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VOORWOORD

De toenemende concentratie en complexiteit van elektrische en elektronische
systemen maakt tegenwoordig de kans dat deze systemen elkaar op ongewenste
wijze beinvloeden (Elektromagnetische Interferentie, EMI) dermate groot,
dat preventie van EMI noodzakelijk is. Het vakgebied Elektromagnetische
Compatibiliteit, EMC, bestudeert de genoemde ongewenste beinvloeding,
teneinde te komen tot systemen met een voldoende graad van compatibiliteit
of verenigbaarheid.

In het EMC-vakgebied wordt studie gemaakt van de emissie en propagatie van
interferentiesignalen, de susceptibiliteit of vatbaarheid van systemen voor
interferentiesignalen en economisch verantwoorde maatregelen ter beperking
of onderdrukking van interferenties, zonder dat dit de gewenste werking van
de systemen aantast.

Vooral de complexiteit wvan de systemen en de kosten aspecten eisen dat al
vanaf het ontwerpstadium aan het EMC zijn van een systeem aandacht besteed
moet worden. Doch niet alleen daar. EMC-aspecten zijn ook belangrijk bij de
definitieve vormgeving van een systeem, bij de installatie van dat systeem
en het gebruik daarvan.

Kennis op het gebied van EMC is heden ten dage onmisbaar voor ontwerpers,
fabrikanten, installateurs en gebruikers van elektrische en elektronische
systemen,

VERLEDEN EN TOEKOMST

Aanvankelijk waren het vooral de radiostoringen (RFI) die het vakgebied
bepaalden. Uitbreidingen kwamen er eerst toen de elektronica op uitgebreide
schaal op militair terrein toepassing vond en daarna toen het ruimtevaart-
tijdperk begon. Waren (en zijn) de EMC-studies op militair- en ruimtevaart-
gebied nog vaak met geheimhouding omgeven, het vakgebied EMC trad duidelijk
naar buiten toen de elektronica uitgebreid zijn intrede deed in de civiele
sector: automatisering, steeds gevoeligere schakelingen als gevolg wvan
vorderingen in de halfgeleidertechniek, digitalisering, elektronica in
consumententoepassingen, elektriciteitsvoorziening, medische elektronica,
robotisering, enz.

Thans is het voldoende EMC 21Jn van systemen in alle toepassingsgebieden
een harde noodzaak geworden. Het steeds verder doordringen van digitalise-
ring in systemen bestemd voor de data- en informatiesector, maar zeker ook
de consumentensector, staat of valt met een grote betrouwbaarheid van die
systemen, dus ook met het EMC zijn daarvan.

Overigens zorgt die digitalisering voor een nieuwe reeks van radio- en TV-
storingen. Te verwachten is dat in de naaste toekomst in een toenemend
aantal landen de wetgever grenzen zal stellen aan de emissie van stoorsig-
nalen door digitale apparatuur, zodat een nog groter deel van alle elektri-
sche en elektronische systemen onder de radiostoringswetgeving valt. Voorts
zijn in tal van landen de wetgevers bezig om ook grenzen voor de suscepti-
biliteit op te stellen, daar waar het apparatuur betreft die, in ruime zin,
te maken heeft met radio en televisie.

Bij bovengenoemde grenzen wordt er steeds naar gestreefd dat 'buren elkaar
niet storen'. De toenemende concentratie van systemen maakt echter dat in
een toenemend aantal gevallen de feitelijke grenzen veel strenger moeten
7iin, om het 'bevuilen van het eigen nest' te voorkomen. Hierbij gaat het
dan om meexr dan alleen maar radiostoringen.
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OPZET VAN DE CURSUS

De EMC cursus is in 1984 van start gegaan doordat het Nederlandse Onderwijs
tot op dat moment weinig of geen aandacht schonk aan EMI problemen. deze
situatie is inmiddels belangrijk verbeterd zodat een flink aantal van de
huidige studenten in de vakrichting Elektrotechniek zowel aan universitei-
ten als hogescholen onderwezen worden in deze materie. EMI problemen zijn
er nog steeds in overvloed zodat de vraag naar oplossingen voor allerlei
specifieke praktijkproblemen groot is. Aan die vraag zal in de cursus zeker
tegemoet worden gekomen doch, even zeker, slechts in beperkte mate: het mag
geen cursus symptoombestrijding worden. De cursus bevat dan ook redelijk
wat theorie; waaruit onder meer blijkt dat uiterlijk van elkaar verschil-
lende stoorproblemen in wezen identiek kunnen zijn. Vanuit deze theorie kan
de cursist dan gaandeweg zijn eigen ervaringspakket opbouwen. Er is dan ook
naar een evenwichtige verdeling van theorie en praktijk gezocht, zowel per
cursusdag als voor de gehele cursus, zoals blijkt uit het volgende cursus-
programma:

DEEL 1 INLEIDENDE LESSEN EN BASISTHEORIE

Terminologie, EM velden, EMI-eigenschappen van passieve componenten,
overspraak, EMC problemen bij transmissielijnen, Signaalanalyse, Niet-
lineaire verschijnselen, EMC management, Aarding, Afscherming.

DEEL 2 EM MILIEU EN STOORBRONNEN

Transienten, Bliksem en EMP, ESD, Digitale Elektronica, Vermogenselek-
tronica, Geschakelde voedingen.

DEEL 3 KOPPELWEGEN

Aarding, Afscherming, Netfilters, Galvanische scheiding, Printplaten,
Kabels, Bescherming elektronische apparatuur, Aspecten van de mechanische
constructie

DEEL 4 EISEN EN METHODEN

Wettelijke en wenselijke eisen, Emissiemetingen, Susceptibiliteitsmetingen,
Conducted immunity testing

DEEL 5 ANALYSE EN OPLOSSINGEN

Digitale elektronica, Analyse, Printplaten, EMC en Systeemopbouw, Trans-
ienten onderdrukking, Reductie susceptibiliteit, Praktische probleemaanpak.

De cursus biedt een goede basis om te komen tot het EMC zijn van systemen,
om bestaande EMI-problemen op te lossen en tot een technisch en economisch
verantwoorde keuze van beschermende maatregelen te komen.
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1. INLEIDING EMC

Dr.J.J.Goedbloed
Philips Natuurkundig Laboratorium
Eindhoven

1. Inleiding

Elektro-Magnetische Compatibiliteit (EMC) kan worden gezien als het ongestoord in elkaars
omgeving functioneren van elektrische en elektronische systemen, die op zich goed functioneren.
Zijn de systemen niet compaiibel (verenigbaar) dan ontstaat er een ongewenste wisselwerking, dus
een stoor- of interfererntie-probleem. ' '

Een cursus EMC zou dus niet nodig zijn als er geen Elektro-Magnetische Interferentie (EMI)
problemen waren. Deze problemen zijn er wel degelijk en door de steeds toenemende dichtheid van
elektrische en elektronische apparaten en de toenemende snelheid van digitale schakelingen is de
kans op wederzijdse, ongewenste beinviceding zo groot geworden dat preventie noodzakelijk is. Het
EM compatibel ontwerpen, construeren en installeren van systemen is daarom een harde noodzaak
geworden.

Het vakgebied EMC kent vele facetten: vrijwel ieder elektrisch of elektronisch apparaat of
combinatie van apparaten, plus de verbindingen naar en tussen die apparaten kunnen aan de orde
komen. In het algemeen is de frequentieband waarover de problemen bekeken moeten worden veel
groter dan de frequentieband van de'gewenste signalen van de afzonderlijke apparaten. Voorts
komen signaalniveaus van zeer hoog tot zeer laag, gewenst en ongewenst, naast elkaar voor. Het
onvermijdelijke gevolg is dat de cursus breed van opzet moet zijn.

Anderzijds hopen de samenstellers van deze cursus aan te tonen dat het met die breedte best
meevalt. Ook al zijn de verschijningsvormen van de stoorproblemen zeer talrijk, het aantal basisvor-
men is gelukkig beperkt. Om die reden wordt dan ook veel aandacht geschonken aan het begrijpen
der verschijnselen, zodat de cursist(e) -die in zijn/haar eigen werkgebied de specialist(e) is- de eigen
specifieke problemen kan herkennen en aanpakken. We vinden dit belangrijker dan het geven van
een aantal recepten waarmee mogelijk een aantal symptomen kunnen worden bestreden, al is er
- veel vraag naar recepten. Men moet dan echter wel in staat zijn het juiste recept te kiezen.

In dit inleidende hoofdstuk komen in §2 eerst een paar definities en begrippen in hun onderlinge
samenhang aan de orde. Daarna volgt in §3 een korte bespreking van het basismodel van een EMI-
probleem. Tot slot in §4 aandacht voor wat speciale EMC-literatuur.

Daar het boek Elektromagnetische Compatibiliteit [1] ook tot het cursusmateriaal behoort zal dit
inleidende hoofdstuk vrij beknopt zijn. Een meer uitgebreide inleiding is in Hoofdstuk 1 en 2 van [1]
te vinden.

Ervaring leert dat veel studenten na afloop van de cursus zeggen: "In principe hadden we de
kennis in huis om stoorproblemen te lijf te gaan, doch. we wisten niet welke kennis we moesten
toepassen.” Een van de doelen van de cursus is dus aan te geven dat EMC problemen met het
gewone kennispakket zijn aan te pakken: we hoeven geen magiér te zijn om succes te hebben. Een
ander doel van de cursus is gevestigde ideeén, zoals: "storing bestrijdt je door de aardlussen te
onderbreken, kabels te twisten, af te schermen en voor equipotentiaalviakken te zorgen” op de
ontleedtafel te leggen. De werkelijkheid is namelijk dat deze ideeén vaak leiden tot het blijven of
creéren van stoorproblemen. Het onderbreken van aardlussen helpt alleen in specifieke gevallen,
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evenals het twisten van kabels slechts een enkele keer helpt. Afschermen werkt alleen als we uiterst
EMC-streng zijn ten aanzien van het doorvoeren van kabels door die afscherming, het maken van
gaten daarin (blj voorbeeld l.v.m. koeling) en de toelaatbaarheld van kieren tussen samenstellende
metaaldelen. Het denken in equipotentiaalviakken heeft nog nooit de oplossing van een EMC-
probleem naderbij gebracht.
Belangrijke aspecten zullen onder meer zijn:
a) Bij elke stroom, bij welke frequentie dan ook, hoort een EM-veld en het is vooral het ver-
waarlozen van die velden waarvoor een EMC-probleem ons straft.
b) in het algemeen zijn de stromen veel belangrijker dan de spanningen: door de stroomwegen
te bestuderen kunnen veel stoorproblemen worden opgelost/voorkomen.
c) Stromen lopen altijd in kringen: ze verdwijnen dus niet zomaar, dus ook niet in de aarde.
d) EMC-ontwerpen is meestal het aanbieden van stroomkringen waar de stroom doorheen gaat
zonder een stoorprobleem te veroorzaken.. -
e)  De veligheidsaarde Is alleen interessant voor de veiligheid.
f) Coaxiale kabels zijn geen afgeschermde kabels.

2. Enkele definities en begrippen
Een overzicht van termen en hun definities op EMC-gebied is te vinden in Hoofdstuk 161 van de
IEV (international Electrotechnical Vocabulary), uitgegeven door de IEC (International Electro-
technical Commission) te Genéve [2]. Het doel van dit IEV-hoofdstuk is twee-ledig: ten eerst om tot
eenheid in taalgebruik te komen (wat zelfs in 1991 nog niet overal het geval is) en, ten tweede, om
duidelijk vast te leggen wat er met een term wordt bedoeld, omdat deze termen worden gebruikt in
(wettelijke) EMC specificaties, die natuurlijk éénduidig moeten zijn.
De IEC-definitie van EMC luidt:
EMC is het vermogen van een device, apparaat of systeem om in zij elektromagnetisch
milieu bevredigend te kunnen functioneren, zonder zelf ontoelaatbare stoorsignalen voor
iets in dat milieu toe te voegen. '
De opsomming device/apparaat/systeem zullen we niet steeds maken, we moeten echter wel
onthouden dat steeds deze drie niveaus moeten worden beschouwd.

