Number of SMs per arm N 8 
SM capacitor C, mF 25 
Load resistance R, Ω 10 
Load inductance L, mH 15 
Arm inductance Larm, mH 0.1 
Rated frequency fs, Hz 50 
Carrier frequency of LS-PWM, kHz 3 
Carrier frequency of NL-PWM, kHz 1 
Voltage modulation index 0.95 

 

Output and capacitor voltage analysis. The 
3 modulation techniques studied were evaluated in terms of 
line current quality, phase voltage, and capacitor voltage 
balancing. The results are presented in Fig. 10–13. Figure 
10 shows the line current, while Fig. 11 presents its THD. 
Similarly, Fig. 12, 13 illustrate the output voltages and their 
corresponding THD, respectively. 

Figure 11 shows that the THD of the line current is 
less than 5% for the 3 techniques studied, with the NLC 
technique providing the lowest quality. For the output 
voltage (Fig. 12, 13), the MMC generates the lowest 
THD (6.86%) using the LS-PWM technique due to the 
absence of lower-order harmonics. The THD obtained 
with the NL-PWM technique (7.05%) is close to that of 
LS-PWM. In contrast, the NLC technique has the 
highest THD (9.33%). 

These results are summarized in Table 3. 
Table 3 

Analysis of line current and phase voltage 
Current Voltage 

 
Fundamental, A THD, % Fundamental, V THD, %

LS-PWM 494.6 0.28 5475 6.86 
NLC 500.5 1.28 5548 9.33 

NL-PWM 492.4 0.56 5412 7.05 
 

However, the NL-PWM and LS-PWM techniques 
are well-suited for low-level converters due to their low 
THD. In contrast, the THD decreases with an increasing 
number of SMs when using the NLC technique, making it 
more suitable for high-level converters. 

Figure 14 shows the capacitor voltages in the upper 
arm of phase A. When the RSF balancing method is used 
with the LS-PWM technique, the capacitor voltages 
converge to the nominal value. The NLC method shows 
more pronounced oscillations due to a lower switching 
frequency, indicating a greater need for higher 
capacitance capacitors in low-frequency modulation 
techniques. 

In contrast, the NL-PWM technique shows less 
oscillations compared to the NLC technique, with 
capacitor voltages varying around the nominal value of 
1375 V. These results confirm that the RSF algorithm is 
suitable for use with the NL-PWM technique, validating 
the proposed adjustments to the RSF algorithm. 
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Fig. 10. Line currents: LS-PWM (a); NLC (b); NL-PWM (c) 
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Fig. 11. THD analysis of output currents: 

LS-PWM (a); NLC (b); NL-PWM (c) 
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Fig. 12. Output voltages: LS-PWM (a); NLC (b); NL-PWM (c) 
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Fig. 13. THD analysis of output voltages: 

LS-PWM (a); NLC (b); NL-PWM (c) 
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 с)u, kV 

t, s  
Fig. 14. Capacitor voltages in the upper arm of phase A: 

LS-PWM (a); NLC (b); NL-PWM (c) 
 

Power loss analysis. Power losses in the MMC 
include those associated with both diodes and IGBTs. The 
total losses for the IGBTs can be expressed as: 

IGBTswIGBTcIGBTloss PPP ___  ,          (19) 

where Pc-IGBT is the conduction losses; Psw-IGBT is the 
switching losses. Switching losses occur during 
transitions between the on and off states, resulting from 
the energy dissipated during the switching period. 

For diodes the total losses are given by: 

dioderecdiodecdiodeloss PPP ___  ,          (20) 

where Pc-diode is the conduction losses; Prec-diode is the 
reverse recovery losses, generated during the transition 
from the conducting to the blocking state. 

In this study, the FZ3600R17HP4 IGBT/diode 
module was used, and its characteristics are presented in 
Table 4. The power losses were calculated according to 
the methods described in [34].  

Table 4 
Parameters of IGBT module FZ3600R17HP4 

VCES, V 1700 
IC-nom, A 3600 
VCE, V 2.25 
Eon, mJ 800 

IGBT 

Eoff, mJ 1500 
VRRM, V 1700 

IF, A 3600 
VF, V 1.9 

Diode 

Erec, mJ 1100  
 

Figure 15 illustrates the switching pulses for the 4 
SMs in the upper arm of phase A. Table 5 shows the total 
power losses and efficiency associated with each 
modulation technique. The results show that conduction 
losses are relatively similar among the 3 techniques, which 
is explained by their independence from the modulation 
method. In contrast, the switching losses vary considerably. 
The NLC technique has the lowest switching losses, 
characterized by a single switch per period, while the LS-
PWM technique results in the highest losses. 

 

 

t, s t, s t, s  
                  a                                  b                                c 

Fig. 15. Gate signals of 4 SMs in the upper arms of phase A: 
LS-PWM(a); NLC (b); NL-PWM (c) 

Table 5 
Power losses and efficiency of the MMC 

Power losses LS-PWM NLC NL-PWM
IGBT conduction losses, kW 18.575 18.846 18.729 
IGBT switching losses, kW 54.084 24.472 31.634 
Diode conduction losses, kW 1.992 1.973 1.912 
Diode reverse recovery losses, kW 0.569 1.829 1.073 
Total power loss, kW 75.22 47.12 53.35 
Efficiency, % 97.98 98.75 98.39 

 

Analysis under fault condition. To evaluate the 
robustness of the modulation techniques under fault 
conditions, a line-to-ground (L-G) short circuit was 
simulated. This type of fault is one of the most common 
in power transmission systems. The fault was applied 
between phase A and the ground at t = 1.4 s, with a 
duration of 50 ms. The impact of this fault on the RMS 
value of the voltage and on the capacitor voltages is 
illustrated in Fig. 16, 17, respectively. The performance of 
the each modulation techniques was compared in terms of 
their ability to maintain stability and balance the capacitor 
voltages after the fault is eliminated. 

At the time of the L-G fault (t = 1.4 s), as depicted in 
Fig. 16, an immediate drop in the RMS voltage is 
observed for all the techniques studied. The NLC 
technique exhibits the most significant disturbance, 
followed by NL-PWM, while the LS-PWM technique 
shows the least voltage decrease. During the fault period, 
the LS-PWM technique maintains the most stable RMS 
voltage, with minimal oscillations. After the fault, LS-
PWM is characterized by a rapid and stable return to the 
nominal value, in contrast to the NLC and NL-PWM, 
which show significant overshoot before stabilizing. 

Moreover, as shown in Fig. 17, the fault significantly 
affects the balancing of the capacitor voltages. 
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Fig. 16. RMS voltage of phase A under L-G fault: 

LS-PWM (a); NLC (b); NL-PWM (c) 
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Fig. 17. Capacitor voltage in the upper arm of phase A 
under L-G fault: LS-PWM (a); NLC (b); NL-PWM (c) 

 

The LS-PWM technique exhibits the most subdued 
oscillations and the fastest return to equilibrium. In contrast, 
with the NLC technique, the capacitor voltage increases up 
to 3 times its nominal value at the start of the fault, causing 
significant oscillations and a longer stabilization time. The 
NL-PWM technique shows intermediate performance, 

offering more effective balancing than the NLC technique, 
but less effective than the LS-PWM. 

Conclusions. This article presents a comparative 
analysis of the performance of 3 modulation techniques 
for the MMC: LS-PWM, NLC and NL-PWM. The 
analysis focused on key criteria, including the harmonic 
content of the output signals, power losses, behavior 
under short-circuit conditions, and the impact on capacitor 
voltage balancing. The study was conducted on a 9-level 
3-phase MMC connected to an R-L load. LS-PWM and 
NLC modulation techniques were used with the RSF 
capacitor voltage balancing algorithm, while the NL-
PWM technique was used with the modified RSF 
algorithm proposed in this study. 

Simulation results show that the LS-PWM and NL-
PWM techniques generate output signals with similar total 
harmonic distortion, which is lower than that obtained with 
the NLC technique. Furthermore, capacitor voltage balancing 
was effectively achieved with the NL-PWM technique, 
validating the modification of the RSF algorithm proposed. In 
addition, the NLC technique exhibited more pronounced 
oscillations in the capacitor voltages compared to the other 
techniques, indicating that low-frequency modulation 
techniques require capacitors with higher capacity. 

In terms of power losses, the NLC technique is 
characterized by lower switching losses than the others, with 
an efficiency of 98.75 %. Furthermore, regarding fault 
robustness, the LS-PWM technique shows the best 
performance, with a rapid and stable return to equilibrium 
after a short circuit. 

The results of the study demonstrate that the LS-
PWM and NL-PWM techniques are particularly suited for 
low-level MMC used in low or medium-voltage 
applications, while the NLC technique is more suitable for 
high-level MMC, intended for high-voltage applications 
such as HVDC systems. 
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Experimental analysis of the effects of potential-induced degradation on photovoltaic module 
performance parameters 
 
Introduction. Photovoltaic (PV) power plants are subject to various forms of degradation that can impair their performance and lead to 
significant faults within PV systems. Among these, Potential-Induced Degradation (PID) stands out as one of the most severe, impacting 
the efficiency and output of PV generators while shortening their lifespan. Problem. This phenomenon is the result of a decrease in the 
shunt resistance of the cells encapsulated within the PV module, directly associated with a reduction in its insulation resistance. Although 
extensive research has been conducted in this area, our understanding of the factors contributing to PID, as well as its detection and 
effects on PV systems, remains incomplete. The goal of this work is to investigate the variations in insulation resistance at the module’s 
glass and frame, and to map the changes in shunt resistance at the module level to identify the most vulnerable areas, characterized by 
lower insulation resistance values and significantly affected by PID. Methodology. This study utilizes a comparative experimental method 
to investigate the behavior of two identical PV modules under similar climatic conditions, where one module is exposed to voltage stress 
while the other remains unstressed. A high-voltage insulation resistance tester was employed to apply voltage stress between the terminals 
of the stressed module and its metal frame, with insulation resistance systematically measured at various points to analyze changes in 
electrical properties. The originality of this study lies in the estimation of the shunt resistance based on the operating voltage of the PV 
string, which depends on the types of grounding, climatic conditions such as temperature and humidity, as well as the position of the cell 
within the PV module. This estimation is correlated with the I-V characteristic curves of two PV modules, one of which is subjected to 
operating voltages under well-controlled environmental conditions. The results reveal that an increase in the test voltage leads to a 
reduction in insulation resistance, a phenomenon that becomes more pronounced in humid environments. This highlights the vulnerability 
of PV modules to PID, which can significantly affect their lifespan and performance, particularly through the reduction of shunt resistance 
and the distortion of the characteristic curve of the stressed module affected by this phenomenon, thereby causing increased difficulty in 
extracting its maximum power. References 30, table 3, figures 17. 
Key words: potential-induced degradation, insulation resistance, maximum power point tracking, solar photovoltaic system. 
 
Вступ. Фотоелектричні (PV) електростанції схильні до різних форм деградації, які можуть погіршити їхню продуктивність і 
призвести до значних несправностей у PV системах. Серед них потенціально-індукована деградація (PID), виділяється як одна з 
найсерйозніших, впливаючи на ефективність та вихідну потужність PV генераторів, одночасно скорочуючи термін їхньої 
служби. Проблема. Це явище є результатом зниження опору шунтуючого з’єднання елементів, вбудованих у PV модулі, що 
безпосередньо пов’язано зі зниженням опору його ізоляції. Хоча в цій галузі було проведено широкі дослідження, наше розуміння 
факторів, що сприяють PID, а також його виявлення та впливу на PV системи, залишається неповним. Метою роботи є 
дослідження змін опору ізоляції на склі та каркасі модуля, а також картографування змін опору шунтуючого з’єднання на рівні 
модуля для виявлення найбільш вразливих зон, що характеризуються нижчими значеннями опору ізоляції та значно зазнають 
впливу PID. Методологія. У цьому дослідженні використовується порівняльний експериментальний метод для дослідження 
поведінки двох ідентичних PV модулів за подібних кліматичних умов, де один модуль піддається впливу напруги, а інший 
залишається ненапруженим. Для застосування напруги між клемами напруженого модуля та його металевим каркасом було 
використано високовольтний тестер опору ізоляції, при цьому опір ізоляції систематично вимірювався в різних точках для 
аналізу змін електричних властивостей. Оригінальність дослідження полягає в оцінці опору шунту на основі робочої напруги PV 
кола, яка залежить від типів заземлення, кліматичних умов, таких як температура та вологість, а також положення елемента 
всередині PV модуля. Ця оцінка корелює з ВАХ двох PV модулів, один з яких піддається робочій напрузі в добре контрольованих 
умовах навколишнього середовища. Результати показують, що збільшення випробувальної напруги призводить до зниження 
опору ізоляції, явище, яке стає більш вираженим у вологому середовищі. Це підкреслює вразливість PV модулів до PID, що може 
суттєво вплинути на їхній термін служби та продуктивність, зокрема через зменшення опору шунту та спотворення 
характеристик модуля, що піддається впливу цього явища, що призводить до збільшення труднощів в отриманні його 
максимальної потужності. Бібл. 30, табл. 3, рис. 17. 
Ключові слова: потенціально-індукована деградація, опір ізоляції, відстеження точки максимальної потужності, 
сонячна фотоелектрична система. 
 

Introduction. The contemporary energy and 
environmental landscape is defined by a significant 
demand for primary energy sources. Despite the growth 
of renewable energy, fossil fuels continue to dominate the 
global energy mix [1, 2]. The International Energy 
Agency estimates that global energy demand could rise by 
45 % by 2030 due to population growth and 
industrialization in developing nations. This increase 
would lead to higher carbon dioxide (CO2) emissions, the 
primary greenhouse gas produced by fossil fuel 
combustion, which significantly contributes to global 
warming and climate change, impacting agriculture and 
water resources [3–5]. To address these challenges, 
humanity must explore sustainable, renewable, and cost-
effective energy alternatives. Renewable energy systems 

such as solar, photovoltaic (PV), wind, hydropower, 
biomass and geothermal energy represent promising 
options. Among these, PV energy stands out as a 
sustainable and economically viable technology. Over the 
past decade, global PV installations have surged from 
229 GW in 2015 to 1,177 GW by the end of 2022. That 
year alone, 239 GW of solar capacity was added, marking 
a 45 % increase compared to 2021. If this trend persists, 
global PV capacity could reach 800 GW by 2027 and 
1 TW by 2030 [6]. The work [7] analyzes the effects of 
aging on PV modules, showing an annual power loss of 
1 % and a resistance increase of 12.8 % over 20 years, 
impacting large-scale systems. The article [8] examined 
the effect of aging PV modules on the electrical 
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performance of grid-connected systems, revealing a 1 % 
annual reduction in maximum power and a 12.8 % increase 
in resistance over 20 years. Projections indicate a 
cumulative capacity of approximately 4.7 TW, accounting 
for 16 % of the global electricity mix by 2050. This rapid 
expansion has enhanced attention on PV technology 
reliability, considering factors such as system 
configurations, module size, technology, climatic zones, 
and degradation mechanisms like microcracks, 
discoloration, hot spots, glass breakage, corrosion, and 
specific forms of degradation such as ultraviolet light-
induced degradation, light-induced degradation, moisture-
induced degradation, and Potential-Induced Degradation 
(PID) [9–12]. The reliability of PV modules is affected by 
degradation mechanisms such as PID, which significantly 
reduces power output, especially in rooftop installations 
and hot climates, and although difficult to detect through 
annual production data, it was clearly identified by infrared 
imaging and linked to a linear decrease in the performance 
of a 314 kWp plant [13]. Diagnostic advancements include 
real-time thermoelectrical models linking degradation to 
environmental factors [14], modified Maximum Power 
Point Tracking (MPPT) techniques for defect detection 
[15], and artificial intelligence tools enabling rapid and 
accurate fault diagnosis in under 9 s [16]. Studies highlight 
PID’s substantial impact on mono- and multi-crystalline 
modules, with power losses of up to 18.7 % after 96 hours 
of stress [17], and explore its mechanisms, evaluation 
methods, mitigation strategies, and recovery under 
environmental influences [18]. The works [19–21] examine 
common defects in PV modules, including cell cracks and 
hot spots. These insights aid in improving module 
durability and performance monitoring. Among these, PID 
has been observed in all PV technologies and in almost all 
operating climates. It does not occur so frequently, but if it 
does it effect can lead to a severe performance loss within a 
short period PID identified as a major contributor to higher 
degradation rates, particularly in younger modules. With 
the accelerated deployment of large-scale PV plants, 
designers aim to boost profits while keeping investment 
and operational costs low. To achieve this, they increase 
the voltage across PV strings by connecting more modules 
in series. This approach reduces ohmic losses in wiring and 
lowers installation and operational costs by decreasing the 
number of cables, connectors, junction boxes, and inverters 
required. Consequently, PV module voltage levels have 
evolved from 600 V in 1990 to 1 kV in 2010, with the 
current industry standard being 1.5 kV. Research is 
ongoing to explore even higher voltage levels. Discovered 
in 2010, PID has been extensively studied to understand its 
underlying mechanisms and develop mitigation strategies. 
Its significance has grown in recent years due to its 
potential to cause severe module failures under certain 
conditions [22, 23]. The paper [24] studied the 
recombination behavior of solar modules affected by PID, 
and based on the findings, analyzed the relative mismatch 
losses of these PID-affected modules. The mismatch effect, 
resulting from partial shading, is highlighted in [25]. The 
phenomenon generated impacts the maximum power 
extraction technique mentioned in [26]. PID results from a 
high potential difference between PV cells and the module 
frame, particularly at the ends of PV strings in grid-
connected systems. This potential difference can cause 

leakage currents, leading to performance degradation [27]. 
The trend toward higher system voltages (up to 1.5 kV) 
exacerbates this issue. PV systems, which consist primarily 
of PV strings and inverters, are characterized by electrical 
parameters such as open-circuit voltage (Voc), short-circuit 
current (Isc), DC voltage connecting each string to the 
MPPT input of the inverter, and AC voltage output from the 
inverter. The work [28] presents an innovative IoT-based 
system for fault detection in hybrid PV installations, aimed 
at improving reliability, grid stability, and fault 
management through advanced algorithms. The paper [29] 
proposes an optimized sensor placement model, validated 
through simulations, enabling precise fault detection and 
enhancing system reliability and maintenance. Finally, the 
work [30] develops a fuzzy logic-based algorithm to detect 
and classify 12 types of faults in PV systems, ensuring 
optimal energy production and improved reliability. 

The goal of this work is to investigate the variations 
in insulation resistance at the module’s glass and frame, 
and to map the changes in shunt resistance at the module 
level to identify the most vulnerable areas, characterized 
by lower insulation resistance values and significantly 
affected by PID. 

This study focuses on a comparative experimental 
analysis conducted on two identical PV modules exposed 
to the same climatic conditions. A high-voltage insulation 
resistance tester was employed to apply a voltage stress 
between the terminals of one module and its metal frame 
while measuring the insulation resistance at various 
points. Subsequently, the I-V curves of both modules were 
plotted under similar climatic conditions. The objective is 
to examine the variation in insulation resistance at the 
module’s glass and frame, identified as a critical factor 
contributing to PID. 

Methods. Modeling of PV string elements. In a grid-
connected PV system, inverters are designed to 
accommodate various input voltage ranges, typically up to 
600 V, 1 kV, or even 1.5 kV, depending on standards and 
design specifications. This flexibility enables the 
maximization of power generated by PV modules. To meet 
these operational requirements, multiple modules are 
connected in series to form a PV string, ensuring that the 
voltage at its terminals aligns with the inverter’s input range. 

PV cell is the smallest component of a PV string, 
designed to capture irradiation and convert it into electricity 
through the PV effect. It serves as the core element of the 
PV conversion process and can be likened to a current 
source. When exposed to light, a PV cell generates a high 
current (typically ranging from 6 A to 8 A) compared to its 
relatively low voltage (0.4 V to 0.6 V), which results in a 
limited power output. Therefore, it is essential to connect 
multiple cells in series or parallel configurations to produce 
a usable power level. 

We adopted a five-parameter model of PV cell. It 
consists of a photocurrent source (Iph) generated by 
irradiation, placed in parallel with a diode D and a parallel 
resistance Rsh, which represents the path for leakage current 
at the edge of the cell, caused by impurities, electron-hole 
recombination, irregularities in the N-P junction thickness, 
and the presence of cracks in the cell. Additionally, a series 
resistance Rs is connected in series with these components, 
representing ohmic losses in the collectors, fingers, the 
contact resistance between the metal and semiconductor, as 



Електротехніка і Електромеханіка, 2025, № 4 37 

well as the interconnections between PV cells (Fig. 1). The 
photocurrent Iph generated by a single PV cell is directly 
proportional to the incident irradiance (G, W/m²) and 
dependent on the temperature (T, K). 

 

 
Fig. 1. PV cell 

 

In accordance with the equivalent scheme of a PV 
cell (Fig. 2), and applying Kirchhoff’s law, the current-
voltage characteristic equation of a PV cell is: 

shdph IIII  ,                      (1) 

where I is the output current; Iph is the photocurrent. 
Equations (2), (3) also define the diode current Id and the 
shunt resistor current Ish 
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where Rs is the series resistance; A is the diode ideality factor 
(typically ranging from 1 to 2); Rsh is the shunt resistance; Vt 
is the thermal voltage of the diode; k is the Boltzmann 
constant; q is the electron charge; T is the cell temperature. 

The saturation current Isd is influenced by 
temperature, the surface area of the diode (and thus the 
PV cell), and the properties of the junction. It varies 
exponentially with temperature and can be represented as: 
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where Isc is the short-circuit current of the PV cell; Top is 
the operating temperature of the PV cell; Tref is the 
reference temperature of the PV cell; Eg is the optical 
band gap of the material; ki is the temperature coefficient 
at short-circuit; G0 is the irradiance under standard test 
conditions; G is the irradiance under the operating 
conditions. 

 

 
Fig. 2. Equivalent scheme of a PV cell 

PV module is a device designed to capture sunlight 
and convert it into electricity through the PV effect. It is an 
essential component in PV systems. The module is made up 
of several identical PV cells connected in series or parallel to 
achieve specific required characteristics such as voltage, 
current, and fill factor. To obtain a usable voltage across the 
terminals of a PV module, the cells that constitute it must be 
connected in series to increase the voltage at the terminals 
and reduce ohmic losses. However, with this configuration 
of cells, in the case of partial or total shading of a cell, the 
current generated by that cell will decrease, leading to a 
reverse voltage across its terminals. This causes a local 
temperature increase and generates the phenomenon of hot 
spots, which can result in cell failures and module 
malfunction. Therefore, adding bypass diodes is crucial to 
limit this effect also to minimize the effect of shading on PV 
modules and reduce ohmic losses, a half-cell technology has 
been developed and commercialized. This technology is 
based on the parallel connection of identical half-cell groups, 
which are connected in series. PV cells are only a part of the 
overall laminated structure. This structure also includes 
components such as the module packaging (protective glass, 
encapsulant, backsheet), internal circuitry (electrodes, 
interconnections), bypass diodes, junction boxes, frame, 
cables, and connectors. Each of these elements can affect the 
reliability of the PV module (Table 1). 

Table 1 
Example of characteristics of a PV module 

Characteristics Value 
Maximum power Pmax, W 165 
Open-circuit voltage Voc, V 23.45 
Short-circuit current Isc, A 8.8 
Voltage at maximum power Vmpp, V 19.4 
Current at maximum power Impp, A 8.51 
Maximum system voltage, V 1000 
Temperature coefficient for Pmax, % –0.45 
Number of cells connected in series Ns 36 
Type of cell polycrystalline
Number of bypass diodes in the junction box 2 
Diode quality factor 1.3 
Series resistance Rs, Ω 0.15 
Parallel resistance Rsh, Ω 120 
Optical band gap of the material Eg, eV 1.1 

 

PID in PV systems. Connecting multiple PV 
modules in series to achieve the required voltage range for 
the inverter results in high voltage within the PV string. 
The selection and proper grounding of the DC side are 
crucial for ensuring the stable operation of the electrical PV 
system. Furthermore, to guarantee safety, the metal frames 
of the PV modules must be grounded (Fig. 3). 

 

+‐ +‐+‐

Jonction Box

Case 1 Case 2 Case 3

 
Fig. 3. Types of grounding for PV module frames 

 

Depending on the type of inverter (with or without a 
transformer) and the selected grounding configuration, a 
significant voltage may develop between the module 
frames and the PV cells. This can lead to PID, which 
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shortens the system’s lifespan and may cause operational 
failures. The following sections outline the various 
inverter configurations based on grounding topologies 
that are adapted for PV Generator. 

A floating ground. Transformerless inverters do not 
offer galvanic isolation between the DC and AC sides, 
which may lead to specific potential differences within 
the system. When these inverters are used, a floating 
ground topology is often employed, as it is the most 
commonly used configuration, particularly in humid 
areas. This approach reduces the need for complex 
isolation systems and lowers the installation cost. The 
negative voltage generated across the PV string gradually 
induces the PID effect through the progressive 
accumulation of charges. This voltage draws electrical 
charges toward the surface of the PV cells, disrupting 
their operation and leading to a loss of efficiency. Over 
time, the PID effect degrades the performance of PV 
cells, reducing their electricity production capacity. 

The maximum voltage responsible for this effect, as 
shown in Fig. 4, is given as: 

opsPID VnV
2

1
 ,                         (8) 

where ns is the number of modules in a PV string; Vop is the 
operating voltage of a PV module; VPID is the PID voltage. 

 

Vop 

–Vop 

ns

 
Fig. 4. Conversion with a transformerless inverter 

 
Positive pole grounding. This topology is 

implemented with a transformer-based inverter that 
provides galvanic isolation between the DC and the AC 
sides. It is rarely used because it leads to a significant PID 
effect. This phenomenon results from the high negative 
voltage applied to the modules at the end of the string, this 
increases their susceptibility to PID, as illustrated by the 
negative voltage generated along the entire string, shown in 
Fig. 5,a, and represented as 

opsPID VnV  .                            (9) 

Negative pole grounding. Installations located in dry 
or moderately humid environments favor this configuration 
(Fig. 5,b) due to the relatively low risk of corrosion 
compared to coastal or highly humid regions. This 
topology is implemented with a transformer-based inverter, 
providing galvanic isolation between the DC and the AC 
sides (Fig. 6). It ensures a positive voltage between the PV 
cells and the module frame, thus reducing the risk of 
degradation caused by PID. Furthermore, this configuration 
is particularly suitable for large-scale installations, as it 
helps extend the lifespan of the modules, although it may 
increase their vulnerability to corrosion. 

The main cause of PID is the high voltage between 
the solar cells and the glass surface at the front of the 
module, as illustrated in the following figures. 

 
Vop

–Vop 

nsns

a) grounding the negative pole b) grounding the positive pole  
Fig. 5. Conversion with transformer-based inverter 

 

 

 
Fig. 6. Grounding topology for the negative pole of the PV string 

 
PID affects the PV cell by increasing the leakage 

current. Leakage current refers to the current flowing 
from the base to the emitter without passing through the 
load (Fig. 7). This current can be categorized into 4 
distinct types. First, the current may leak through the 
sodalime glass and the water molecules present on the 
surface (I1). Second, current can leak due to electrons or 
ions on the upper surface of the cell (I2). Third, leakage 
can occur through the ethylene-vinyl acetate (EVA) 
encapsulation layer (I3). Finally, current can leak through 
the rear contact, thus completing the circuit (I4). 

 

 
Fig. 7. Leakage current caused by the PID effect 

 
To clearly explain PID at the cell and module levels, 

a voltage divider circuit is used. It is hypothesized that the 
intensity of the electric field in the SiNx layer plays a key 
role in the development of PID (Fig. 8,a). Three 
resistances, representing each layer, are connected in 
series to model the main path of the leakage current 
(glass, encapsulation sheet, and SiNx anti-reflection 
coating on the solar cell). 

 

 

 
                        a                                             b 

Fig. 8. Cross-sectional modeling of a PV module 
 

The voltage across the SiNx layer can be estimated 
using the model shown in Fig. 8,b 



Електротехніка і Електромеханіка, 2025, № 4 39 

PID
GlassPolyxSiN

SiNx
SiNx V

RRR

R
V


 ,        (10) 

where VPID is the voltage between the front glass of the module 
and the surface of the encapsulated silicon cells; VSiNx is the 
voltage between layer SiNx; RSiNx, RPoly, RGlass are respectively 
the resistances of SiNx layer, EVA layer and glass. 

The glass or polymer layers have high resistivity, while 
the silicon nitride (SiNx) layers are highly conductive. This 
combination helps resist PID by reducing the voltage across 
the SiNx film. The encapsulation material surrounding the 
PV cells provides thermal stability, protection against 
moisture, UV degradation resistance, and electrical 
insulation for the module components. A higher overall 
resistivity leads to a lower leakage current for a given 
potential difference, which reduces the accumulation of 
voltage on the surface of the solar cells, thus mitigating the 
effects of PID. The variation in resistance between the PV 
cell and the module frame is a critical indicator of PID in a 
PV system. This measurement helps assess the module’s 
integrity and identify anomalies related to insulation. 

PID modeling. Researchers have studied how PID 
affects PV modules at different voltages (750 V, 500 V, 
250 V) under constant conditions of 70 °C temperature and 
100 g/m³ humidity. They found that the degradation over 
time follows an exponential pattern. At first, the 
degradation happens quickly, but the rate slows down over 
time. Eventually, the PID degradation rate becomes very 
small or almost zero. This behavior can be described as: 

]1[)( tePIDtPID 
  ,                       (11) 

where PIDPID
t 

  lim  is the maximum degradation 

level of a PV module caused by PID at infinite time; t is 
the PID stress duration; τ is the time constant. 

PID∞ increases as the applied voltage rises, for 
instance, at 250 V, 500 V and 750 V. The value of τ 
indicates the rate at which PID reaches its limit. It 
depends on the PID resistance properties of the PV 
module materials and the environmental conditions. PV 
module with high PID resistance will have a higher τ, 
requiring more time to reach PID∞. Conversely, a PV 
module with low PID resistance will have a lower τ, 
reaching PID∞ in a shorter time. Therefore, we can define: 

   t
shsh eRtR  0deg, ,                    (12) 

where Rsh,deg(t) is the degraded shunt resistance value 
corresponding to PID∞ 

Through extensive experiments and testing, a model 
was developed to understand the impact of various 
parameters on PID. It was observed that the leakage 
current increases proportionally to the square of the 
operating voltage (panel-to-ground voltage). Similarly, 
the leakage current is also proportional to the square of 
the panel’s lifespan and the square of the relative 
humidity. Additionally, the leakage current follows an 
Arrhenius relationship, with activation energy of 0.94 eV. 
The shunt resistance in the equivalent circuit of the PV 
cell models the leakage current. Its variation is fitted to 
the following [14]: 
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where Vop is the operating voltage of the panel (panel-to-
ground voltage); RH is the relative humidity; R is the gas 
constant; Tavg is the average temperature; t is the time. 

The degraded shunt resistance also depends on the 
position of the PV cell relative to the metal frame of the PV 
module. When the cell is closer to the frame, the degradation 
rate caused by PID becomes more severe. Similarly, cells 
located in the corners experience an even higher intensity of 
degradation. To do this, a factor that characterizes this 
condition is added to (7), as shown in Fig. 9. 

 

metal frame 

 
Fig. 9.The distribution of the parallel resistance of a PV cell 

based on its position within the PV module 
 

At the corner of the PV module, degradation by the 
PID process is maximal, while at the center of the PV 
module, degradation is minimal. We can define a function 
whose lowest value is at the center of the panel and the 
highest value is near the edges. Therefore, the following 
equation determines a normalization coefficient which 
represents the position of PV cell encapsulated in the PV 
module relative to its center 
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),(deg,),deg(, mnshmnsh rRR  ,                (15) 

where Rsh,deg(n,m) is the degraded shunt resistance in 
relation to their position within the encapsulation; r(n,m) is 
the normalization coefficient; X, Y are the horizontal and 
vertical positions of the center of the PV module, 
respectively; L, l are the length and width of the PV 
module, respectively. 

Experiments. All measurements are carried out under 
stable weather conditions, with uniform illumination, 
consistent temperature, and identical tilt angles for both 
modules. This method ensures measurement reliability by 
reducing the impact of environmental variables. The 
experimental parameters, such as irradiation, humidity 
(both high and low), air temperature and panel temperature 
were carefully controlled throughout the tests. The average 
irradiance was estimated at 800 W/m2, and the ambient 
temperature was approximately 32 C during the tests, which 
were conducted around noon from September 25th to 30th, a 
period characterized by hot and sunny days. Regarding 
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humidity, module 1 was exposed to both dry and humid 
environments, with a relative humidity exceeding 85 %. This 
exposure was essential to analyze and compare the 
behavior of the two PV modules subjected to outdoor 
rooftop conditions for 5 years without being operational. 
Both modules experienced similar climatic and 
environmental conditions during this period. These field 
testing conditions differ significantly from laboratory tests 
conducted in accordance with the IEC 62804 standard. 

We examined two identical PV modules (Module 1 
and Module 2) from the same brand, exposed to the same 
climatic conditions (Fig. 10). For this reason, under both 
dry and humid conditions, we used an insulation tester 
Megger 5 kV to practically demonstrate how the voltage of 
a PV string (Vop) affects the insulation resistance and 
triggers the PID degradation process in a PV module. 
Initially, both modules exhibited similar I-V behavior under 
both dry and humid conditions. We applied a DC voltage 
of up to 1 kV between the positive terminal and carefully 
selected points on the metal frame and glass surface of the 
front of the PV module to measure the corresponding 
insulation resistance. This test helps determine whether the 
PV module maintains adequate insulation or shows signs of 
degradation that could impact its long-term performance. 
Moreover, while ensuring similar climatic conditions, we 
conducted voltage and current measurements at several 
operating points of both Module 1 and Module 2. This 
allowed us to plot their I-V characteristic curves, providing 
an overview of their performance. It also illustrated how 
the voltage in a PV string affects insulation resistance and 
triggers the PID process. 

 

 1 
2 

3 

 
Fig. 10. An experimental test bench with two PV modules: 

1 – insulation tester; 2 – two variable resistors, each rated at 10 A; 
3 – ammeters and voltmeters 

 

Measurements and results. The insulation resistance 
of a PV module is significantly influenced by the applied 
test voltage. For this reason, under dry or humid conditions, 
we applied different levels of DC voltage between the 
positive terminal of the PV module and its metal frame, 
while accurately measuring the corresponding insulation 
resistance for each voltage level, as shown in Fig. 11, 12. 
The purpose of this test is to simulate the module’s real 
operating conditions by subjecting it to voltages generated 
by the Megger, similar to those it encounters during its 
actual operation in a PV string. 

The insulation resistance of the module (Table 2) 
indicates that an increase in the test voltage leads to a 
decrease in the insulation resistance. Furthermore, a 
humid environment also causes a significant reduction in 
this insulation resistance compared to the value measured 
in a dry environment. 

 

R,  V, V
 

Fig. 11. Insulation resistance of the module under of 1 kV DC 
in a damp environment 

 

R,  V, V
 

Fig. 12. Insulation resistance of the module under of 1 kV DC 
in a dry environment 

 

Table 2 
Isolation resistance values for dry and damp conditions 

 Insulation resistance, GΩ 
Applied voltage, V Dry environment Damp environment 

500 4.24 2.47 
700 4.17 2.19 
900 4.13 1.98 
1000 3.96 1.76 

 

The degradation rate D is: 
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where PM1max, PM2max are the maximum power generated 
by Module 1 and Module 2, respectively. 

The theoretical maximum power of the module 
shows degradation, dropping from 142 W before testing 
to 123 W after dry condition tests, representing a decrease 
of 11 W or a degradation rate of 7.7 %. Conversely, after 
wet condition tests, the power reaches 123 W, reflecting a 
drop of 19 W, equivalent to a degradation rate of 13 %. 
This reduction in theoretical maximum power is attributed 
to the decrease in short-circuit current (Isc), as shown in 
Table 3.  

Table 3 
Values of Voc and Isc before and after dry and wet testing 

 Not stressed module
Dry env. 

stressed module 

Humid env. 
stressed module

Voc, V 20.1 19.93 20.91 
Isc, A 7.07 6.58 5.91 

Pmax, W 142.107 131.139 123.578 
 
 

The increase in open-circuit voltage (Voc) under wet 
conditions is due to the reduction in module temperature 
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caused by these testing conditions. It can be concluded in 
this section that the reduction in insulation resistance may 
increase the electric field within the SiNx layer, 
potentially causing polarization of this layer. Such 
polarization can interfere with current generation, leading 
to a loss of efficiency in the PV module due to PID. 

The procedure for the insulation resistance test 
involves selecting specific measurement points on the 
module. Three points (no. 2, no. 3, no. 4) are chosen 
diagonally on the front glass surface, with a lengthwise 
spacing of 25.4 cm and a widthwise spacing of 11 cm 
(Fig. 13). Additionally, two points are identified on the 
aluminum frame: point no. 1 is located at the top-right 
corner of the frame, while point no. 5 is positioned at the 
center of the right vertical rail. Once these points are 
established, the resistance between the module’s positive 
terminal and each of these points is measured. The 
measurements are conducted under a dry environment and 
a wet environment.  

 

 

 
Fig. 13. Measurement points for insulation resistance test 

 

The insulation resistance of the module, measured at 
different points on the glass and the frame, reveals that 
the resistance at the selected points on the frame is lower 
compared to that measured on the glass. The insulation 
resistance at the corner of the frame (point 1) is lower 
than at point 2, located in the middle of the frame’s 
vertical rail. This indicates increased susceptibility to PID 
at this location. As one moves toward the center of the 
module, away from the frame, the insulation resistance 
increases, providing better protection against PID. It can 
be concluded that PV cells located at the corners of the 
module’s frame are the most stressed and the first to 
experience the effects of PID. 

Characteristics of the two modules and 
comparison of results. At this stage, Module 2 was 
chosen as the reference module, as it had not been 
exposed to the high voltages previously applied to 
Module 1. To determine the operating points of the PV 
module, a variable resistor was utilized. Under the same 
weather conditions, similar measurements were conducted 
simultaneously on Module 1. 

By identification, Rsh represents the slope of the 
characteristic I-V curve of the module to the left of the 
maximum power point 

)( shsc RVII  .                           (15) 

In our case, Rsh refers to the specific value (Rsh  120 ) 
that reflects the rate of change in current with respect to voltage 
before reaching the maximum power point (Fig. 14, 15). 

Ipv, A 

Vpv, V

 
Fig. 14. I-V characteristics for a reference PV module 

Vpv, V

Ipv, A 

 
Fig. 15. Rsh represented by the inverse of the slope of the dashed 

line (unstressed module) 
 

As shown in Fig. 16, 17, it is observed that the shunt 
resistance Rsh of the stressed Module 1 has been evaluated 
Rsh  90 Ω is lower than that of the reference Module 2. 
Since Rsh represents the resistance of the parallel paths 
through which current can leak when a voltage is applied, we 
can conclude that the Rsh parameter of Module 1 has been 
degraded due to the voltage levels applied during the tests. 
Additionally, our module, equipped with two bypass diodes 
(a 32-cell module), shows bends in the I-V curve, even under 
uniform lighting conditions. These irregularities point to the 
effect of PID on the module’s behavior. The bypass diodes 
are designed to protect the cells from overloads and shading; 
however, the presence of these bends suggests that, despite 
uniform lighting, certain cells experience performance 
losses. This could be due to increased resistance at 
connection points or variations in conductivity caused by 
PID. This phenomenon highlights the importance of 
monitoring and assessing the integrity of PV modules, even 
when lighting conditions appear to be ideal. 
 Ipv, A 

Vpv, V

 
Fig. 16. I-V characteristics of PV stressed module 

Ipv, A 

Vpv, V
 

Fig. 17. Rsh represented by the inverse of the slope of the dashed 
line (stressed module) 
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Discussion. The test results conducted on the PV 
modules reveal several key aspects related to their 
performance and lifespan. The anomalies observed in the 
I-V characteristic curves, even under uniform illumination, 
suggest that PID negatively impacts the functioning of the 
cells. This implies that certain cells may be less efficient, 
leading to a reduction in the current generated. By 
comparing the values of Rsh between the reference module 
(Module 2) and the stressed module (Module 1), it is 
evident that Rsh in Module 1 is lower. This indicates that 
the parallel paths through which current can flow are 
compromised, which can impair the efficiency and 
reliability of the module. This degradation appears to be 
correlated with the voltages applied during the tests, 
emphasizing the importance of careful voltage management 
to maintain the performance of PV modules. The bypass 
diodes integrated into the module are designed to protect 
the cells from overheating and shading. However, the 
anomalies in the I-V curve could suggest that these diodes 
activate at certain times to compensate for current losses 
caused by PID. This raises questions about the potential for 
optimizing module design to better address these 
challenges. The results indicate that PID can have long-
lasting effects on the reliability and efficiency of PV 
modules. Therefore, it is essential to regularly monitor their 
performance, with a particular focus on shunt resistance 
and I-V characteristics, in order to anticipate and address 
degradation issues. To reduce the impact of PID, it is 
recommended to choose high-quality materials, design 
optimized circuits, and install monitoring systems for early 
detection of anomalies. Additionally, a thorough evaluation 
of operating conditions, including voltage levels, is crucial 
to ensure optimal performance of PV modules. 

Conclusions. This study offers a comprehensive 
evaluation of the performance of two identical PV 
modules under strictly controlled conditions, including 
irradiation, humidity (both high and low), air temperature, 
and panel temperature. The tests were conducted with an 
average irradiance of 800 W/m2 and an ambient 
temperature of approximately 32 °C, around noon 
between September 25th and 30th, during hot and sunny 
days. By maintaining uniform illumination and stable 
temperature, we were able to isolate the effects of the 
applied voltage on the insulation resistance and electrical 
performance of the modules. The results indicate that an 
increase in test voltage leads to a decrease in insulation 
resistance, with a more pronounced reduction in a humid 
environment. Also significant decrease in the shunt 
resistance of the stressed module, from 120 Ω to 90 Ω, 
compared to the identical non-stressed module. This 
highlights the modules’ susceptibility to potential-induced 
degradation, which could have significant implications for 
their longevity and efficiency. The analysis of the various 
measurement points on the modules revealed that the 
areas located at the corners of the frame are the most 
vulnerable, exhibiting lower insulation resistance values. 
This suggests that special attention should be given to 
these areas during the design and installation of PV 
modules. Regarding the I-V characteristics, the 
comparison between the reference module and the module 
subjected to high voltages showed clear signs of 
degradation, particularly in terms of shunt resistance. The 

irregularities in the I-V curve of the stressed module 
emphasize potential performance losses, even under 
uniform illumination. In conclusion, this study highlights 
the importance of regular monitoring of PV installations 
and continuous performance evaluation. To ensure long-
term efficiency of PV systems, it is essential to explore 
solutions to mitigate the effects of potential-induced 
degradation and establish preventive maintenance 
protocols. Future research could focus on innovations in 
design and materials to minimize the vulnerability of 
modules to voltage-related degradation. 
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Designing the optimal number of active branches in a multi-branch buck-boost converter 
 

Introduction. Multi-branch buck-boost converters, widely used in energy conversion from alternative sources, offer significant advantages 
over single-branch configurations. Critical, however, is the question of the appropriate number of branches for optimal efficiency and the 
given output power of the converter. The novelty of the proposed work consists in the development of a precise method for determining the 
optimal number of branches in a multi-branch buck-boost converter for a specified output power. Additionally, the findings enable the 
development of adaptive control strategies that dynamically adjust the number of active branches based on the converter’s instantaneous 
power. This approach enhances the overall efficiency of the converter. Goal. The study aims to analyze the efficiency of multi-branch 
buck-boost converters, focusing on the optimal number of branches and the required output power. Methods. The problem was addressed 
through a theoretical analysis of the converter’s electrical equivalent circuit. The theoretical results were validated through practical 
measurements conducted on a prototype converter. Results. A detailed equivalent circuit for the converter was developed and analyzed for 
various operational modes. Based on this analysis, the converter’s losses were quantified, and a relationship was derived to determine the 
optimal number of parallel branches, taking into account the desired output power. Practical value. The findings provide guidelines for 
selecting the optimal number of branches in a multi-branch buck-boost converter based on the desired output power. Furthermore, they 
enable the implementation of adaptive switching strategies to maximize the converter’s efficiency. References 22, table 2, figures 20. 
Key words: multi-branch buck-boost converter, power losses, efficiency. 
 

Вступ. Багатогілкові понижувально-підвищувальні перетворювачі, що широко використовуються в перетворенні енергії з 
альтернативних джерел, пропонують значні переваги порівняно з одногілковими конфігураціями. Однак критичним є питання 
відповідної кількості гілок для оптимальної ефективності та заданої вихідної потужності перетворювача. Новизна 
запропонованої роботи полягає в розробці точного методу визначення оптимальної кількості гілок у багатогілковому 
понижувально-підвищувальному перетворювачі для заданої вихідної потужності. Крім того, отримані результати дозволяють 
розробляти адаптивні стратегії керування, які динамічно регулюють кількість активних гілок на основі миттєвої потужності 
перетворювача. Такий підхід підвищує загальну ефективність перетворювача. Метою дослідження є аналіз ефективності 
багатогілкових понижувально-підвищувальних перетворювачів, зосереджуючись на оптимальній кількості гілок та необхідній 
вихідній потужності. Методи. Проблему вирішено за допомогою теоретичного аналізу електричної еквівалентної схеми 
перетворювача. Теоретичні результати перевірені за допомогою практичних вимірювань, проведених на прототипі 
перетворювача. Результати. Була розроблена та проаналізована детальна еквівалентна схема перетворювача для різних 
режимів роботи. На основі цього аналізу було кількісно визначено втрати перетворювача та виведено співвідношення для 
визначення оптимальної кількості паралельних гілок з урахуванням бажаної вихідної потужності. Практична значимість. 
Отримані результати надають рекомендації щодо вибору оптимальної кількості гілок у багатогілковому понижувально-
підвищувальному перетворювачі на основі бажаної вихідної потужності. Крім того, вони дозволяють реалізувати адаптивні 
стратегії перемикання для максимізації ефективності перетворювача. Бібл. 22, табл. 2, рис. 20. 
Ключові слова: багатогілковий понижувально-підвищувальний перетворювач, втрати потужності, ефективність. 
 

Introduction. Multi-branch DC/DC converters offer 
several advantages over their single-branch counterparts. 
Key benefits include significantly reduced output current 
ripple at the same switching frequency [1–4], a narrower 
range of operation in discontinuous current modes [5–8], 
and increased energy conversion efficiency from input to 
output [9–11]. This is achieved by eliminating operational 
intervals where energy is merely stored within the 
converter without being transferred to the output. 

However, the optimal number of active branches in 
these multi-branch configurations remains an open 
question [12, 13]. The study aims to analyze the 
efficiency of multi-branch buck-boost converters, 
focusing on the optimal number of branches and the 
required output power. Addressing this issue requires an 
analysis focused on maximizing the converter’s 
efficiency. Therefore, the subsequent sections provide a 
detailed analysis of the calculation for the optimal number 
of active branches, considering both buck and boost 
operating modes. The topology of such a converter is 
illustrated in Fig. 1. 

Analysis of buck-boost converter operation in 
buck mode and associated losses. The configuration of 
the analyzed converter operating in step-down (buck) 
mode with n branches is shown in Fig. 2 [14–16]. In this 
case, the second transistor for the n-th branch is not 
considered. 

a)

 
 

b)

 
Fig. 1. Circuit diagram of the n-branch buck-boost converter 

a) principle design; b) including parasitic elements 
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a) 

 
 

b)

 
Fig. 2. Configuration of the n-branch buck-boost converter 

in buck mode: 
a) fundamental design; b) including parasitic elements 

 

All components in the circuit diagram marked with 
the index p represent the parasitic elements of the circuit. 
According to the 1st Kirchhoff’s law (KCL), the currents 
in the circuit satisfy the equation (1): 

 



n

j
jii
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. (1) 

Each branch of the converter operates with identical 
switching behavior, but the control signals for individual 
branches are time-shifted relative to each other by an 
interval of T/n, where T is the switching period and n is 
the number of branches in the converter [17–19]. 
Fundamentally, the operation of each branch can be 
divided into two primary intervals. 

1st Interval. During this phase of operation, the 
transistor in the branch is switched on, allowing energy to 
accumulate in the circuit’s main inductance, which is 
supplied by the input voltage source with a value of U. 
This scenario is illustrated in Fig. 3. 

 

 
Fig. 3. Equivalent circuit for the first operational interval 

of the converter 

For the n-th conductive loop of the converter, the 
equation can be written according to Kirchhoff’s voltage 
law (KVL): 
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where U is the input voltage; RPn1 is the resistance of the 
supply conductor; LPn1 is the parasitic inductance of the 
supply conductor; rDS(on) is the resistance of the MOSFET 
transistor in the on-state; RLn is the resistance of the main 
inductor; Ln is the inductance of the main inductor; UF is 
the voltage drop across the diode; RPn2 is the resistance of 
the conductor leading to the load; UZ is the voltage across 
the load. 

Since the described circuit contains only an ohmic-
inductive load, the current waveform will take the form 
depicted in Fig. 4. 

 

 
Fig. 4. Current waveform in the n-th branch 

 

The n-th loop of the converter, shown in Fig. 3, can 
be simplified by concentrating the parameters: 
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where UTO is the threshold voltage across the diode; Z is 
the magnitude of the load impedance; Rn1 is the resistance 
of the n-th branch during the first interval; rF is the 
forward resistance of the diode; Ln1 is the inductance of 
the n-th branch during the first interval. 

By considering (3) through (6), the initial equation 
(2) takes the following form: 
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The solution to this equation, expressing the current 
in, is obtained as follows: 
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If, in this temporal expression of current, the time t is 
substituted with t = ton = z/f, then at this specific moment, 
the current in, as shown in Fig. 4, assumes the value I2: 

 f

z

L

nZR

f

z

L

nZR

n

TO n

n

n

n

eIe
nZR

UU
I






























 1

1

1

1 )(

1

)(

1
2 1

)(
, (9) 

where z is the pulse width (duty cycle) of the converter’s 
control; f denotes its switching frequency. 
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2nd Interval. During the 2nd operational interval of 
the converter, the transistor is switched off, allowing the 
energy stored in the inductance Ln to be transferred to the 
load through diodes Dn1 and Dn2 (Fig. 5). 

 

 
Fig. 5. Equivalent circuit diagram for the second operational 

interval of the converter 
 

For the n-th conductive loop of the converter, the 
equation can be formulated based on KVL as follows: 
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where equation (3) applies, along with the following 
equations: 
 22 2 PnFLnn RrRR  ; (11) 

 22 Pnnn LLL  . (12) 

Based on the information provided above, a 
modified version of (10) can be derived: 
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Solving the equation yields the time-dependent 
behavior of the desired current in, which is expressed by 
the following formula: 
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Substituting the value of time t = toff = (1–z)/f into 
the equation provides, as illustrated in Fig. 4, the 
expression for the current in with a magnitude of I1: 
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Based on (9) and (15), it is possible to derive 
expressions for the initial values of currents I1 and I2 at 
the beginning of both intervals of the converter. These 
values are determined solely by the circuit parameters. 
The value of current I2 from (9) is substituted into (15), 
resulting in the following expression: 
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The final expression for the current I1 value is 
obtained after manipulating (16) in the following form: 
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The magnitude of the current I2 is determined by 
substituting (17) into (9): 
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Based on (8), (14), (17), (18), the time-dependent 
current through any branch of a multi-phase buck-boost 
converter can be expressed. 

However, determining the optimal number of 
branches for the converter also requires calculating the 
total losses in the system as a function of the number of 
branches. These losses are categorized into steady-state 
losses, occurring during both operating intervals, and 
dynamic losses, arising during transient processes. The 
composition and notation for these losses are as follows: 

Steady-state losses: 
PRPn1 – losses due to the resistance of the input conductor 
in the nth branch. 
PMF – losses on the MOSFET transistor in the ON state. 
PMR – losses on the MOSFET transistor in the OFF state. 
PRLn – losses due to the resistance of the inductor in the 
nth branch. 
PDF – losses on the diode in the ON state. 
PDR – losses on the diode in the OFF state. 
PRPn2 – losses due to the resistance of the output 
conductor in the nth branch. 

Dynamic losses: 
PMon – switching losses on the MOSFET transistor during 
turn-on. 
PMoff – switching losses on the MOSFET transistor during 
turn-off. 
PDQR – switching losses on the diode during turn-off. 
PDQF – switching losses on the diode during turn-on. 

Considering standard waveforms for the switching 
processes and using (1), the total losses PC of the 
converter can be expressed as: 

.2

1

DQFDQRMoffMonRPn

DRDFRLnMRMFRPnC

PPPPP

PPPPPPP




    (19) 



Електротехніка і Електромеханіка, 2025, № 4 47 

Fig. 7 Practical realization: 
a) 3 branch buck-boost converter; 
b) galvanic separation; 
c) control development board 
Nucleo-F746ZG 

The average value of the current in a branch of the 
converter can be determined as: 
   nIIII AVn  221)( , (20) 

where I is the average current of the converter. Based on 
this, the total losses of the converter can be expressed as: 
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(21) 

where rDS(on) is the on-state resistance of the transistor; 
rDS(off) is the off-state resistance of the transistor; IR is the 
reverse current flowing through the diode; IDS(off) is the 
current flowing through the transistor during its off-state; ton 
is the time required for the MOSFET transistor to transition 
from the off-state to the on-state; tf is the time required for 
the MOSFET to transition from the on-state to the off-state; 
Qrr is the reverse recovery charge of the diode; UFP is the 
voltage across the diode during its transition from the off-
state to the on-state, governed by the time constant tfr. 

By reformulating (21) and applying (20), a simplified 
final form of the expression is obtained, enabling the 
calculation of the total losses within the converter [20]: 

  
   

.5,05,05,05,0

.121

12

221

2)(1

2

ftInUUfnQftnUIftnUI

znUIIzUzIUznUI

RzrzrRzrzR
n

I
P

frFPrrfon

RTOTODS

PnFFLnonDSPnC
















(22) 

The efficiency of the converter can then be 
expressed by the following equation: 
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From (23), it is evident that overall efficiency is 
primarily influenced by the total power losses. These losses 
can be minimized through the careful selection of individual 
circuit components. Additionally, the total losses can be 
further influenced by the number of parallel branches in the 
converter, as the input current is distributed linearly among 
the branches, while resistive losses decrease quadratically. As 
a result, converters with multiple branches may exhibit lower 
overall losses compared to a single-branch configuration. 
However, due to the additional losses introduced by the 
parallel branches, the assertion that increasing the number of 
branches always reduces losses does not hold true universally. 

Consequently, determining the optimal number of 
branches for a given input power requirement becomes 
essential (assuming constant input voltage, desired input 
current, and a fixed duty cycle). The converter can be 
dynamically managed by adjusting its topology and duty 
cycle to achieve maximum efficiency for any given input 
power level. This optimization assumes fixed construction 
parameters and characteristics of the converter components. 

To determine the optimal number of branches, equation 
(22) must be differentiated. By deriving this equation with 
respect to n, the number of branches, it is possible to identify 
the local extremum, which corresponds to the number of 
branches that minimizes the total power losses: 
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If the result of the differentiation is set equal to zero 
and solved for n, the equation takes the following form: 
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The above discussion indicates that, based on (25), 
the optimal number of branches for a buck-boost 
converter operating in buck mode can be determined 
using its design and operational parameters. This ensures 
that the converter delivers maximum power to the load 
under all operating conditions. 

Experimental results. To verify the derived results, a 
single-branch and a three-branch buck-boost converter with 
resistive load R were implemented. The circuit diagram of 
the single-branch buck converter is shown in Fig. 6. 
 

a)  
 

b)
 

Fig. 6. Schematic of the implemented 
a) 1-branch;   b) 3-branches converter 

 

The operational and design parameters of the converter 
are as follows: U=20 V, Rpn1=19 mΩ, Lpn1=1.5 µH, 
RLn=34 mΩ, Ln=106 µH, Rpn2=19 mΩ, Lpn2=0 H, 
rDS(ON)=77 mΩ, IDS=2.25 mA, tON=55 ns, tf=96 ns, 
f=50 kHz, rF=34 mΩ, UTO=0.43 V, IR=6 mA, Qrr=0 C, 
UFP=0 V, tfr=2 ns, Z = R = 4.5 Ω, The catalog data for the 
MOSFET IRF540N and the diode MBR20100CT were 
used in the implementation. The example of a practical 
implementation of the converter is shown in Fig. 7 [21]. 

                 
                    a)                                                 b) 

 
                     c) 

The waveforms of the measured main quantities for 
different input power levels (i.e., duty cycle values) and for 
different configurations of the number of phases are presented 
in Fig. 8 – 13. For all oscillograms, the following applies: 
C1 – 900 mA/div: input current; C2 – 7 V/div: input voltage; 
C3 – 900 mA/div: output current; C4 – 4 V/div: output voltage; 
M1 – average input power; M2 – average output power; 
M3 – average efficiency. 
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Fig. 8. Measured time waveforms of voltages and currents 

for the single-phase buck-boost converter in buck mode 
with 1 W input power 

 

 
Fig. 9. Measured time waveforms of voltages and currents 

for the single-phase buck-boost converter in buck mode 
with 15 W input power 

 

 
Fig. 10. Measured time waveforms of voltages and currents 

for the single-phase buck-boost converter in buck mode 
with 50 W input power 

 
Based on the equations provided above and the 

parameters of the converter’s equivalent circuit, the 
theoretical efficiency of the buck-boost converter in buck 
mode at a given power input can be calculated. The 
results obtained in this manner are presented in Table 1, 
where they are compared with the measurement results. 

To provide a clearer understanding of the obtained 
results, graphs have been created (Fig. 14, 15). 

 

 
Fig. 11. Measured time waveforms of voltages and currents 

for the three-phase buck-boost converter in buck mode 
with 1 W input power 

 

 

 
Fig. 12. Measured time waveforms of voltages and currents 

for the three-phase buck-boost converter in buck mode 
with 15 W input power 

 

 

 
Fig. 13. Measured time waveforms of voltages and currents 

for the three-phase buck-boost converter in buck mode 
with 50 W input power 

 

The comparison of results obtained through 
calculations, simulations, and measurements shows a 
sufficient agreement, indicating that the theoretically 
derived equations can be considered correct. The deviation 
between the calculated and measured efficiency values is 
less than 3 %. From this, it can be inferred that (22) is 
valid, and consequently, equation (25) for determining the 
optimal number of branches in a multi-branch buck-boost 
converter in the buck mode is also valid. 
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Table 1 
Summary of results obtained from calculations and measurements 

Single-phase converter in buck mode 
Calculated Measured 

P1, W Efficiency, % P1, W Efficiency, % 
1,05 58,39 1,058 56,36 
5,05 80,02 5,056 78,23 
10,08 85,4 10,08 85,49 
15,01 87,75 15,06 87,92 

20 89,17 20,07 89,33 
30 90,78 30,08 91,16 
40 91,71 40,06 92,38 

50,1 92,32 50,09 93,56 
Three-phase converter in buck mode 

Calculated Measured 
P1, W Efficiency, % P1, W Efficiency, % 
1,02 41,92 1,01 39,35 

5 77,11 5 75,71 
10,02 84,96 10,02 84,72 
15,07 88,33 15,05 88,12 
20,04 90,25 20,09 91,08 
30,07 92,44 30,00 93,47 
40,03 93,65 40,04 94,95 

50 94,4 50,04 95,78 
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Fig. 14. Calculated efficiency of the converter as a function of 

input power and number of branches (1, 3, 5, 7) 
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Fig. 15. Measured efficiency of the converter as a function of 

input power and number of branches (1, 3) 
 

To illustrate the implications of the calculated results, 
Fig. 16 presents the computed dependence of the 
converter’s efficiency on its output power for a higher-
power converter. The implementation of this converter 
assumes the use of the following components: IRG4PH50S-
EPbF and BYV29-500, alongside the circuit parameters: 
U=200 V, Rpn1=19 mΩ, Lpn1=1.5 µH, RLn=34 mΩ, 
Ln=330 µH, Rpn2=19 mΩ, Lpn2=1 µH, rDS(ON)=47 mΩ, 
IDS=1 mA, tON=61 ns, tf=1270 ns, f=50 kHz, rF=19 mΩ, 
UTO=0.7 V, IR=50 µA, Qrr=40 nC, UFP=2.5 V, tfr=200 ns, 
Z = R = 10 Ω. 

The figure illustrates that the efficiency difference 
between the single-branch and seven-branch 
configurations of the 3 kW converter can reach up to 5 % 
at an output power of 500 W. 
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Fig. 16. Calculated efficiency of the higher power converter as 
a function of output power and number of branches (1, 3, 5, 7) 

 

The next subsection presents the calculation of the 
optimal number of branches for the boost mode. 

Analysis of the operation and losses in the boost 
mode of a buck-boost converter. The configuration of 
the analyzed multi-branch buck-boost converter in boost 
mode with n branches is shown in Fig. 1 [22]. Since the 
first transistor remains continuously open in this mode, its 
resistance in the closed state will be considered in the 
analysis of the converter. 