EMC
Elektro-Magnetische Compatibiliteit
(het bevredigend kunnen functioneren)

v v

EME ' . EMS
Elektro-Magnetische Emissie Elektro-Magnetische Susceptibiliteit
{het storen) (het gestoord worden)

binnen systeem naar andere door andere door systeem-
zelf systeem toe systemen delen zelf
A A

inter-systeem-
compatibiliteit

intra-systeemcompatibiliteit

Fig.1 Samenhang tussen een aantal EMC-termen
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We merken op dat EMC twee hoofd-aspecten heeft: -

1) ‘bevredigend. functioneren’, wat inhoudt - dat het apparaat niet vatbaar is voor EM-signalen
die andere apparaten in het EM-milieu hebben gebracht. Dat wil zeggen: er is het hoofd-
aspect EM-susceptibiiiteit, zie Fig. 1. '

2) zonder zelf ontoelaatbare stoorsignalen toe te voegen ‘wat inhoudt dat het apparaat andere .
apparaten niet stoort. Dat wil zeggen: er is het hoofd-aspect EM-emissie, zie Fig. 1. Emissie
heeft steeds betrekklng op signalen die door andere apparaten als storend kunnen worden
ervaren, hoewel ze voor het emitterende apparaat een gewenst signaal kunnen zi|n (bij
voorbeeld een zender-signaal). '

EM-emissie kan zowel via gel_eiders die met het apparaat zijn verbonden als via directe straling
negatieve gevolgen hébb‘en “zowel binnen het apparaat als naar andere apparaten toe. Is er geen
stoorprobleem binnen een apparaat dan spreek. met van 'Intra-systeem compatibiliteit’. Is er geen
probleem tussen apparaten, dan spreekt men van 'inter-systeem-compatibiliteit’, zie Fig. 1.

In het Nederlands kan. men in plaats’ van "Het woord 'compatibiliteit’ ook het woord ’verenigbaar’
kiezen. In het Duits spreekt men, naast EMC ook van EMV: Elektro-Magnetische Vertraglichkeit’
(waarbij het onjuist is Venraglichkelt te vertalen door verdraagzaamheid, want dat laatste woord dekt
slecht één van de hoofdaspecten van EMC). Merk verder op dat in Fig.1 wordt gesproken van EM-
emissie en niet van EMI, iets dat nog velen doen doch onjuist is: zie §3.

- Het EM-milieu, dat wil zeggen "de totaliteit van alle EM-verschijnselen op een bepaalde lokatie [2]"
is geen constante in de tijd. Het hangt af van de apparaten en systemen die daadwerkelijk op en om
die lokatie werkend of niet-werkend zijn. Het EM milieu is daarom meestal alleen maar met een
zekere waarschijnlijkheid bekend (statistiek toepassen op waarnemingen [3]). Wil men dus enige
zekerheld hebben dat een apparaat op de gebruikslokatie EM compatibel is dan zal men zekere
marges moeten aanhouden [4]. Ten behoeve van het schnjven van EMC-specificaties wordt de
.definitie van EMC daarom wel uitgebreid met

a) 'vooraf gegeven’ bij elektromagnetisch milieu, en

b) ‘met een afgesproken marge’ bl] bevredigend functioneren

Een aantal termen die met het opstelien van specificaties heeft te maken, zoals emissie-limiet,
ontwerp-marge, immuniteit-limiet, kq’me‘n in het hoofdstuk "Wettelijke en Wenselijke Eisen" aan de
orde.

SusCeptibniteit is te vertalen door 'vatbaarheid’. Het woord ’vatbaarheid’ is te prefereren boven het
woord 'gevoeligheid’, omdat vatbaarheid duidelijk een ongewenste eigenschap aanduidt.
Gevoeligheid is meestal iets dat betrekking heeft op een gewenste eigenschap.

De begrippen susceptibiliteit en immuniteit staan diametraal tegenover elkaar: een apparaat is
immuun als het niet vatbaar is. Toch is het verschil tussen die twee termen meer dan alleen ’het
teken’. Susceptibiliteit is een basis-eigenschap van een apparaat. Er is altijd wel een stoorsignaal te
vinden dat in staat is een stoorprobleem te veroorzaken. Bij immuniteit moeten we altijd aangeven
'voor wat immuun’. Het is.dus een eigenschap die we slechts kunnen realiseren voor vooraf gegeven
stoorsignalen. In EMC-specificaties zal men het daarom vrijwel altijd hebben over. immuniteit. Even
een vergelijking met de mens: door middel van inentingen kan de mens immuun worden gemaakt
voor de mazelen. Is dat gebeurt, dan weten we nog niets omtrent de immunitelt van die mens voor
malaria.
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In deze cursus zullen dgi_vt_vem'\en common-mode (of asymmetrische) spanning/stroom, differential-
mode (of symmetrische) spanning/stroom, niet-symmetrische spanning/stroom, laagfrequentbenade-
ring, nabije veld en verre veld veelvuldig worden gebrulkt. We lichten deze.termen kort toe.

Udm | . | v Hin
Oe—® @--§-®
IRV IAN
- i | T .
a. k. c.. d. >

Fig.2 Diverse ’soorten’ spanningen bif een systeem bestaande uit twee geleiders en een
referentie. a) Differential-mode spanning U, b) Common-mode spanning U, c) Niet-sym-
metrische spanningen U, en U,, d) Onderlinge samenhang van de spanningen.

Diverse ’soorten’ spanningen zijn in Fig.2 aangegeven. Het gemakkelijkst te meten zijn de niet-
symmetrische spanningen U, en U, (in het Engels ook wel 'V-terminal voltages’ genoemd naar
aanleiding van de V-vorm die de twee vectoren maken). Het vectoriéle verschil tussen die
spanningen is de differential-mode (DM) spanning, Fig. 2a. Deze spanning, ook wel de symmetrische
spanning genoemd, is alleen bij relatief lage frequenties (bijv. tot 10 MHz) goed meetbaar. Bij hogere
frequenties worden hoge eisen gesteld aan de Common-mode Rejection Ratio, zie het hoofdstuk
"Galvanische Scheiding". De halve vector-som is de common-mode (CM) spanning, die in wezen de
spannhing Is tussen de referentie en het elektrisch midden van de twee andere geleiders. Deze
spanning, ook wel de asymmetrische sp‘anhing genoemd, is niet rechtstreeks meetbaar.

'cm |dm

[ [

naar naar

meet- _ meet-
instrument instrument

Fig.3  Het meten van de common-mode stroom I, en de differential-mode stroom I, met behulp
van een stroomtang. |, en I, zijn de niet-symmetrische stromen.

De opdeling in deze spanningen is zinvol omdat, zoals in de verdere cursus zal blijken, diverse
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ontstoormaatregelen vaak specifiek of voor CM of voor DM stoorsignalen werkzaam zijn. De DM
spanning geldt steeds tussen twee geleiders, de CM kan ook voor meer dan twee geleiders ten
opzichte van een referentie gelden. In het hoofdstuk “EMI-eigenschappen van passieve
componenten” komen we op de diverse spanningen terug.

In het EMC-vak worden de stromen meestal gemeten met behulp van een stroomtang. Een
stroomtang kan worden vergeleken met een transformator, zie Fig.3. De stromen door de geleiders 1
en 2 wekken magnetische velden op in de kern van de tang. Op hun beurt wekken die velden
spanningen op in de spoel die op het meetinstrument is aangesloten. Gaan de geleiders in dezelfde
richting door de tang, dan wordt de CM-stroom |, gemeten, omdat de velden van de DM-stroom
elkaar opheffen. Wordt één van de geleiders een keer om de kern geslagen, dan wordt dus de DM-
stroom |, gemeten.

In de meeste EMI-problemen is de rol van de stromen dominant, waarbij de CM-stroom, vooral die
op alle aangesloten kabels, meestal de belangrijkste is. In tegenstelling tot CM-spanningen, zijn CM-
stromen in kabels zeer gemakkelijk te meten door een stroomtang om die kabels te klippen (zie ook
Afb.2.11 in [1]).

In deze cursus zullen we ook vaak spreken over grote en kleine systemen, over hoge en lage
frequenties, over lang en kort en over dichtbij en veraf. Dit zijn allemaal relatieve begrippen. De
maatstaf is daarbij de golflengte X van het stoorsignaal (of van de component uit het spectrum van
het stoorsignaal) dat aan de orde is waarmee naar de afmetingen van het apparaat (en/of de daarop
aangesloten kabels) wordt gekeken [1]. Afhankelijk van de nauwkeurigheid/zekerheid waarmee men
wil werken, loopt de beoordelingsgrens van X/10 (vrij nauwkeurig/zeker) tot A/4 (alleen maar zeker
bij bepaalde problemen).

Een systeem, apparaat, printplaat, kabel is groot (lang) als de afmetingen groot zijn t.o.v. A/10 en
kiein (kort) als het omgekeerde het geval is. Omdat golflengte en frequentie met elkaar omgekeerd
evenredig zijn is een hoge frequentie een frequentie waarvan de golfiengte kiein Is ten opzichte van
de systeemafmetingen, etc. Het kan dus zijn dat een en dezelfde stoorcomponent nog een lage
frequentie heeft voor beschouwingen op een printplaat en een hoge voor de aangesloten kabels.

Wanneer een systeem groot is of een frequentie hoog moet men altijd rekening houden met de
mogelijke invioed van looptijdverschillen binnen het systeem, met staande golven en refiecties. Is het
systeem klein of de frequentie laag dan heeft men van dit soort zaken geen last en kan het probleem
meastal worden beschreven met een equivalent netwerk bestaande uit weerstanden, capaciteiten,
zeifinducties enz. In dit laatste geval zegt men dat de ’laagfrequentbenadering’ (of quasi-stationaire
benadering) geldt. Zie verder [1]. '

Eenzelfde uitleg geldt ook voor dichtbij en veraf. Deze aanduidingen gebruikt men vaak wanneer
het over de afstand tot een bron van EM-velden gaat. Zijn we dicht bij die bron, dan spreken we wat
de velden betreft ook wel van het 'nabije veld' (Engels: near-field) en zijn we er ver vandaan dan
spreken we van het 'verre veld’ (Engels: farfield). Bij-velden wordt de beoordelingsgrens nog al een
op \/2n gezet, omdat in de formules voor elekirische kleine dipolen het produkt van golfgetal en
afstand r tot de bron precies gelijk is aan 1. Over het nabije veld (r< <\/2x) kan men overigens pas
spreken als r groter is dan de afmeting van de bron.

Tot slot van deze paragraaf nog een paar opmerkingen over dB’s en veelgebruikte eenheden. In
het EMC-vak wordt veelvuldig gebruik gemaakt van de logaritmische grootheid dB (decibel). Ver-
menigvuldigen wordt dan optellen, delen wordt aftrekken. Oorspronkelijk was de dB een logarit-
mische grootheid waarin de verhouding werd uitgedrukt van twee vermogens bepaald over dezelfde
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weerstand. In het EMC-vak gebruikt men .de dB gewoon als een afgesproken manier van logarit-
misch rekenen en hanteert het volgende recept:

X (dBy) = 20logyo { X (y) } : (1.1)

dat wil zeggen: de grootheid X wordt eerst in de eenheid y uitgedrukt, waarna 20 keer de '10-
logaritme’ van dat bedrag wordt genomen, zodat X in dBy voigt. (In plaats van dBy schrijft men ook
wel dB(y).)

Een spanning wordt meestal uitgedrukt in dBuV. U= 120 dBuV wil dus zeggen U= 10% 4V ofwel
U= 1 V. De elektrische veldsterkte E wordt meestal uitgedrukt in dBuV/m. In de wettelijke eisen
komt E= 30 dBuV/m nog al eens voor, wat.dus overeenkomt met E= 30 xV/m.

Nog steeds komt men in internationale en wettelijke voorschriften over het meten van de magneti-
sche veldsterkte H bij frequenties lager dan 30 MHz tegen dat H wordt uitgedrukt in de elektrische
eenheid dBuV/m terwijl een magnetische eenheid, zoals dBuA/m, moet worden gebruikt. In deze
gevalien geldt de volgende relatie tussen H in dBuA/m en H in dBuV/m:

H(dBgA/m) = H(dBuV/m) - 51,5 (dBq) (1.2)

waarbij 51,5 dBQ= 20log,,(Z,) met Z,= 377 0, de impedantie van een viakke EM-goif in het verre
veld. Nu worden metingen in het frequentiegebied <30 MHz steeds in het nabije veld van de bron
uitgevoerd en daar geldt de golfimpedantie 377Q niet. Ontstaat er nu een probleem? Het antwoord
Is: Nee er ontstaat geen probleem! Vergelijking (1.2) blijft in dit geval steeds geldig want: In het
wettelijk voorschrift wordt de veldsterkte gemeten met een antenne voor magnetische velden. De
magnetische velden induceren in die antenne een spanning die door het meetinstrument dat met de
antenne is verbonden wordt geinterpreteerd als een signaal dat afkomstig is van een elektrisch veld
in de verre-veld situatie. Het gaat dus om een ijking van het meetinstrument die een constante factor
afwijkt, n.l. 51,5 dBQ. Gelukkig heeft het IEC Comité voor Radiostoringen (CISPR, zie het hoofdstuk
"Wettelijke en Wenselijke Eisen’) in 1990 (!) besloten het onjuiste gebruik van dBuV/m te staken,
doch het zal nog wel even duren voordat alle voorschriften zijn aangepast.

3. Het EMI-probleem

Elektromagnetische Interferentie (EMI) is door IEC [2] gedefinieerd als 'de degradatie van de
werking van een device, apparaat of systeem als gevolg van een stoorsignaal’. Daarbij is degradatie
apart gedefinieerd en wel: 'degradatie is een ontoelaatbare afwijking van het gewenste gedrag’. Dat
laatste is zeer belangrijk wanneer het om immuniteit-specificaties gaat: het degradatie-criterium moet
altijld worden opgegeven. Even een voorbeeldje: als gevolg van een pulsvormig stoorsignaal kan het
best toelaatbaar zijn dat het beeld op de computer-monitor even een sprongetje maakt, terwiji het
ontoelaatbaar is dat hetzelfde stoorsignaal de computer laat 'vast lopen’.

Uit de gegeven definitie van EMI volgt direct dat het onjuist is over EMI te spreken als het over
emissie gaat (wat nog relatief veel mensen doen). Men spreekt ook over RFl (Radio Frequency
Interference). Het gaat dan over een deelgebied van EMI, namelilk dat deel van de stoorproblemen
waarbij minimaal één apparaat is betrokken dat met communicatie via radiogolven heeft te maken.
Wat het Engels betreft: er is in IEC-verband afgesproken dat 'interference’ wordt gebruikt om het
stoorprobleem aan te duiden en ’disturbance’ te gebruiken voor het signaal dat een stoorprobleem
kan veroorzaken.
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stoorbron’ gestoorde

‘Fig.4  Basis-vorm van een stoorprobleem

De basisvorm van een EMI-probleem (stoorprobleem) is weergegeven in Fig.4. We onderscheiden
in dit 'drieluik’: ' . : '

1) iets dat stoorsignaal produceert (de stoorbron),

2) lets dat vatbaar is voor een stoorsignaal (de gestoorde),

3) een koppelweg tussen stoorbron en gestoorde.

In een praktische situatie kan natuurlijk één stoorbron verschillende apparaten storen, verschillende
stoorbronnen één systeem storen, en kunnen er verschillende koppeiwegen zijn, zie hierna bij Fig.6.
De basisvorm blijft ‘echter‘steeds het drieluik, dat bij de probleemoplossing dan verschillende keren
moet worden toegepast. Merk op dat als één van de drie luiken ontbreekt het stoorprobleem niet
meer bestaat. In specifieke omstandigheden kan men het probleem zo aanpakken: 'stoorbron weg'
(wat wil zeggen dat de koppelweg alleen dicht bij de stoorbron wordt onderbroken) of 'gestoorde
weg' (wat wil zeggen dat de koppelweg alleen dicht bij de gesioorde wordt onderbroken). In het
algemeen zal men aan alle drie de luiken aandacht besteden, al heeft men soms geen keus: het
voorstel een omroepzender af te schermen zal meestal niet worden overgenomen. Het zal duidelijk
zijn dat 'aandacht besteden’ hier steeds betekent: de koppelweg aanpakken. Veel in deze cursus
gaat daarom over het aanpakken van die koppelweg. ’

In Fig.5 is het drieluik in een iets andere vorm gegeven [1]. Bovenaan staan de emitterende
devices die via allerlei koppelwegen het EM-milieu bepalen waarin de mogelijk vatbare devices
bevinden. Een opdeling als in Fig.5 is noodzakelijk omdat de technische mogelijkheden ten aanzien
van preventie/aanpak van stoorproblemen worden bepaald door de aspecten die in deze opdeling
zijn aangegeven. We geven een korte toelichting. De zendantenne van een of andere zender is een
bedoelde koppelweg voor het gewenste zendersignaal. Komt door overspraak binnen de zender een
deel van het zendersignaal via de net-aansluiting naar buiten dan komt een gewenst signaal via een
onbedoelde koppelweg naar buiten. In die laatste koppelweg is gemakkelijk het zendersignaal weg te
fiteren, omdat het netsnoer alleen maar een gewenste weg Is voor de 50 Hz krachtstroom. Een
voorbeeld van een ongewenst signaal dat haar buiten kan komen is het kHz-bloksignaal van een
geschakelde voeding, aangezien de schakelende voeding alleen maar een zekere DC-spanningsbron
binnen het apparaat vormt. Enzovoorts, enzovoorts.

Via bedoelde en onbedoelde koppelwegen kan het stoorsignaal vanuit het EM-milieu doordringen
naar de vatbare devices. Een voorbeeld van een onbedoelde koppelweg is de telefoonlijn die een
uitstekende antenne is voor radiosignalen [3], waarbij de In die 'antenne’ geinduceerde signalen
ongewenst (zie het hoofdstuk over "Niet-lineaire effecten”) kunnen inwerken op de halfgeleider-
schakelingen in de aangesloten telefoons, waardoor het radiosignaal hoorbaar wordt.
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\ vatbare devices

Fig.5 Het EMI-drieluik: emitterende devices bepalen het EM-milieu waarin de vatbare devices zich
' bevinden.

~ We dienen verder onderscheid te maken tussen ’in-de-band’ en ’buiten-de-band’ stoorsignalen. In-
de-band wil zeggen: de frequentiecomponenten van het stoorsignaal liggen in de band van werk-
frequenties van het gewenste signaal, bij buiten-de-band liggen die er natuurijk buiten. Een probleem
met in-de-band stoorsignalen is dat, als ze eenmaal in het systeem zijn doorgedrongen, het niet
meer mogelijk is ze weg te filteren zonder het gewenste signaalgedrag van de schakeling te
beinvioeden. : :

Tot slot maken we onderscheid tussen smalbandige en breedbandige stoorsignalen. Of een
sighaal smalbandig of breedbandig is wordt door het vatbare systeem, apparaat of device bepaald.
De stoorsignalen afkomstig van de genoemde geschakelde voeding.zijn te vinden op de grond-
frequentie, bijvoorbeeld 40 kHz, en de harmonischen daarvan (tot in het MHz-gebied). Een AM radio
met een ontvanger-bandbreedte van 9 kHz ervaart deze storingen als smalband-storingen omdat er
steeds maar één frequentie-component van het stoorsignaal in de ontvangerband past. Voor een
video recorder met een bandbreedte van 5 MHz is dit stoorsignaal breedbandig omdat vrijwel het
gehele relevante spectrum in de videoband valt. 'Waait’ het stoorveld van de geschakelde voeding bij
de video-leeskop 'naar binnen’, dan hebben we dus met een breedbandig in-de-band stoorprobleem
te doen. : :
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Fig.6  Het EMI-drieluik met diverse Koppelwegen

Aan het eind van deze paragraaf geven we het EMi-drieluik in ndg een andere vorm, zie Fig.6. We
zien hier weer de stoorbron en de gestoorde, terwijl er tal van koppelwegen zijn aangegeven. De
diverse koppelwegen komen in deze cursus aan de orde: overspraak (capacitief en inductief),
overspraak via een gemeenschappelijke impedantie (zeer belangrijk bij o.m. printplaat-ontwerp),
keuze van kabels om ongewenste koppeling te voorkomen, en afscherming. Verder hebben we het
over beinvioeding van de koppelweg door middel van speciale componenten als filters, galvanische
schelders, stoorpuls-onderdrukkers, enz. Kortom, ook hier zien we dat een groot deel van de cursus
betrekking heeft op de koppelweg.

4. EMC-literatuur

In deze paragraaf wordt wat informatie over speciale EMC-literatuur gegeven. Deze informatie is
zeker niet compleet en het niet noemen van een boek houdt geen kwaliteitsoordeel in.

Er is een toenemend aantal studieboeken op het gebied van EMC. In de Nederlandse taal is dat
referentie 1. In dit boek is vooral een poging gedaan de basis-concepten voor het vakgebied EMC
aan te geven, zodat bij meer diepgaande studies die concepten alleen maar een uitbreiding krijgen
(dus geen herziening behoeven). Verder is in dit boek getracht aan te tonen dat het met de breedte
van het vakgebied best meevalt, zoals al in de inleiding van dit hoofdstuk werd opgemerkt. Een van
de doelstellingen van het boek is dan ook het bevorderen van de introductie van EMC in het
reguliere Nederlandse onderwijs (HBO, top MBO).

in de Engelse taal is het boek van Ott [5] zeer aan te bevelen. Het is een nuttig en goed leesbaar
boek voor ontwerpers, terwijl er ook duideiijk aandacht is besteed aan het 'waarom’. Verder geeft het
boek van Keiser [6] ook een goed leesbaar overzicht.

In de Duitse taal hebben de boeken van Stoll [7] (samenvatting van een aantal zaken voor
ontwerpers) en Wilhelm [8] bekendheid. Het laatstgenoemde boek is het cursusboek van de EMC-
cursus aan de Technische Akademie in Esslingen.

Er zijn hele series boeken uitgegeven door ICT [9, 10]. Op zich bevatten veel van deze, vaak
typisch Amerikaanse boeken nuttige informatie, doch het 'waarom’ komt vaak niet aan de orde en te
vaak ontbreekt een aanduiding van het geldigheidsgebied van gebruikte modellen. Het geheel komt
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nogal eens recept-achtig over. Deze opmerkingen over ICT-boeken zijn hier bedoeld als waarschu-
wing, niet als afkeuring. Goede uitzonderingen vormen bijvoorbeeld de boeken over Electro-Static
Discharge (ESD) [11] en de koppeling van EM-velden naar kabels [12].

Er zijn een drietal tijdschriften die geheel aan EMC zijn gewijd. Een van de EMC Society van de
IEEE [13], wat vooral interessant is voor mensen die een 100% EMC-baan hebben waarin ook
theorle een belangrijke rol speelt. Een voor 'EMC gebruikers’ in het Engels taal [14] en een in het
Duits [15]. Eenmaal per jaar verschijnt ITEM (Interference Technology Engineers’ Master) met heel
veel advertenties op EMC-gebied en korte samenvattende artikelen over EMC onderwerpen als
'shielding, filters, lightning, cables & connectors’, etc. [16].

Er is een groeiend aantal conferenties op het gebied van EMC. De grootste en bekendste in
Europa is wel het EMC Symposium in Zurich (twee-jaarlijks, oneven |aren). Er is een toenemende
belangstelling voor het EMC Symposium van de IEE (Verenigd Koninkrijk, twee-jaarlijks, even jaren).
Verder zijn er steeds meer landelijke EMC Symposia (o.m. in Duitsland, Spanje, Frankrijk), die soms
jaarlijks zijn soms twee-jaarlijks. In Oost-Europa is het twee-jaarlijkse EMC Symposium in Wroclaw
(Polen, oneven jaren) bekend. In de USA zijn er jaarlijks de EMC Conferencties georganiseerd door
de EMC Society van de IEEE.
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Abstract

The basic equations of the electromagnetic field are summarized as far as they
are needed in the theory of ElectroMagnetic Interference and Shielding. Through
the analysis of the planar electric-current emitter, the quantities: propagation co-
efficient, attenuation coefficient, phase coefficient, wavespeed, wavelength, wave
impedance, wave admittance, and power flow density of a wave are introduced.
Next, the shielding effectiveness of a shielding plate and the shielding effectiveness
of a shielding parallel-plate box are determined. In the latter, particular atten-
tion is-given to the occurrence of internal resonance effects, which may degrade the
shielding effectiveness. '

Further, a survey of some fundamental properties of a system of low-frequency,
multiconductor transmission lines is given. For a three-conductor system with a
plane of symmetry, the decomposition into the common-mode and the differential-
mode of operation is discussed. Finally, expressions for the voltages and electric
currents induced by external sources along a single transmission line are derived.

i
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1 Introduction and terminology
ElectroMagnetic Compatibility (EMC) has as its subject

"The ability of (a devxce), (an) equipment or system to function satlsfacto-
rily in its electromagnetic (EM) environment without introducing intolerable
electromagnetic disturbance to anything in that environment”.

Here, Electromagnetic Environment means

»The totality of electromagnetic (EM) phenomena existing at a given location
(and at a particular time)”.