All components in the circuit, indicated with the 
index p, represent parasitic elements. According to KCL, 
the equation (1) applies to the currents in the circuit. 

Each branch of the converter operates similarly to 
the buck mode, where the control signals for the 
individual branches are time-shifted by T/n, with T being 
the switching period. The operation of each branch can be 
divided into two basic intervals. 

1st Interval. During this operational interval, the 
transistor in the corresponding vertical branch is closed, 
causing energy to accumulate in the main inductance of 
the circuit, which is powered by the input voltage source 
with a value of U. This situation is depicted in Fig. 17. 

 

 
Fig. 17. Substitute diagram for the first operational interval 

of the converter in boost mode 
 

For the n-th conductive loop of the converter, the 
equation can be formulated based on KVL as follows: 
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The current waveform follows the same pattern as 
depicted in Fig. 4. The loop of the n-th branch of the 
converter, as shown in Fig. 17, can be simplified using 
lumped parameter modeling. 
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)(2_)(1_11 onDSLnonDSPnn rRrRR  ;      (27) 

nPnn LLL  11 .                          (28) 

Considering (27) and (28), the initial equation (26) 
takes the following form: 
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Its solution yields: 
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If the time variable t = ton = z/f is substituted into this 
time-dependent expression for the current, the current in at 
the specified moment will, as shown in Fig. 4, attain the 
value I2: 
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2nd Interval. In the 2nd operational interval of the 
buck-boost converter operation in boost mode, the 
transistor is switched off, and the energy stored in the 
inductance Ln is transferred to the load through the power 
supply and diode Dn2, as illustrated in Fig. 18. 

 

 
Fig. 18. Equivalent circuit for the second operational interval 

of the buck-boost converter in boost mode 
 

For the n-th conductive loop of the converter, the 
equation can be written based on KVL as: 
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where (3) and the following equations hold: 

2)(1_12 PnFLnonDSPnn RrRrRR  ;      (33) 

212 PnnPnn LLLL  .                    (34) 

Based on the above, the modified version of (32) can 
be derived. 
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The solution yields the time-dependent waveform of 
the desired current, expressed by the following equation: 
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By substituting the time variable t = toff = (1–z)/f , the 
expression for the current in with a magnitude of I1 is 
obtained, as shown in Fig. 18: 
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Based on (31) and (37), expressions for the initial 
values of currents I1 and I2 at the beginning of both 
converter intervals can be derived, with these values 
determined solely by the circuit parameters. The current I2 
from (31) is substituted into (37): 
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(38) 

The final expression for the current I1 is obtained by 
rearranging (38) in the following form: 
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The expression for the current I2 is obtained by 
substituting (39) into (31). 

Based on (30), (36), (39), (40), the time-dependent 
current waveform for any branch of a multi-branch buck-
boost converter in boost mode can be expressed. 

By considering the standard waveforms of the 
switching-on and switching-off processes, along with 
equation (1), the total losses PC of the converter can be 
expressed similarly to the buck mode, as given in (19): 
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The average current of a converter branch can be 
determined using (20). Using this, the total losses of the 
converter can be expressed as: 
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(41) 

where UDS(on) is the voltage across the transistor just before 
it turns on, which can be expressed using (42); UDS(off) is 
the voltage across the transistor that increases shortly after 
it turns off, which can be expressed using (43): 

)( 21)( ZRrIUU PnFTOonDS  ;           (42) 

)( 22)( ZRrIUU PnFTOoffDS  .          (43) 

By manipulating (41) and applying (20), a simplified 
final form of the relationship is obtained, which can be 
used to calculate the total losses in the converter: 
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(44) 

The efficiency of the converter is given by (23). From 
(23), it is evident that the dominant factor affecting 
efficiency is the total loss power. The magnitude of these 
losses can be influenced by the appropriate selection of 
individual design components. Additionally, the total losses 
can be affected by the number of parallel branches in the 
converter, as the input current is linearly divided among the 
branches, while the losses in the branch resistors decrease 
quadratically. Therefore, the total losses may be smaller 
with multiple branches than with a single branch. However, 
due to additional losses in the parallel branches, it is not 
necessarily true that a greater number of branches will 
always result in lower losses. Given these considerations, it 
is possible to determine the optimal number of branches for 
the desired input power (under constant input voltage, for 
the desired input current, and thus for a specific duty cycle) 
in the boost mode. The converter can, therefore, be 
controlled by adjusting the topology and duty cycle to 
achieve the highest possible efficiency for any given input 
power. This is, of course, under the condition of fixed 
design components and their characteristics. 

To determine the optimal number of branches, 
equation (44) must be differentiated. By differentiating it 
with respect to n, the result for the local extremum can be 
obtained, providing an expression for the number of 
branches corresponding to the minimum loss power: 
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(45) 

If the result of the differentiation is set equal to zero 
and solved for n, the equation takes the following form: 
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It follows from the above that, based on (46), the 
optimal number of branches can be determined using the 

design and operating parameters of the converter in boost 
mode, ensuring that the converter delivers the maximum 
power to the load under all operating conditions. The 
validity of the formula for the buck mode has also been 
experimentally confirmed. A comparison of the results 
obtained through calculation and measurement is 
presented in Table 2. For the boost mode, the same circuit 
parameters were used, except for the input power source 
and load. In this case, the calculation was performed with 
a 10 V power supply and a 20 Ω load. 

Table 2 
Efficiency results of the boost converter mode as a function 

of power and the number of branches 

Single-phase converter in boost mode 
Calculated Measured 

P1, W Efficiency, % P1, W Efficiency, % 
5,03 92,95 5,05 92,25 
10,03 93,91 10,05 93,49 
15,02 93,5 15,08 93,10 
20,02 92,58 20,06 92,22 
30,03 90,25 30,07 89,83 
40,06 87,66 40,08 87,14 
50,04 84,99 50,06 84,38 

Three-phase converter in boost mode 
Calculated Measured 

P1, W Efficiency, % P1, W Efficiency, % 
5,05 90,7 5,01 89,65 
10,04 93,2 10,05 92,71 
15,01 94,2 15,02 93,72 
20,07 94,7 20,05 94,12 
30,05 94,93 30,09 94,38 
40,08 94,5 40,00 93,97 
50,01 93,85 50,04 93,15 

 

To provide a clearer understanding of the obtained 
results, a graph has been created (Fig. 19). 
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Fig. 19. Graphical representation of the efficiency results as a 

function of input power and the number of branches (1, 3, 5, 7), 
obtained through calculations () and measurement (- - -) 

 

To further illustrate the implications of the 
calculations, Fig. 20 depicts the calculated dependence of 
the efficiency of a converter operating in boost mode on 
its output power.  
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Fig. 20. Graphical representation of the efficiency results as a 

function of output power and the number of branches (1, 3, 5, 7), 
obtained through calculations for higher power converter 
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This analysis pertains to a higher-power converter 
implemented with the components and circuit parameters 
described in the preceding text. 

Conclusions. Based on the obtained equations, as well 
as the presented waveforms, several critical factors 
influencing the optimal design and operation of multi-
branch buck-boost converters can be identified. The analysis 
reveals that for operating points of a buck-boost converter 
functioning in buck mode with power input up to 
approximately 10 % of the installed power capacity (P1), a 
single-branch configuration is more efficient than a seven-
branch configuration. At 10 % of P1, the efficiency 
difference between these configurations can reach up to 10 
%. For a converter with an installed power capacity of, for 
instance, 3 kW, this efficiency gap could result in 
operational losses of up to 300 W. A similar situation arises 
for operating points of the buck-boost converter operating in 
boost mode. However, in this case, the single-branch 
configuration demonstrates a clear efficiency advantage 
only for power input levels up to approximately 6 % of the 
total installed capacity. Within this range, the single-branch 
configuration remains up to 10 % more efficient than the 
seven-branch configuration. It is important to note, 
however, that the absolute magnitude of the converter’s 
losses is influenced not only by the number of branches but 
also by the parameters of the components used in the circuit. 
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Improving the operation of an asymmetric inverter with magnetically coupled inductors 
for energy storage systems 
 

Introduction. Bidirectional DC-DC converters are widely used in energy storage systems for efficient energy transfer. One of the effective 
converters for such systems is the asymmetric inverter with a magnetically coupled inductors. To enhance the efficiency of this converter 
for energy storage applications, it is necessary to optimize its parameters. Objective. The objective is to develop a mathematical model of 
an asymmetric inverter with magnetically coupled inductors and based on this model, to establish the conditions for improving the energy 
efficiency of the inverter in energy storage systems. Methods. The study uses the state-space averaging method and simulation modelling 
to analyse operational processes. Results. Analytical expressions were derived for calculating current parameters of the magnetically 
coupled inductor within switching intervals. A correlation was identified between the inductor’s inductance and power source parameters 
under conditions that eliminate circulating currents, thus reducing static energy losses in the inverter. Novelty. Based on these 
expressions, new analytical and graphical dependencies were established, illustrating relationships between the inductor parameters and 
the magnetic coupling coefficient of its windings. These dependencies determine the boundaries of the discontinuous conduction mode for 
the asymmetric inverter with a magnetically coupled inductors within its switching range. Practical value. The application of these 
dependencies during the design phase allows for a reduction in both static and dynamic energy losses in the inverter using discontinuous 
conduction mode. This will also improve the dynamics of transient processes during changes in the direction of energy flow, which is a 
significant advantage in the development of hybrid power systems for electric vehicles. References 19, figures 9. 
Key words: energy storage systems, bidirectional DC-DC converter, asymmetric inverter, magnetic coupling inductors, 
circulating current. 
 

Вступ. В системах накопичення енергії широко використовуються перетворювачі постійної напруги в режимах 
двонаправленої передачі енергії. Одним з ефективних перетворювальних пристроїв для застосування в таких системах є 
асиметричний інвертор з магнітозв’язаними індуктороми. Для використання вказаного перетворювача в системах 
енергонакопичення необхідним є удосконалення його параметрів для підвищення ефективності перетворювача. Мета. Метою 
є розробка математичної моделі асиметричного інвертора з магнітозв’язаними індукторами та визначення на її основі умов 
підвищення енергетичної ефективності такого інвертора при застосуванні в системах накопичення енергії. Методи. При 
дослідженні процесів в роботі використано метод усереднення в просторі станів та методи імітаційного моделювання. 
Результати. Розроблено аналітичні вирази для розрахунків параметрів струмів магнітозв’язаних індукторів на інтервалах 
комутації, визначено взаємозв’язок між його індуктивністю та параметрами джерел електроживлення, при яких 
циркуляційні струми відсутні, що зменшує статичні втрати енергії інвертора. Новизна. На основі розроблених виразів 
отримано нові аналітичні та графічні залежності між параметрами індуктора та коефіцієнтом магнітного зв’язку між їх 
обмотками, що визначають межі області переривчастої роботи асиметричного інвертора з магнітозв’язаними індукторами 
в діапазоні його комутації. Практична значимість. Використання отриманих залежностей на етапі проектування дозволяє 
зменшити статичні та динамічні втрати енергії інвертора завдяки використанню режиму переривчастої провідності. Це 
також дозволить покращити динаміку перехідних процесів при зміни напрямку протікання електроенергії, що є суттєвою 
перевагою при створенні гібридних систем електроживлення електротранспортних засобів. Бібл. 19, рис. 9. 
Ключові слова: системи накопичення електроенергії, двонаправлений перетворювач постійної напруги, 
асиметричний інвертор, магнітозв’язані індуктори, циркулюючий струм. 
 

Introduction. Batteries and supercapacitors are the 
most common and economical choices for energy storage 
today. This drives strong demand for bidirectional DC-
DC converters, which facilitate energy transfer between 
storage units and power-consuming devices. These 
converters support bidirectional energy flow and flexible 
control across all modes of operation, making them 
integral to a range of energy systems, such as hybrid and 
fuel cell vehicles, renewable energy system, and beyond 
[1–3]. In renewable energy systems, a bidirectional DC-
DC converter is used to combine different types of energy 
sources [4–14], with different voltage levels, providing a 
quick response when changing the direction of the 
electricity flow. 

Currently, numerous circuit topologies for the 
potential implementation of bidirectional DC-DC 
converters are known [5–18]. These topologies are 
primarily classified into two types: non-isolated and 
isolated converters, each suited to specific applications. 

A typical structure of a non-isolated bidirectional DC-
DC converter combines a buck converter and a boost 
converter in a half-bridge configuration [4, 9, 13]. These 
converters can operate independently to create a 
bidirectional flow of electrical energy, although this leads 
to inefficient use of electromagnetic components and power 

switches. However, unidirectional DC-DC converters can 
be configured as bidirectional converters based on the half-
bridge inverter topology by utilizing the built-in diodes 
within the switches and shared inductance. There are 
several disadvantages to the half-bridge inverter topology 
when used as a bidirectional converter. Firstly – excessive 
energy losses. Significant energy losses occur due to diode 
reverse recovery or faulty simultaneous conduction of both 
switches, which can lead to device failure. The 
conventional solution is to introduce dead time into the 
switching interval. However, this approach leads to duty 
cycle losses and limits the switching frequency. Secondly – 
poor transient response. The shared inductance used for 
current ripple smoothing negatively affects the dynamic 
response during changes in the direction of power flow, 
which is a major issue for hybrid power systems. This 
problem arises due to a reduction in stored energy, for 
example during the transition to regenerative breaking in 
electric vehicle power systems [4]. 

Many studies have been done to research bidirectional 
converters with efficient power flow management [7–15], 
as well as various control strategies to improve power 
quality. Recently, new converters based on an asymmetric 
inverter with magnetically coupled inductors have been 
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introduced as an alternative to traditional bidirectional DC-
DC converter topologies [4, 9, 15]. These structures have 
been applied in various applications due to their immunity 
to short-circuit issues and low losses during diode reverse 
recovery. This unique characteristic is achieved using 
magnetically coupled inductors and the structure of the 
asymmetric inverter, such as the dual buck inverter and the 
split-phase PWM inverter. The converter offers two key 
advantages: firstly, shoot-through currents are avoided 
because no active power switches are connected in series in 
each phase’s arm; secondly, energy dissipation during the 
reverse recovery of the power switch is significantly 
reduced, as discrete diodes with superior dynamic 
characteristics compared to the internal diodes of power 
switches can be utilized. 

The bidirectional converter using the topology of an 
asymmetric inverter with magnetically coupled inductors 
is shown in Fig. 1. 

 

 
Fig. 1. Schematic of the bidirectional converter based on the topology 

of an asymmetric inverter with magnetically coupled inductors 
 

The device consists of four switches, of which 
switches S1 and S2 are controllable. This converter topology 
allows operation in both buck and boost modes in both 
directions of power flow. When transferring energy from 
source U2 to U1, switch S1 is activated while S2 remains 
OFF; conversely, during energy transfer in the reverse 
direction from source U1 to U2, switch S2 is activated. 

The converter has some disadvantages when using a 
magnetically coupled inductor, especially when there is a 
significant voltage difference between the low-voltage 
and high-voltage sides. In this scenario, circulating 
currents may arise during certain operating modes of the 
converter [4], resulting in power loss.  

Research has shown that the presence of circulating 
currents increases the static energy losses in the inverter. On 
the other hand, the efficiency of the inverter also depends on 
the dynamic energy losses. Dynamic power dissipation is 
reduced by operating in discontinuous conduction mode, 
which allows transistors to switch at zero current. 

To date, research aimed at reducing circulating 
currents, improving transient response quality and 
increasing energy efficiency has mainly focused on 
modifying the structure of the asymmetric inverter or 
implementing new control methods [12, 13, 15, 17]. While 
structural modifications or the implementation of advanced 
control strategies can partially solve these issues, they also 
have certain disadvantages, such as an increased number of 
components, greater circuit complexity and higher energy 
losses. In addition, the implementation of new control 
methods increases the complexity of the control system. 
Analysis of the processes in inverters shows that the use of 

non-magnetically coupled inductors prevents the 
occurrence of circulating currents but also eliminates one of 
the main advantages of the asymmetric inverter, which is 
the fast transition dynamics between energy storage and 
discharge modes [15, 16]. Also, the use of counter-rotating 
inductor windings does not provide significant benefits due 
to the complexity of additional filtering systems [17]. It is 
known that in an asymmetric inverter with non-
magnetically coupled inductors, circulating currents are 
absent; however, this leads to slow transient processes 
when changing the direction of power flow. Inverter 
structures with magnetically coupled inductors provide 
good speed during changes in power flow direction; 
nevertheless, under certain parameter ratios of the power 
sources on the low-voltage and high-voltage sides [4], 
circulating currents may arise [17]. Thus, it can be 
concluded that a strong magnetic coupling in the inductor 
leads to circulating currents, while the absence of magnetic 
coupling prevents them. These studies do not consider the 
relationship between an asymmetrical inverter’s 
parameters, its magnetically coupled inductors, and the 
parameters of additional inductive filters (additional 
inductor) that can minimise circulating current. 

In this work, we focus on the elimination of some 
disadvantages of the asymmetric inverter with 
magnetically coupled inductors and additional inductor 
(Fig. 1) by developing analytical expressions for the 
calculation and rational selection of effective parameters 
when used in a bidirectional DC-DC converter for energy 
storage systems. Solving these problems is expected to 
improve the overall energy efficiency of the asymmetric 
inverter. Furthermore, the use of analytical expressions 
will simplify the design and development of the 
asymmetric inverter for energy storage applications. 

The objective of this work is to develop a 
mathematical model of an asymmetric inverter with 
magnetically coupled inductors, and based on this model, to 
determine the conditions for increasing the energy efficiency 
of such an inverter when used in energy storage systems. 

Methods. To solve this problem, we need to 
optimise the parameters of magnetic coupling inductors, 
at which sufficient performance is kept, and the current 
circulation tends to zero. We will also find the ratio of the 
converter parameters at which it can operate in the 
intermittent conduction mode. 

The study of the asymmetric inverter with 
magnetically coupled inductors was performed by 
analysing its operating modes using the PSIM circuit 
simulation software, based on the developed simulation 
model shown in Fig. 1. This model included magnetically 
coupled inductors with L1 = L2 = 30 μH and an additional 
inductor of Ls = 6 μH, designed to block unwanted 
circulating current. It was assumed that the switching 
elements of the converter operate instantaneously, the 
active resistance in the open state is zero, and the active 
resistance of the inductor winding is also zero. In the 
circuit illustrated in Fig. 1, the supply voltage U2>2U1. 

In Fig. 2, the calculated results of the currents are 
presented: i1(t) is the current through inductor L1, i2(t) is 
the current through inductor L2, and i3(t) is the current 
through inductor Ls in the circuit shown in Fig. 1, during 
the operation of the bidirectional converter in the mode of 
discontinuous currents. 
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Fig. 2. Graph of the calculated current results during 

the operation of the bidirectional converter 
in the discontinuous mode 

 
When transferring energy from source U2 to U1, the 

circuit operates as a buck regulator with the active 
transistor S1. During the energy accumulation phase, with 
transistor S1 in the ON state, voltage U2 is applied to the 
inductors L1=L2. Due to the magnetic coupling of the 
inductors, the voltage at L2 at the connection point of 
inductor Ls exceeds U1, resulting in circulating current 
through the diode of transistor S2 and inductor L2. This 
increases static losses due to the current flowing through 
the antiparallel diode of transistor S2. When the transistor 
is turned OFF, circulating current is absent, as shown in 
Fig. 2. This indicates that blocking the antiparallel diode 
in transistor S2 prevents circulating current; however, it 
causes additional static losses in the converter. The path 
of the circulating current in the active mode of transistor 
S1 is represented in Fig. 1 by the dashed contour II. 

When transferring energy from source U1 to source 
U2, the circuit operates as a boost regulator with transistor 
S2. During the activation of transistor S2, voltage U1 is 
applied to inductor L2, and when the voltage U1 is less 
than U2, circulating current is absent. When transistor S2 
is turned OFF, as shown in Fig. 3, circulating current 
flows through diode D1 and the inductor L1, as the voltage 
U2/2>U1 is induced on the inductor L1. 

 
Fig. 3. Graphical representation of the currents in the inductors 

of the asymmetric inverter during the energy transfer period 
from the low-voltage source to the high-voltage source 

in the discontinuous mode 
 

The appearance of the circulating current i1(t) in Fig. 2 
leads to the fact that a part of the energy from the source 
U1, accumulated in the inductor L2 when the transistor S2 
is open, does not enter the source U2. The path of the 

circulating current after transistor S2 is turned OFF is 
shown in Fig. 1 by the dashed contour I. 

Let’s analyze what occurs in the inverter when 
transistor S2 operates in active mode. As shown by the 
calculations in Fig. 3, when the inverter is operating, for 
example in boost mode with discontinuous inductor 
currents, four continuous operating intervals of the circuit 
shown in Fig. 1 can be identified: the first interval, Ti(t0–t1), 
occurs when the transistor S2 is open while all other 
switches are OFF; the second interval T0(t1–t2) during the 
pause in the operation of transistor S2; the third interval 
Tp(t2–t3) during the time of reduction of inductor currents to 
zero; the fourth interval (t3–T) is the cutoff when all the 
switches of the converter are closed. 

The presence of three intervals during pauses in 
transistor control is influenced by the coupling of the 
inductors and the voltage ratios of the power sources. An 
analysis of the time diagrams in Fig. 3 shows that the 
waveforms of the converter state variables – currents i1, i2, 
i3 – exhibit a multistep character with several sequential 
stages of rise and fall, while the current i2 demonstrates a 
varying sign. 

The configurations of the equivalent circuits during 
the intervals of interest Ti, T0 and Tp (Fig. 3), are shown in 
Fig. 4 – 6. Figure 4 shows the interval Ti, where the 
transistor S2 is turned ON. Figure 5 shows the interval T0, 
after the transistor S2 has been switched OFF, during which 
the current i3(t) decreases to zero. Figure 6 shows the interval 
Tp the scenario in which the energy stored in the inductor by 
the circulating current is returned to the power source U1. 

 
Fig. 4. Equivalent circuit during the time interval Ti 

 
Fig. 5. Equivalent circuit during the time interval T0 

 

 
Fig. 6. Equivalent circuit during the time interval Tp 
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We will define the parameters of the equivalent 
circuits for which the circulating currents are negligible. 
To analyse the processes, we will use the converter model 
obtained by the averaging method developed in [19]. 
Accordingly, we will establish a system of differential 
equations for the three switching intervals: 
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We will move to a system of algebraic equations 
with averaged variables concerning the currents i1, i2 and 
i3, taking into account the signs of the increments of the 
state variable functions during the switching intervals of 
the converter. Using the state-space averaging method 
based on Lagrange’s theorems [19], we can express the 
system of algebraic equations as follows: 
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where ∆I1, ∆I2, ∆I3 are the increments of the corresponding 
state variable functions during the converter’s switching 
intervals, equal to the ripple of these functions; 

M=Kcop 21 LL   is the mutual inductance between the 

inductors; Kcop is the magnetic coupling coefficient 
between the inductors; Ti is the specified duration of the 
first interval; T0 is the duration of the second interval; Tp is 
the duration of the third switching interval. 

For further analysis of the processes in the converter, 
it is necessary to solve the obtained system of algebraic 
equations (2) with respect to the independent variables. The 
solution to this system is given by the following equations: 
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Considering the case close to ideal magnetic 
coupling between the inductors M~L1=L2=L, we will find 
the relationship of parameters under which the current 
increase ∆I1 in Fig. 3 approaches zero during the second 
interval. We express (3) in a simplified form as: 
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Setting (8) equal to zero, we can determine the value 
of the additional inductor Ls at which the increase in 
circulating current approaches zero. 
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Using the notation k=U2/U1, we transform (9) to the 
following form: 

kL

Ls 2
1 .                                (10) 

According to (10), as the difference between the 
power sources U2>>U1 increases, a larger additional 
inductance is required to prevent current circulation in the 
asymmetric inverter. Figure 7 shows the graphical 
solution of (10). 

 

 
Fig. 7. Graphical interpretation of the dependence of additional 

inductance on the voltage ratio of power sources 
 

From the analysis of the graph in Fig. 7, it follows 
that if the voltage of source U2 is twice as large as the 
voltage of source U1, then the additional inductor Ls, to 
reduce the current circulation in the asymmetric inverter, 
can be omitted. If the voltage source U2 significantly 
exceeds the voltage source U1, the value of the additional 
inductor tends to the value of the magnetically coupled 
inductors Ls=L1=L2=L. 

To achieve high power density, bidirectional DC-DC 
converters often use the discontinuous mode, which 
allows the inductor to be minimised in size. The current 
ripple associated with this mode can be minimised either 
by employing multiphase configurations in power supply 
systems or by utilizing large energy storage devices. In 
particular, in hybrid electric vehicle power systems, 
energy storage is implemented using various batteries, 
supercapacitors, and generally large capacitive storage 
solutions. Another significant advantage of operating in 
discontinuous conduction mode is the zero losses during 
turn-on, resulting in low losses during the diode’s reverse 
recovery. 
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The condition for the existence of discontinuous 
conduction mode in the converter is that the sum of the 
durations of its switching intervals must be less than the 
duration of the switching period. The limiting condition is 
when the sum of the durations of the intervals equals the 
duration of the switching period T, which leads to the 
following equation: 

TTTT pi  0 .                            (11) 

Using the parameter values from (3–7), we obtain 
the sum of the durations of the switching intervals: 
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and the condition for the existence of the discontinuous 
conduction mode of the converter: 
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2 .                        (13) 

Let’s consider the following relationship γ=Ti/T, 
M=L1(Kcop/Ktr), L2=L1/Ktr

2, γ is the duty cycle of the 
converter’s control pulses; Ktr is the transformation ratio 
between the coupled inductors. In this case, we can 
express the condition for the existence of discontinuous 
conduction mode as follows: 
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Let’s express the relationship between the inductors 
L1 and L2 using the parameter α=L1/Ls. From (14), we can 
derive the following formula in relative units concerning 
this parameter: 

  11

2







coptr

tr

KK

K
.                  (15) 

Equation (15) defines the relationships between the 
inductance values L1 and Ls across the entire range of the 
converter’s switching operation that ensures the operation 
in discontinuous conduction mode. 

In the graphical representation, the condition derived 
in (15) corresponds to the range of values left and below 
the thresholds shown in Fig. 8. 

 

 
Fig. 8. Boundaries of the discontinuous conduction mode region 

as a function of the duty cycle of the control pulses 
of the converter for different values of the magnetic coupling 

coefficient between the inductors 
 

In Fig. 8, the boundary values are depicted for Ktr=1, 
as well as for several values of the magnetic coupling 

coefficient between the inductors. From the analysis of (14) 
and the graphs in Fig. 8, in the switching modes when 
γ<0.5, the converter maintains the discontinuous 
conduction mode regardless of the magnetic coupling 
coefficient and the relationship between the inductors 
L1 and Ls. Where L1=L, L has been described above for use 
in the expression (8–10). 

Figure 9 shows the simulation results of a 
bidirectional converter based on the asymmetric inverter 
circuit with the following parameters: L1=L2=15 µH, 
PWM modulation frequency is 300 kHz, power supplies 
U1=14 V, U2=56 V. According to (7), the additional 
inductance value is Ls=8.57 µH. 

 

 
Fig. 9. The results of current calculations during the operation 

of a bidirectional converter with an additional inductor, 
whose parameters are determined by (7) 

 

As can be seen from the simulation results, there are 
no circulating currents. Despite the presence of the 
additional inductor, the high-speed performance is 
maintained when the direction of energy transfer is changed. 
The work has therefore allowed the relationship to be 
established between the key parameters of the asymmetric 
converter with additional inductor to prevent circulating 
currents in an ideal magnetically coupled inductors. 

Conclusions.  
1. The new analytical model of an asymmetric inverter 

with magnetically coupled inductors for energy storage 
systems has been developed, along with a methodology 
for calculating its parameters. The derived analytical 
expressions allow the inverter parameters to be calculated 
at the design stage, ensuring improved efficiency. 

2. The method for improving the structure of the 
asymmetric inverter with magnetically coupled inductors 
has been proposed, using an additional inductor to reduce 
undesirable circulating currents in the converter, that lead 
to power losses. The schematic implementation of the 
inductor connection has been determined, as well as the 
relationship between their inductance and the ratio of the 
power supply voltages, under which circulating currents 
are absent in the asymmetric inverter, reducing the static 
energy losses in the device. It was found that the higher 
the voltage of the high voltage power supply exceeds the 
low voltage power supply, the greater the additional 
inductance that needs to be added to prevent circulating 
currents in the asymmetric inverter with magnetically 
coupled inductors. 

3. Analytical expressions and calculation methods for 
the converter parameters have been developed to ensure 
its ability to operate in discontinuous conduction modes. 
Such modes contribute to the reduction of dynamic losses 
in the converter, leading to an increase in the performance 
of the asymmetric converter by reducing switching losses. 
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It has been found that the asymmetric converter maintains 
the discontinuous conduction mode regardless of the 
magnetic coupling coefficient and the ratio between the 
inductance of the inductors and the additional inductance, 
provided that the relative duration of the control pulses is 
less than 0.5. 

The simulation carried out confirms the reliability of 
the results obtained. 
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Основні характеристики каналу лідера при пробої високою імпульсною напругою 
довгого повітряного проміжку 
 

Надані результати розрахунково-експериментального визначення основних характеристик плазмового каналу позитивного 
лідера при електричному пробої довгого повітряного проміжку двоелектродної розрядної системи (ДЕРС) «вістря-площина» 
стандартним комутаційним аперіодичним імпульсом високої напруги часової форми Tm/Тd≈200 мкс/1990 мкс позитивної поля-
рності. Запропоновано спрощену електрофізичну модель виникнення і розвитку позитивного лідера в довгому розрядному по-
вітряному проміжку досліджуваної ДЕРС, на основі якої у комплексному вигляді були знайдені наступні основні характерис-
тики плазмового каналу даного позитивного лідера: густина neL електронів і електричний потенціал UeL в головці лідера; по-
гонний заряд qLl лідерного плазмового каналу; густина δeL електронного струму ieL і цей струм ieL в каналі лідера; напружено-
сті сильного електричного поля всередині ELi і зовні ELe каналу лідера; довжина ls стримерної зони перед головкою лідера; мак-
симальна електронна температура TmL в плазмі каналу лідера; погонний активний опір RLl і повний активний опір RLc каналу 
лідера. Виконані на вітчизняному потужному надвисоковольтному електрообладнанні на відкритому повітрі в умовах елект-
рофізичної лабораторії високовольтні експерименти підтвердили працездатність і достовірність низки отриманих розрахун-
кових співвідношень для вказаних характеристик плазмового каналу позитивного лідера електричного розряду, який форму-
ється і розвивається в цій високовольтній повітряній ДЕРС. Бібл. 49, рис. 7. 
Ключові слова: довгий повітряний проміжок, лідерний розряд, електричний пробій проміжку, плазмовий канал пози-
тивного лідера, характеристики позитивного лідера. 
 

Стан та актуальність задачі. Згідно положенням 
сучасної фізики газового розряду електричний пробій 
як довгих (довжиною ld порядку (1–102) м, яка відпові-
дає газовій ізоляції над- і високовольтного електротех-
нічного обладнання), так і наддовгих (довжиною ld по-
рядку (1–3)ꞏ103 м, яка характерна для надвисоковольт-
них грозових розрядів в земній тропосфері) повітряних 
проміжків відбувається за лідерним електрофізичним 
механізмом і завершується іскровою формою розряду 
та режимом їх короткого замикання [1–4]. В результаті 
цього пробою газове середовище цих проміжків з діеле-
ктричного стану переходить в зоні розповсюдження 
цього розряду в електропровідне шляхом його перетво-
рення в плазму. При цьому лідерний розряд в атмосфе-
рному повітрі має одну характерну властивість [1–3]: 
від джерела штучної (зарядженого з високим електри-
чним потенціалом порядку φe≈±1 МВ металевого елек-
троду електротехнічного пристрою [1, 3]) або природ-
ної (зарядженої в тропосфері Землі грозової хмари з 
надвисоким електричним потенціалом порядку 
φR≈±(100–500) МВ [2, 5]) електрики углиб цих проміж-
ків вказаною довжиною ld проростає тонкий (радіусом 
біля RL≈0,5ꞏ10-3 м [1, 3]) плазмовий термоіонізований 
канал з головною сферичною частиною (головкою ра-
діусом ReL≈RL з надмірним зарядом qeL відповідної по-
лярності), що яскраво світиться, який в електрофізиці 
високих (надвисоких) напруг отримав назву «лідер». З 
головки цього лідера убік заземленого металевого еле-
ктроду розрядної електротехнічної системи або повер-
хні землі з об’єктами на ній при розгляді лінійної блис-
кавки розвиваються численні стримери, які здатні до 
розгалужування. Після зустрічі головки розвинутого 
лідера, яка має електричний потенціал ±UeL, із заземле-
ним металевим електродом (поверхнею землі або назе-
мним технічним об’єктом), до якого він розвивався, 
відбувається нейтралізація заряду ±qeL головки лідера і 
в лідерному каналі виникає стадія потужного зворот-
ного розряду [1–3]. Далі з швидкостю біля 107 м/с [1, 3] 
у напрямку до потенціального електроду вказаних сис-
тем розповсюджується спочатку хвиля зняття потенці-
алу в лідерному каналі із зникненням його заряду ±qL, а 
потім хвиля великого розрядного імпульсного струму і 
врешті-решт на місці тонкого зигзагоподібного лідер-
ного плазмового каналу з абсолютною температурою 

порядку TmL≈(5–10)ꞏ103 К [3] його плазми формується 
сильноіонізований іскровий плазмовий канал з абсо-
лютною температурою порядку (20–40)ꞏ103 К і макси-
мальним радіусом rmk>>RL, який визначається форму-
лою Брагинського [6, 7], при об’ємній густині nei елек-
тронів в ньому порядку nei≈(1021–1023) м-3 [1, 3]. 

На сьогодні з опублікованих результатів дослі-
джень лідерної і іскрової стадій електричного пробою 
довгих (наддовгих) повітряних проміжків в різних роз-
рядних електродних системах (головним чином в дво-
електродних над- і високовольтних системах «вістря-
площина» та «грозова хмара-земля»), сильнострумових 
імпульсних розрядів в газових і конденсованих середо-
вищах в області техніки високих напруг (ТВН), висо-
ковольтної імпульсної техніки (ВІТ) та атмосферної 
електрики з її величезними запасами електричної енер-
гії і потужними грозовими розрядами згідно [1–33] 
маловивченими питаннями залишилися ті, які пов’язані 
з розрахунково-експериментальним визначенням кіль-
кісних значень таких основних характеристик плазмо-
вого каналу лідера в атмосферному повітрі як: 

 густини neL електронів і електричного потенціалу 
UeL в головці лідера; 

 погонного електричного заряду qLl каналу лідера; 
 густини δeL електронного струму ieL і цього стру-

му ieL в каналі лідера; 
 напруженостей сильного електричного поля все-

редині ELi і зовні ELe каналу лідера; 
 довжини ls стримерної зони перед головкою лідера; 
 максимальної електронної температури TmL в 

плазмі каналу лідера; 
 погонного активного опору RLl і повного актив-

ного опору RLc каналу лідера. 
Знання кількісних значень цих характеристик зи-

гзагоподібного плазмового каналу лідера сприятимуть 
поглибленню наукових знань про таке складне елект-
рофізичне явище в природі як електричний пробій 
довгих і наддовгих повітряних проміжків, які необ-
хідні нам на практиці для обгрунтованого проєкту-
вання і інженерного вибору високовольтної газової 
ізоляції силового електроенергетичного і електротех-
нічного устаткування для різноманітних наземних і 
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повітряних технічних об’єктів та їх надійного захисту 
від вражаючої дії лінійної блискавки. 

Метою статті є розрахунково-експериментальне 
визначення основних характеристик плазмового кана-
лу лідера при електричному пробої довгого повітря-
ного проміжку в двоелектродній розрядній системі 
(ДЕРС) «вістря-площина» штучною електрикою ви-
сокої імпульсної напруги позитивної полярності. 

1. Постановка задачі. Розглянемо розміщену в 
атмосферному повітрі високовольтну ДЕРС у вигляді 
розрядної системи «вістря-площина» [3, 27]) з повітря-
ним проміжком довжиною ld з діапазону 1 м≤ld≤100 м, 
в якому у вертикальному напрямку від потенціально-
го металевого електроду-стрижня цієї ДЕРС радіусом 
r0 із загостреним нижнім краєм з радіусом його кри-
визни rc<<r0 до її заземленого металевого електроду-
площини спостерігається розвиток в часі t плазмового 
каналу позитивного лідера радіусом RL (рис. 1).  

 
Рис. 1. Схематичне зображення позитивного лідера при 
його розвитку і руху в довгому повітряному проміжку 

ДЕРС «вістря-площина» (1 − канал лідера радіусом RL; 2 – 
головка лідера радіусом ReL≈RL; 3 − стримерна зона лідера) 

 

Хай змінні в часі t електричні потенціали вказаних 
електродів цієї ДЕРС рівні відповідно φe(t) і φ0(t)≈0, а 
повітря, яке розміщено між ними, відповідає наступ-
ним нормальним атмосферним умовам [34]: тиск моле-
кул його газів становить Pa≈(1,013±0,03)ꞏ105 Па; їх аб-
солютна температура рівна Ta≈(273,15±10) К; відносна 
вологість цих газів дорівнює γa≈(45±30) %. Вважаємо, 
що густина ρ(h) повітря в ДЕРС, що розглядається, в 
першому наближенні може бути в залежності від висо-
ти h≈ld розташування відносно земної поверхні її верх-
нього електроду з потенціалом φe порядку 1 МВ описа-
на співвідношенням вигляду [4]: ρ(h)≈ρ(0)exp(–h/H), де 
ρ(0)≈1,293 кг/м3 – густина повітря у земної поверхні 
[34], а H≈7,5ꞏ103 м – висота однорідної тропосфери 
Землі [35]. Тому при h≈ld≈100 м відношення ρ(h)/ρ(0) 
приймає чисельне значення біля 0,98. У зв’язку з цим 
впливом густини ρ(h) атмосферного повітря в ДЕРС, 
що досліджується, на значення радіуса RL плазмового 
каналу позитивного лідера в ній можна в розглядяє-
мому випадку знехтувати [3, 7]. 

Приймаємо, що радіус RL каналу лідера в ДЕРС у 
першому наближенні кількісно визначається рівнем 
RL≈0,5 мм [1]. Це значення для RL відповідає відомому 
співвідношенню для максимального радіуса Ra голо-
вки електронної лавини в повітрі, яке має наступний 
вигляд: Ra≈0,5αi

–1, де αi≈103 м–1 – коефіцієнт ударної 
іонізації атмосферного повітря в ДЕРС [1, 3]. Відомо, 
що позитивний лідер в ДЕРС, що досліджується, ви-
никає на основі розвинутого в її повітрі позитивного 
(катодоспрямованого) стримера при значному нагріві 

струмом його каналу. Цей початковий стример з гус-
тиною nes0 електронів в ньому зароджується в сфери-
чній зоні радіусом ri≈xi активної ударної іонізації еле-
ктронами повітря біля активного електроду-вістря 
ДЕРС, коли максимальна електронна температура Tms 
в його каналі досягає рівня біля Tms≈(5–10)ꞏ103 К [3]. 
Тому ця абсолютна температура Tms є характерної і 
для максимальної електронної температури TmL рівно-
важної плазми каналу позитивного лідера на початку 
його виникнення [3]. Зупинимося на випадку багато-
стримерно-лідерного електричного розряду в повітрі 
ДЕРС [1, 3], коли поблизу електроду-вістря цієї ДЕРС 
з головки сферичної форми радіусом ReL позитивного 
лідера убік її заземленого електроду-площини одно-
часно стартує Ns окремих позитивних стримерів з 
надмірним позитивним зарядом qes в їх головках, ра-
діус Rs плазмового каналу яких значно менше радіусу 
RL каналу позитивного лідера з надмірним позитив-
ним зарядом qeL його головки, який відповідає моду-
лю густини neL електронів в ній. Приймаємо, що при 
qeL≈Nsqes ця густина neL електронів в головці радіусом 
ReL≈RL≈0,5 мм [1, 3] позитивного лідера, що форму-
ється в сферичній зоні радіусом ri≈xi активної ударної 
іонізації електронами повітря поблизу електроду-вістря 
цієї ДЕРС, відповідає густині nes електронів в головці 
окремого позитивного стримера радіусом Res<<ReL з 
виконанням нерівності nes<<neL. Згідно [1, 3] густина 
nes0 електронів в початковому розвинутому позитив-
ному стримері ДЕРС повинна складати порядку 
nes0≈1019 м–3 і більше. При цих фізичних умовах та 
вказаних вище рівнях температури Tms і густини nes0 
електронів в початковому розвинутому позитивному 
стримері в сферичній зоні радіусом ri≈xi поблизу по-
тенціального електроду ДЕРС «вістря-площина» мо-
же формуватися позитивний лідер, який з цієї зони 
буде проростати з швидкістю vL углиб довгого повіт-
ряного проміжку цієї ДЕРС за допомогою окремих 
позитивних стримерів у їх кількості Ns (див. рис. 1) і 
фотоіонізації молекул атмосферного повітря [1, 3, 15]. 

Обмежимося розглядом електрофізичного випа-
дку, коли швидкість зміни в часі t високої напруги 
Ue(t)≈φe(t)–φ0(t))≈φe(t) в ДЕРС, що досліджується, при 
електричному пробої її довгого повітряного проміжку 
довжиною 1 м≤ld≤100 м задовольняє нерівності ви-
гляду dUe(t)/dt≥5 кВ/мкс [3] і розвиток в ній позитив-
ного лідера відбувається безперервно, тобто без сту-
пінчастого утворення в довгому розрядному проміжку 
цієї ДЕРС «вістря-площина» окремих лідерних кана-
лів. Це положення відносно вказаного електрофізич-
ного впливу похідної dUe(t)/dt на характер розвитку 
позитивного лідера в атмосферному повітрі цієї ДЕРС 
для окремого випадку, коли довжина ld цього проміж-
ку в ДЕРС відповідала діапазону 1 м≤ld≤4 м, нами 
було підтверджено експериментально за допомогою 
вітчизняного надвисоковольтного обладнання [4, 27]. 

Потрібно з урахуванням розрахункових і дослід-
них даних визначити в наближеному вигляді основні 
характеристики плазмового каналу позитивного ліде-
ра в ДЕРС, що досліджується, які містять значення 
наступних фізичних показників: густини neL електро-
нів і електричного потенціалу UeL в головці позитив-
ного лідера; погонного заряду qLl лідерного плазмово-
го каналу; густини δeL електронного струму ieL і цього 



 

Електротехніка і Електромеханіка, 2025, № 4 61 

струму ieL в каналі лідера; напруженостей сильного 
електричного поля всередині ELi і зовні ELe каналу 
лідера з питомою електропровідністю γLe його плазми; 
довжини ls стримерної зони перед головкою лідера; 
максимальної електронної температури TmL в плазмі 
каналу лідера; активного опору RLc каналу лідера. 

2. Визначення параметрів зони активної уда-
рної іонізації повітря в ДЕРС. Як відомо, двоатомні 
молекули кисню О2 у складі газів атмосферного пові-
тря ДЕРС, що досліджується, за об’ємом займають до 
21 % від робочого об’єму її довгого розрядного про-
міжку [34]. При цьому згідно даних табл. 1.6 з [3] 
енергія іонізації Wi≈Wi0 молекул кисню О2 електро-
нним ударом є одній з найменших для основних ато-
мів (молекул) газів, що входять до складу повітря цієї 
ДЕРС, та чисельно складає біля Wi0≈12,5 еВ. Для по-
рівняння вкажемо, що для двоатомних молекул азоту 
N2, які займають до 78 % об’єму повітряного проміж-
ку ДЕРС «вістря-площина» [34], енергія їх іонізації 
електронним ударом складає біля Wi≈WiN≈15,6 еВ [3]. 
Тому найменша тривалість процесу іонізації газів по-
вітряної ізоляції в цій ДЕРС електронними ударами 
визначатиметься енергією іонізації Wi≈Wi0 її двоатом-
них молекул кисню О2. З урахуванням цього у пода-
льших розрахунках процесу активної ударної іонізації 
електронами атмосферного повітря в досліджуваній 
ДЕРС обмежимося використанням енергії іонізації 
Wi0, яка характерна для його молекул кисню О2. 

Розглянемо випадок, коли процес лавиноподібно-
го розмноження електронів в атмосферному повітрі 
ДЕРС, що досліджується, виконується за рахунок уда-
рної іонізації цього повітря під впливом їх одного по-
чаткового електрона (N0=1) для газорозрядних плазмо-
вих утворень, що обумовлені дією надсильного елект-
ричного поля в сферичній зоні радіусом xi≈ri активної 
іонізації повітря електронними ударами поблизу елект-
роду-вістря ДЕРС. При цьому електрофізичному про-
цесі на краю цієї зони радіусом xi≈ri активної іонізації 
електронами атмосферного повітря, розташованої по-
близу потенціального металевого електроду ДЕРС, 
число електронів Nх в головці розвинутого позитивного 
стримера, що утворюється в цій зоні із-за вказаного 
процесу їх розмноження, у першому наближенні опи-
суватиметься залежністю [1, 3]: Nх≈N0exp(αi

*xi), де 
αi

*=(αi–η) – ефективний коефіцієнт ударної іонізації 
повітря в ДЕРС, а η – коефіцієнт прилипання елект-
ронів в повітрі цієї ДЕРС. 

Електрони при їх модулі заряду e0=1,602∙10-19 Кл 
і масі спокою me=9,109∙10-31 кг [34] між своїми двома 
наступними один за одним зіткненнями з ефективною 
частотою vm з атомами або молекулами повітря (на-
приклад, кисню О2) в ДЕРС, що досліджується, наби-
рають поблизу потенціального електроду-вістря цієї 
ДЕРС в її надсильному електричному полі з усеред-
неною напруженістю Ex швидкість дрейфу приблизно 
ved≈e0Ex/(mevm) і відповідно енергію We≈e0Exved/vm [1], 
яка для умови початку процесу активної іонізації цьо-
го повітря повинна як мінімум дорівнювати енергії 
іонізації Wi≈Wi0 його молекул кисню О2. Тому з рівно-
сті We≈Wi0≈e0

2Exk
2/(mevm

2) можна отримати розрахун-
ковий вираз для усередненого значення критичної 
напруженості Exk електричного поля на краю зони 
іонізації атмосферного повітря, що розглядається. Це 

значення виявляється рівним Exk≈e0
–1vm(meWi0)

1/2. При 
vm≈2,96ꞏ1012 с–1 [1] і Wi0≈12,5 еВ [3] критична напруже-
ність Exk електричного поля в ДЕРС, що досліджується, 
приймає кількісне значення біля Exk≈24,9ꞏ106 В/м. При 
цьому швидкість дрейфу ved≈e0Exk/(mevm) електронів 
на цьому краю сферичної зони радіусом xi≈ri активної 
ударної іонізації повітря поблизу потенціального еле-
ктроду ДЕРС дорівнює ved≈1,48ꞏ106 м/с. 

Згідно [1] коефіцієнт η прилипання електронів до 
молекул для прийнятого нами атмосферного повітря в 
ДЕРС, що досліджується, при частоті їх прилипань 
νη≈108 с–1 і швидкості дрейфу електронів ved≈1,48ꞏ106 м/с 
в плазмі каналу позитивного стримера розряду в 
ДЕРС приймає чисельне значення біля η≈νη/ved≈67 м–1. 
Тому при αi≈103 м–1 [1, 3] впливом прилипання елект-
ронів на їх розмноження в повітрі цієї ДЕРС можна 
знехтувати, а параметр αi

* в залежності для числа еле-
ктронів Nх в головці розвинутого позитивного стри-
мера у вказаній зоні його іонізації прийняти рівним αi. 

Вкажемо, що радіус xi≈ri зони активної ударної 
іонізації молекул атмосферного повітря електронними 
ударами поблизу потенціального електроду-вістря 
ДЕРС визначається за наступним розрахунковим ви-
разом: xi≈ri≈Ued/Exk≈Uede0vm

–1(meWi0)
–1/2, де Ued – на-

пруга появи в повітряній ДЕРС безперервного пози-
тивного лідера [3]. Згідно формули (5.35) з [3] напруга 
Ued в досліджуваній ДЕРС визначається за наближе-
ним виразом: Ued≈Ee0lmin/kc, де Ee0≈23[1+1,22(rec)

–0,37] з 
розмірністю (кВ/см) – початкова напруженість елект-
ричного поля в ДЕРС у краю її металевого електроду-
вістря з еквівалентним радіусом його кривизни rec≈rc, 
а kc≈(14+1,5lmin) з розмірністю мінімальної довжини 
lmin повітряного проміжку ДЕРС в (м) – критичне зна-
чення безрозмірного коефіцієнта неоднорідності еле-
ктричного поля в ДЕРС. Бачимо, що електрична на-
пруга Ued в ДЕРС «вістря-площина» залежить як від 
довжини повітряного проміжку ld≈lmin≥1 м в ДЕРС, 
так і геометрії (кривизни) краю її потенціального еле-
ктроду-вістря. Із зростанням довжини lmin проміжку в 
ДЕРС її вплив на напругу Ued зменшується. Відзначи-
мо, що достовірність цього розрахункового виразу 
для xi≈ri в ДЕРС, що розглядається, при 1 м≤ld≤4 м 
нами була підтверджена експериментально [4, 27]. 

Для електрофізичного випадку, коли в високово-
льтній ДЕРС «вістря-площина», що досліджується, при 
rec≈rc≈3 мм (r0≈15 мм) і електричному пробої її повіт-
ряного проміжку мінімальною довжиною ld=lmin=1,5 м, 
яка відповідає довжині прямої, проведеної від вістря 
потенціального електроду ДЕРС за нормаллю до плос-
кої поверхні її заземленої площини, розрахункова на-
пруга Ued згідно вказаним вище співвідношенням з [3] 
чисельно дорівнює біля Ued≈616,6 кВ. Відзначимо, що 
при цьому дослідна пробивна (розрядна) напруга Ud 
для комутаційного аперіодичного імпульсу напруги 
часової форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс позитивної 
полярності (Tm, Tp − відповідно час, що відповідає 
амплітуді Uem і тривалості імпульсу напруги Ue(t) в 
ДЕРС на рівні 0,5Uem) приймала кількісне значення 
Ud≈611,6 кВ [4, 27], яке відрізняється від розрахунко-
го значення Ued≈616,6 кВ в межах 1 %. Тому при 
vm≈2,96ꞏ1012 с–1 [1], Ued≈616,6 кВ і Wi0≈12,5 еВ [3], що 
характерно для ударної іонізації електронами молекул 
кисню О2 в атмосферному повітрі досліджуваної 
ДЕРС (αi≈103 м–1 [1, 3]), радіус сферичної зони актив-
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ної іонізації електронними ударами повітря поблизу її 
потенціального металевого електроду-вістря приймає 
чисельне значення xi≈ri≈24,7 мм. 

Згідно [1, 3] з урахуванням наданих вище розра-
хункових співвідношень густина nes0 електронів в го-
ловці розвинутого позитивного стримера радіусом 
Res≈0,5αi

-1≈0,5 мм, що формується в сферичній зоні 
радіусом xi≈ri≈24,7 мм (Ued≈616,6 кВ) активної удар-
ної іонізації електронами повітря поблизу електроду-
вістря ДЕРС, при N0=1 і αi≈103 м–1 дорівнює приблиз-
но чисельному значенню nes0≈10,2ꞏ1019 м–3. Бачимо, 
що отримане оцінне кількісне значення nes0 відповідає 
необхідному рівню концентрації електронів (порядку 
nes0≈1019 м–3 [1, 3]) в головці початкового розвинутого 
позитивного стримера, на основі якого в сферичній 
зоні радіусом ri≈xi≈24,7 мм поблизу потенціального 
електроду-вістря досліджуваної ДЕРС «вістря-
площина» може формуватися позитивний лідер з ра-
діусом біля RL≈0,5 мм свого плазмового каналу. 

3. Визначення густини neL електронів в голо-
вці позитивного лідера в повітряній ДЕРС. При 
прийнятому нами рівні високої електричної напруги 
Ue(t)≥1 МВ в досліджуваній ДЕРС і тривалості 
tL≈Td≈100 мкс основної фази електророзрядних про-
цесів в її довгому повітряному проміжку [3, 15, 24], де 
параметр Td відповідає часу його електричного про-
бою (часу зрізу Тс високої напруги Ue(t) на цьому ізо-
ляційному проміжку), позитивний лідер в високово-
льтній ДЕРС, що розглядається, буде відповідати ре-
жиму свого безперервного розвитку в її повітрі з ви-
конанням вказаної умови dUe(t)/dt≥5 кВ/мкс. Для на-
ближеного розрахунку густини neL електронів в голо-
вці позитивного лідера в високовольтній повітряній 
ДЕРС «вістря-площина» використовуємо відому уза-
гальнену формулу Саха для густини neL електронів в 
рівноважній плазмі цієї ДЕРС як функції їх темпера-
тури TmL і енергії іонізації Wi нейтральних атомів (мо-
лекул) газів атмосферного повітря у цій плазмі [1, 36]: 

),/5,0exp()/( 4/32/12/1
mLimLnLaeL TWTngAgn       (1) 

де A=6,06ꞏ1021 см–3ꞏеВ–3/2; g+, ga – відповідно статис-
тичні ваги іонів і нейтральних атомів (молекул) газів 
повітря у плазмі лідера; nnL – густина нейтральних 
атомів (молекул) атмосферного повітря у плазмі ліде-
ра (см–3); TmL – максимальна електронна температура 
у плазмі лідера (еВ); Wi – енергія іонізації нейтраль-
них атомів (молекул) повітря у плазмі лідера (еВ). 

Згідно [1] рівняння (1) Саха було отримано за 
допомогою методів статистичної фізики безвідносно 
до механізмів народження електронів в рівноважній 
плазмі, що розглядається. У випадку атмосферного 
повітря в ДЕРС, яке є сумішшю різних газів, це рів-
няння Саха може використовуватися для атомів (мо-
лекул) кожного сорту, що входять до його складу [1]. 
Тому при одноразовій ударній іонізації електронами 
молекул кисню О2 (g+=4, а ga=3 [1]), які присутні в 
електронейтральній повітряній плазмі довгого розря-
дного проміжку досліджуваної ДЕРС, вказана форму-
ла (1) Саха приймає наступний спрощений вигляд: 

)/5,0exp(109,0 0
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mLimLnLeL TWTnn  ,     (2) 
де nnL0 – густина нейтральних молекул кисню О2 ат-
мосферного повітря ДЕРС у плазмі лідера (см-3); Wi0 – 
енергія ударної іонізації нейтральних молекул кисню 
О2 атмосферного повітря ДЕРС у плазмі лідера (еВ). 

Для випадку використання в розрахунках густи-
ни neL електронів в головці позитивного лідера прийн-
ятого нами процесу ударної іонізації нейтральних 
молекул кисню О2 атмосферного повітря в високово-
льтній ДЕРС (nnL0≈2,52ꞏ1011 см-3 згідно даних табл. 8.3 
з [1]) при Wi≈Wi0≈12,5 еВ [3] і TmL≈1,639ꞏ104 К (див. 
розділ 8), що відповідає TmL≈1,413 еВ [34, 37], за (2) 
густина neL електронів в головці позитивного лідера в 
повітряній ДЕРС, що досліджується, кількісно дорів-
нює приблизно neL≈0,7ꞏ1021 м–3. Тому для цього випа-
дку ступінь іонізації χ≈nеL/NL, де NL=2,687ꞏ1025 м-3 – 
число Лошмідта [34, 38], повітря в ДЕРС «вістря-
площина» складатиме біля χ≈0,26ꞏ10–4. Отримане за 
(2) чисельне значення neL відрізняється від прийнятої 
в розділі 8 густини neL≈0,9ꞏ1021 м–3 при визначенні за 
(12) вказаної температури TmL плазми в межах 22 %. 
Вкажемо, що ці кількісні значення густини neL елект-
ронів в позитивному лідері по порядку величини доб-
ре узгоджуються з відомими даними для концентрації 
вільних електронів в повітряній плазмі при її темпера-
турах порядку Tms≈TmL≈(5–10)ꞏ103 К [1, 3, 39, 40]. Крім 
того, отриманий за (2) результат для густини neL елект-
ронів в позитивному лідері відповідає умові електрич-
ного пробою Льоба для газової ізоляції, згідно якій 
густина ne електронів в їх лавині при виникненні на її 
основі стримера в коротких газових проміжках (повітрі 
ДЕРС) має бути не менше ne≥0,7ꞏ1018 м–3 [1, 3]. 

4. Визначення погонного заряду qLl каналу по-
зитивного лідера в повітряній ДЕРС. При розраху-
нковій оцінці погонного заряду qLl лідерного плазмо-
вого каналу в високовольтній ДЕРС, що досліджуєть-
ся, виходитимемо з того фізичного положення, що 
цей заряд формується позитивно зарядженими голо-
вками позитивних електричних стримерів із зарядами 
qes≈qeL/Ns, які формуються позитивним лідером, що 
проростає в повітрі цієї ДЕРС. При цьому проростан-
ні в повітрі лідера позитивний заряд qeL його головки і 
модуль густини neL електронів в ній згідно (2) зали-
шаються для цієї ДЕРС штучного походження до мо-
менту настання в її довгому повітряному проміжку 
крізної фази розряду малозмінними. При подібному 
наближеному механізмі електрофізичного розвитку 
цього лідера за короткий час ΔtL≈RL/vL його просуван-
ня в повітряному проміжку ДЕРС сумарні позитивні 
заряди qess≈qesNs≈qeL головок окремих електричних 
стримерів, що стартують з головки лідера в повітря, і 
визначатимуть заряд qLl каналу лідера. Тому для по-
гонного позитивного заряду qLl плазмового каналу 
лідера в повітряній високовольтній ДЕРС, в якому 
електронний струм ieL і його густину δeL визначають 
рухомі убік заземленого електроду-площини ДЕРС 
негативно заряджені ділянки позитивних стримерів 
радіусом Res≈0,1αi

–1≈0,1ꞏ10–3 м [1, 3] у сумарній кіль-
кості біля Ns≈2(ReL/Res)

2≈50 з густиною nes електронів 
в них, а іонний струм iiL і його густину δiL – головки 
цих катодоспрямованих позитивних стримерів з моду-
лем густини nes електронів в них (див. рис. 1), маємо 
наступне наближене розрахункове співвідношення: 

3/2/5,05,0 2
0

1
LeLLeLLsesLl RneRqRNqq   .     (3) 

Згідно (3) чим буде більше значення заряду qeL 
головки позитивного лідера, тим більшим буде і по-
гонний позитивний заряд qLl його плазмового каналу. 

При neL≈0,7ꞏ1021 м–3 і RL≈0,5αi
–1≈0,5ꞏ10–3 м [1] за 

(3) погонний заряд qLl плазмового каналу позитивного 
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лідера в повітрі досліджуваної ДЕРС (lmin≈1,5 м) має 
значення біля qLl≈58,7ꞏ10–6 Кл/м. Для порівняння цьо-
го результату для qLl з відомими даними вкажемо, що 
при лідерному сильнострумовому надвисоковольтно-
му розряді в цій ДЕРС (lmin≈100 м) з комутаційним 
аперіодичним імпульсом надвисокої електричної на-
пруги Ue(t) амплітудою Uem≈3,2 МВ часової форми 
Tm/Тp≈1,5 мкс/3000 мкс позитивної полярності погон-
ний заряд qLl цього лідера складав qLl≈100 мкКл/м [3]. 