EMC is necess1tated because of the emstence of E’lectroMagnetzc Interference (EMI), i.e.,
the : :

”Degradation of the performa.nce of a devxce equipment or system caused by
an electromagnetic dlsturba.nce

and the presence of an E'lectromagnetzc Disturbance, i.e.,

” Any electromagnetic phenomenon which may degrade the performance of a
device, equipment or system, or adversely affect living or inert matter”.

Here, Degradation means

” An undesired departure in the operational performance of any device, equlp-
ment or system from its intented performance”.

The occurrence of these phenomena is a consequence of the presence of both an Emztter,
le.,

”A device, equipment or system which emits an EM disturbance”
and a Susceptor, i.e.,

”A device, equipment or system whose operation may be degraded by an EM
disturbance”.

As far as the latter is concerned, we distinguish its Susceptibility, i.e.,

"The inability of a device, equipment or system to perform without degrada-
tion in the presence of an electromagnetic disturbance”,

as opposed to its Immaunaity, i.e.,

"The ability of a device, equipment or system to perform without degradation
in the presence of an electromagnetic disturbance”. A
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With regard to the former, we observe that the phenomenon of Electromagnetic Emission,
le.,

”The phenomenon by which electromagnetic energy emanates from a source”,

is one of the two key aspects of EMC and EMI (the susceptibility of a device being the
other). The pertaining Level, i.e.,

”The magnitude of a quantity evaluated in a specified manner”,

at the emitter’s site, is denoted as the Electromagnetic Emission Level (of the disturbing
source). Correspondingly, there is an Electromagnetic Disturbance Level at the susceptor’s
site. -

For further information about EMC-terminology, see the DRAFT INTERNATIONAL
STANDARD 77 (Secretariat) 87 of the International Electrotechnical Commission (IEC),
Geneva, Switzerland, and GOEDBLOED, J.J., Elektromagnetische compatibiliteit, De-
venter, Kluwer, 1990 (in Dutch).

In its basic form an EMI problem consists of three ingredients: (1) an emitter, (2) a
susceptor, and (3) a medium in between, which is denoted as the Coupling Path (Figure
1). The coupling path may be composed of a material medium (electrically conducting,
dielectric and/or magnetic matter), but is often an electromagnetic radiation path in vac-
uum (or in the atmosphere, whose properties in large frequency bands are close to those of
vacuum). Due to this latter fact, EMI-problems can only be thoroughly understood if the
electromagnetic field concept is used to analyze the situation at hand. In this concept, the
electric field strength and the magnetic field strength are the fundamental state quantities
that characterize the field. Further, the product of their values describes quantitatively
the transfer of electromagnetic power through radiation. Only at the terminals of an elec-
tric or electronic device, equipment or system, which are usually so close together that the
- travel time for electromagnetic waves to traverse their mutual distance is negligible on the
scale at which the electromagnetic phenomena change in time (e.g., the pulse duration of
the latter) can the low-frequency counterparts voltage and electric current of electric and
magnetic field strength, respectively, to a sufficient degree of approximation be employed.

Now, the electric and the magnetic field strengths are vectorial quantities in three-
dimensional space. (Note that they are defined through the basic experiment of mea-
suring the force (a vectorial quantity introduced in Newtonian mechanics) on a moving
electric point charge.) Because of this, an observer needs a reference frame in which he or
she can express the numerical values of the three components of a vector. It is standard
practice that the observer uses for this purpose the same reference frame as that is needed
to specify the position in space where his or her measurement is carried out. We shall
use the simplest reference frame in this category, i.e., the orthogonal Cartesian reference
frame. This is specified by its origin O and the three mutually perpendicular base vectors
{i1,12,13} of unit length each. In the indicated order, the base vectors form a right-handed
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system (Figure 2). The observer’s position is then specified by the linear combination
X =211y + 231y + 273i3,' _ . (1.1)

which is denoted as the position vector and where the ordered sequence of real numbers
{z1,z2,23} is representative of the three (orthogonal) Cartesian coordinates of the point
of observation. Further, the time coordinate ¢, where ¢ is a real number, is used to specify
the instant at which the observation is made. .

Note: The reason for indicating the spatial coordinates by {z,z,,z3} rather
than by {z,y, z} (a, from our point of view, obsolete notation) is that, through
the numbering system, all vectorial quantities can be regarded as subscripted
variables and, hence, can almost effortlessly be programmed as arrays in any
of the high-level programming languages (such as Fortran 77). Further de-
tails on the use of the subscript notation and the accompanying summation
convention can be found in: DE HOOP A.T., "Radiation and Scattering
of Electromagnetxc Waves”, Lecture Notes Course L12, Laboratory of Elec-
tromagnetic Research, Faculty of Electrlcal Engineering, Delft Umversxty of
Technology, 1991. :

The electromagnetic behavior of a system is governed by the electromagnetic field equa-
tions that have been formulated by James Clerk Maxwell and can be found in his famous
book A treatise on electricity and magnetism (Oxford, Clarendon Press, 1873). As in any
branch of classical physics (acoustics, electromagnetics, elastodynamics), these equations
mutually couple, in a characteristic fashion that ensures the possibility of a wave motion
(a phenomenon in space and time) and the transfer of energy to take place, the changes
of the electromagnetic field quantities in space and time through their first-order (partial)
derivatives with respect to z;,z,,z3 and t. Notationally, we shall indicate the operation
of (partial) differentiation by 8; correspondingly, {8, 82,8;} will indicate (partial) differ-
entiation with respect to 2,2, 23, and 0, (partial) differentiation with respect to ¢.

As the system of units in which the values of the different electromagnetic quantities
are quantitatively expressed, we use, in accordance with international conventions, the
International System of Units (SI). |

2 Transient fields in time-invariant configurations and their
frequency-domain representations

In reality, any electromagnetic field is transient in nature: it is generated by a source that
has been switched on at some instant ¢ = ¢, in the finite past and decays in magnitude
as t — 0o. An essential feature is further the physical condition of causality that requires
that an effect (the presence of an electromagnetic field) is causally related to its cause
(the action of the source). This implies that the field that is causally related to the action
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of a source that is switched on at the instant t = o, necessarily vanishes prior to this
instant, i.e., for £ < ¢, at any point in space. In time-invariant configurations the behavior
of such transient fields can advantageously be described via their (complex) frequency-
domain representations. Through these representations the principle of causality can
automatically be taken into account, while the dependence on ¢ (the fourth coordinate
in space-time) is replaced by the dependence on a (transform) parameter; the resulting
reduction in dimensionality of the problem is often computatxona.lly advantageous. The
Laplace transformation combines the two features.

Let f = f(x,t) denote an electromagnetic field quantity ‘that is causally related to
the action of a source that has been switched on at the instant ¢ = ¢y, then 1ts Laplace
transform (with respect to time) is defined as

f(x,8) = /lzoexp(—st)f(x,i)dt for Re(s) > 60, (2.1)

~ where s is the complex Laplace transform parameter and fis analytic (i.e., differentiable
with respect to s) in the right half of the complex s- -plane Re(s) > 30 (Flgure 3).
Once f = f(x,s) has been evaluated, f = f(x,t) can be recovered by the apphca.tlon
of the Bromwich inversion integral :
' 1 psotioo « : ,
f(x,t) = 5= exp(st) f(x,s)ds for all ¢, . (2.2)

WJ 8=ay—joo

that automatically yields the value zero for ¢ < ¢, and for which numerical (Fast Fourier
Transform) routines are available (Figure 4). In Equation (2.2), j is the i 1ma,g1nary umt

(i*=-0. -
In a number of cases one can take sy = 0 and consider f = f(x 8) for imaginary values'
s = jw, where w is the (real) angular frequency. Then, Equation (2.1) can be rewritten as

f(x,jw) = /w exp(—jwt) f (x,t)dt for all real w, (2.3)
t=ty .
and Equation (2.2) as

f(x,t)= 51;/0_0 exp(jwt)f(x, jw)dw for all ¢. (2.4)

Equations (2.3) and (2.4) express the Fourier transformation.
Important properties of the Laplace transformation are:

e the Laplace transform of 8,f(x,t) is sf(x,s) if f is causal,

o the Laplace transform of the time convolution of f = f(x,t) and g = g(x,t) is

f(x,8)3(x, s)-
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Two examples of transient time functions and their La.pl#ce transforms are given below.

Dirac delta function

Let - L

f(t) = &(t - to),

where §(t) denotes the unit impdls'e"(-ljir_#_(: delta funtion), then
f(s): ‘e_)_cpv(—st;o“):"‘:fbf”_a;ﬂ s.

Pulse with initial power growth and.'éx‘ponent:ial late behavior

Let -
; 0 fort < to,
£y = |
| (—t%o)nexp[—'y(t —tp)] fort>ty, n= 0,_1,2, vevy
then

f(a) = (s + )" exp(~sto) - for Re(s) > ~Re(1).

3 Basic electromagnétic field relations

(2.5)

(2.6)

(2.7)

(2.8)

Let the subscripts {1,2,3} denote the components of a vector along the {ij,iz,i3}-axes
of the chosen reference frame, respectively. Then the electromagnetic field is governed by

the two vectorial Mazwell equations

—(82H3—'63H2)+J1 +6¢D1 = —Jle,

| —(6sH, — 01H3) + J, + 0, D; = —sze,
.—(31H2"62H1)+J3+61D3 = -Js,

which is denoted as Mazwell’s ﬁrs_t' equatibn, and

0:E; — O3E, + 0iB, = —Kf,.
0sE, — 6,E;3 + 0,B, _ = -Kj,
O\E; — E, +0,Bs = —-Kj,

which is denoted as Mazwell’s second equation. In these equations

E = electric field strength (V/m),

(3.1)

(3.2)
(3.3)

(3.4)

(3.5)
(3.6)



A.T. de Hoop, D. Quak/EM INTERFERENCE AND SHIELDING S 6

= ma._gg_qfié field Sirength (A/m),

H

J = volume density of electric current (A/m?),

D electric flux density (C/m?),

B = magnetic flux density (T),

Jo = volume source density of electric current (A/m?),
'K® = volume source density of magnetic current (V/m?).

Equations (3.1) - (3.3) and (3.4) - (3.6) constitute an incomplete system of equations since
the number of equations (six) is less than the number of unknown quantities (fifteen),
assuming that the right-hand sides, which are representative of the action of external
sources, are known. The supplementing (nine) equations are furnished by the constitutive
relations that describe the reaction of passive matter to the penetration of an electromag-
netic field. For materials that are linear, time invariant, locally reacting, instantaneously
reacting, and isotropic in their electromagnetic behavior, these are

L(x,t) = o(x)Ei(x,t), (3“7)

Ja(x,t) = o(x)Eq(x,t), (3.8)
Ja(x,t) = o(x)Es(x,t), - (3.9)

for the relation between the volume density of (induced) electric current and the electric
field strength that describes the electric conduction properties of the medium,

Di(x,t) = e(x)Ei(x,t), (3.10)
Dy(x,t) = €(x)Ex(x,t), ‘ (3.11)
Ds(x,t) = e(x)Es(x,t), B | (3.12)

for the relation between the electric flux density and the electric field strength that de-
scribes the dielectric properties of the medium, and

Bxt) = w(oH(xt), (3.13)
By(x,t) = p(x)H,(x,t), o (8.14)
B3(xat) = /‘(x)Hi’(xat)v ' (315)

for the relation between the magnetic ﬂux“'dens_ity and the magnetic field strength that
describes the magnetic properties of the medium. In Equations (3.7) - (3.15),

- o = (electric) conductivity (S_/m),
e = (absolute) permittivity (F/m),
p = (absolute) permeability (H/m).
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In vacuum we have

o = 0,
€ = €o=1/poct ~ 8.8541878 x 107'*F/m,
p = po=4rx10""H/m,

where the value of ug, the permeability in vacuo, is fixed by the system of units (the given
value is the one for SI), while the value of €g, the permittivity in vacuo, follows from the
value of po and the value ¢; = 299792458 m/s (exactly) for the electromagnetic wave speed
(speed of light) in vacuo. In the tables of physical constants one customarily specifies the
dielectric properties of a material through

€r = €/€o = relative permittivity
and its magnetic properties through
Ky = p/po = relative permeability;

€, and pu, are dimensionless.

In a (sub)domain of the configuration where o = o(x),e = ¢(x) and g = p(x) indeed
vary with position, the medium is denoted as inhomogeneous; in a domain where o, ¢ and
p are constant, the medium is denoted as homogeneous.