З проростанням з швидкістю vL в повітрі ДЕРС 
каналу цього лідера його все нові циліндричні ділянки 
отримуватимуть від головок позитивних стримерів, що 
виходять з його сферичної головки, вказані позитивні 
заряди. З урахуванням такого монотонного підзаря-
дження каналу лідера його позитивний заряд qL збіль-
шуватиметься до моменту перекриття ним повітряного 
проміжку цієї ДЕРС (у межі до qL≈qLlꞏlmin). При цьому 
повний струм iL∑ плазмового каналу позитивного ліде-
ра в цій ДЕРС визначається сумою його як іонного 
струму iiL≈qLlꞏvL, так і електронного струму ieL, який 
визначається негативно зарядженими ділянками вказа-
них позитивних стримерів, що викликаються цим по-
зитивним лідером, і направлений убік заземленого еле-
ктроду ДЕРС. За (3) при qLl≈58,7ꞏ10–6 Кл/м і vL≈105 м/с 
[1, 27] іонний струм iiL в каналі цього лідера приймає 
наближене значення iiL≈5,87 А, а його густина 
δiL≈iiL/(πRL

2) – приблизно δiL≈7,47ꞏ106 А/м2. 
5. Визначення густини δeL електронного стру-

му ieL і струму ieL в каналі позитивного лідера в 
повітряній ДЕРС. Згідно запропонованої наближеної 
моделі електрофізичного розвитку позитивного лідера 
розряду з фактичним використанням з атмосферного 
повітря ДЕРС зарядів із його стримерної зони і пода-
льшого просування цього лідера убік заземленого 
електроду ДЕРС «вістря-площина» (див. рис. 1) для 
швидкості ved направленого руху (дрейфу) електронів 
в плазмовому каналі лідера убік потенціального елек-
троду-вістря цієї ДЕРС, обумовлених у тому числі і 
позитивними стримерами з густиною nes електронів в 
їх окремих каналах, можна скористатися відомою фо-
рмулою [38]: ved≈δeL/(e0neL). З іншого боку, для цієї 
швидкості ved електронів маємо і наступний вираз [1]: 
ved≈e0Exk/(mevm), де Exk≈e0

–1vm(meWi)
1/2 – критична на-

пруженість надсильного електричного поля в довгому 
повітряному проміжку досліджуваної ДЕРС. В ре-
зультаті для густини δeL електронного струму ieL в 
плазмовому каналі радіусом RL≈0,5αi

–1≈0,5 мм [1, 3] 
досліджуваного позитивного лідера в цій ДЕРС мож-
на отримати аналітичне співвідношення вигляду: 

2/12/1
0 ieeLeL Wmne  .                     (4) 

З (4) витікає, що густина δeL електронного струму 
ieL в каналі позитивного лідера визначається густиною 
neL електронів в його сферичній головці радіусом 
ReL≈RL≈0,5αi

–1≈0,5ꞏ10–3 м [1, 3]. Чим більше значення 
цієї густини neL електронів в його головці, тим більше 
і густина δeL електронного струму ieL в каналі лідера. 

При neL≈0,7ꞏ1021 м–3 і Wi≈Wi0≈12,5 еВ [3] (у випад-
ку ударної іонізації електронами молекул кисню О2 в 
атмосферному повітрі ДЕРС) густина δeL електронного 
струму ieL в плазмовому каналі позитивного лідера в 
цій повітряній ДЕРС «вістря-площина» за (4) приймає 
кількісне значення біля δeL≈1,66ꞏ108 А/м2. Це значення 
δeL за чисельним порядком відповідає густині струму в 
позитивному лідері, що вказана в [1, 3, 40]. 

Що стосується електронного струму ieL в каналі по-
зитивного лідера, що досліджується, то при цьому він 
розраховується за наближеною формулою вигляду: 
ieL≈πRL

2δeL. При δeL≈1,66ꞏ108 А/м2 і RL≈ReL≈0,5αi
-1≈0,5 мм 

[1, 3] цей електронний струм ieL в циліндричному пла-
змовому каналі позитивного лідера для вказаного 
прикладного електрофізичного випадку при електри-
чному пробої довгого повітряного проміжку в дослі-
джуваній високовольтній повітряній ДЕРС «вістря-
площина» (lmin=1,5 м; Ud≈611,6 кВ [4, 27]; αi≈103 м–1 
[1, 3]; vm≈2,96ꞏ1012 с–1 [1]; Ns≈50; Wi≈Wi0≈12,5 еВ [3]; 
xi≈24,6ꞏ10-3 м) кількісно складає приблизно ieL≈130,5 А. 
Отриманий розрахунковий чисельний результат для 
електронного струму ieL в каналі позитивного лідера 
відповідає емпіричним даним, що були надані раніше в 
низці літературних джерел з області ТВН і ВІТ [1, 3, 40]. 
Відмітимо, що в плазмовому каналі позитивного лідера 
в цій ДЕРС отриманий електронний струм ieL≈130,5 А 
суттєво перевищує вказаний вище іонний струм 
iiL≈5,87 А, який забезпечується рухом з швидкістю 
біля vL≈105 м/с [1, 27] цього каналу. Фізично поясню-
ватися ця різниця може відповідними швидкостями 
направленого руху цих носіїв електрики (ці швидкості 
дрейфу в каналі лідера складають для електронів біля 
106 м/с, а для іонів – 103 м/с [1, 3, 15]). 

6. Визначення напруженостей електричного 
поля всередині ELi і зовні ELe каналу позитивного 
лідера в повітряній ДЕРС. Для наближеного розра-
хунку напруженості ELi подовжнього електричного 
поля всередині тонкого зигзагоподібного циліндрич-
ного каналу (RL≈0,5ꞏ10–3 м [1]) позитивного лідера в 
повітряній ДЕРС, яка досліджується, скористаємося 
класичним електродинамічним співвідношенням ви-
гляду: ELi≈δeL/γLe [41–43]. Тоді для усередненої за до-
вжиною напруженості ELi подовжнього електричного 
поля всередині плазмового каналу позитивного лідера 
в цій ДЕРС з урахуванням (4) використовуємо вираз: 
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де γLe≈104 (Омꞏм)–1 – питома електропровідність плаз-
ми каналу позитивного лідера в ДЕРС [1], яка врахо-
вує зміну ступеня іонізації χ≈nеL/NL її повітря із зрос-
танням максимальної електронної температури TmL 
плазми каналу позитивного лідера в цій ДЕРС. 

Згідно (5) усереднена за довжиною напруженість 
ELi подовжнього електричного поля всередині плаз-
мового циліндричного каналу позитивного лідера в 
повітряній ДЕРС «вістря-площина» визначається як 
величиною густини neL електронів в його головці ра-
діусом ReL≈RL≈0,5αi

-1≈0,5 мм [1, 3], так і питомою еле-
ктропровідністю γLe плазми лідера розряду. При 
neL≈0,7ꞏ1021 м–3, Wi≈Wi0≈12,5 еВ [3], RL≈0,5 мм [1, 3] і 
γLe≈104 (Омꞏм)–1 [1] за (5) розрахункова усереднена за 
довжиною напруженість ELi електричного поля у ви-
падку застосування при електричному пробої довгого 
повітряного проміжку (lmin=1,5 м) вказаного стандарт-
ного комутаційного аперіодичного імпульсу напруги 
Ue(t) приймає кількісне значення біля ELi≈16,6 кВ/м. 
Це значення ELi відповідає прийнятим в області ТВН і 
ВІТ рівням усередненої за довжиною напруженості 
подовжнього сильного електричного поля всередині 
каналу позитивного лідера, який розвивається в мікро-
секундному часовому діапазоні в високовольтній пові-
тряній ДЕРС «вістря-площина» для її проміжків з діа-
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пазону 1 м≤lmin≤5 м [3, 39, 40]. Згідно [40] при значен-
нях мінімальної довжини lmin в цій ДЕРС порядку 
lmin≈100 м рівень напруженості ELi електричного поля в 
каналі позитивного лідера наближається до свого міні-
мального чисельного значення порядку ELi≈10 кВ/м [1], 
яке спостерігається у каналі відкритої стаціонарної 
електричної дуги при струмах порядку 1 А. 

При визначенні усереднених за довжиною зна-
чень напруженостей електричного поля зовні (в стри-
мерній зоні лідера згідно рис. 1) ELe і всередині ELi 
плазмового каналу позитивного лідера в повітряній 
ДЕРС «вістря-площина», а також усередненої довжи-
ни ls стримерної зони в цій ДЕРС при виконанні умо-
ви dUe(t)/dt<103 кВ/мкс скористаємося рівнянням ба-
лансу для електричної напруги на розрядному довго-
му повітряному проміжку цієї ДЕРС, яке відповідає 
моменту настання крізної фази розряду в цьому пові-
тряному проміжку високовольтної ДЕРС [3, 40]: 

sLesdLide lEllEUtU  )()( ,            (6) 
де ld≈1,13lmin – довжина зигзагоподібного шляху ліде-
рно-стримерного розряду в повітрі ДЕРС [4, 27]. 

Відзначимо, що при настанні крізної фази лідер-
но-стримерного розряду в ДЕРС, що досліджується, 
виконується наступна геометрична рівність: (lL+ls)=ld, 
де lL – довжина каналу позитивного лідера в ДЕРС. 

Згідно [40] при нормальних атмосферних умовах 
в ДЕРС, які відповідають прийнятим нами умовам для 
її повітря, значення усередненої за довжиною напру-
женості ELe електричного поля в стримерній зоні пози-
тивного лідера кількісно дорівнює біля ELe≈465 кВ/м. 
Бачимо, що цей чисельний рівень усередненої напру-
женості ELe подовжнього електричного поля зовні ци-
ліндричного плазмового каналу позитивного лідера в 
його повітряній стримерній зоні відповідає діапазону 
сильних імпульсних електричних полів [37]. На досто-
вірність цього наданого вище значення для рівня усе-
редненої напруженості ELe≈465 кВ/м електричного по-
ля зовні плазмового каналу позитивного лідера (в його 
повітряній стримерній зоні) в ДЕРС, що досліджується, 
можуть вказувати отримані нами дослідні дані при ви-
значенні максимальної пробивної напруженості 
Edmax≈Uem/lmin≈462,6 кВ/м електричного поля для цієї 
високовольтної повітряної ДЕРС «вістря-площина» 
(lmin=1,5 м), яка при своєму електричному іскровому 
пробої випробовувала пряму дію стандартного комута-
ційного аперіодичного імпульсу напруги Ue(t) з амплі-
тудою Uem часової форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс по-
зитивної полярності [4, 27]. 

З (6) для усередненої довжини ls стримерної зони 
в ДЕРС «вістря-площина» маємо наступний вираз: 

)/()( LiLedLids EElEUl  .               (7) 
Для електрофізичного випадку дії в повітряній 

ДЕРС «вістря-площина» (lmin=1,5 м; ld≈1,13lmin≈1,695 м) 
вказаного вище аперіодичного імпульсу напруги Ue(t) 
позитивної полярності з пробивною напругою 
Ud≈611,6 кВ [4, 27] за (7) при ELi≈16,6 кВ/м і ELe≈465 
кВ/м отримуємо кількісне значення для усередненої 
довжини ls стримерної зони в ДЕРС, яке складатиме 
біля ls≈1,3 м. Вкажемо, що згідно [1] в цій повітряній 
ДЕРС при 1,5 м≤lmin≤10 м стримерна зона тягнеться 
перед головкою позитивного лідера на відстань поряд-
ку ls≈1 м. Отриманий розрахунково-дослідним шляхом 
чисельний результат для усередненої довжини ls≈1,3 м 

стримерної зони в ДЕРС «вістря-площина» може свід-
чати про правомірність використаних нами даних для 
усереднених за довжиною напруженостей електрично-
го поля всередині ELi≈16,6 кВ/м і зовні ELe≈465 кВ/м 
каналу позитивного лідера в цій ДЕРС. 

Для грубої чисельної оцінки максимального зна-
чення ELem напруженості електричного поля в повіт-
ряній стримерній зоні з радіальною координатою 
xs>>ReL позитивного лідера досліджуваної ДЕРС з 
різко неоднорідним електромагнітним полем можна з 
використанням теорії електростатичного поля [41] 
записати наступне наближене співвідношення: 

12
0

3
0

2
0 )3()4/(  seLeLseLLem xRnexqE  ,      (8) 

де xs – відстань за радіусом від центру сферичної го-
ловки лідера по повітрю убік заземленого електроду-
площини ДЕРС; qeL≈4πe0neLReL

3/3 – електричний заряд 
головки позитивного лідера в повітряному проміжку 
ДЕРС, який при neL≈0,7ꞏ1021 м-3 і ReL≈RL≈0,5αi

-1≈0,5 мм 
[1, 3] чисельно складає приблизно qeL≈58,7 нКл; 
ε0=8,854∙10-12 Ф/м – електрична стала [34]. 

Бачимо, що за (8) ця максимальна напруженість 
ELem в стримерній зоні позитивного лідера з радіусом 
RL його тонкого плазмового каналу прямо пропорцій-
на значенню густини neL електронів в сферичній голо-
вці радіусом ReL≈RL цього лідера. При neL≈0,7ꞏ1021 м–3, 
ReL≈RL≈0,5αi

–1≈0,5ꞏ10–3 м [1, 3] і xs≈10ReL≈5 мм за (8) 
максимальна напруженість ELem електричного поля в 
околицях головки позитивного лідера в досліджуваній 
ДЕРС приймає кількісне значення ELem≈21,1 МВ/м. 
Цей рівень напруженості ELem електричного поля зов-
ні головки позитивного лідера відповідає діапазону 
надсильних імпульсних електричних полів [40]. Вище 
було показано, що критична напруженість Exk елект-
ричного поля поблизу металевого електроду-вістря 
досліджуваної ДЕРС, яка викликає активну ударну 
іонізацію електронами її атмосферного повітря, пови-
нна мати значення порядку Exk≈24,9 МВ/м. Тому в 
атмосферному повітрі цієї ДЕРС поблизу сферичної 
головки радіусом ReL≈RL≈0,5 мм [1, 3] позитивного 
лідера (xs≈10ReL≈5 мм) при рівні максимальної напру-
женості електричного поля біля ELem≈21,1 МВ/м ство-
рюватимуться фізичні умови для активного розвитку 
в її даній локальній повітряній зоні (див. рис. 1) елек-
тронних лавин і відповідно позитивних стримерів, які 
поставлятимуть до цієї сферичної головки позитивно-
го лідера необхідні для його розвитку і просування в 
атмосферному повітрі цієї ДЕРС електричні заряди. 

7. Визначення електричного потенціалу UeL 
головки позитивного лідера в повітряній ДЕРС. 
Згідно (6) при настанні в високовольтній ДЕРС «віст-
ря-площина» крізної фази лідерно-стримерного роз-
ряду, коли виконується рівність (lL+ls)=ld, для елект-
ричного потенціалу UeL сферичної головки радіусом 
ReL≈RL≈0,5 мм [1, 3] позитивного лідера в повітряній 
ДЕРС, що досліджується нами, можна отримати на-
ступне наближене розрахункове співвідношення: 

)13,1( min sLideL llEUU  .               (9) 
З урахуванням результатів кількісного визначен-

ня нами усередненої довжини ls≈1,3 м стримерної зо-
ни в цій ДЕРС (lmin=1,5 м; Ud≈611,6 кВ [4, 27]) за (9) 
при ELi≈16,6 кВ/м для потенціалу UeL головки позити-
вного лідера (lL≈1,13lmin–ls≈0,395 м) отримуємо зна-
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чення, яке чисельно складає біля UeL≈605 кВ. Бачимо, 
що при цьому падіння напруги UL на каналі позитив-
ного лідера приймає чисельне значення, яке рівне 
приблизно UL≈ELilL≈6,6 кВ. Таким чином, основна 
частина напруги при лідерно-стримерній крізній фазі 
розряду (Ud≈611,6 кВ [4, 27]) аперіодичним імпульсом 
напруги Ue(t) часової форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс 
позитивної полярності довгого повітряного проміжку 
мінімальною довжиною lmin=1,5 м падає на позитив-
них стримерах (напруга біля Us≈605 кВ), які розвива-
ються з головки лідера убік заземленого електроду-
площини ДЕРС. При торканні головкою позитивного 
лідера заземленого електроду-площини ДЕРС її елек-
тричний потенціал приймає нульове значення (UeL≈0), 
а вся пробивна напруга Ud додається до каналу лідера. 

8. Визначення максимальної електронної те-
мператури TmL в плазмі каналу позитивного лідера 
в повітряній ДЕРС. При визначенні рівня темпера-
тури в плазмі позитивного лідера, який розповсюджу-
ється в довгому повітряному проміжку високовольт-
ної ДЕРС, що досліджується, виходитимемо з того 
положення, що вона в адіабатичному режимі, обумов-
леному швидким у часі t протіканням в плазмовому 
каналі цього лідера теплових процесів (при її зміні 
порядку 106 К/с [4, 9, 15]), відповідає максимальній 
температурі TmL її електронів, які мають швидкість 
руху (дрейфу) в ній порядку 106 м/с [3]. Вкажемо, що 
при цьому максимальна температура Tmi іонів для рів-
новажної плазми лідера при їх швидкості дрейфового 
руху в ній порядку 103 м/с [3] дорівнює вказаній тем-
пературі TmL електронів. Для знаходження максима-
льної електронної температури TmL в плазмі каналу 
позитивного лідера в ДЕРС скористаємося відомим з 
теплової фізики співвідношенням для максимальної 
густини теплового потоку qmL в каналі лідера [38]: 

41
mLcmL Tq   ,                         (10) 

де σc=5,67ꞏ10–8 Вт(м2К4)–1 – фундаментальна стала 
Стефана-Больцмана [34]. 

В зв’язку з тим, що первинним джерелом надхо-
дження енергії в плазмовий канал лідера є електрична 
енергія, що запасається в досліджуваній ДЕРС, то для 
густини теплового потоку qmL можна використовувати 
і наступний наближений електрофізичний вираз [44]: 

0eeLmL Uq  ,                           (11) 
де δeL – густина електронного струму в плазмову ка-
налі лідера; Ue0 – приелектродне падіння напруги в 
плазмовому каналі позитивного лідера у момент його 
зародження поблизу потенціального металевого елек-
троду-вістря ДЕРС (ця постійна електрична напруга 
Ue0 змінюється в чисельному діапазоні Ue0≈(5–10) В 
для різноманітних металевих електродів цієї ДЕРС, 
які використовуються в області ТВН і ВІТ [3, 4, 45]). 

Тоді з урахуванням (4), (10) і (11) для розрахунку 
максимальної електронної температури TmL в плазмо-
вому каналі позитивного лідера, який формується в 
зоні радіусом ri≈xi ударної іонізації електронами пові-
тря поблизу потенціального металевого електроду-
вістря досліджуваної ДЕРС, маємо співвідношення: 

4 12/12/1
00

 cieeeLmL WmUneT  .            (12) 

Бачимо, що згідно (12) електронна температура 
TmL в рівноважній плазмі позитивного лідера, який 

народжується і розвивається в довгому повітряному 
проміжку ДЕРС «вістря-площина», головним чином 
визначається рівнем густини neL електронів в головці 
радіусом ReL≈RL≈0,5αi

–1≈0,5 мм [1, 3] цього лідера. 
Наприклад, при neL≈0,9ꞏ1021 м–3 [4], Wi≈Wi0≈12,5 еВ [3] 
і Ue0≈6,1 В (для сталевого електроду-вістря ДЕРС) 
[44] за (12) максимальна електронна температура TmL 
в плазмі позитивного лідера приймає чисельне зна-
чення приблизно TmL≈1,639ꞏ104 К. При neL≈0,7ꞏ1021 м–3 
за (12) ця максимальна температура TmL дорівнює біля 
TmL≈1,539ꞏ104 К. Ці отримані за (12) наближені рівні 
температури TmL, які відрізняються в межах 6 %, від-
повідають як вказаному в [3] характерному діапазону 
її зміни в каналі позитивного лідера на початку його 
виникнення в атмосферному повітрі ДЕРС «вістря-
площина» при електричному пробої її довгого промі-
жку, так і наближаються до наданого в [1] значення 
цієї температури порядку TmL≈(2–4)ꞏ104 К в повітряній 
рівноважній плазмі позитивного лідера. Крім того, ці 
отримані за (12) кількісні значення температури TmL в 
плазмовому каналі позитивного лідера відповідають 
пороговому рівню температури TmL≈(1–2)104 К [1, 39], 
при переході якого суттєво зростає значення ступеня 
іонізації χ≈nеL/NL його плазми. Вкажемо, що, напри-
клад, значення температури TmL≈1,639ꞏ104 К відпові-
дає початку активної термічної іонізації атмосферного 
повітря в досліджуваній ДЕРС, для якої потрібна тем-
пература в цьому каналі не менше 8ꞏ103 К [1]. До речі, 
узагальнена формула Саха згідно (1) враховує вплив 
температури TmL плазми в каналі позитивного лідера 
на процес термічної іонізації газів атмосферного пові-
тря в ДЕРС. Тепер стають зрозумілішими для нас фі-
зичні причини яскравого світіння головки позитивно-
го лідера в цій ДЕРС, який є передвісником електрич-
ного пробою довгого повітряного проміжку в ДЕРС. 

9. Визначення активного опору RLc каналу по-
зитивного лідера в повітряній ДЕРС. Для погонно-
го активного опору RLl каналу позитивного лідера в 
високовольтній повітряній ДЕРС «вістря-площина» 
маємо класичне наближене співвідношення [38, 43]: 

12)(  LLeLl RR  .                         (13) 

При RL≈0,5αi
–1≈0,5 мм [1, 3] і γLe≈104 (Омꞏм)-1 [1] 

за (13) знаходимо, що погонний активний опір RLl 
плазмового каналу позитивного лідера в повітряній 
ДЕРС, що розглядається, виникнення і розвиток якого 
в її довгому розрядному проміжку обумовлений дією 
в ній використаного нами стандартного комутаційно-
го аперіодичного імпульсу високої напруги Ue(t) вка-
заної вище часової форми [4, 27], має кількісне зна-
чення біля RLl≈127,3 Ом/м. Тоді для повітряного про-
міжку довжиною lmin=1,5 м в цій ДЕРС повний актив-
ний опір RLc плазмового каналу позитивного лідера 
прийматиме при ld≈1,13lmin≈1,695 м [4, 27] значення, 
яке чисельно дорівнюватиме біля RLc≈RLlꞏld≈215,8 Ом. 
При такому значенні опору RLc з урахуванням впливу 
опору RC≈4,59 кОм струмообмежувального резистора 
розряд в електричному колі використаного нами по-
тужного надвисоковольтного генератора випробува-
льних комутаційних аперіодичних імпульсів високої 
напруги Ue(t) [46–48], електрична схема та загальний 
вигляд якого зображені на рис. 2, 3 з досліджуваною 
згідно рис. 4 ДЕРС «вістря-площина», на стадії розви-
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тку в її довгому повітряному проміжку лідерного ка-
налу, який при часі t≈Td≈Тс≈95 мкс спільно із позити-
вними стримерами перекриває (гальванічно закоро-
чує) цей проміжок, носитиме аперіодичний характер. 
Цей режим розряду в колі генератора підтверджують 
дані осцилограм на рис. 5, 6. Тому при цьому режимі 
розряду амплітуда Ime струму ie(t) в його електричному 
колі може бути розрахована за наступним виразом [43]: 
Ime≈Ue(Td)/(RLc+RC). В результаті ця амплітуда Ime роз-
рядного струму при Ue(Td)≈Ud≈611,6 кВ, RLc≈215,8 Ом і 
RC≈4,59 кОм може приймати чисельне значення 
Ime≈127,3 А. Бачимо, що це значення розрядного елек-
тричного струму Ime≈127,3 А практично відповідає 
(в межах похибки 3 %) отриманому раніше електро-
нному струму ieL≈130,5 А в каналі позитивного лідера. 

 
Рис. 2. Електрична схема заміщення розрядного кола гене-
ратора стандартних комутаційних імпульсів напруги часо-
вої форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс позитивної (негативної) 
полярності з амплітудою до Uem≈±2 МВ (RG≈4,5 Ом, LG≈80 
мкГн, CG≈0,125 мкФ – власні електричні параметри генера-
тора імпульсних напруг типу ГІН-4; RD1≈440 кОм – розряд-
ний опір генератора ГІН-4 з комутатором F; RD2≈32,7 кОм – 
додатковий розрядний опір; RF≈4,28 кОм – опір формуючо-
го резистора; CF≈13,3 нФ – формуюча ємність на напругу 

±2,5 МВ; RC≈4,59 кОм – опір струмообмежувального резис-
тора; RD≈107,3 кОм – опір високовольтного плеча омічного 
подільника напруги типу ОПН-2,5 на номінальну імпульсну 

напругу ±2,5 МВ з коефіцієнтом ділення Kd≈53650) [46] 
 

 
Рис. 3. Загальний вигляд потужного надвисоковольтного 

генератора стандартних комутаційних аперіодичних імпу-
льсів напруги часової форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс пози-
тивної (негативної) полярності з амплітудою до Uem≈±2 МВ 
(зліва на ізоляційній опорі заввишки 12 м встановлена фор-
муюча ємність CF≈13,3 нФ, до верхнього потенційного еле-
ктроду якої приєднані формуючий RF≈4,28 кОм і струмооб-

межувальний RC≈4,59 кОм високовольтні резистори) [46] 
 

10. Результати деяких експериментальних до-
сліджень пробою довгих повітряних проміжків в 
ДЕРС. На рис. 4 зображено загальний вигляд високо-
вольтної повітряної ДЕРС «вістря-площина», яка ви-
пробовувала пряму дію стандартного комутаційного 
аперіодичного імпульсу напруги Ue(t) часової форми 
Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс позитивної полярності від 
потужного надвисоковольтного генератора відповід-
них імпульсів напруги Ue(t), загальний вигляд, елект-
рична схема та параметри розрядного кола якого були 
надані в [46–48] і додатково представлені на рис. 2, 3. 

 
Рис. 4. Загальний вигляд високовольтної повітряної ДЕРС 

«вістря-площина» (lmin=1,5 м), в якій до потенціального верх-
нього загостреного на нижньому краю (rc≈3 мм) сталевого 
електроду-стрижню радіусом r0≈15 мм, розміщеному по 

центру її заземленого нижнього плоского електроду з оцин-
кованої сталі з розмірами 5 м  5 м, приєднаний омічний по-
дільник напруги типу ОПН-2,5 на номінальну імпульсну на-

пругу ±2,5 МВ з коефіцієнтом ділення, рівним Kd≈53650 
 

На рис. 5 приведена осцилограма повного стан-
дартного комутаційного аперіодичного імпульсу ви-
сокої напруги Ue(t) з амплітудою Uem≈622,3 кВ часо-
вої форми Tm/Тd≈200 мкс/1990 мкс позитивної поляр-
ності, який діє в розрядному колі використаного нами 
потужного надвисоковольтного випробувального ге-
нератора відповідних імпульсів напруги [46] на ДЕРС 
«вістря-площина» без електричного пробою її довгого 
повітряного проміжку завдовжки lmin=3 м. 

На рис. 6 зображено осцилограму зрізаного на наро-
стаючій частині стандартного комутаційного аперіодич-
ного імпульсу високої напруги Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс 
з електричним пробоєм довгого повітряного розрядно-
го проміжку в випробувальній ДЕРС «вістря-площина» 
мінімальною довжиною lmin=1,5 м. 

 
Рис. 5. Осцилограма повного комутаційного аперіодичного 

імпульсу високої напруги Ue(t) часової форми 
Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс позитивної полярності без електрично-

го пробою довгого повітряного проміжку в ДЕРС «вістря-
площина» (lmin=3 м; Uem≈11,6 В  53650≈622,3 кВ − амплітуда 
випробувального імпульсу високої напруги; Tm≈200 мкс − час 

наростання (підйому) імпульсу високої напруги до своєї амплі-
туди Uem; Тp≈1990 мкс − тривалість імпульсу напруги на рівні 
0,5Uem; масштаб за вертикаллю − 268,2 кВ/под.; масштаб за 

горизонталлю − 250 мкс/под.) [27] 
 

Вкажемо, що при отриманні експериментальних 
даних згідно рис. 5, 6 були використані: вітчизняний 
потужний генератор стандартних комутаційних апері-
одичних імпульсів надвисокої напруги Ue(t) часової 
форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс позитивної (негативної) 
полярності на номінальну електричну напругу ±2 МВ 
[46, 48]; омічний подільник напруги типу ОПН-2,5 
(Kd≈53650) на номінальну імпульсну напругу ±2,5 МВ 
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[47]; повірений державною метрологічною службою 
цифровий осцилограф Tektronix TDS 1012B, що за-
пам’ятовує вимірювальні електричні сигнали (сертифі-
кат калібрування UA01№1312 від 29.06.2023 р.). Відмі-
тимо, що амплітудно-часові параметри імпульсів висо-
кої напруги Ue(t) згідно даних рис. 5, 6 визначалися 
згідно вимог стандарту [49]. 

 
Рис. 6. Осцилограма зрізаного стандартного комутаційного 
аперіодичного імпульсу високої напруги Ue(t) часової фор-
ми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс позитивної полярності при елек-

тричному пробої довгого повітряного проміжку в ДЕРС 
«вістря-площина» (lmin=1,5 м; Ud≈11,4 В  53650≈611,6 кВ − 

рівень зрізу імпульсу напруги; Тс≈Тd≈95 мкс − час зрізу 
імпульсу напруги (пробою); Тdc≈17 мкс − тривалість зрізу 
(комутації) імпульсу напруги; масштаб за вертикаллю − 

107,3 кВ/под.; масштаб за горизонталлю − 50 мкс/под.) [27] 
 

На рис. 7 зображено загальний вигляд каналу іс-
крового розряду і сферичної зони активної ударної іо-
нізації повітря поблизу потенціального електроду в 
ДЕРС «вістря-площина» (lmin=1,5 м; Ud≈611,6 кВ). 

 
Рис. 7. Загальний вигляд зигзагоподібного циліндричного 
плазмового каналу іскрового розряду з майже сферичною 
зоною радіусом ri≈xi активної ударної іонізації повітря, що 
яскраво світиться вгорі поблизу потенціального електроду 
ДЕРС «вістря-площина», при електричному пробої її повіт-

ряного проміжку комутаційним аперіодичним імпульсом 
високої напруги часової форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс 

позитивної полярності (lmin=1,5 м; Ue(Td)≈Ud≈611,6 кВ [27]) 
 

Вкажемо, що згідно отриманим нами наближе-
ним дослідним даним діаметр 2xi сферичної зони ак-
тивної ударної іонізації атмосферного повітря побли-
зу краю потенціального сталевого стрижня-вістря 
діаметром 2r0≈30 мм в ДЕРС за своєю яскравою сві-
тимістю приблизно в два рази перевищував діаметр 
2r0 електроду-вістря і у чотири рази діаметр 2rmk пла-
змового каналу іскрового розряду (див. рис. 7) [4, 27]. 

Виконані в умовах високовольтної електрофізичної 
лабораторії НДПКІ «Молнія» НТУ «ХПІ» за допомогою 
вказаного вище випробувального обладнання експери-
ментальні дослідження електричного пробою в ДЕРС 
«вістря-площина» (див. рис. 4) довгих повітряних про-
міжків довжиною 1 м≤lmin≤4 м дозволили для випадку 
застосування в дослідах стандартного комутаційного 
аперіодичного імпульсу високої напруги Ue(t) часової 
форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс позитивної полярності 
підтвердити [4, 27]: по-перше, виникнення поблизу по-
тенціального металевого електроду-вістря досліджува-
ної нами ДЕРС майже сферичної зони радіусом біля 
xi≈ri≈(25–30) мм активної ударної іонізації електронами 
атмосферного повітря; по-друге, виникнення і подаль-
ший розвиток в довгому повітряному проміжку ДЕРС, 
що досліджувалась, каналу позитивного лідера завжди 
відбувається з цієї локальної зони радіусом xi≈ri активної 
іонізації повітря; по-третє, рівень пробивної імпульсної 
напруги Ud в цій ДЕРС, який при lmin=1,5 м складав біля 
Ud≈611,6 кВ (Тd≈95 мкс), а при lmin=3 м – Ud≈1062,3 кВ 
(Тd≈104 мкс); по-четверте, виконання наближеного спів-
відношення ld≈1,13lmin для довжини зигзагоподібного 
шляху розвитку каналу в довгому повітряному проміж-
ку ДЕРС; по-п’яте, фізичне положення, що електричний 
пробій повітряних проміжків вказаною довжиною lmin в 
досліджуваній ДЕРС завжди відбувається на наростаю-
чій фронтальній частині застосованого в експериментах 
комутаційного імпульсу високої напруги Ue(t). 

Висновки. 
1. Запропоновано спрощену електрофізичну мо-

дель виникнення і розвитку позитивного лідера в дов-
гому розрядному повітряному проміжку ДЕРС «віст-
ря-площина», що випробовує дію стандартного кому-
таційного аперіодичного імпульсу високої напруги 
Ue(t) часової форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс позитив-
ної полярності. Ця наближена електрофізична модель 
дозволяє знайти в комплексному вигляді низку осно-
вних характеристик плазмового каналу цього лідера 
розряду при електричному пробої довгого повітряно-
го проміжку в досліджуваній нами ДЕРС високою 
імпульсною напругою позитивної полярності. 

2. Отримано наближені розрахункові співвідно-
шення для визначення наступних основних характе-
ристик плазмового каналу позитивного лідера в ДЕРС 
«вістря-площина» з атмосферним повітрям: густини 
neL електронів і електричного потенціалу UeL в головці 
цього лідера; погонного заряду qLl лідерного плазмо-
вого каналу; густини δeL електронного струму ieL і 
цього струму ieL в каналі лідера; іонного струму iiL і 
його густини δiL в каналі лідера; напруженостей силь-
ного електричного поля всередині ELi і зовні ELe кана-
лу лідера; довжини ls стримерної зони перед головкою 
лідера; максимальної електронної температури TmL в 
плазмі каналу лідера; погонного активного опору RLl і 
повного активного опору RLc каналу лідера. Надані 
дані, які підтверджують достовірність низки цих на-
ближених розрахункових співвідношень для плазмо-
вого каналу позитивного лідера в повітряній ДЕРС. 

3. Розрахунковим шляхом показано, що макси-
мальна електронна температура TmL в рівноважній 
плазмі позитивного лідера в повітряній ДЕРС «вістря-
площина» при густині neL≈0,7ꞏ1021 м–3 електронів в 
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плазмі лідера цієї ДЕРС приймає чисельне значення 
TmL≈1,539ꞏ104 К, яке відповідає прийнятому в області 
ТВН і ВІТ характерному діапазону її зміни в подібно-
му лідері для довгого розрядного проміжку ДЕРС з 
атмосферним повітрям та наближається до рівня 
TmL≈(2–4)ꞏ104 К, характерного для розвинутого пози-
тивного лідера і отриманого за допомогою відомих 
спектроскопічних вимірювань. Цей отриманий рівень 
температури TmL вказує на те, що плазма в каналі по-
зитивного лідера в цій ДЕРС стає термоіонізованою. 

4. На основі відомого у фізиці плазми рівняння 
Саха у випадку іонізації електронними ударами нейт-
ральних молекул кисню О2 атмосферного повітря до-
сліджуваної нами високовольтної ДЕРС «вістря-
площина» показано, що густина neL електронів в пові-
тряній рівноважній плазмі каналу позитивного лідера 
цієї ДЕРС при TmL≈1,639ꞏ104 К приймає кількісне зна-
чення біля neL≈0,7ꞏ1021 м-3, яке відповідає її відомим 
чисельним значенням в області фізики і техніки висо-
ковольтних газових розрядів атмосферного тиску. 

5. Розрахунково-дослідним шляхом показано, що 
для електрофізичного випадку, що розглядається в 
повітряній ДЕРС «вістря-площина» (lmin=1,5 м), на 
стадії виникнення, розвитку і просування позитивного 
лідера в атмосферному повітрі досліджуваної ДЕРС 
при густині neL електронів в сферичній головці цього 
лідера радіусом ReL≈0,5ꞏ10–3 м біля neL≈0,7ꞏ1021 м–3 її 
електричний потенціал UeL змінюється від рівня 
Ue(Td)≈Ud≈611,6 кВ (початок розвитку лідера) до при-
близно нуля (завершення розвитку лідера і настання 
при довжині його плазмового каналу lL≈1,13lmin в по-
вітряному проміжку ДЕРС крізної фази розряду). Для 
проміжного стану розвитку в довгому повітряному 
проміжку цієї ДЕРС каналу лідера (lL≈0,395 м) елект-
ричний потенціал UeL головки позитивного лідера в її 
атмосферному повітрі кількісно складатиме UeL≈605 кВ 
при падінні напруги на каналі лідера UL≈6,6 кВ. 

6. Встановлено, що в стримерній зоні повітряно-
го проміжку поблизу головки позитивного лідера (на 
відстані xs≈10ReL≈5 мм від неї) досліджуваної ДЕРС 
(lmin=1,5 м) формується надсильне електричне поле з 
максимальною напруженостю ELem≈21,1 МВ/м (при 
усередненій за довжиною цього проміжку напруже-
ності ELe≈465 кВ/м, що характерна для стримерної 
зони перед лідером), яка порівняна з критичною на-
пруженостю Exk≈24,9 МВ/м електричного поля, що 
викликає активну ударну іонізацію електронами її 
атмосферного повітря. У зв’язку з цим поза головкою 
цього лідера створюватимуться фізичні умови для 
активного розвитку електронних лавин і позитивних 
стримерів у кількості Ns, які стартують з головки лі-
дера з її надмірним позитивним зарядом qeL≈58,7 нКл 
убік заземленого електрода-площини цієї ДЕРС. 

7. Показано, що усереднена за довжиною зигза-
гоподібного шляху проростання в повітрі позитивного 
лідера розряду напруженість ELi подовжнього елект-
ричного поля всередині його плазмового каналу раді-
усом біля RL≈0,5ꞏ10–3 м в високовольтній повітряній 
ДЕРС «вістря-площина» для випадку, коли lmin=1,5 м і 
Ue(Td)≈Ud≈611,6 кВ, при питомій електропровідності 
γLe≈104 (Омꞏм)–1 рівноважної плазми каналу цього 
лідера чисельно складає приблизно ELi≈16,6 кВ/м. 

8. Розрахунково-експериментальним шляхом 
отримано значення усередненої довжини ls стример-
ної зони перед головкою позитивного лідера, яке для 
випадку застосування в повітряній ДЕРС «вістря-
площина» (lmin=1,5 м) стандартного комутаційного 
аперіодичного імпульсу високої напруги Ue(t) часової 
форми Tm/Тp≈200 мкс/1990 мкс позитивної полярності 
з пробивною напругою Ud≈611,6 кВ складає ls≈1,3 м. 

9. Встановлено, що густина δeL електронного 
струму ieL в плазмовому каналі позитивного лідера 
для високовольтної повітряної ДЕРС «вістря-
площина» (lmin=1,5 м) приймає кількісне значення 
δeL≈1,66ꞏ108 А/м2, а електронний струм ieL убік її зазе-
мленого металевого електроду-площини – ieL≈130,5 А. 

10. Показано, що погонний заряд qLl тонкого пла-
змового каналу позитивного лідера, який просуваєть-
ся в атмосферному повітрі ДЕРС «вістря-площина», 
має кількісне значення qLl≈58,7ꞏ10–6 Кл/м. Цей елект-
ричний заряд визначає іонний струм iiL в плазмовому 
каналі цього лідера, який чисельно дорівнює прибли-
зно iiL≈5,87 А при його густині біля δiL≈7,47ꞏ106 А/м2. 

11. Встановлено, що при питомій електропровід-
ності γLe≈104 (Омꞏм)–1 термоіонізованої плазми каналу 
позитивного лідера в високовольтній повітряній 
ДЕРС «вістря-площина» погонний активний опір RLl 
плазмового каналу цього лідера кількісно складає біля 
RLl≈127,3 Ом/м. При цьому повний активний опір RLc 
зигзагоподібного плазмового каналу позитивного лі-
дера в цій ДЕРС (lmin=1,5 м) прийматиме значення, яке 
чисельно дорівнюватиме RLc≈1,13RLlꞏlmin≈215,8 Ом. 

12. Виконані на вітчизняному потужному надви-
соковольтному обладнанні на відкритому повітрі в 
умовах електрофізичної лабораторії відповідні експе-
риментальні дослідження електророзрядних процесів 
в ДЕРС «вістря-площина» з довжинами 1 м≤lmin≤4 м її 
довгого повітряного проміжку вказують на правомір-
ність запропонованої нами спрощеної моделі форму-
вання поблизу потенціального електроду-вістря цієї 
ДЕРС і подальшого розвитку в її атмосферному пові-
трі тонкого плазмового каналу позитивного лідера з 
його вказаними вище основними характеристиками. 
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The main characteristics of the leader channel during 
breakdown of a long air gap by high pulse voltage. 
Goal. Calculation-experimental determination of basic 
descriptions of plasma channel of leader at an electrical break-
down of long air gap in the double-electrode discharge system 
(DEDS) «edge-plane» by artificial electricity of high pulse 
voltage of positive polarity. Methodology. Bases of the 
theoretical electrical engineering and electrophysics, 
electrophysics bases of technique of high and extra-high 
voltage, large pulse currents and high electromagnetic fields, 
basis of high-voltage pulse and measuring technique. Results. 
The simplified electrophysics model of origin and development 
of positive leader is offered in the long air gap of probed DEDS, 
which the followings descriptions of plasma channel of this posi-
tive leader were found on the basis of: a closeness of neL charge 
and electric potential UeL in the head of leader; linear charge 
qLl of leader of plasma channel; closeness δeL of electron current 
ieL and this current ieL in the channel of leader; strength of high 
electric field outside ELe and inwardly ELi of the channel of 
leader; length ls of streamer area before the head of leader; 
maximal electron temperature TmL in plasma of channel of 
leader; linear active resistance RLl and active resistance RLc of 
channel of leader. Executed on a domestic powerful over-high 
voltage electrical equipment outdoors in the conditions of 
electrophysics laboratory high-voltage experiments with the use 
of standard interconnect aperiodic pulse of voltage Ue(t) of 
temporal shape of Tm/Тp≈200 μs/1990 μs of positive polarity for 
probed DEDS at a change in it of minimum length lmin of its 
discharge in air gap in the range of 1 m≤lmin≤4 m confirmed 
power and authenticity of row of the got calculation correlations 
for the indicated descriptions of plasma channel of positive 
leader which is formed and develops in this DEDS. Originality. 
In a complex kind calculation-experimental way the indicated 
basic descriptions of plasma channel of positive leader are cer-
tain in probed DEDS. By calculation way it is first rotined that 
on the stage of development of positive leader in atmospheric 
air of indicated DEDS high electric potential UeL of his 
spherical head with the charge of qeL≈58,7 nC has a less value 
(for example, UeL≈605 kV for length of his channel of lL=0,395 m 
at lmin=1,5 m) the radius of ReL≈0,5 mm, what high potential 
Ue(t)≈Ue(Td)≈611,6 kV its active metallic electrode-edge. 
Obtained result for the maximal electron temperature 
TmL≈1,639ꞏ104 K in plasma of the probed leader testifies that 
this plasma is thermo-ionized. Practical value. Practical 
application in area of industrial electrical power engineering, 
high-voltage pulse technique, techniques of high and extra-high 
voltage of the obtained new results in area of physics of gas 
discharge allows not only to deepen our electrophysics 
knowledges about a leader discharge in atmospheric air but also 
more grounded to choose the air insulation of power high and 
over-high voltage electrical power engineering and electrical 
engineering equipment, and also to develop different new electri-
cal power engineering and electrophysics devices in area of 
industrial electrical power engineering and powerful pulse energy 
with enhanceable reliability and safety of their operation in the 
normal and emergency modes. References 49, figures 7. 
Key words: long air gap, leader discharge, electrical breakdown 
of gap, plasma channel of positive leader, characteristics of 
positive leader. 
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Determination of parameters of an autonomous source of a constant magnetic field 
for a portable electromagnetic-acoustic transducer 
 
Purpose. Determination of rational parameters of an autonomous source of constant magnetic field, ensuring the efficiency of using 
portable electromagnetic-acoustic transducers (EMAT) for diagnostics of remote ferromagnetic objects. Methodology. An analysis of the 
parameters of an autonomous magnetic field source consisting of a permanent magnet and a ferromagnetic screen magnetizing a 
ferromagnetic object with a flat surface, providing a central magnetic field along the magnet axis above 0.3 T, was carried out. Results. 
The results of experimental studies on a sample of an autonomous source, which contained 6 sections of a permanent magnet made of 
NeFeB ceramics with dimensions of 505010 mm3, correspond to the results of calculating the magnetic field on the surface of a 
ferromagnetic sample with an error of up to 9 %. Experimental studies were carried out for EMAT with two magnetic field sources 
containing rectangular permanent magnets of the same height but different widths. Novelty. It has been established that in order to select 
rational parameters of an autonomous source of magnetic field, it is necessary to use an integral criterion that takes into account the 
magnetic field in the surface layer of a ferromagnetic object, the magnetic scattering field, the volume of a permanent magnet, which 
determines the mass and size indicators and cost of the source, and the force of attraction to the ferromagnetic object. Practical value. 
For portable EMAT, increasing the magnetic field in a remote ferromagnetic object either by increasing the volume of a permanent 
magnet or by decreasing the air gap between the magnetic field source and the ferromagnetic object provides increased EMAT efficiency 
by increasing the ratio of the amplitude of the received ultrasonic bottom pulses to the noise amplitude. References 27, figures 14. 
Key words: autonomous magnetic field source, permanent magnet parameters, magnetic field, remote ferromagnetic object, 
integral criterion, electromagnetic-acoustic transducer, signal amplitude, noise. 
 
Мета. Визначення раціональних параметрів автономного джерела постійного магнітного поля, які забезпечують 
ефективність використання портативних електромагнітно-акустичних перетворювачів (ЕМАП) для діагностики віддалених 
феромагнітних об’єктів. Методологія. Проведено аналіз параметрів автономного джерела магнітного поля, що складається 
з постійного магніту та феромагнітного екрана, що намагнічує феромагнітний об’єкт з плоскою поверхнею, забезпечуючи 
центральне магнітне поле вздовж осі магніту понад 0,3 Тл. Результати експериментальних досліджень на зразку 
автономного джерела, який містив 6 секцій постійного магніту з кераміки NeFeB розмірами 505010 мм3, відповідають 
результатам розрахунку магнітного поля на поверхні феромагнітного зразка з похибкою до 9 %. Експериментальні 
дослідження були проведені для EMAП з двома джерелами магнітного поля, що містять прямокутні постійні магніти 
однакової висоти, але різної ширини. Новизна. Встановлено, що для вибору раціональних параметрів автономного джерела 
магнітного поля необхідно використовувати інтегральний критерій, який враховує магнітне поле в поверхневому шарі 
феромагнітного об’єкта, магнітне поле розсіювання, об’єм постійного магніту, який визначає масогабаритні показники та 
вартість джерела, силу притягання до феромагнітного об’єкта. Практична значимість. Портативний ЕМАП забезпечує 
збільшення відношення амплітуд інформаційних донних імпульсів до шуму шляхом нарощування об’єму його постійного 
магніту та зменшення повітряного зазору між джерелом магнітного поля і феромагнітним об’єктом. Бібл. 27, рис. 14. 
Ключові слова: автономне джерело магнітного поля, параметри постійного магніту, магнітне поле, віддалений 
феромагнітний об’єкт, інтегральний критерій, електромагнітно-акустичний перетворювач, амплітуда сигналу, шум. 
 

Introduction. Sources of constant magnetic field 
(SMF) intended for magnetization of ferromagnetic objects 
(FO) located at a considerable distance (up to 20–50 mm) 
are used in various fields of science and technology. Thus, 
electromagnetic-acoustic transducers (EMAT) are used for 
monitoring and diagnostics of ferromagnetic products with 
dielectric coatings or deposits on the surfaces. The coating 
thickness of the products being monitored can reach up to 
5 mm, and deposits, for example, on the internal surfaces of 
pipelines, up to 20 mm or more. The efficiency of these 
transducers depends on the degree of magnetization of the 
FO surface layer, remote from the SMF [1]. 

The problem of creating a compact and powerful 
SMF for magnetizing a FO located at a considerable 
distance from it is relevant for various scientific and 
technical tasks. Such sources of constant magnetic field are 
necessary for magnetic separation, nanotechnology, 
materials science, biomedical diagnostics, etc. [2–7]. At the 
same time, in many practical applications they must operate 
autonomously, without using an external power source as 
part of a portable device performing various tasks, for 
example, non-destructive testing of ferromagnetic products. 

Features of SMF for EMAT. In non-destructive 
testing of ferromagnetic products, EMATs with SMF are 

used, which magnetize the product, providing generation 
of ultrasonic waves using a high-frequency coil [8]. 

In principle, the EMAT includes a SMF 1 and a flat 
high-frequency inductance coil 2, which affect the FO 3 
(Fig. 1). 

 
Fig. 1. Scheme of a portable EMAT: 1 – SMF; 2 – inductance 

coil; 3 – FO; 4 – electromagnetic field; 5 – eddy currents in FO 
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The SMF forms the normal component of the 
induction of the constant magnetic field Bz, which acts on 
the FO. A high-frequency current If flows in the 
inductance coil, which, due to the high-frequency 
electromagnetic field 4, induces eddy currents 5 in the 
surface layer of the FO. When the eddy current If interacts 
with the magnetic field Bz, an alternating elastic Lorentz 
force acts on the conduction electrons, which is 
transmitted to the crystal lattice of the FO. As a result, 
ultrasonic pulses with a frequency f are excited. Eddy 
currents in the FO, due to elastic oscillations of the crystal 
lattice, induce an alternating current with a frequency f in 
the inductance coil 2, which acts as a receiver of 
ultrasonic pulses. 

Thus, for diagnostics of a steel pipe, an EMAT is 
used, containing an SMF of four permanent magnets 
(PM), the same poles of which are separated by an angle 
in the range from 30° to 60° [9]. This SMF provides 
better homogeneity of the magnetic field in the surface 
layer of the FO compared to configurations of two poles 
facing each other or quadrupole geometry. 

To generate ultrasonic waves in the FO, SMFs with a 
periodic PM configuration are used in EMAT [10]. 
Compared to a single PM, a periodic configuration of 
magnets increases the maximum induction, providing the 
required value and distribution pattern on the FO surface, 
especially under the coil generating high-frequency signals 
[11]. To increase the magnetic field in the FO, both various 
magnetic concentrators [12] and several PMs, such as 
Halbach magnet configurations [13], are proposed. 

A mobile robotic system designed to create internal 
maps of the investigated FO and its structural elements 
uses a movable EMAT. One of the main tasks of such a 
system was the selection of PM parameters that take into 
account the required magnetization of the FO and the 
mass and dimensional parameters of the converter [14]. 

Problems arise during operation of PM due to 
elevated temperatures and irreversible demagnetization 
[15]. The degree of recovery of irreversible 
demagnetization of PM depends on the choice of 
magnetic material and the configuration of the system, 
including the geometry of the magnet, its interaction with 
other ferromagnetic materials and magnetic fields [16]. 
As an alternative to PM, long-acting electromagnets or 
pulsed electromagnets are used, but their operation 
requires external power sources [17, 18]. 

When magnetizing the FO from an autonomous 
SMF, an attractive force arises between them, which must 
be taken into account, especially when the source is used 
in portable devices. Between cylindrical PM and FO, this 
force is directly proportional to the residual magnetic field 
of magnetization, the cross-sectional area of the PM, the 
saturation magnetic field and the cross-sectional area of 
the FO, and inversely proportional to the square of the 
distance between them [19]. 

When testing a FO using an EMAT that uses 
overhead SMFs, it is necessary to know the distribution of 
the magnetic flux in the surface and internal layers of the 
object being tested [20]. The gap between the SMF and 
the FO changes the spatial distribution of the field inside 
the tested object. Changing the gap under one of the 
magnets affects the distribution of the magnetic field in 

the entire volume of the tested FO, and not only in the 
area located with a gap under this magnet. 

By increasing the size of the autonomous SMF to a 
certain level, a significant increase in the EMAT 
performance is ensured. However, with an excessive 
increase in the size of the source, the efficiency of the 
converter increases insignificantly, and the weight and 
size parameters become too large, which is unacceptable 
for a portable device [21]. 

As is known, the efficiency of EMAT, diagnosing a 
remote FO, is estimated by the conversion coefficient [22]: 

ƞ = kIf Вz
2exp(–h/R), 

where k is a coefficient depending on the electrical, magnetic 
and elastic characteristics of the FO material; If is the high-
frequency current in the induction coil with an average 
radius R; Вz is the value of the normal component of the 
induction of the constant magnetic field in the surface layer 
of the FO; h is the distance from the SMF to the FO. 

The efficiency of EMAT can be increased by both 
increasing the current If in the high-frequency coil and 
increasing the magnetic field induction Вz in the surface 
layer of the FO. Since the efficiency of EMAT depends to 
a greater extent on the value of Вz than on If, this 
necessitates an increase in the induction of the constant 
magnetic field in the surface layer of the FO to increase 
the efficiency of EMAT [1]. 

Thus, the autonomous SMF of a portable EMAT 
should maximally magnetize the FO located at a 
significant distance from it (up to 50 mm). 

Despite the significant amount of research on the 
development of EMAT, the problem of choosing rational 
parameters of an autonomous SMF, taking into account 
the main indicators, remains unresolved. These are the 
magnetization level of the remote FO, the dimensions of 
the PM, which affect the weight and size indicators and 
the cost of the device, the force of attraction to the FO and 
the scattering field, which is important when operating the 
converter [23]. 

The purpose of the article is to determine the 
rational parameters of an autonomous source of a constant 
magnetic field, ensuring the efficiency of using portable 
EMATs for diagnostics of remote ferromagnetic objects 
with a flat surface. 

Research object. Let us consider an autonomous 
SMF as part of a portable EMAT. The SMF consists of a 
PM 1 and a ferromagnetic screen (FS) 2, coaxially 
installed on the upper end of the PM (Fig. 2). The lower 
end of the PM faces the flat outer surface of the FO 3, 
which is of considerable length and thickness. The 
autonomous SMF is located at a considerable distance 
from the FO, so that between the lower end of the PM and 
the outer surface of the FO there is an air gap of height Z1, 
in which a high-frequency inductance coil 4 is installed. 
Figure 2 shows the boundary for calculating the average 
value of the magnetic leakage field Bex 5 and the central 
axis of the magnetic system 6, coinciding with the z axis 
of the Cartesian coordinate system. 

PM based on NeFeB ceramics with a coercive force 
of 1114 kA/m [24] is made in the form of a square with a 
side a and a height H1 with axial magnetization. FS is 
made of St10 steel in the form of a disk with a square 
cross-section and a height he. 
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Fig. 2. Schematic diagram of an autonomous SMF as part of a 

portable EMAT (to the left of the 0z axis) and the distribution of 
the magnetic field it creates (to the right of the 0z axis): 

1 – PM; 2 – FS; 3 – FO; 4 – inductance coil; 
5 – calculation limit Bex; 6 – central axis of the magnetic system 

 
Influence of geometric parameters on SMF 

indicators. Let us consider an autonomous SMF with a 
permanent magnet intended for EMAT. The magnetic 
field analysis will be performed in the plane (z0x) passing 
through the central axis of the magnetic system. The 
magnetic system is calculated using known mathematical 
expressions using the FEMM program [25]. This program 
solves a large system of algebraic equations, which are 
formed based on the finite element method and a 
differential equation describing the magnetic field in the 
cross section of a magnetic system. 

Autonomous SMF should magnetize FO so that the 
central magnetic field B0 – magnetic field along the axis 
of magnetic system 6 in its surface layer (Fig. 2) was 
above Bmin=0.3 T. Such a field is necessary for portable 
ultrasonic EMAT devices when performing thickness 
measurement and diagnostics of ferromagnetic products. 
PM is located at a distance of Z1=25 mm from FO and its 
width a should not exceed 80 mm, which is important for 
portable EMAT. FS has the same cross-section as PM, 
and its height he=10 mm. 

We will calculate the average value of the magnetic 
stray field Bex at boundary 5, located at a distance of 25 mm 
from the outer boundary of the autonomous SMF. 

Based on previous studies [1], we select the basic 
version of an autonomous source with the PM parameters: 
the square side a=30 mm, the height H1=40 mm. This SMF 
at Z1=25 mm magnetizes the FO to the minimum required 
value B0=Bmin (more precisely B0=0.299 T). In this case, the 
magnetic stray field Bex=0.106 T, and the source is acted 
upon by an axial attractive force Fz =37.44 N from the FO 
side. Figure 2 shows the lines of force and the induction of 
the magnetic field created by the basic version of the SMF 
during magnetization of the remote FO. 

Let us consider the influence of the parameters of the 
autonomous SMF on the magnetic field in the surface layer 
of the FO (along the 0x axis). With an increase in the height 
of the PM H1 and an unchanged cross-section with a side of 

a=50 mm, the maximum magnetic field in it increases 
(Fig. 3). The greatest value of the field occurs inside the 
PM. However, in the FO, the magnetic field also increases 
both in magnitude and in the area of influence. 

 
Fig. 3. Distribution of the magnetic field induction modulus 

in the surface layer of the FO at different PM heights 
 

If the PM is made of a small height (H1=20 mm), 
then the required value of the central field Bmin on the 
surface of the FO is not ensured. With a linear increase in 
the height of the PM, the magnetic field in the FO 
increases nonlinearly with a decrease. This shows the 
inexpediency of increasing the height of the PM above a 
certain value. 

A more appropriate way to increase the magnetic 
field in the FO is to increase the PM width (Fig. 4). In this 
case, both the central field B0 and the width of the 
magnetization region increase in the surface layer of the 
FO. When the PM width is increased by 2 times from 30 
to 60 mm, the central field increases by 1.33 times, and 
the magnetization area of the FO by a field higher than 
Bmin increases by more than 10 times. 

 
Fig. 4. Distribution of the magnetic field induction modulus 

in the surface layer of the FO at different PM widths 
 

Figure 5 shows the dependence of the relative values 
of the central magnetic field B0

* in the FO (relative to the 
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basic version of the SMF) on the geometric parameters of 
the PM. With an increase in the volume of the PM, this 
field also increases, but with a nonlinear decrease in 
growth. Even with a significant increase in the dimensions 
of the PM, the central magnetic field increases no more 
than 2 times relative to the basic version of the SMF. In this 
case, it is possible to determine the geometric parameters of 
the PM that provide a magnetic field higher than Bmin and 
the magnetization area of the FO by such a field. 

 
Fig. 5. Dependence of the relative value of the central magnetic 

field in the FO on the geometric parameters of the PM 
 

However, for a portable EMAT, when selecting the 
geometric parameters of the PM, in addition to the 
magnetization field FO, it is necessary to take into 
account other indicators. These are the magnetic 
scattering field Bex, the volume of the autonomous source 
V and the force of attraction of the autonomous source to 
the FO Fz. The magnetic scattering field Bex has a 
negative effect on both the nearby electronic system of 
the device and on the service personnel [26]. 

The volume V determines the mass, dimensions and 
cost of the autonomous SMF. The cost is mainly 
determined by the high-coercivity PM. The attractive 
force to the FO Fz determines the operating conditions of 
the portable EMAT. This force is calculated using the 
well-known formula: 

 
S

zrz SBBrF d)(2
1

0



, 

where Br, Bz are the radial and axial components of the 
magnetic field induction in the volume of the SMF 
covered by the surface S. 

Figure 6 shows the force of attraction of the SMF to 
the FO Fz

* in relative form. 
As follows from the presented graph, with an 

increase in the volume of the PM V (height H1 or width 
a), the attractive force increases. If the width of the PM is 
insignificant (a=30 mm), then the force from the height of 
the PM increases insignificantly. With the maximum 
parameters of the PM from the considered range 
(H1=a=70 mm), this force increases almost 14 times 
compared to the basic version of the SMF. 

As calculations show, the nature of the change in the 
magnetic field scattering Bex into the surrounding space 
depending on the geometric parameters of the PM largely 
corresponds to the nature of the change in the central 
magnetic field B0 in the FO. 

Since with the increase in the volume of PM V all 
the indicators of SMF increase, the question arises about 
the nature of these indicators with the same volume, but a 
different combination of height H1 and width a. 

 
Fig. 6. Dependence of the relative values of the force of attraction of 

the SMF to the FO on the geometric parameters of the PM 
 

Figure 7 shows the dependence of the relative SMF 
indicators on the width a for a small (V=125ꞏ103 mm3) 
and large (V=216ꞏ103 mm3) volume of the PM. The small 
value of V is due to the choice of the basic version of the 
PM with parameters H1=a=50 mm, and the large value of 
V is due to the choice of the basic version of the PM with 
parameters H1=a=60 mm. 

 
а 

 
b 

Fig. 7. Dependence of relative SMF indicators on the width 
of the PM for a small (a) and large (b) volume V 
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With a constant PM volume, the maximum value of 
the central field B0 in the FO occurs at a certain width. For 
a PM with a small volume, this is approximately a=40 mm, 
and for a PM with a large volume, this is approximately 
a=50 mm. Note that these dimensions are smaller than the 
width of the base PM. The nature of the scattering field Bex 
largely corresponds to the central field B0. 

The nature of the force of attraction of Fz SMF to 
FO is different. The maximum force occurs when the 
width of the magnet is greater than the base one. For PM 
with a small volume, this is approximately a=65 mm, and 
for PM with a large volume, a=75 mm. 

Let us consider the influence of the height FS he on 
the SMF indices (Fig. 8). This screen slightly (up to 4 %) 
increases the central magnetic field in the FO B0. As a 
result, the force of attraction of the SMF to the FO Fz 
increases to a greater extent (up to 8 %). At the same 
time, the magnetic field of scattering into the surrounding 
space Bex decreases, but slightly (up to 3 %). 

 
Fig. 8. Dependence of relative SMF indicators on the height 

of the ferromagnetic shield 
 

The highest value of the scattering field Bex occurs in 
the absence of FS, and the highest central field B0 occurs 
at its maximum height. Note that the location of FS on the 
lateral sides of the PM is inappropriate, since such a 
design reduces the central magnetic field in the FO with a 
large air gap Z1 [1]. 