Substitution of the constitutive relations in Maxwell’s field equations yields a system
of two vectorial equations (with three components each) in two vectorial unknowns, viz.
the electric field strength and the magnetic field strength (with three components each)
that is amenable to a mathematical solution procedure, elther analytlca]ly or numerically.
The corresponding equations are

—(62H3 - 33H2) + (TE] + €a¢E1 = '—Jle, (316)
—(331{1 — B,H;;) + O'Ez + 66;E2 = —J;, (317)
'—'(61 H2 = Bng) -+ U'Ea + €6¢E3 = —J;, (318)
and
62E3 - 63E2 + ;LBtH, = —Kf, (319)
a:;El - 61E3 + y@,Hz = —K;, ' (320)
31E2 - 62E1 + [tagHa = —K; . (321)

In the low-frequency approzimation that can usually be employed in the neighborhood of
the terminals of an electric or electronic device, equipment or system, one can write

E] . —6,<I>, (3.22)
E, ~ -6,9, (3.23)
E3 & ""63@, (324)
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where
® = electric scalar potential (V).

Since in the right-hand side of Equations (3.22)-(3.24) only (spatial) derivatives occur,
the electric scalar potential is not uniquely related to the electric field strength. The

relationship is made unique by specifying the (time-independent) reference value ®, =
®(xo) (often the value zero) at at suitably chosen reference point x = xo. The difference

V(x,t) = &(x,t) — & | (3.25)

is then denoted as the voltage. In the low-frequency approximation, J¢ in the right-hand
side of Equations (3.16) - (3.18) is representative of the action of impressed electric current
sources and K° in the right-hand side of Equations (3. 19) (3.21) is representative of the
action of impressed voltage sources.

Across interfaces between two different media, finite jumps in the field quantltles occur
and the differential equations (3.1) - (3.3) or (3.4) - (3.6) are strictly no longer valid. At
such positions they are supplemented by boundary conditions. For a sourcefree (passive)
interface, the relevant conditions are v

tangential components of E = continuous across boundary, (3.26)

and
tangential components of H = continuous across boundary. (3.27)

The transfer of electromagnetic power is governed by the Poynting vector
S = Poynting vector (W/m?),

whose three components are defined as

Sl = E2H3 - E3H2, (328)
Sg — E3H1 - E] Hg, (329)
S;; = E1H2 - E2H1. (330)

The Poynting vector quantifies the amount of electromagnetic power flow per area. In view
of the continuity of the tangential components of E and H across a sourcefree (passive)
interface, the normal component of S is continuous across such an interface, as it should
be on physical grounds.

Finally, we give the equations that correspond to Equations (3.16) - (3.18) and (3.19)
- (8.21) in the time Laplace-transform domain. In their standard form they are written
as

—(621?3 - 831‘\{2) + T]E] = —jf, (331)
—(33H1 - 61 H3) + 7]E2 = —J;, (332)

—'(611?2 = 621?,) + nEg ] —jg, (333)
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and

in which

32E3—83E2+Ci11 = —j(le,
6k, — 0B+ ¢CH, = -K;,

I
1
iy

0 Ez - 62E1 + Cffs

17.=_a"‘—'{- s€

is the medium’s transverse admittance per length and |

(= sp

(3.34)
(3.35)
(3.36)

(3.37)

(3.38)

is the medium’s longitudinal impedance per length. " The latter"termix}olo‘gy is borrowed
from one-dimensional transmission-line theory, where the equations coupling the voltage
across and the electric current along the line at position z are given by -

In these equations |

~

|4
I
Yr
Zy,
fe
ie

z

In the low-frequency regime

where

S Q@

L

A section of length Az of the transmission line is shown in Figure 5.
Upon comparing Equations (3.31) - (3.33) and (3.34) - (3.36) with Eq

6,f+YTV = je,
8,V + 2,1 = ve

voltage across the line (V),

electric current along the line (A), |

transverse admittance per length of the line (S/m),
longitudinal impedance per length of the line (£2/m)
impressed electric current per length of the line (A/m),

‘impressed voltage per length of the line (V/m),

coordinate along the line (m).

 Yr = G+sC,
Z;, = R+sL,

conductance per length of the line (S/m),

capacitiy per length of the line (F/m),

(two — way) resistance per length of the line (£2/m),
inductance per length of the line (H/m).

(3.39)
(3.40)

uations (3.39)

and (3.40), respectively, the analogy is clear and one can say that the field version is a
three-dimensional counterpart of the (one-dimensional) transmission-line version with the
proper interrelations (through permutation) of the components of the field.
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4 The planar electric-current sheet as an emitter (Radiation
of one-dimensional electromagnetic waves)

The simplest model for an emitter that generates an electromagnetic disturbance is the
planar electric-current sheet with a uniform (but time-varying) impressed electric current
distribution. Such a current sheet acts as an active device and emits in a homogenous
medium one-dimensional electromagnetic waves. A reference frame is introduced such
that the sheet coincides with the plane z3 = 0. Let the impressed electric current be
flowing in the direction of decreasing z1, then (Figure 6)

Ji = —l1a(s)é(zs), (4.1)
JS =0, (4.2)
Je = o, | (4.3)

where §(z3) denotes the one-dimensional unit impulse (Dirac distribution). Since the
electric-current sheet carries no magnetic current, we have

K¢ = 0, (4.4)
K: = 0, (4.5)
K: = o. (4.6)

Because the exciting electric current is indepent of z; and z,, also the generated electro-
magnetic field will be independent of z; and z, and, hence, 8, = 0 and 8, = 0. With this,
Equations (3.31) - (3.33) and (3.34) - (3.36) can be satisfied with

E, # 0, 47

E, = 0, (4.8)

Ey = 0, (4.9)
and

H = 0, (4.10)

H, # 0, (4.11)

Hy = 0. (4.12)

The remaining equations for E] and fIg are
OsHy +qEy =  15(8)8(zs), (4.13)

and

OB + CHy =0, (4.14)
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where 7 and { are constants, since the medium is a.ssumed to be homogeneous. In the
domain outside the source dlstnbutmn, i.e., for z3 # 0, Equa.txons (4.13) and (4.14) have
~zero right-hand sides and admit exponentxa.l functxons of the type exp(—I'z3) as their
solutions, where substitution leads to the relation I' = i‘y, in which

7= (70)/? = [(o + se)sp]'/?  with Re(y) > 0. (4.15)

The quantity of -y is the (s-domain) propagation coefficient. With the chosen value of the
square root in the right-hand side, exp(—vz3) is bounded as z3 — 0o and unbounded as
z3 — —00, while exp(yz3) is bounded as 3 — —oo and unbounded as z3 — oco. Since,
due to causality, the electromagnetic field in the half-space z3 < 0 must remain bounded
as £3 — —oo and the elethbmagnéfié field in the half-space z3 > 0 must remain bounded
as z3 — 00, we write -

By = E-(0)exp(yas) forzg <0, C (416)

H, = H(0)exp(yz;) forz3<0, o (407)
and

E, = E*‘(O)exp(—'y:cg)' for z3 > 0, (4.18)

H, = H*(0)exp(—yzs) for z3 > 0. (4.19)

Substitution of Equations (4.16) - (4.19) in Equations (4.13) and (4.14) leads to

H(0) = -YE~(0) | (4.20)
and |
H*(0)=YE*(0), = | (4.21)
where '
Y =@/ = (o +se)sul?  (422)
-1s the wave admittance. One can also write '
E~(0)=-ZH(0) (4.23)
and ' .
E*(0) = ZH*(0), (4.24)
where
— = Ll s (a25)

is the wave impedance. Obviously, we have

YZ=1 (4.26)
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The values of the as yet undetermined coefficents in Equations (4.16) - (4.19) follow from
the application of the ezcitation conditions '

lim H, — lim H, = I, (4.27)

z310 z310

which is a consequence of Equation (4.13) and

lim By — lim B, =0, (4.28)

.’t;lO o x;TO

which is a consequence of Equation (4.14). Substitution of Equations (4.16) - (4.19) in
Equations (4.27) and (4.28) leads to '

H*(0) — H~(0) = I, | (4.29)

and . ) ' '
E*(0) — E~(0) = 0. (4.30)
Combining Equations (4.29) and (4.30) with Equations (4.23) and (4.24), we arrive at

E~(0) = zi,/2, (4.31)
CEY0) = zia/2, (4.32)
H(0) = —Ia/2, (4.33)

)

H*Y(0) = Ia/2. ‘ (4.34

Summarizing the results, we have shown that the planar electric-current sheet emits one-
dimensional electromagnetic waves propagating perpendicularly away from it. Its electric
field has only a component parallel to the direction of the exciting current, the magnetic
field has only a component perpendicular to the direction of the exciting current. Both
fields are perpendicular to the direction of propagation, while the orientations of the
electric field and the magnetic field, and the direction of propagation form a mutually
perpendicular, right-handed triad (Figure 6).
The (time-domain) Poynting vector of the one-dimensional wave is given by

Sy = 0, (4.35)
S, = 0, (4.36)
S3 = E\Hy, (4.37)

and has only a component in the direction of propagation of the emitted wave.

Single frequency component

For a single frequency component of angular frequency

w = 2rf, ‘ (4.38)
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where

w = angular frequency ‘(lra_.d/s),
- f = frequency (Hz),

it is customary to separate the prbpagation coefficient into its real and imaginary parts
according to ' - .
1(w) = a(w) +iB(w), (4.39)

where

a = attenuation coefficient (Np/m),
B = phase coefficient (rad/m).

Substitution of Equation (4.15) in E:quation (4.39) leads to
(o + jwe)iwp]'? = a + B, - (4.40)
- Upon squaring this equation and solving for @ and f it is found that

a = wlew) " {(1/2)l(o/we)® + UM~ (1/2)}7, (a4
B = w(en){(1/2)[(o/we) + 1] + (1/2)}/2. (4.42)
Figure 7 shows the normalized attenuation coefficient and the normalized phase coefficient

as a function of the normalized frequency. The normalized values @, and @ of a, 8 and
w, respectively, are for & > 0 (lossy medium) defined through

a = o(u/e)/*a, L ome L [(448)
B = o(u/e)'’B, (4.44)
w = (efo)w. (4.45)
Substitution of Equation (4.39) in the p.ropagation factor exp(—vz3) leads to
exp(—vz3) = exp(—az;) exp(—jBz3). | (4.46)
Since |exp(—vyz3)| = exp(—az3) and arg[exp(—vyz3)] = —pBzs, the first factor on the

right-hand side determines the amplitude of the propagation factor and is denoted as the
attenuation factor, while the second factor on the right-hand side determines the phase
of the propagation factor and is denoted as the phase factor.

Lossless medium (single freqency component)

For a lossless medium we have

o=0 | (4.47)
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and, hence,
a =0, ’ (4.48)
B = wlep)? (4.49)
Consequently, _ .
exp(—az3)=1. (4.50)

Then, the propagation factor is periodic in z3, with the.period,
A =27/8 =2 jw(ep)/?. (4.51)

The spatial period A is denoted as the wavelength (m) of the one-dimensional wave.

Highly conducting medium (single frequency component)

The medium in which the wave propagates is, at the frequency of operation, considered
to be highly conductive if
o> we. (4.52)

In this case, Equation (4.40) is approximated by

(jwno)/? = a + i, (4.53)
which leads to

a=f=(wpo/2)'/2 (4.54)

In such a medium, the distance over which the wave has to progress to reduce to exp(—1) =
1/e of its value, is denoted as the skin depth (m) of the medium. This quantity follows
from Equation (4.54) as '

§ = (2/wpo)'/?. (4.55)
Transient emission into a lossless medium

To reconstruct the transient time behavior of the emitted electromagnetic field, the s-
domain Equations (4.16) - (4.19) with Equations (4.31) - (4.34), have to be transformed
back to the time domain. This transformation is most easily carried out for a lossless
medium, i.e., if o = 0. Then, the s-domain propagation coefficient can be written as

7= s/e, | (4.56)

where

c=(ep)”? >0, (4.57)
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while v
Y = (e/p)!/? . (4.58)
and .
2= (ufe)? O (@59)
are independent of s. v | ‘ E ‘
We start with the expression for the non-zero component of the electric field strength
in the half-space z; > 0. From Equations (4.18) and (4.32) it follows as

- Ey = [Z1a(s)/2] exp(—sz3/c) fqr z3 > 0. | (4.60)

Applying the shift rule of the Laplace transformation, the correspOnding time-domain
result is '

Ey(zst) = (2/2)1;_(t ~z3/c) forzs>0. (4.61)

In a similar manner, the expression for the non-zero component of the magnetic field
strength in het half-space z3 > 0 is found as

Hy(est) = (1/2)Ia(t - 25/c) forzs>0.  (462)

Equations (4.61) and (4.62) show that the electromagnetic field in the half-space z3 > 0
consists of a one-dimensional wave that propagates in the direction of increasing z3, i.e.,
away from the generating source, with the wave speed c that is related to the medium
properties via Equation (4.57) and with the pulse shape of generating transient electric
current. The corresponding Poynting vector is given by (cf. Equation (4.37))

Sy(z3,t) = (Z/4)I3(t — 3/c) for z3 > 0. (4.63)
In the half-space @3 < 0 the results follow from Equations (4.16) - (4.19) and Equations
(4.31) and (4.33) as
E\(z3,t) = (Z/2)Ia(t+ z3/c) :
= (Z)2)Ia(t - |z3]|/c) forzz <0 (4.64)

and
Hy(en,t) = —(1/2)]a(t +za/c)
o = —(1/2)I5(t — |z3|/c) for z3 < 0, (4.65)
while '
Ss(za,t) = —(2/4)IA(t + =zs/c)
= —(Z/4)I%(t — |z3|/c) for z3 < 0. (4.66)

In this half-space, the one-dimensional wave propagates in the direction of decreasing z3,
i.e., again away from the generating source, with the wave speed ¢ and again with the
pulse shape of the generating transient electric current.
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5 One-sided shleldmg of a planar electric-current emltter

To investigate the fundamental shxeldmg properties of a smgle shielding plate, we con-
sider the one-dimensional wave propagation in the configuration shown in Figure 8. An
electric-current emitter of the type considered in Section 4 is present in an unbounded
medium with conductivity o, permittivity € and permeability u. At a distance L > 0
from the emitter, a shielding plate of thickness d > 0 is placed parallel to the plane of
the electric-current emitter. The shielding plate has a conductivity o,,, permittivity €,
and permeability p,,. The presence of the shielding plate causes the electromagnetic field
incident upon it, and emitted by the electric-current emitter, to be partially reflected
against it and pa.rtlale transmitted across it.

To characterize the performance of the shield, the shzeldzng effectiveness is introduced.
This quantity is defined as follows (cf. JAY, F., Ed., IEEE Standard Dictionary of Electri-
cal and Electronic Terms, New York, The Institute of Electrical and Electronic Engineers,
Inc., 3rd ed., 1984):

SHIELDING EFFECTIVENESS (S): For a given external source, the ratio
of electric or magnetic field strength at a point before and after placement of

the shield.

Customarily, the shielding effectiveness is expressed in decibel (dB), i.e., the value of
Sap = 20 '%log | S| is taken (and usually considered as a function of frequency).

To determine the value of the shielding effectiveness in the configuration under con-
sideration, the following expressions for the (one-dimensional) electromagnetic field in the
different subdomains of the configuration are used. Again, only E; and H, differ from
zero. In the half-space to the left of the shield we write

E, = E+Er forzy< L, (5.1)
H, = H:+H) forzz< L, (5.2)

in which {E¢, He} = {E¢, H}(z3,5) is the emitted field that has been determined in
Section 4 and which is defined as the field in all space in the absence of the shield, while
{E7,H3} = {E], H] }(z3, 8) is the reflected field in the half-space 3 < L. From the results
in Section 4 we have _ , _
(ZfA/2) exp(yzs) for z3 <0,
Er =
(Z1a/2)exp(—yz3) for z3 > 0, (5.3)

and

—(ZI5/2)Y exp(yz3) for x5 < 0,

(ZI5/2)Y exp(—7z3) for z3 > 0, (5.4)
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where v = [(o+ s€)sp)/2. For the reflected field, which propagates from the plane z3 = L
in the direction of decreasing z3, we write the expressions

E} = (Zis/2)R exp|— 7(L'—’z3)] forz; < L, (5.5)

- o= —(ZIA/2)RY exp[—y(L — z3)] for 3 < L, (5.6)

in which R is the (electric-field) reflection coéfficient. Note that in Equatxons (5 5) and

(5.6), we have L — z3 > 0.
In the half-space to the right of the shield we write

E, = E' forzs>L+d, | | | (5.7)

Hy, = H! forz;>L+d, (5.8)

in which {£!, A} = {E H!}(z3,8) is the transmitted field. For the transmitted field,
which propagates from the plane z; = L + d in the dlrectlon of increasing zj3, we write
the expressions ' :

B = (25/2)T expl—y(zs—L—d)] forzs> L +4d, - (5.9)

B = (2], [ATY expl-1(zs~ L - d)) for z3 > L + d, (5.10)

in which T is the (electric- ﬁeld) transmission coefficient. Note that in Equatlons (5.9)
and (5.10), we have z3 — L — d > 0.

For the internal field in the shielding plate, which consists of the superposxtlon of a
wave that originates at the left endface of the plate and propagates in the direction of
increasing z3, and a wave that originates at the nght endface of the plate and propagates
in the direction of decreasing z3, we write '

B = (Z1a/2){A" expl—ya(es — I)] + A" expl—ya(L +d — 25)]}

for L<z3<L+d, _ _ (5.11)
H* = (ZI5)2){A*Yun exp[—7an(z3 — L)] — A" Yo exp[—7an(L + d — z3)]}
for L <z3 <L +d, (5.12)
where
Yoh = [(0un + sean)span)'?, (5.13)
Yoo = (0w +sean)/span]? ' (5.14)

and A* and A~ are the (electric-field) amplitudes of the waves propagating in the di-
rections of increasing and decreasing z3, respectively. Note that in Equa.tlons (5 11) and
(512) 23— L >0and L+d—z3 > 0.

The four as yet undetermined coefficients R, T, A* and A~ follow from the application
of the boundary conditions at the two endfaces of the shielding plate, where the tangential
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components of the electric and magnetic field strengths are to be continuous. On account
of Equations (3.26) and (3.27) the boundary conditions at 3 = L lead to

exp(—yL) + R = A" 4+ A™ exp(—7,nd), (5.15)
and -
Y exp(—yL) — RY = A*Y,, — A"Y,p exp(—7.nd),. (5.16)
while the boundary conditions at 3 = L + d lead to
At exp(—ymd) + A~ =T, (5.17)
and
AYY,, exp(—v,nd) — A7Y,, = TY. (5.18)

Equations (5.15) - (5.18) form a system of four linear, algebraic equations from which
the four coefficients R, A*, A~ and T can be solved. This is done by employing standard
procedures from linear algebra.

Single frequency component

For a single frequency component with angular frequency w = 2« f, the shielding per-
formance of the plate is characterized by the shielding effectiveness. For the case where
the emitter and the shielding plate are placed in a lossless medium, the shielding effec-
tiveness is found to be S = |T|~! and, hence,

Sap = —20 log |T| decibel. (5.19)

Figure 9 shows S as a function of f for copper, aluminum and steel plates of a given
thickness.

6 Shielding performance of a pérallel-plate box

In this section we investigate the shielding performance of a box surrounding an emitter
for the one-dimensional model of the planar electric-current sheet emitter that has been
considered in Section 4, placed in a parallel-plate box. The configuration is shown in
Figure 10. The electromagnetic field generated by the emitter is partially reflected against
and partially transmitted across each of the two faces of the two electrically conducting
shielding plates. The electromagnetic field consists of one-dimensional waves propagating
in the directions of increasing and decreasing z3. Again, only E, and H, differ from zero.
Their representations are taken as given below. '
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In the interior of the box the medium has a conductivity o, permittivity € and perme-
ability u. The field radiated by the emitter is reflected against the interfaces at z; = —L;
and z3 = L,, and we write

B, = ES+(ZIs/2){R, exp[— 7(m3+L1)]+Rzexp[ (L2 — z3)]}

for — L, <z3< L,, : (61)
By = B3+ (ZIa/D{RY explr(es+ Ln)] - Ra¥ expl—(La — 22)]}
for — Ly < 23 < Ly, : (6.2)
in which the field {E¢, HS} radiated by the emitter is given by (cf. Section 4)
E¢ = (ZIp)2)exp(yzs) for — L, < z3 <0, . (6.3)
H = —(ZI5/2)Y exp(yzs) for — Ly < 23 < 0, (6.4)
and - _
E: = _ (ZfA/2) exp(—vyz3) for 0 < z3 < Lo, (6.5)
H = (Z21A/2)Y exp(—vz3) for 0 < z3 < L. ~ (6.6)
In these expressions,
y = [(o+se)sp]'l?, (6.7)
Z = [spllo +se)", (63)
Y = ((o+se)sul 2. (6.9)

In the left shielding plate, whose conduct1v1ty is o1, permlttlwty €; and permeablhty L1,
we write

E, = (Ziy)2){A} exp[—71(z3 + L +d )]+ A7 exp[+mi (L + z3)]}

for — (L1 + dl) <z3 < —Ll, (610)
H, = (Zis/2){A}Y:exp[—vi(zs + L1 + di)] — A7 Yyexp[+vi (L + z3)]}
for — (L, +dy) < z3 < —Ly, . _ (6.11)
in which ‘
n o= o +se)sm)'?, = (6.12)
Yy = (o1 +s61)/sp]'? (6.13)

In the right shielding plate, whose conductivity is o2, permlttlvﬂ:y €, and permeablhty
l2, We write

B\ = (215/2){Af exp[—72(zs — L)) + A7 exP[ ~v2(L2 + d2 — 23]}
for Ly < z3 < L2 + dz, . (614)
(ZIA/2){A+}’2 exp[ 72(23 - Lg)] - A Ygexp[ ‘72(L2 + d2 — 223)]} v ‘
for Lz <zz3< L, + d2, (615)

H,
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in which

2 = [(o2 + 8€2)3ll-2]1/é, ' (6.16)
Y: = [(o2 + 862»)/8#2]1/2. (6.17)

In the exterior of the boj( the medium has the same properties as in the interior. In the
left half-space outside the shielding box we write

E, = (ZIa)2)Tiexply(Li +dy +25)] for za < —(Ly+d), (6.18)
H, = —(ZIs/2)TiY exply(Li + di + 23)]. for 23 < ~(Li+di).  (6.19)

In the right half-space outside the shielding box we write

E, = (Ziy/2)T, ex;ﬁ[—7(’1:3'¥ L, — dy)] for z3 > Ly + da, (6.20)
H, = (ZIA/2‘)‘T2Y exp(—y(z3 — L2 — dp)] for z3 > Ly + d,. (6.21)

The eight as yet unknown coefficients R, R,, A], A7, AT, A7, T, and T, follow from the
application of the boundary conditions at the planes 23 = —L; — d;,z3 = —L;,z3 = Ly,
and z3 = L, + d, where the tangential components of the electric and magnetic field
strengths, i.e., E, and H,, are to be continuous. This condition leads to the relations
given below. ' _

- The boundary conditions at 3 = 'v—Ll —d; yield

and

—T\Y = A}Y, = A7 Y exp(—nidy). (6.23)
The boundary conditions at z3 = — L, yield:
AT exp(—m1 ql.a)'+ A7 = exp(~7L1) + Ry + Ry exp[—y(Ly + Lo)] (6.24)
and o ; ‘ '
ATY,‘exp(—‘y]d;) — AT = -—Yexp‘(j—'ijl') + RY 2 RY exp[—v(Li + L3)].  (6.25)
The boundary conditions at z3 = L, yield. |

exp(—vLy) + R, exp[—v(L; + L) + R, = A} + A; exp(—72dy) (6.26)

and

Y exp(—7L2) + RiY exp[—y(L1 + Ly)] — RY = A}Y; — A; Y exp(—72dy).  (6.27)
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The boundary conditions at 3 = Ly + d; yield
A; exp(—-"{zdz) + A; = T2 ' . (628)

and

AY; exp(—v2d;) — A; Y, = TYY. ' (6.29)

Equations (6.22) - (6.29) form a system of eight linear aléeb_ra.ic equations from which
the eight unknown coefficients can be solved by using standard procedures from linear
algebra. ’

Single frequency coinpo-nént

For a single frequency component with angular frequency w = 27 f, the shielding per-
formance of the box is characterized by the shielding effectiveness. For the case which
we shall consider where the media inside and outside the box are same and lossless, the
shielding effectivenesses to the left and to the right are given by ‘

Sapy1,2 = —20 °log |T1 2} decibel. (6.30)

Figure 11 and Figure 12 show, respectively, Sgp.; and Sg4p:2 as.a function of frequency for -
a box with copper, aluminum and steel plates of a given thickness with an asymmetrically
placed emitter within the box.