Considering that increasing the height of the FS 
leads to an increase in the height and weight of the 
autonomous SMF, it can be assumed that the SMF variant 
with he=10 mm, like the basic variant, is acceptable. 

Thus, with an increase in the height H1 and the width a 
PM, all SMF indicators increase, although to varying 
degrees. However, an increase in the central magnetic field 
B0 in the FO is a positive indicator of an autonomous 
source, reflecting its main purpose, and an increase in the 
remaining indicators are negative factors. 

Based on the above, the parameters of the 
autonomous SMF, namely the geometric dimensions of 
the PM, must be selected taking into account both the 
positive indicator (the central magnetic field B0 in the FO) 
and the negative indicators (the scattering magnetic field 
Bex, the volume of the SMF V and the force of its 
attraction to the FO Fz). 

The task of selecting the geometric parameters of the 
PM can be considered as multicriterial. For this purpose, 
we will reduce the above SMF indicators to one integral 
criterion using the scalarization function – the canonical 
additive-multiplicative objective function: 
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where i are the weight coefficients of the objective 
function; β is the empirical coefficient. 

Based on expert assessments, we set the coefficients 
1=0.5; 2=0.2; 3=0.2; 4=0,1; β=0.75. The integral 
efficiency criterion from the geometric parameters of the 
PM of an autonomous SMF is presented in Fig. 9. 

 

 
Fig. 9. Dependence of the integral criterion of SMF efficiency 

on the geometric parameters of the PM 
 

Based on the obtained dependencies, it can be 
concluded that the most effective are SMFs, in which the 
PM have the largest width and height from the considered 
range. This is due to the fact that such magnets magnetize 
the FO more strongly. However, PMs with a small width 
and height can also be quite effective, provided that their 
central field value B0>Bmin. Such SMFs have small mass-
dimensional parameters and a relatively low cost.  

Experimental studies. For experimental verification 
of the magnetic field modeling results, a sample of an 
autonomous SMF was manufactured, providing 
magnetization of a remote FO (Fig. 10). This sample 
contained 6 flat PM sections with dimensions of 
505010 mm3 each made of NeFeB ceramics. The 
sections were arranged in a column so that the PM height 
was 60 mm. On top of the PM there was an FS with 
dimensions of 505010 mm3, made of St10 steel. 

An experimental sample made of St45 steel with 
dimensions of 1806530 mm3 was used as the FO, on the 
surface of which measuring paper with divisions of 1 mm 
was applied (to control the movement step of the Hall 
sensor, which provided measurement of the axial 
component of the magnetic field induction Bz at a height of 
0.5 mm above the surface of the FO). The measurement of 
the magnetic field induction value was performed using a 
pre-calibrated F4354/1 teslameter. 
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                       а                                                   b 
Fig. 10. Scheme (a) and experimental sample (b) of an autonomous 
SMF that provides magnetization of a remote FO: 1 – PM sections; 

2 – FS; 3 – FO; 4 – electronic unit; 5 – insulating supports of 
variable height; 6 – dielectric pads; 7 – housing; 8 – insulating 

protector; 9 – Hall sensor; 10 – measuring ruler 
 

A sample of an autonomous small-sized SMF was 
installed on the FO with a non-magnetic gap Z1=25 mm 
(the total height of the insulating supports 5 and the 
protector 8). The axial component of the magnetic field 
induction Bz was measured by a Hall sensor on the FO 
surface every 5 mm from the center at a distance of up to 
40 mm along the long side of the experimental steel 
sample. The measurement results are shown in Fig. 11. In 
the presented distribution of the magnetic field, the FO is 
outlined by a contour below the 0x axis. 

 
Fig. 11. Results of experimental (points) and calculated (line) values 

of the axial component of the magnetic field induction Bz and the 
distribution of the magnetic field for the experimental sample 

 

The experimental data correspond to the simulation 
results with an error of up to 9 %, which indicates the 
reliability of the results obtained. The difference between 
the experimental results and the calculated ones is due to 
the spread of the parameters of the PM sections due to the 
manufacturing technology, as well as errors in the 
location of the Hall sensor relative to the FO. 

Practical implementation. Let us consider the use 
of an autonomous SMF for a portable EMAT, providing 
excitation and reception of ultrasonic pulses in the FO. 
Figure 12 shows the diagram and layout of the converter 
of electromagnetic energy into ultrasonic energy [27] with 
an autonomous SMF and a system for measuring the 
distribution of the magnetic field on the surface of the FO. 

 
                            a                                            b  

Fig. 12. Scheme (a) and layout (b) of EMAP: 1 – SMF; 
2 – gaskets; 3 – plate 3 with an inductance coil; 4 – FO; 
5 – electronic unit; 6 – pulse generator; 7 – amplifier; 
8 – synchronizer; 9 – oscilloscope; 10 – Hall sensor 

 

The converter includes a DPMP 1, dielectric spacers 2 
of adjustable height, a dielectric plate 3 with a built-in high-
frequency inductance coil, a FO 4, an electronic unit 5 with 
a high-frequency current pulse generator 6, an amplifier of 
received ultrasonic pulses 7 and a synchronizer 8. A digital 
oscilloscope 9 records ultrasonic pulse signals in the FO, 
and a Hall sensor 10 measures the axial component of the 
magnetic field on the FO surface. 

The converter was installed on the surface of the FO 
through dielectric spacers of different thicknesses. The 
efficiency of the SMF was estimated by the amplitude of 
the received ultrasonic pulses using a SmartDS7202 
oscilloscope [8]. 

Studies were conducted for EMAT with two 
magnetic field sources: SMF-1 contained 6 PM sections 
with dimensions of 505010 mm3, SMF-2 contained 4 
PM sections with dimensions of 303015 mm3. Both 
sources contained FS with a height of 10 mm. These 
sources have the same axial height H1=60 mm, but 
different PM volumes. SMF-1 has V=150ꞏ103 mm3, and 
SMF-2 has V=54ꞏ103 mm3. 

Figure 13 shows the time sweeps of the ultrasonic 
pulses reflected in the FO volume, obtained at different 
gaps between SMF-1 and the FO surface.  

The oscillograms show the probing 1 and the 
sequence of short bottom 2 ultrasonic pulses reflected in 
the FO volume. 

With a non-magnetic gap between SMF-1 and FO 
Z1=25 mm, when the value of the central magnetic field in 
FO B0=0.44 T, the amplitudes of the bottom pulses in 
relation to the noise are at least 10/1, which is sufficient 
for thickness measurement of ferromagnetic products. 
With a two-fold decrease in the gap Z1=12.5 mm, and 
therefore an increase in the central field to B0=0.85 T, the 
amplitudes of the bottom pulses in relation to the noise 
increase to 30/1, which is applicable for monitoring and 
diagnostics of ferromagnetic products. 

Thus, due to the increase in the magnetic field in the 
FO, the ratio of the amplitude of the first reflected ultrasonic 
pulse to the noise amplitude increases by 3 times, which 
makes it possible to increase the efficiency of EMAT. 
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a 

  
b 

Fig. 13. Oscillograms of the sequence of bottom ultrasonic 
pulses reflected in the FO volume (left) and magnetic field 

induction (right) at Z1: 25 mm (a) and 12.5 mm (b), obtained 
using SMF-1: 1 – probing pulse; 2 – bottom pulses. 

 

Figure 14 shows the time sweeps of the ultrasonic 
pulses reflected in the volume of the FO, obtained with 
similar gaps between SMF-2 and the surface of the FO and 
the same magnitude of the probing ultrasonic pulse, as when 
using SMF-1. These oscillograms, as in Fig. 13, show the 
probing pulse and a sequence of short bottom pulses. 

 
                         a                                               b  

Fig. 14. Oscillograms of the sequence of bottom ultrasonic 
pulses reflected in the FO volume at Z1: 

25 mm (a) and 12.5 mm (b), obtained using SMF-2 
 

With a non-magnetic gap between SMF-2 and FO 
Z1=25 mm (B0=0.34 T), the amplitudes of the bottom 
pulses in relation to the noise are 5/1, and when the gap Z1 
is reduced by half, the central magnetic field increases to 
B0=0.61 T, which increases the ratio of the amplitude of 
the bottom pulses to the noise to 13.5/1. 

When using SMF-2, which has a PM volume that is 
almost 3 times smaller than SMF-1, the EMAT efficiency 
decreases (Fig. 13). This is due to the fact that the 
amplitudes of short bottom pulses reflected in the FO 
volume decrease, and their sequence attenuates faster. 
This indicates the influence of the SMF magnetic field on 
the EMAT efficiency. 

Thus, it has been experimentally confirmed that 
increasing the magnetic field in the FO by a source with 
permanent magnets with rational parameters increases the 
efficiency of EMAT. 

In the future, it is advisable to consider the use of 
either a pulsed electromagnet or the joint use of a pulsed 
electromagnet and a permanent magnet to amplify and 
regulate the magnitude of the magnetic field in the surface 
layer of the FO. 

Conclusions. 
1. As a result of the analysis of literary sources, the 

need to select rational parameters for a source of a 
constant magnetic field that magnetizes a ferromagnetic 
object when converting electromagnetic energy into 
ultrasonic energy was established. 

2. An analysis was carried out of the parameters of an 
autonomous source of magnetic field, consisting of a PM and 
a ferromagnetic screen, which acts on the flat surface of a 
remote ferromagnetic object, magnetizing it to a given level. 

3. It has been established that in order to select rational 
parameters of an autonomous SMF, it is necessary to use 
an integral criterion that takes into account the magnetic 
field in the surface layer of the FO, the magnetic 
scattering field, the volume of the PM, which determines 
the mass-dimensional indicators and cost of the SMF, and 
the force of attraction to the FO. 

4. The results of experimental studies on a sample of an 
autonomous source, which contained 6 sections of PM made 
of NeFeB ceramics with dimensions of 505010 mm3, 
correspond with an error of up to 9 % to the results of 
calculating the magnetic field on the surface of a 
ferromagnetic sample made of St45 steel with a thickness of 
40 mm.  

5. For a portable electromagnetic-acoustic transducer, 
increasing the magnetic field in the FO either due to the 
dimensions of the PM or due to a decrease in the air gap 
between the SMF and the FO provides an increase in the 
efficiency of the EMAP, increasing the ratio of the amplitude 
of the bottom pulses to the amplitude of the noise. 
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Застосування методу еквівалентування багатошарового ґрунту при визначенні 
нормованих параметрів заземлювального пристрою 
 

Вступ. Нормовані параметри заземлювального пристрою, такі як напруга дотику та опір, є критично важливими для за-
безпечення електричної безпеки та надійності роботи електростанцій та підстанцій. Складність багатошарової структу-
ри ґрунту створює проблеми для визначення вказаних параметрів. Це обумовлено тим, що реальні ґрунти на території енер-
гооб’єктів України мають три і більше шарів, а нормовані параметри визначаються програмними засобами з двошаровими 
розрахунковими моделями. Тому необхідність еквівалентування багатошарових геоелектричних структур у двошарові моде-
лі для практичного застосування є актуальною задачею. Мета. Визначення меж застосування методу еквівалентування 
багатошарових ґрунтів на основі аналізу результатів розрахунку нормованих параметрів заземлювального пристрою. Ме-
тодологія. У дослідженні розглянуто тришарову модель для чотирьох типів ґрунту (A, H, Q, K), поширених в Україні. Роз-
рахунки виконано за допомогою програмного комплексу LiGro, який базується на методі інтегро-диференційних рівнянь, 
застосованому для аналітичного вирішення задачі про потенціал електричного поля точкового джерела струму в тришаро-
вому провідному напівпросторі. В якості критерію можливості застосування методу еквівалентування обрано величну 
відносної похибки в 10 % при визначенні нормованих параметрів заземлювального пристрою заданої топології та типу ґрун-
ту. При визначенні похибки за істинне значення приймались результати розрахунку у вихідній тришаровій структурі ґрунту 
для заданої топології заземлювального пристрою. Результати демонструють, що ефективність методу еквівалентування 
суттєво залежить від типу ґрунту та площі системи заземлення. Зокрема, для ґрунту типу А заміна верхнього та серед-
нього шару еквівалентним першим шаром (нижнього – другим), забезпечує меншу похибку розрахунків опору заземлення, ніж 
представлення верхнього шару в якості першого, а середнього та нижнього – другого. При цьому спостерігається тенденція 
до зменшення похибки від –14,6 % до –2,6 % зі зростанням площі об’єкту від 225 м2 до 14400 м2. Оригінальність. Вперше 
представлено результати оцінки похибки методу еквівалентування багатошарових ґрунтів різних типів при розрахунку 
нормованих параметрів заземлювальних пристроїв. Практична значимість. Визначення умов та меж застосування методу 
еквівалентування при розрахунку нормованих параметрів заземлювальних пристроїв програмними комплексами може бути 
використано при проєктуванні нових або реконструкції існуючих енергооб’єктів України. Бібл. 20, табл. 5, рис. 4. 
Ключові слова: заземлювальний пристрій, напруга дотику, опір заземлювального пристрою, метод еквівалентування, 
багатошаровий ґрунт. 
 

Вступ. Розрахунок нормованих параметрів зазем-
лювальних пристроїв (ЗП) електричних станцій та 
підстанцій, а саме – опору ЗП, напруги на ЗП та напру-
ги дотику, є важливою науково-практичною задачею як 
з точки зору проєктування нових енергетичних об’єктів 
[1–3], так і експлуатації існуючих [4]. Вихідними да-
ними для виконання таких розрахунків є струм одно-
фазного замикання на землю, час спрацювання основ-
ного та резервного захисту, топологія ЗП [5], матеріал 
та поперечний переріз заземлювачів, опір основи [6] та 
електрофізичні характеристики ґрунту [7]. Останній 
фактор практично не залежить від впливу людини і 
змінити його в процесі експлуатації неможливо. 

У розповсюджених програмних комплексах для 
моделювання електромагнітних процесів у ЗП [8–13], 
використовується двошарова модель ґрунту із грани-
цею поділу, паралельною поверхні землі. Виходячи з 
того, що за результатами аналізу 612 зондувань понад 
80 % ґрунтів в місцях розташування енергетичних 
об’єктів України мають три та більше шарів [7], вини-
кає потреба у приведенні існуючої структури до дво-
шарової. Зазвичай для цього використовується метод 
еквівалентування [12–18]. Ідея його полягає в тому, що 
еквівалентною вважається модель з такими характери-
стиками геоелектричної структури землі, за яких зазе-
млювач матиме ті ж самі значення електричних пара-
метрів, що й у вихідній багатошаровій структурі. 

Для приведення багатошарової геоелектричної 
структури до еквівалентної визначаються сумарні 
поперечна (нормальна) і повздовжня (тангенціальна) 
провідності при протіканні струмів відповідних на-
прямків у прямокутному стовпі ґрунту заввишки hΣ, з 
основою у вигляді квадрату зі стороною відомого 
розміру (наприклад, a = 1 м). Вирази для визначення 
еквівалентного питомого опору ρе (1) та товщини 
еквівалентного шару hе (2) мають вигляд [7, 14, 15]: 
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де ρi та hi – питомий електричний опір та товщина i-го 
шару, m – кількість шарів, що еквівалентуються. 

Загалом, на практиці отримали розповсюдження 
три способи (див. п. 2.3.2 [3]) застосування методу 
еквівалентування [7]: 

1. Спосіб №1 – верхній шар реальної геоелектри-
чної структури розглядають як перший шар еквівале-
нтної двошарової, а наступні шари еквівалентуються 
у другий (вважається, що даний спосіб дозволяє з 
найменшими похибками визначити розподіл потенці-
алу на поверхні ґрунту та напругу дотику). 

2. Спосіб №2 – всі верхні шари реальної струк-
тури представляють у вигляді першого шару еквіва-
лентної геоелектричної структури, а нижній – другого 
шару (даний спосіб прийнято використовувати при 
розрахунку опору і потенціалу на ЗП). 

3. Спосіб № 3 – всі верхні шари реальної струк-
тури до ЗП і додаткові 0,1–0,2 м представляють у 
вигляді першого шару еквівалентної геоелектричної 
структури, а нижні (або ж ті, що знаходяться нижче 
відносно елементів ЗП, інші шари) – другого шару. 

Перший та другий способи отримані на основі фі-
зичного сенсу нормованих параметрів: співвідношення 
питомого електричного опору ρ верхніх шарів найбіль-
ше впливає на значення потенціалу на поверхні ґрунту, а 
отже і на напругу дотику (кроку), а на опір і потенціал 
на заземлювачі більше впливає ρ шару, в якому знахо-
диться ЗП (див. п. 2.3.2 [3]). Третій спосіб отримав прак-
тичне застосування в НДПКІ «Молнія» НТУ «ХПІ» на 
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основі чисельних розрахунків та порівняння експериме-
нтальних та розрахункових значень. 

Проте в [9–15] відсутні наглядні відомості та 
аналітично-статистичні дані, які дозволили б оцінити 
загальний вплив еквівалентування різних типів ґрунту 
(A, H, Q, K) на результати розрахунку нормованих 
параметрів. Отримані в [4] результати можна вважати 
лише попереднім аналізом для ЗП розміром 5×5 м2 та 
недостатнім для застосування у практичних цілях. 

Зважаючи на те, що вказані параметри вплива-
ють на електробезпеку обслуговуючого персоналу 
станцій та підстанцій, а також на надійність експлуа-
тації обладнання, систем релейного захисту та теле-
механіки, дослідження такого впливу для підвищення 
точності їх визначення, є актуальною задачею. 

Мета роботи – визначення меж застосування ме-
тоду еквівалентування багатошарових ґрунтів на ос-
нові аналізу результатів розрахунку нормованих па-
раметрів заземлювального пристрою. 

Матеріали дослідження. Зважаючи на те, що в 
Україні в місцях розташування енергооб’єктів пере-
важна більшість ґрунтів є тришаровими, тому доціль-
но розглянути саме цю геоелектричну структуру та 
метод її еквівалентування. Загально відомо, що три-
шарові ґрунти за співвідношенням питомого електри-
чного опору шарів поділяються на чотири типи: 

 Q – (ρ1 > ρ2 > ρ3);           A – (ρ1 < ρ2 < ρ3); 
 H – (ρ1> ρ2 < ρ3);            K – (ρ1< ρ2 > ρ3). 
Виконаний у [4] аналіз відсоткового розподілу 

результатів експериментальних досліджень із зонду-
вання ґрунту на території енергообʼєктів України по-
казав, що ґрунт типу Q становить 44,43 %; A – 0,84 %; 
H – 31,42 %; K – 23,31 %. 

Для досягнення мети у якості критерію меж засто-
сування методу еквівалентування пропонується обрати 
значення відносної похибки 10 % (допустимо для ви-
рішення практичних задач з розрахунку ЗП [6, 8, 11]) 
при визначенні нормованих параметрів ЗП заданої 
топології та типу ґрунту. Для виконання дослідження 
вищевказаних типів ґрунту використано програмний 
комплекс LiGro [17], який дозволяє визначати нормо-
вані параметри ЗП довільної складності, що розташо-
ваний у тришаровому ґрунті. Вказаний комплекс ство-
рено на основі методу інтегро-диференційних рівнянь, 
застосованого для аналітичного вирішення задачі про 
потенціал електричного поля точкового джерела стру-
му в тришаровому провідному напівпросторі, з пода-
льшим інтегруванням набору точкових джерел струму 
у вигляді довільно орієнтованого заземлювача. 

Для виконання розрахунків використано три ва-
ріанти виконання ЗП розміром: 15×15 м2, 45×45 м2 та 
120×120 м2. Розмір комірки в усіх випадках 3×3 м2 

(див. табл. 1 – 4). В якості заземлювача обрано пруток 
із гарячекатаної сталі BSt3SP (Fe37-3FN) діаметром 
14 мм з відповідними електромагнітними характерис-
тиками. ЗП розташований на глибині 0,5 м, що відпо-
відає вимогам нормативного документу [19]. 

Відповідно до [7] доцільно розглянути значення 
при співвідношенні ρ*= ρi/ρi+1 в діапазоні [0,01; 10], 
що дозволяє охопити 99,9 % тришарових ґрунтів 
України в місцях розташування діючих енерго-
об’єктів [4]. Відповідно до [4] товщина шарів знахо-
диться в межах h1  [0,02; 10] м для першого шару та 
h2  [0,01; 35] м для другого. Для виконання якісного 
аналізу обрано середнє значення h1 та h2 [7]. Параметри 

розглянутих вихідних тришарових та еквівалентних 
двошарових моделей ґрунту наведено в табл. 1 – 4. При 
цьому, у якості вихідної моделі ґрунту прийнято серед-
ньостатистичні значення, що отримані в [7]. Еквівалент-
ні двошарові отримані з використанням (1) та (2). 

При виконанні розрахунків прийнято, що опір 
основи становить 100 Ом [3], а струм однофазного 
замикання на землю – 10 кА. Розрахунок напруги 
дотику виконувався у центрі (Utc) та на краю (Utk) ЗП 
(див. табл. 1 – 4). Також визначалися опір ЗП (RG) та 
напруга на ЗП (UG). Результати розрахунку (значення 
Utc, Utk,, RG та UG) для заданої системи заземлення, 
розташованої в ґрунті типу А, наведено в табл. 1. 

Таблиця 1 
Результати розрахунку параметрів ЗП для ґрунту типу A 

Еквівалентна модель  
за способом: Параметр Вихідна модель 

№1 №2 №3 
ρ1, Омм 10 10 64,3 10 

h1, м 0,79 0,8 8,7 0,6 
ρ2, Омм 100 570,3 1000 510 

h2, м 5,46    
ρ3, Омм 1000    

ЗП 15×15 м2 
Utc, В 91,81 73,43 848,60 92,82 

RG, Ом 3,61 3,94 4,13 4,40 
UG, В 36050,0 39420,0 41310,0 43990,0
Utk, В 512,80 548,70 2183,00 635,60 

ЗП 45×45 м2 
Utc, В 34,77 39,26 111,20 38,41 

RG, Ом 2,36 2,29 2,49 2,15 
UG, В 23550,0 22940,0 24940,0 21540,0
Utk, В 243,50 237,60 974,10 234,30 

ЗП 120×120 м2 
Utc, В 30,16 31,15 40,16 32,11 

RG, Ом 1,45 1,24 1,49 1,24 
UG, В 14530,0 12410,0 14910,0 12400,0
Utk, В 127,70 116,20 436,30 121,60 

 

В табл. 2 – 4 наведено результати аналогічного 
розрахунку для інших типів ґрунту. 

Таблиця 2 
Результати розрахунку параметрів ЗП для ґрунту типу H 

Еквівалентна модель 
за способом: Параметр Вихідна модель 

№1 №2 №3 
ρ1, Омм 1000 1000 39,4 1000 

h1, м 0,8 0,8 21,7 0,6 
ρ2, Омм 10 211,5 1000 212,3 

h2, м 6,3    
ρ3, Омм 1000    

ЗП 15×15 м2 
Utc, В 24770 21300 736,10 15860

RG, Ом 4,60 9,08 1,84 8,06 
UG, В 46000 90820 18410 80580
Utk, В 25740 28340 1270 22710

ЗП 45×45 м2 
Utc, В 5126 4340,00 133,60 3225 

RG, Ом 1,68 2,75 1,08 2,55 
UG, В 16810 27450 10810 25470
Utk, В 6270 7909 477,10 6577 

ЗП 120×120 м2 
Utc, В 467,2 594,30 36,92 446,2 

RG, Ом 0,84 0,89 0,72 0,86 
UG, В 8290 8920 7180 8644 
Utk, В 1466 1958 217,30 1704 
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Таблиця 3 
Результати розрахунку параметрів ЗП для ґрунту типу Q 

Еквівалентна модель  
за способом: Параметр Вихідна модель 

№1 №2 №3 
ρ1, Омм 1000 1000 155,54 1000 

h1, м 0,8 0,8 8,7 0,6 
ρ2, Омм 100 17,5 10 19,6 

h2, м 6,3    
ρ3, Омм 10    

ЗП 15×15 м2 
Utc, В 23800 24810 2953 16380 

RG, Ом 4,81 3,77 2,89 2,53 
UG, В 48120 37660 28920 25330 
Utk, В 26810 25850 4793 17570 

ЗП 45×45 м2 
Utc, В 5494 5437 812,8 530,6 

RG, Ом 1,01 0,87 0,62 0,27 
UG, В 10040 8657 6203 2680 
Utk, В 6127 5926 1250 935 

ЗП 120×120 м2 
Utc, В 861,5 815 159,8 497,7 

RG, Ом 0,19 0,18 0,13 0,16 
UG, В 1852 1772 1320 1587 
Utk, В 1082 1095 274,1 874,2 

 

Таблиця 4 
Результати розрахунку параметрів ЗП для ґрунту типу K 

Еквівалентна модель  
за способом: Параметр Вихідна модель 

№1 №2 №3 
ρ1, Омм 10 10 253,8 10 

h1, м 0,8 0,8 21,7 0,6 
ρ2, Омм 1000 47,3 10 47,1 

h2, м 6,3    
ρ3, Омм 10    

ЗП 15×15 м2 
Utc, В 84,22 159,20 4412,00 193,50 

RG, Ом 2,29 0,95 6,00 1,01 
UG, В 22890,0 9500,0 59960,0 10090,0
Utk, В 538,70 432,90 7935,00 478,90 

ЗП 45×45 м2 
Utc, В 51,27 56,47 1056,00 63,57 

RG, Ом 0,85 0,39 1,54 0,40 
UG, В 8542,0 3888,0 15350,0 4012,0 
Utk, В 200,80 165,50 2372,00 179,00 

ЗП 120×120 м2 
Utc, В 34,37 33,79 220,10 34,80 

RG, Ом 0,25 0,16 0,34 0,16 
UG, В 2479,0 1626,0 3364,0 1649,0 
Utk, В 78,17 76,61 536,10 80,03 

 

Для проведення аналізу даних розрахункових ек-
спериментів розглянуто похибку визначення нормо-
ваних параметрів δ з використанням методу еквівале-
нтування. За істинні значення прийняті ті, що отри-
мані при розрахунку за допомогою моделі ЗП, розмі-
щеного у тришаровому ґрунті. Для кожного з нормо-
ваних параметрів і відповідного типу ґрунту побудо-
вана залежність відносної похибки δ від площі ЗП S.  

На рис. 1 наведена зазначена залежність для ґру-
нту типу А. При цьому на рис. 1,а пунктиром позна-
чено сімейство кривих для напруги дотику з краю ЗП 
(Utk), а суцільною – для напруги дотику в центрі ЗП 
(Utc). Позначення №1 – №3 відповідають способам 
еквівалентування. На рис. 1,б суцільні криві відпові-
дають залежності δ(S) для опору ЗП (RG), а пунктирні 
– для напруги на ЗП (UG).  
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Рис. 1. Похибка визначення нормованих параметрів залежно 
від площі ЗП та способу еквівалентування ґрунту типу A: 

а – суцільна крива – Utc; пунктирна крива – Utk; 
б – суцільна крива – RG; пунктирна крива – UG 

 
Слід зауважити, що похибка понад 300 % на 

графіку не показана. За результатами моделювання 
для ґрунту типу А бачимо підтвердження вихідної 
гіпотези – спосіб №2 є досить ефективним для розра-
хунку напруги на ЗП та опору ЗП (при цьому похибка 
зменшується зі зростанням площі), а способи №1 та 
№3 показують достатньо високу точність при визна-
ченні напруги дотику. При цьому в центрі ЗП кращі 
результати показує спосіб №3 (похибка до –10,5 %), а 
на краю ЗП – спосіб №1 (похибка до 9 %). 

На рис. 2 наведено аналогічні результати розра-
хунку для ґрунту типу H. 

За результатами моделювання для ґрунту типу H 
бачимо, що похибка при розрахунку напруги дотику в 
центрі та на краю ЗП лежить в діапазоні від –27 % до 
15 % (способи еквівалентування №1 та №3). Проте 
виділити певний діапазон застосування для них прак-
тично неможливо. Для вказаного типу ґрунту викори-
стання методу еквівалентування для розрахунку на-
пруги на ЗП та опору ЗП не рекомендується, хоча 
тенденція зменшення похибки зі збільшенням площі 
зберігається. При цьому, всупереч сталої думки, най-
меншу похибку мають способи №1 та №3 (для них 
абсолютне значення похибки зменшується від –97 % 
до –6 % та від –75 % до –4 % відповідно). Однак, в 
подальшому потрібно додатково дослідити їх поведі-
нку при збільшенні площі ЗП.  

На рис. 3 наведено аналогічні результати розра-
хунку для ґрунту типу Q. Умовні позначення аналогі-
чні рис. 1. 

За результатами моделювання для ґрунту типу Q 
бачимо, що лише спосіб №1 може бути застосований 
для розрахунку напруги дотику в центрі та з краю ЗП 
(похибка лежить в діапазоні від –4,2 % до 5,6 %), на-
пруги на ЗП та опору ЗП (похибка – від 22 % до 4,3 %). 
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Рис. 2. Похибка визначення нормованих параметрів залежно 
від площі ЗП та способу еквівалентування ґрунту типу H: 

а – суцільна крива – Utc; пунктирна крива – Utk; 
б – суцільна крива – RG; пунктирна крива – UG 
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Рис. 3. Похибка визначення нормованих параметрів залежно 

від площі ЗП та способу еквівалентування ґрунту типу Q: 
а – суцільна крива – Utc; пунктирна крива – Utk; 
б – суцільна крива – RG; пунктирна крива – UG 

 

На рис. 4 наведено аналогічні результати розра-
хунку для ґрунту типу K. Умовні позначення аналогі-
чні рис. 1. На рис. 4,а спосіб №2 не показаний, оскі-
льки він дає похибку понад –500 %. 

За результатами моделювання для ґрунту типу K 
бачимо, що способи еквівалентування №1 та №3 мо-
жуть бути застосовані для розрахунку напруги дотику 
в центрі та на краю ЗП відповідно при площі меншій 

за 2000 м2 (похибка лежить в діапазоні від –10 % до  
15 %). Використання методу еквівалентування для 
розрахунку напруги на ЗП та опору ЗП не рекоменду-
ється, хоча тенденція зменшення похибки зі збіль-
шенням площі так само зберігається. 
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Рис. 4. Похибка визначення нормованих параметрів залежно 

від площі ЗП та способу еквівалентування ґрунту типу K: 
а – суцільна крива – Utc; пунктирна крива – Utk; 
б – суцільна крива – RG; пунктирна крива – UG 

 

 

За результатами аналізу рис. 1 – 4 можемо сфор-
мувати наступний алгоритм вибору способу еквівале-
нтування для розрахунку певного нормованого пара-
метру ЗП залежно від типу ґрунту (див. табл. 5). 
Принцип формування табл. 5 полягав у наступному: 
якщо для певного типу ґрунту при розрахунку одного 
з нормованих параметрів досягається умова  

|δ|≤ 10 %,                                  (3) 
то вказується номер відповідного способу еквіваленту-
вання та він визнається прийнятним до використання. 