7 Interference analysis of multiconductor transmission lines

A configuration that is cylindrical in space is capable of transmitting or guiding elec-
tromagnetic waves in its direction of cylindricity. For this reason, such a structure in
an electromagnetic system is commonly denoted as a (uniform) transmission line or a
(uniform) waveguide. In case electrical conductors constitute the guiding structure, the
low-frequency behavior can adequately be described by voltages between and electric cur-
rents along the conductors; in this case it is standard practice to use the term trans-
mission line. In the high-frequency regime and in the case where dielectrics constitute
the guiding structure, a full electromagnetic field analysis is required; in this case it is
standard practice to use the term waveguide. In the present section we give a survey of
how low-frequency electromagnetic interference phenomena along multi-conductor trans-
mission lines are analyzed. Here, "low-frequency” means that the cross-sectional extent
of the guiding structure is small compared to the wavelength of the pertaining field; the
extent in the longitudinal direction is not subject to such a restriction. The analysis will
be carried out in the time Laplace-transform domain or s-domain. The spatial coordinate
along the transmission line will be denoted by z.
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Let a system of N + 1 labeled conductors (N > 1) be parallel to the z-axis of a chosen
orthogonal, Cartesian reference frame. The conductor with label (0) is used as a reference
conductor for defining the voltages of the remaining N conductors in a particular cross-
section of the system. (For a shielded cable, usually the mantle is taken as the reference
conductor.) In any section of the transmission-line system, its behavior is govemed by
the coupled system of dlﬂ'erentla.l equatlons

8.7, + Z zt I, = V& form=1,..,N, (7.1)
0.1, + Y YTV, = It forn=1,.,N, (7.2)
=1 <77
in which
/. = voltage of m-th conductor (V),
[, = electric current along n-th conductor (A),
Z,I,‘,‘" = longitudinal impedance between m-th and n-th conductor
per length of the system (£2/m), |
f’n’l:p = transverse admittance between n-th and p-th conductor
per length of the system (S/m), v
V¢ = externally induced source voltage at m-th conductor
per length of the system (V/m),
I = externally induced source electric current along n-th conductor

per length of the system (A/m).

Since the system is assumed to be uniform, Z%  and YT, are independent of z. In view
of reciprocity, they satisfy the relations

Zy, =2k, (7.3)
and .
Y=Y | (14
In the low-frequency regime we have '
2L = Rant sLnw . (7.5)
YZ = Gup+5Cup (16)
where |
R,. = (two-way) resistance of m-th and n-th conduétor per length.of the line (Q/m),
L,,» = inductance of m-th and n-th conductor per length of the line (H/m),

Gnp = conductance between n-th and p-th conductor per length of the line (S/m),
C.p, = capacitance between n-th and p-th conductor per length of the line (F/m),
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The sequences of voltages {Vi, ..., Vv} and electric currents {Il, I N} are not uniquely
determined by Equations (7.1) - (7.2). To make them unique, one must specify how a ~
particular section of the transmission line is terminated. This is done by specifying N
linear relations between the voltages and the electric currents at the near and the far ends
of the section, usually through either the relevant impedance matrices (i.e., expressing the
terminal volta.ges in terms of the terminal electric currents) or the relevant admattance
matrices (i.e., expressing the terminal electric currents in terms of the terminal voltages).

Modal analysis of the system

The actual voltages and electric currents in the transmission-line system that arise from
given excitations in the presence of known terminations at the near and far ends and that
are, for our specific case, influenced by the interfering externally induced source voltages
and electric currents can conveniently be expressed in terms of the voltage and electric
current distributions that can exist in a sourcefree section of the transmission line, the
so-called modal voltages and electric currents. In such a section, the voltages and electric
currents satisfy a system of linear differential equations with constant coefficients and zero
right-hand sides. A system of this kind has exponential functions of the type exp(—T'z) as
its possible solutions. Substituting such a functional dependence in the sourcefree coun-
terpart of Equations (7.1) - (7.2), and denoting the corresponding voltages by {di,...,on}
and electric currents by {21, ...,2x}, we obtain under repla.cmg 0; by -T,

—I', + Z m".',, = 0 form= 1,...,N, (7.7)

—1“2,,+§:Y,fpﬁp = 0 forn=1,.,N. (7.8)
; =1

Non-zero solutions of this system of 2N linear algebraic equations with zero right-hand
sides only exist if I' is such that the determinant of the system vanishes. Such a value of T’
is denoted as an eigenvalue. To investigate this further, we eliminate the electric currents

from Equations (7.7) - (7.8). This leads to

- T4, +zzz,ﬁ,.x?,;p-o | (7.9)

n=1 p=1

which, upon interchanging the two summations, shows that T? has to satisfy the deter-
minantal equation
det( Zz,{;,,Y"Tp-W bug)=0; .. 7 (7.10)

where &, , is the Kronecker symbol Sip =1 m = p and 5,,,,, = 0 if m # p. Now,

in view of the passivity of the transmission-line system, the matrices Zmn and,Y,z‘p
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positive definite for Re(s) > 0. Therefore, also their matrix product is positive definite,
which entails the property that Re(I'?) > 0 for Re(s) > 0. Equations (7.8) is an alge-
braic' equation of degree N in I’ and has therefore N solutions, which are denoted by
{riF .., T}, Let now 719 denote the square root of I'9l" with the property Re(y!4) > 0
for Re(s) > 0, then the modal voltage and electric current distributions along the system
are given by {exp(—v9z2);q = 1,..., N} and {exp(y9z2);q = 1,..., N}; 719 is denoted as
the propagation coefficient of the ¢g-th mode. The first sequence is bounded as z — oo
and represents, in view of the condition of causality, a mode travelling in the direction
of incréasing z; the second sequence is bounded as z — —oo and represents, in view of
the condition of causality, a mode travelling in the direction of decreasm z. The corre-
sponding, properly normalized, modal voltages are denoted by {v v,(’,],q =1,..,N}
and the corresponding normalized modal electric currents follow from Equatlon (7.8) as

20 = 4 [ylal] Z YTold forn=1,.,Nand ¢=1,..,N. (7.11)
p_

In Equation (7.11), the upper and lower sign correspond to modes travelling in the direc-
tions of increasing and decreasing z, respectively.

Modes along a single transmission line

For a single transmission line, we have N = 1 and omitting the now superfluous sub-
script, and replacing the superscripts "L” and "T” by their subscript counterparts for
easier legibility, the system (7.7) - (7.8) reduces to

—To+ Y = 0, (7.12)

~Ti+2Zpi = 0, (7.13)
and Equation (7.9) to _
: ~T%*+ Z,Yrd = 0. . (7.14)

From the latter equation it follows that
Ir?=2.Yr. (7.15)

Denotmg the square root of Z, Yy that has a posmve real part for Re(s) > 0 by v, we
have I' = 4+, in which

v = (2.Yr)"/* with Re(y) > 0 for Re(s) > 0. (7.16)

Let © be the normalized modal voltage, theh .the normalized modal electric current follows

(cf. Equation (7.11)) as . .
i = £(Yr 7). (7.17)
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Crosstalk

A (N +1)-conductor transmission line is often intended to be used for communication via
the N transmission circuits that are formed by the conductors labeled from 1 to N, and
the reference conductor (with label (0)). From this point of view, each of these transmis-
sion circuits is envisaged as a single transmission line with which the other transmission
circuits interfere. The latter (unavoidable) interference is also denoted as crosstalk. In
Equations (7.1) - (7.2) this view can be made explicit by rewriting the system as

m—1 ' N .
OV + 25 I = V2 — (E zL L.+ Y Z,{;,,,I,,) form=1,..,N  (7.18)
n=1

n=m+1
and
. L R n—1 . N . : :'
A+ Y Ve=I— [ Y YLV, + S YIV,| forn=1,.,N. (7.19)
p=1 p=nt+l . )

" If the summations in the right-hand sides were absent, Equations (7.18) - (7.19) would
describe the properties of N uncoupled single transmission lines. The summations in the
right-hand side therefore represent the crosstalk, i.e., the induced source distributions
originating from the presence of the other transmission circuits. For low-loss transmission
lines, the coeflicients Z,ﬁ‘n are predominantly inductances; for this reason, the summa-
tions in the right-hand side of Equation (7.18) are representative of so-called inductive
" crosstalk. Similarly, for low-loss transmission lines, the coefficient Y"”:p-are predominantly
capacitances; for this reason, the summations in the right-hand side of Equation (7.19)
are representative of so-called capacitive crosstalk. o

8 Symmetric system of two transmission lines -
Common-mode and differential-mode operation

For a system of two transmission lines (i.e., three conductors) Equations (7.1) and (7.2)
with N = 2 become

a.Vi + ZL 0 + Zfzjz = _‘718, (8.1)

azf/Z + Zzl:ril + Zzl:2j2 = fl;a . v (8'2)
and

azil + Y]’{;f/l + 1,]’{‘2"‘/2 = j;:, (8'3)

S.L+Y i+ YLV, = If, - (8.4)
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in which, in view of reciprocity

le:2 = Z'ﬁ] (8.5)

and

:},1’{‘2 = Y2T1 ' | (8.6)

If, now, the configuration of the three conductors has a plane of symmeiry, such that the
conductors with labels (1) and (2) and the reference conductor with label (0) have this
plane of symmetry in common, we also have

Zi, = 2y, (8.7)

and

Yfl = Y'Zz- (8.8)

In this case, it is advantageous to decompose the two voltages Vi and V; and the two
electric currents I; and I, into a symmetric or common-mode part according to

Ve = (1/2)(V +Va), (8.9)
i = (/) + 1), (8.10)

and an anti-symmetric or differential-mode part according to

Vi = (1/2)(V - V), (8.11)
I = (1/2)(f, - I). (8.12)

Obviously, the actual voltages and electric currents can be composed out of their common-
mode and differential-mode parts according to

Vi = Vet Ve, (8.13)

Vo = Ve—Vvd (8.14)
and

I, = I°+19, (8.15)

I, = I*—14. (8.16)

Under these conditions, summation of Equations (8.1) and (8.2) leads to
O.V° + (21 + ZE)I° = (1/2)(Vr + Vy), (8.17)
and summation of Equations (8.3) and (8.4) to

B.0° + (Y, + YL)Ve = (1/2)(Jf + I5), (8.18)



A.T. de Hoop, D. Quak/EM INTERFERENCE AND SHIELDING 27

while subteackion of Bquations {8.1) and {8.2) leads fo

8.V + (28, — 20 = (1/2)(Vr - Vy), (8.19)
and subtraction of Equations (8.3) and (8.4) to

8.1 + (Y, - YLV = (1/2)(; - I5), (8.20)

where Equations (8.5) - (8.8) have been used.

Whereas the total system of voltages and electric currents satisfies a system of four
coupled differential equations, the common-mode and differential-mode voltages and elec-
tric currents satisfy each a system of two coupled differential equations. Although the
two types of description lead, for given excitations, plus specified terminations at the near
and far ends, and known externally induced source distributions, to the same results, the
decomposition into common-mode and differential-mode parts has both conceptual and
computational advantages. For example, the propagation coefficients of the common mode

follows from Equations (8.17) and (8.18) as
¢ = (25 + ZE) (YT + YE)Y?  with Re(y°) > 0 for Re(s) > 0, (8.21)

and the propagation coefficient of the differential mode from Equations (8.19) and (8.20)
as '

v = (2L, — ZL) (Y, - VL)' with Re(y?) > 0 for Re(s) > 0. (8.22)

Unbalance and crosstalk

If in the three-conductor system under consideration either an unbalance due to the
termination impedances or admittances or a defect in the designed symmetry occurs, the
common-mode and the differential-mode operations are no longer independent of each
other and couple. This phenomenon, too, can be considered as crosstalk (in this case
due to an unbalance in the transmission system). We shall investigate in more detail the
unbalance due to a deviation from the symmetry. Then, Z[*; # Z], and Y/}, # Y,[,. To
see how in this case the common mode and the differential mode couple, Equations (8.1)
- (8.4) are, with the aid of Equations (8.9) - (8.12) rewritten as

8.Ve + (1/2)(2E, + 2L, + ZF, + ZLy)I° |

= (1/2)(Vy + Vi) — (1/2)(28, — 25,)1%, (8.23)
8, V! + (1/2)(2L, - 2L, — Z}, + Z1,)I*

= (1/2)(Vy = Vi) — (1/2)(2L, - 25,)IF, (8.24)
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and

0.1+ (1/2)(V, + Y, + Y5 + L)V

= (1/2)(F + I5) - (1/2)(% - v;5)V*, (8.25)
0.1 + (1/2)(V - YT, - Y + V)V
= (125 - B) - (1/2)(Y] - YL)Ve, (8.26)

where Equations (8.5) and (8.6) have been used. Equations (8.23) - (8.26) reduce to
Equations (8.17) - (8.20) in case Z", = 2}, and YT, = YT,.