Якщо є певні обмеження щодо площі ЗП, для 
якої досягається умова (3), то спосіб приймається 
умовно прийнятним, а обмеження наведено в приміт-
ці. Якщо умова (3) не виконується, то спосіб вважа-
ється неприйнятним, а в табл. 5 вказується «–». 

Таблиця 5 
Рекомендації щодо алгоритму вибору способу еквівалентування 
Тип ґрунту / Параметр ЗП Utc Utk RG UG 

Тип A (ρ1 < ρ2 < ρ3) 3 1 2* 2* 
Тип H (ρ1> ρ2 < ρ3) – – – – 
Тип Q (ρ1 > ρ2 > ρ3) 1 1 – – 
Тип K (ρ1< ρ2 > ρ3) 1** 3** – – 

Примітка: * – допустимо при S > 1000 м2; 
 ** – допустимо при S > 2000 м2. 

Застосування запропонованого алгоритму вибору 
способу еквівалентування розглянуто на прикладі 
в Додатку 1. 

Висновки. 
1. На основі серії розрахункових експериментів 

та аналізу отриманих значень нормованих параметрів 
заземлювального пристрою встановлено: 

– для ґрунту типу A способи №1 (верхній шар реа-
льної геоелектричної структури – перший шар еквівален-
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тної двошарової, а наступні шари еквівалентовані у дру-
гий) та №3 (всі верхні шари реальної структури до ЗП і 
додаткові 0,1–0,2 м – перший шар еквівалентної структу-
ри, а наступні – другий шар) можна застосовувати при 
визначенні напруги дотику, де спосіб №3 кращий для 
центру ЗП (похибка до –10,5 %), а спосіб №1 – для краю 
ЗП (похибка до 9 %). Спосіб №2 (верхні шари реальної 
структури – перший шар еквівалентної структури, а ни-
жній – другий) для розрахунку напруги та опору ЗП 
допускається застосовувати при площі понад 1000 м2; 

– для ґрунту типу H жоден зі способів еквівален-
тування не дозволяє виконати розрахунок з похибкою 
менше 10 %; 

– для типів ґрунтів Q та K метод еквівалентуван-
ня можна застосовувати лише для розрахунку напруги 
дотику. При цьому для Q слід використовувати спосіб 
еквівалентування №1 (похибка від –4,2 % до 5,6 %). 
Для типу K спосіб №1 кращий для центру ЗП, а спосіб 
№3 – для краю ЗП при площі понад 2000 м². 

2. Незалежно від типу ґрунту при визначені опо-
ру ЗП та напруги на ЗП у всіх випадках спостерігаєть-
ся зменшення похибки з ростом площі ЗП, що свід-
чить про можливість поліпшення точності розрахун-
ків для об’єктів площею понад 10 000 м2. 

3. На основі аналізу результатів моделювання 
сформовано алгоритм вибору способу еквіваленту-
вання для розрахунку певного нормованого парамет-
ру ЗП залежно від типу ґрунту. Як критерій прийнят-
ності обрано відносну похибку в межах ±10 %. При 
цьому залежно від типу ґрунту та параметру ЗП, що 
визначається, способи розподілено на прийнятний, 
неприйнятний та умовно прийнятний (з урахуванням 
обмеження щодо площі ЗП).  

4. Зважаючи на те, що повноцінний розрахунок 
усіх нормованих параметрів з використанням методу 
еквівалентування можна виконати лише для ґрунту 
типу А, то найбільш доцільним є використання про-
грамних комплексів, які дозволяють врахувати три-
шарову структуру ґрунту, в процесі визначення нор-
мованих параметрів ЗП. 

ДОДАТОК 1 
Приклад застосування запропонованого алгори-

тму вибору способу еквівалентування. Вихідний 
об’єкт має розмір 120×65 м2 з глибиною розташуван-
ня ЗП – 0,6 м. Параметри ґрунту: ρ1 = 53,9 Омм; 
ρ2 = 117 Омм; ρ3 = 12,3 Омм; h1 = 1,2 м; h2 = 12,3 м. 
Відповідно, ЗП розташований у першому шарі. 

Наведені параметри ґрунту відповідають ґрунту 
типу K, а площа ЗП складає 7800 м2 й відповідає умо-
ві S > 2000 м2. Отже, для визначення напруги дотику в 
центрі ЗП (Utc) слід скористатися способом еквівален-
тування №1 за виразами (1) і (2), за результатами 
застосування якого параметри еквівалентної моделі 
будуть складати: ρ1е = 53,9 Омм; ρ2е =32,18 Омм; 
h1е = 1,2 м. Для визначення напруги дотику на краю ЗП 
(Utk) способом еквівалентування №3: ρ1е = 53,9 Омм; 
ρ2е = 32,32 Омм; h1е = 0,8 м. У випадку необхідності 
визначення напруги на ЗП та опору ЗП слід викорис-
товувати тришарову модель ґрунту. 

Конфлікт інтересів. Автори заявляють про від-
сутність конфлікту інтересів. 
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Application of the multilayer soil equivalence method in 
determining the normalized parameters of the grounding system. 
Introduction. Normalized parameters of the grounding system, such 
as touch voltage and resistance, are critically important for ensuring 
electrical safety and reliability of power plants and substations. The 
complexity of the multi-layered soil structure makes it difficult to 
determine mentioned parameters. This is due to the fact that real 
soils on the territory of energy facilities of Ukraine have three or 
more layers, and the specified parameters are determined by soft-
ware with two-layer calculation models. Therefore, the need to 
provide multilayer geoelectric structures into equivalence two-layer 
models for practical application is an urgent task. Goal. Determina-
tion of the application limits of the multilayer soils equivalence 
method based on the calculating results analysis of the grounding 
system normalized parameters. Methodology. The study considered 
a three-layer model for four soil types (A, H, Q, K) common in 
Ukraine. The calculations were performed using the LiGro software 
package, which is based on the method of integro-differential equa-
tions, applied to the analytical solution of the problem of the electric 
field potential of a point current source in a three-layer conducting 
half-space. As a criterion for the possibility of applying the equiva-
lence method, a relative error value of 10 % was chosen when de-
termining the normalized parameters of a grounding system of the 
given topology and soil type. When determining the error, the calcu-
lation results in the original three-layer soil structure for the given 
topology of the grounding system were taken as the true value. The 
results show that the effectiveness of equivalent technique signifi-
cantly depends on the type of soil and the area of the grounding 
system. In particular, for soil type A, replacing the upper and middle 
layers with the equivalent first layer (the lower layer with the second) 
provides a smaller error in the calculations of the grounding resis-
tance than representing the upper layer as the first, and the middle 
and lower layers as the second equivalent layer. At the same time, 
there is a tendency for the error to decrease with increasing area of 
the object: from 225 m2 to 14400 m2, for the first case, the error 
decreased from –14.6 % to –2.6 %, and for the second case, it 
changed from –9.3 % to 14.6 %, respectively. Originality. For the 
first time, the results of the methodical error evaluation of the equiva-
lence techniques of multilayered soils of different types when calcu-
lating the normalized parameters of grounding system are presented. 
Practical value. Determination of the conditions and limits of the use 
of the equivalence method when calculating the normalized parame-
ters of grounding system by software complexes can be used in the 
design of new or reconstruction of existing energy facilities of 
Ukraine. References 20, tables 5, figures 4. 
Key words: grounding system, touch voltage, resistance of 
grounding, method of equivalence, multi-layered soil. 
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БАРСЬКИЙ ВІКТОР ОЛЕКСІЙОВИЧ 
(до 90-річчя з дня народження) 

 
17 червня 2025 року виповнюється 90 років від 

дня народження та 68 років інженерної та наукової 
діяльності відомому вченому-електротехніку, видно-
му спеціалісту в галузі електроприводу та перетворю-
вальної техніки, головному 
конструктору, голові правлін-
ня Міжнародного консорціуму 
«Енергозберігання», доктору 
технічних наук, професору, 
члену Інституту інженерів-
електриків США, почесному 
члену Української асоціації 
інженерів-електриків, асоціа-
ції «Автоматизований елект-
ропривод» Барському Віктору 
Олексійовичу. 

Талант перетворювати 
результати наукових дослі-
джень та розробок на реальну 
продукцію виявилася у ювіля-
ра вже після закінчення ним 
у 1957 році Харківського по-
літехнічного інституту. У дипломному проєкті ним 
був розроблений стартерний механічний випрямляч 
для газових турбін кораблів ВМФ, який не мав анало-
гів, і з 1958 року став вироблятися промисловістю. 

Цю видатну здатність ефективного доведення 
своїх розробок до промислового виробництва юві-
ляр демонструє протягом вже більше півстоліття, 
активно виконуючи наукові дослідження і промис-
лові розробки за найбільш актуальними напрямками 
розвитку електроприводу і перетворювальної техні-
ки. Важко переоцінити його суттєвий і масштабний 
внесок у створення та виробництво нової електроте-
хнічної продукції протягом усіх чотирьох епох роз-
витку електромеханічних систем: з контактними, 
електромашинними, тиристорними та транзистор-
ними перетворювачами. Це і розроблена за активної 
участі ювіляра і впроваджена на заводі ХЕМЗ 
серія тиристорних перетворювачів потужністю до 
12000 кВт, на основі яких були переоснащені елект-
роприводи в чорній та кольоровій металургії, гірни-
чошахтній промисловості та ін. Це і реверсивні еле-
ктроприводи з роздільним управлінням, а також пе-
рші в СНД промислові перетворювачі частоти на 
IGBT транзисторах. 

Відмінною рисою практично кожної інженерної 
розробки Барського В.О. є раціональне поєднання гли-
боких теоретичних і експериментальних досліджень. 
Він вміє побачити нові завдання і запропонувати не-
сподівані рішення, що викликають інтерес у фахівців, 
проявити стійкість у непростих ситуаціях і завжди вір-
ний справі створення якісно нової вітчизняної техніки. 
Такий підхід ювіляр зумів зберегти і в складній економі-
чній ситуації після 1991 року, що дозволило йому ство-
рити Міжнародний консорціум «Енергозберігання», 
що об’єднав колектив однодумців, розробити та 

впровадити в Україні та країнах СНД конкурентосп-
роможні транзисторні перетворювачі з мікропроце-
сорним управлінням. 

Під безпосереднім керівництвом ювіляра були 
виконані роботи зі створення, 
виготовлення та введення 
в експлуатацію унікального 
випробувального комплексу 
для електричних машин локо-
мотивів, що не має аналогів 
у Європі, поставлено та введе-
но в експлуатацію понад 
1000 комплексів кліматичних 
установок типу ККЛ для 
локомотивів та установок 
КВ-1-28, розроблені і впрова-
джені нові тягові багатокана-
льні тиристорні випрямлячі 
типу ВУТГ для магістральних 
тепловозів типів 2ТЕ116У 
і (2-3)ТЕ25КМ, вироблено 
більше 40 енергозберігаючих 

систем ЕКО-3 для котельних середньої і великої по-
тужності турбомеханізмів. Введені в експлуатацію 
зразки для двигунів потужністю до 8000 кВт. Розроб-
лені, виготовлені та введені в експлуатацію 4 приводи 
шахтних підйомних машин великої потужності та 
інше обладнання. 

В даний час під науковим керівництвом та 
безпосередньою участю В.О. Барського розробляють-
ся нові електромеханічні системи на основі синхро-
нних двигунів з постійними магнітами для міського 
і залізничного транспорту, промисловості, ЖКГ та 
інших галузей, нові електроприводи з вбудованими 
накопичувачами енергії для різних галузей, продов-
жуються роботи з впровадження раніше розробленого 
електрообладнання. 

Результати наукових досліджень та практичних 
розробок ювіляра опубліковані в більш ніж 360 науко-
вих працях, винаходах і патентах, а його багаторічна 
педагогічна діяльність сприяла підвищенню рівня 
вітчизняних наукових кадрів вищої кваліфікації. 

Завдяки створеній професором Барським В.О. 
потужній науково-інженерній школі була вихована 
ціла плеяда молодих учених-дослідників, які працю-
вали під його безпосереднім керівництвом. Нині вони 
стали висококваліфікованими фахівцями та організа-
торами науки, що роблять вагомий внесок у розвиток 
електротехніки та електротехнічної галузі. 

Ректорат НТУ «ХПІ», Українська асоціація 
інженерів-електриків, друзі, колеги та учні вітають 
Віктора Олексійовича з ювілеєм, бажають йому 
щастя, здоров’я, оптимізму та нових творчих успіхів. 

Редакційна колегія журналу «Електротехніка 
і електромеханіка» приєднується до цих щирих 
побажань. 
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БОЙКО МИКОЛА ІВАНОВИЧ 
(до 70-річчя з дня народження) 

 
Доктор технічних наук, професор, професор кафе-

дри інженерної електрофізики НТУ «ХПІ» 
Бойко Микола Іванович народився 21 липня 1955 р. 
в місті Харків. Після закінчення середньої школи 
№ 47 у 1972 р. Микола Іванович по-
ступив у Харківський політехнічний 
інститут (ХПІ), якій закінчив з від-
знакою в 1978 р. за фахом «Інженер-
на електрофізика» та отримав квалі-
фікацію інженера-електрофізика. 
Після закінчення інституту був на-
правлений до Науково-дослідної 
лабораторії техніки високих напруг 
та перетворювачів струму ХПІ (на 
даний час – НДПКІ «Молнія» НТУ 
«ХПІ»), де працював по 2013 р. та 
пройшов шлях від інженера до кері-
вника відділу електрофізичних тех-
нологій, головного наукового спів-
робітника. З початку наукового тру-
дового шляху і по теперішній час 
Бойко М.І. викладав на рідній кафе-
дрі інженерної електрофізики НТУ «ХПІ». У 1982 р., 
без відриву від праці, Микола Іванович закінчив з 
відзнакою радіофізичний факультет Харківського 
державного університету (на даний час – Харківський 
національний університет імені В.Н. Каразіна). 

У 1989 р. М.І. Бойко захистив кандидатську дисер-
тацію в спеціалізованій Вченій раді Московського енер-
гетичного інституту. У 2003 р. у спеціалізованій Вченій 
раді НТУ «ХПІ» М.І. Бойко захистив докторську дисер-
тацію. Микола Іванович має вчені звання старшого нау-
кового співробітника, доцента та професора. 

Наукові інтереси ювіляра пов’язані із створенням 
електрофізичних технологій обробки різноманітних 
матеріалів за допомогою сильних електричних та ма-
гнітних полів, а також випромінення широкосмугових 
потужних електромагнітних імпульсів. Вони є базою 
наукової школи, яку створив професор Бойко. 

У 1999 – 2002 рр. колектив науково-дослідного 
відділу електрофізичних технологій (ВЕФТ) НДПКІ 
«Молнія» НТУ «ХПІ» під керівництвом М.І. Бойка 
виграв міжнародний конкурс і виконав проєкт № 1120 
в науково-технологічному центрі України, створивши 
унікальну установку з обробки різноманітних рідких 
матеріалів за допомогою сильних імпульсних елект-
ромагнітних полів. У подальшому під керівництвом 
професора Бойка розроблені наукові методи та ство-
рено низку нових електрофізичних технологічних 
установок. Ось декілька прикладів. 

Створене у ВЕФТ високовольтне джерело стру-
му мегаамперного діапазону дозволило в науковій 
лабораторії електродинамічних досліджень підприєм-
ства «Протон-21» (м. Київ) синтезувати довгоживучі 
нові надважкі трансуранові елементи та наблизитися 
до створення принципово нових, екологічно чистих, 
безпечних енергетичних установок. 

За установку для очищення газових викидів 
імпульсним коронним розрядом, яка була створена 

у ВЕФТ, НТУ «ХПІ» був нагороджений дипломом 
«За кращий вітчизняний товар 2008 року». 

Апарат для широкосмугової електромагнітної 
імпульсної терапії (АШЕМІТ) пройшов клінічні ви-

пробування у декількох медичних 
закладах. Створено і впроваджено 
потужні установки для генерації ак-
тивних мікрочастинок, в тому числі 
радикалів ОН і озону, та широкосму-
гового випромінення для знезара-
ження промислових газових викидів. 
В усіх наукових розробках Микола 
Іванович не тільки керував наукови-
ми розробками, але й брав найактив-
нішу участь. 

Професор Бойко розробив мето-
дики, підготував та викладає основні 
дисципліни циклу професійної та 
практичної підготовки бакалаврам та 
магістрам спеціальності 141 «Елект-
роенергетика, електротехніка та еле-
ктромеханіка» за спеціалізацією 

141.13 «Відновлювані джерела енергії та техніка і 
електрофізика високих напруг», в тому числі англій-
ською мовою іноземним студентам. 

Серед колег і студентів Микола Іванович корис-
тується авторитетом та повагою за професіоналізм, 
тактовність, доброту, чуйність і готовність допомогти. 

Професор Бойко є автором понад 250 публікацій, 
серед яких 2 монографії, 30 авторських свідоцтв та 
патентів на винахід, лабораторний практикум, а також 
навчальний посібник у співавторстві. 

Як науковий керівник М.І. Бойко підготував 
3 кандидатів технічних наук та 1 доктора філософії. 
Професор Бойко входить до складу двох спеціалізо-
ваних вчених рад із захисту докторських дисертацій. 

Професор Бойко бере активну участь у міжнаро-
дних та національних науково-технічних конференці-
ях, пов’язаних із проблемами сучасної електротехніки 
і енергетики, удосконаленням нових розробок, підви-
щенням ефективності електрофізичних технологічних 
установок. 

Ювіляр нагороджений почесним знаком 
«Изобретатель СССР» (1990 р.). Нагороджений поче-
сною грамотою Харківської обласної державної адмі-
ністрації та Харківської обласної ради за високий 
професіоналізм (2004 р.). Професора Бойко включено 
до енциклопедії «Who is who in the world» (2005 р.), 
що видається у США, як вченого, що зробив значний 
внесок в науку. 

Весь колектив НТУ «ХПІ», кафедра інженерної 
електрофізики та НДПКІ «Молнія» НТУ «ХПІ» щиро 
вітає шановного Миколу Івановича з ювілеєм, бажає 
щастя, здоров’я, невичерпної енергії, натхнення та 
нових наукових досягнень на довгі роки. 

Редакційна колегія журналу «Електротехніка і 
електромеханіка» приєднується до цих теплих 
побажань. 
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КОЛІУШКО ГЕОРГІЙ МИХАЙЛОВИЧ 
(до 85-річчя з дня народження) 

 
Виповнилось 85 років з дня народження відомо-

го вченого та фахівця у галузі техніки високих напруг 
та діагностики стану заземлювальних пристроїв, 
Почесного енергетика України (2010 р.), лауреата 
Державної премії України в області науки і техніки 
(2004 р.), лауреата премії Ради Міністрів СРСР 
(1988 р.), кандидата технічних наук 
Георгія Михайловича Коліушка. 

Георгій Михайлович народився 
1 червня 1940 р. у м. Вінниця. Після 
закінчення у 1963 році електрома-
шинобудівного факультету Харків-
ського політехнічного інституту за 
розподілом був направлений до Нау-
ково-дослідної лабораторії техніки 
високих напруг та перетворювачів 
струму ХПІ (на даний час НДПКІ 
«Молнія» НТУ «ХПІ»), де пропра-
цював майже 60 років на посадах від інженера до 
заступника директора. 

Георгій Михайлович Коліушко є визнаним авто-
ритетом в області розробки унікальних високовольт-
них випробувальних установок, деякі з яких і донині 
не мають аналогів у світі. Його роботи широко відомі 
не тільки в Україні, а й за кордоном. Під його керів-
ництвом та за безпосередньої участі було розроблено 
багато випробувальних високовольтних стендів, 
як-от: високовольтна випробувальна установка для 
випробувань автоматичних систем керування техно-
логічними процесами на вплив електромагнітних по-
лів за ГОСТ 29280 («ХАРТРОН», м. Харків), установ-
ка для оцінки блискавкостійкості бортового облад-
нання літака АН-140 до імпульсних наведень, індуко-
ваних в бортових електричних колах АНТК-1 (АНТК 
«АНТОНОВ», м. Київ), комплекси електрофізичних 
установок, які забезпечують проведення нормативних 
випробувань елементів обмежувачів перенапруг в 
електричних мережах широкого класу напруги, що 
випускаються серійно (НДІ ВН м. Слов’янськ), уста-
новки «ТИР-2», ЄНЕ-320 кДж, ЄНЕ-1500 кДж «Луч, 
«Ліра», генератор імпульсів струму установке ІЕМІ-6 
«Сплав», «Оксамит» (6 МДж) та випробувального 
комплексу ІЕМІ-12 «ЕФЕС».  

До особливо визначних досягнень в сфері техні-
ки високих напруг слід віднести розробку та введення 
до експлуатації декількох високовольтних установок, 
які внесено до Міжнародного реєстру унікальних ви-
пробувальних світових центрів ЕМІ (IEС 61000-4-32).  

Під керівництвом Г.М. Коліушко в межах спів-
робітництва з Китаєм над проєктом «Велика стіна» 
створено комплекс імітаторів імпульсів напруг та 
струмів грозових розрядів «КІНС-М», комплексний 
стенд для моделювання електростатичних впливів на 
об’єкти авіаційно-космічної техніки «Елстат», ком-
плекс імітаторів імпульсів електромагнітних полів 
грозових розрядів «КІЕМІ-М». 

Георгій Михайлович є засновником нового нау-
кового напряму, актуального в енергетичній галузі 

України – діагностики стану заземлювальних при-
строїв енергооб’єктів, який дозволяє оптимально по-
єднувати заходи із забезпечення безпеки персоналу та 
електромагнітної сумісності на об’єкті.  

Під керівництвом Коліушка Г.М. колектив спів-
робітників розробив три вимірювальні комплекси 

«КДЗ-1У», «ІК-1У» та «ІКП-1У» та 
провів їх державні випробування, які 
дозволили ввести їх до Державного 
реєстру засобів вимірювальної техніки 
України. 

Георгієм Михайловичем закладе-
но фундамент для плідної співпраці в 
області підвищення безпеки роботи 
об’єктів з фахівцями всіх атомних еле-
ктростанцій, НЕК «Укренерго», ПАТ 
«Укрнафта» та більшістю обленерго 
України. 

Ювіляр є одним з авторів глав 1.7 та 4.2 «Правил 
улаштування електроустановок», а також брав актив-
ну участь у розробці довідково-методичного посібни-
ка «Технічне діагностування, випробування та вимі-
рювання електрообладнання в умовах монтажу, нала-
годжування і в експлуатації. Частина 2 Загальні мето-
ди та засоби діагностування, випробувань та вимірю-
вань електрообладнання, виведеного з роботи». За 
його безпосередньої участі розроблено перший в 
Україні нормативний документ, який регламентує 
правила випробування і контролю стану заземлюва-
льних пристроїв СОУ 31.2-21677681-19 «Випробу-
вання та контроль пристроїв заземлення електроуста-
новок», затверджений наказом Мінпаливенерго 
України, який використовується фахівцями всіх існу-
ючих енергосистем України.  

Георгій Михайлович – автор понад 300 друкова-
них робіт, 25 винаходів та патентів, низки норматив-
них документів. 

Серед колег та фахівців установ, які співпрацю-
ють з НДПКІ «Молнія» НТУ «ХПІ», Георгій Михай-
лович користується авторитетом та повагою за висо-
кий професіоналізм, тактовність, доброту, чуйність і 
готовність допомогти. А для молодих вчених 
Г.М. Коліушко є прикладом у цілеспрямованості, 
вмінні вирішувати поставлені наукові та технічні за-
вдання, бажанні не зупинятися на досягнутому та від-
кривати нові напрями в роботі. 

Георгій Михайлович є зразковим сім’янином і 
разом із дружиною, Галиною Іванівною, 2 червня 
2025 р. святкують 65-ту річницю весілля. 

Весь колектив НТУ «ХПІ», співробітники 
НДПКІ «Молнія» НТУ «ХПІ», колеги та друзі щиро 
вітають шановного Георгія Михайловича з ювілеєм, 
бажає міцного здоров’я, невичерпної енергії, щастя, 
натхнення та нових наукових досягнень. 

Редакційна колегія журналу «Електротехніка і 
електромеханіка» приєднується до цих теплих 
побажань. 



 

Електротехніка і Електромеханіка, 2025, № 4  89 

ЯГУП ВАЛЕРІЙ ГРИГОРОВИЧ 
(до 80-річчя з дня народження) 

 
Професор кафедри комп’ютерних наук і інфор-

маційних систем Харківського національного автомо-
більно-дорожнього університету (ХНАДУ), доктор 
технічних наук, професор Ягуп Валерій Григорович 
народився 29 липня 1945 р. в місті Маріуполі Донець-
кої області. В 1962 р. вступив до 
Харківського політехнічного інсти-
туту (ХПІ) за спеціальністю «Проми-
слова електроніка». 

Під час навчання Валерій був 
надзвичайно вражений лекціями з 
аналізу електронних схем топологіч-
ними методами, які читав В.Т. Долбня, 
що був на той час дійсно провідним 
вченим в Союзі за цим напрямом. 
В 1967 р. Валерій Григорович отри-
мав диплом з відзнакою і був розпо-
ділений на кафедру промислової 
електроніки ХПІ. У 1968 р. 
В.Т. Долбня погодився прийняти 
В.Г. Ягупа до заочної аспірантури і 
визначив йому тему дисертації, яка була присвячена 
дослідженню перехідних процесів у вентильних колах 
на основі направлених графів. В ході дослідження 
В.Г. Ягуп запропонував операторно-рекурентний 
метод переходу до дискретного графа для розрахунку 
процесів за універсальним алгоритмом для вентиль-
них схем абсолютно довільної топології. Захист дисе-
ртації відбувся у 1974 р., причому за рекомендацією 
Вченої ради за матеріалами дисертації В.Г. Ягуп 
видав навчальний посібник, який, зокрема, за запитом 
був переданий для використання в ІЕД АН УРСР. За 
темою дисертації була подана робота на конкурс мо-
лодих вчених, яка нагороджена Грамотою Президії 
АН УРСР. В 1979 р. В.Г. Ягупом у співавторстві та за 
редакцією В.Т. Долбні видано підручник з грифом 
Мінвузу, присвячений вивченню електронних при-
строїв з використанням топологічних методів. 

З 1972 р. протягом 15 років В.Г. Ягуп виконує 
обов’язки вченого секретаря семінару «Питання тео-
рії, розробки і дослідження вентильних перетворюва-
чів» під керівництвом В.Т. Долбні і В.П. Шипілло. 
У 1986 р. В.Г. Ягуп видав монографію «Автоматизо-
ваний розрахунок тиристорних схем». 

З 1990 р. по 2002 р. В.Г. Ягуп працює в Україн-
ській інженерно-педагогічній академії. На посаді 
завідувача кафедри автоматики та радіоелектроніки 
він приймає участь у становленні нової спеціальності, 
а також завершує докторську дисертацію, яку подає 
до вченої спецради ІЕД НАНУ наприкінці 1996 р. за 
спеціальністю 05.09.12 – напівпровідникові перетво-
рювачі електроенергії. В дисертації вирішені питання 
повної автоматизації розрахунків процесів в вентиль-
них системах будь-якої топології, включаючи питання 
автоматичного формування рівнянь динамічних про-
цесів. При цьому на всіх етапах застосовуються ори-
гінальні алгоритми комп’ютерної обробки сигнальних 
графів станів перетворювачів. Вирішена проблема 

прискореного знаходження усталених режимів, дослі-
дження режимів ковзання у комп’ютерних моделях 
тиристорних перетворювачів. Створений ним 
комп’ютерний комплекс СІМПАТ, переданий для 
використання низці установ. Задля проведення науко-

вої роботи В.Г. Ягуп опанував про-
грамування на алгоритмічних мовах 
Fortran, ALGOL, PL/1, Pascal, C++, 
VBA, а також, крім німецької, ви-
вчив другу іноземну мову. У 1982 р. 
він закінчив Державні трирічні курси 
іноземних мов і далі співпрацював з 
Торгівельно-промисловою палатою в 
якості перекладача з англійської, 
діставши рівень сертифікованого 
перекладача з технічної англійської. 

З 2002 р. В.Г. Ягуп працює на 
кафедрі електропостачання міст 
ХНУМГ ім. О.М. Бекетова. Завдяки 
співпраці з завідувачем кафедри 
О.Г. Грибом, В.Г. Ягуп досліджує 

питання компенсації реактивної потужності в систе-
мах електропостачання. На цьому етапі у співпраці з 
випускницею інженерно-фізичного факультету ХПІ 
К.В. Ягуп було розроблено алгоритми аналізу і синте-
зу компенсувальних пристроїв на основі 
комп’ютерних моделей і методів пошукової оптиміза-
ції, що дозволяє визначити параметри пристроїв задля 
повної компенсації реактивної потужності при неси-
метричних навантаженнях.  

Протягом останніх десятиліть В.Г. Ягуп за за-
прошеннями співпрацював з низкою технічних вузів, 
допомагаючи в постановці в них дисциплін, 
пов’язаних з моделюванням систем. При цьому він 
неодмінно пропагував і втілював сучасні спеціальні та 
топологічні методи з їх комп’ютерною реалізацією. 

В.Г. Ягуп опублікував понад 230 наукових 
праць, в тому числі 3 монографії та 5 навчальних 
посібники. Він був членом двох докторських спецрад, 
членом редколегій науково-технічних журналів, кері-
вником постійно діючого семінару Наукової ради 
НАН України «Наукові основи електроенергетики». 
За рішенням Вченої ради йому присвоєно звання по-
чесного професора ХНУМГ ім. О.М. Бекетова. 

Свій вільний час Валерій Григорович присвячує 
літературі, шахам, грі на фортепіано. Багато років 
приймав участь у художній самодіяльності ХПІ, у 
1966 р виїздив на Всесоюзні змагання у складі збірної 
команди КВК м. Харкова. 

Ректорат ХНАДУ і колектив кафедри 
комп’ютерних наук і інформаційних систем щиро 
вітають Валерія Григоровича з ювілеєм, зичать йому 
міцного здоров’я, подальших творчих успіхів у його 
багатогранній та плідній науковій і педагогічній 
діяльності. 

Редакційна колегія журналу «Електротехніка 
і електромеханіка» приєднується до цих щирих 
побажань. 