9 Induced voltage and electric current in a single
' transmission line due to external sources

In this section we determine the voltage and the electric current along a single transmission
line due to external sources. To construct the actual voltages and electric currents along
a finite section of the transmission line, the reflections against the near- and far-end
terminations must be taken into account. Since this is not the topic of the present section,
we neglect such end effects and take the transmission line infinitely long. The equations
to be solved follow from Equations (7.1) - (7.2) as -

oV +2,1 = Ve (9.1)
O i+vV = I (9.2)

The solution is obtained by carrying out a Fourier transformation with respect to z
according to '

{V,I}(k,s) = /z:)_w exp(jkz){V,1}(z,s)dz with k real,v (9.3)

with similar definitions for {V",f"}. Under this transformation, we have 8, — —jk and,
hence, Equations (9.1) - (9.2) transform into '

—_]kf/ + ZLI. = f/e, (94)
—kI+YrV = I¢. (9.5)
Solving these equations for V and I, we obtain ‘
V = jkGVe+2,Gf, (9.6)
I = jkGI*+YrGVe, (9.7)
in which {
G = (9.8)

k2 +72’
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and

v =(Z.Yr)"* with Re(y) > 0 for Re(s) > 0. (9.9)

Using the rules that jk — —0, and that the product of two Fourier transforms corresponds
to a convolution in configuration space, the s-domain voltage and electric current follow

from Equations (9.6) and (9.7) as

V(z,8) = —0, f G(z_— z'?s)l}f(z',s)dz'
127 / G2, 9, 0)d, (9.10)
and
i(z,5) = -8, :_w &z — 2, 8)I*(2', s)d2’
+Yr / i_w Oz — 2, 8)Ve(2, 5)dz. (9.11)

In these expressions, the function G, which in view of the relation (cf. Equation (9.8))
(—k* —4))G = -1 (9.12)
satisfies the one-dimensional modified Helmholtz_ equation
G —+'G = —4§(2), (9.13)

remains still to be determined. Now, for |2| > 0, the right-hand side of Equation (9.13)
vanishes. Further, the source condition at z = 0 entails the jump conditions

lim G —lim G = (9.14)
z|0 z10
and ) )
lim ,G — lim 0,G = —1. (9.15)
z|0 z10
From this, and the condition of causality, G can easily be constructed as
5 _ exp(—7l2])
G=———. 9.16
- (9.16)

Note that, indeed, G remains bounded as |z| — oco. With this, Equations (9.10) and
(9.11) yield explicit expressions for the induced voltages and electric currents once the
external source distributions along the line are given.
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10 Electromagnetic radiation from sources in an unbounded
medium

Any part of an electrical or electronic device that is not perfectly shielded from its sur-
roundings radiates electromagnetic energy and is, hence, a potential source of unwanted
electromagnetic interference. For this reason, the properties of the electromagnetic field
radiated by simple structures are a fundamental building block in the study of electromag-
netic compatibility. In this respect, any electric or electronic circuit consists topologically
of two elementary configurations: the current-carrying (open, straight) wire segment and
the current-carrying (closed) loop. In the present section the electromagnetic radiation
from these two elementary structures will be investigated. Before this is done, the general
field radiated by arbitrary sources of bounded extent will be determined. The medium
into which the radiation takes place will be taken to be homogeneous and isotropic, and
of unbounded extent. '

We start from the electromagnetic field equations in the complex frequency domain
(cf. Equations (3.31) - (3.36))

—0,H3 + 0:H, + 0B, = —Je, (10.1)
—OsHy + 8, Hs + 9k, = —J5, (10.2)
~0Hy + 8,H, +9E; = -J3, | (10.3)
8oEs — 03By + CH, = —Kt, (10.4)
6sE, — 0B+ CH, = —K;g, (10.5)
OEy — 8B + (Hs = K. (10.6)

In view of the principle of superposition, the field can be written as a part {£7, B/} that
is generated by the external electric current J° and a part {EX, HX} that is generated
by the external magnetic current K¢. Then,

El,z,s = EAiI’Z,S + EA{Tz,S (10.7)
and R ) .
Hip3 = H{,;+ HE, ;. (10.8)

In the part radiated by the external electric currents we regard the electric field as the
fundamental quantity and express the magnetic field in terms of it via (cf. Equations
(10.4) - (10.6) with zero right-hand sides)

B = —¢Y0:E] - &E]), (10.9)
H = —(Y&E] —-8,E)), (10.10)

A

H] = —¢Y8,E] - 8,E]). (10.11)
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Substitution of these expression in Equations (10.1) - (10.3) leads to

01(01E! + 0,E] + B3E]) — (8,0, + 820, + 0:0:)E; + ¢ B = —¢J¢, (10.12)
OB + OB + OE]) — (8,0, + 8,0, + 330 E] +q¢E] = —¢Jg, (10.13)
O3(O B! + BoE) + B3E]) — (8,0, + 8,0, + 3305)E] +q¢E] = —(Js. (10.14)

Now, these equations would yield three identical simple equations for the components
E! Ej,E] separately if we had an expression for 8, E + 8,E; + 8;E;. However, such
an expression is furnished by differentiating Equation (10.1) with respect to z;, Equation
(10.2) with respect to z and Equation (10.3) with respect to 3, and adding the results.
In this procedure, the terms containing the magnetic field strength cancel and we obtain

(OB + 8,E] + E]) = —(8,¢ + 0% + 03J5). (10.15)
Using this result in Equations (10.12) - (10.14) we arrive at

(810y + 0,0y + 8305 — O B = ¢Jt — 97188 JE + 8uJ5 + 85J5),  (10.16)
(8101 + 8,0, + 0305 — n)Ey = (¢J§ —n7160y(81JF + 0pJ5 + 83J5),  (10.17)
(818, + 020y + 0305 — O E] = ¢JS — 7' 05(0,J¢ + 8% + 85J%).  (10.18)

Let, now, AA,,m be the solution to the equation

(0101 + 8205 + 8303 — () A1 23 = —J 55 (10.19)
then, by inspection of Equations (10.16) - (10.18), we have

Ei] = _CAI + 1]_181(81141 + azz‘iz + 63/13), (10.20)
Eﬁ] = —cAz + 1]—162(6114.1 + azAz + 63143), (1021)
E] = —(As+97'0:(0,4; + 0, A; + 63 43). (10.22)

Substitution of Equations (10.20) - (10.22) in Equations (10.9) - (10.11) yields
H = 8,A; - 834,, (10.23)
H = 04, - 8,4, (10.24)
H] = 8,A;, - d,A,. (10.25)

The only thing left now is to express /il.z.a in terms of jf_2‘3. For this we use the result
that the right-hand side of Equation (10.19) can be regarded as a superposition of point
sources and that the scalar field G = G’(x, x',8) radiated by a scalar point source at
position x’ satisfies the equation (8,0, + 0,0, + 6305 — 1}()@ = —§(x— x') and is given by
the spherical wave

5 _ exp(—7[x — x'|)
G= InTx— for x # X/, (10.26)
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in which : 1 .
v = (n()? (10.27)

is the propagation coefficient and |x — x'| is the distance from the source point x’ to the
point of observation x. Then, again by superposition '

A 2a(x,8) = /

epr G(x,x',8)J2 5 5(x, 8)dV, © (10.28)

where D7 is the domain occupied by the sources.

In a similar manner, the expressions for the part of the radiated field due to the
external magnetic currents are derived. In this part, we regard the magnetic field as the
fundamental quantity. Via Equations (10.1) - (10.3) with zero right-hand sides we express
‘the electric field in terms of the magnetic fields, viz.

BY = o7 0, - 8HY), (10.29)
Ef = n7'(8H[ - 8,H]), | (10.30)
EX = ¢ Y(8,HF - 8,HK). (10.31)

Substitution of these expression in Equations (10.4) - (10.6) leads to

OO HK + 8, HK + 8, HK) — (8101 + 8,0, + 8:05)HX + (nHK = —nKc,(10.32)
0y(8, HY + 0,HE + 03 HE) — (8,0, + 8,0, + 0:0:)Hf + (nHY = —5KZ,(10.33)
83(61H1K + 32H2K + 63H3K) — (8161 + 6262 + 6363)H;( + C’I]H;( = —T]K;(1034)

Now, these equations would yield three identical simple equations for the components
HIK ,HE  HX separately if we had an expression for BlﬂIK 4 621'12" + 63IAI§( . However,
such an expression is furnished by differentiating Equation (10.4) with respect to z,
Equation (10.5) with respect to z, and Equation (10.6) with respect to z3, and adding
the results. In this procedure, the terms containing the magnetic field strength cancel
and we obtain

C(OHK + 8,HE + 8,HF) = —(8, K5 + 8,K5 + 8:K3). (10.35)
Using this result in Equations (10.32) - (10.34) we arrive at

(8101 + 020, + 8305 — ()H = nK7 — (T'6,(8: K5 + 8, K5 + 85K5), (10.36)
(6161 + 6262 + 6363 - C'I])HQK = ’IIK; o 6"162(811{5 + 82K§ + 63K§), (1037)
(3161 + 6282 + 3363 e C’I])Hg( = T[K; = (_133(611({’ -+ 32K§ + 63K§) (1038)

Let, now, F 2,3 be the solution to the equation

(8181 + 820, + 8305 — () F1 23 = — K123, (10.39)



A.T. de Hoop, D. Quak/EM INTERFERENCE AND SHIELDING 33

then, by inspection of Equations (10.36) - (10.38), we have

fIIK = *7]1‘\-'1 +C—161(61F1 +62F2+63F3), (1040)
HZK = —’I]Fl +C_162(81F2+62F2+63F3), (1041)
H;( = —-'I]F1 + 4_163(611‘13 + Bng + 63F3). (1042)
Substitution of Equations (10.40) - (10.42) in Equations (10.29) - (10.31) yields
EX = _8,F;+ 85F,, (10.43)
EX = _83F + 8, F;, (10.44)
EX = _8,F,+ 8,8, (10.45)

The only thing left now is to express Fl,g,gv in terms of K 123+ For this we use the result
that the right-hand side of Equation (10.39) can be regarded as a superposition of point
sources and that the scalar field G = G(x,x’, s) radiated by a point source at position x’
satisfies the equation (8,8; + 8,0, + 8305 — ()G = —8(x — x’) and is given by Equation
(10.26) Then, again by superposition

Fx,z,a(xv’) = /

x/eDT

G(x,x',8)K§ 5 5(x', 5)dV, (10.46)

where D7 is the domain occupied by the sources.
The expressions derived in this section will be used to construct the expressions for the
fields radiated by a current-carrying straight wire segment and a current-carrying loop.

11 The electromagnetic field radiated by a current-carrying
straight wire segment

The straight wire segment will be taken to be oriented along the z3-axis of our reference
frame. To specify the dependence of the field on the distance from the source and its
angular pattern, we introduce the spherical polar coordinates with » as the distance from
the radiating wire segment, 6 as the angle between the direction of observation and the
line along which the wire segment is oriented and ¢ as the azimuthal angle in the plane
perpendicular to the orientation of the wire segment (Figure 13).

Let &€ be the unit vector in the direction of observation, then we have

x = |x|§ =r¢ (11.1)

with
& = sin(6)cos(p), (11.2)
{2‘ = sin(8) sin(¢), (11.3)

& = cos(d). (11.4)
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In Equations (11.1) -(11.4), 0 < r < 00,0 < 8 < 7,0 < ¢ < 2. Let I = I(s) be the
~electric current flowing in the wire segment, then Equation (10.28) leads to

A =0, Ay=0, Az= fLG‘, | ~ (11.5)

in which L is the length of the wire segment, while Fi,3 = 0. The resulting electric
field has a radial component EJ and a component E; along the orientation of the wire
segment; the resulting magnetic field has only an azimuthal component H 7 in the plane
perpendicular to the orientation of the wire segment. Carrying out the dxfferentla.tlons
we obtain

E/ = 7 lIL cos(d) ( - 3—7 A 2 ) exp(—9r), (11.6)
. 72

E] = —y'iL ( + s o ) exp(—vr), (11.7)
A A . ’Y .

H] = ILsin(6) (73 + ;) exp(—r). (11.8)

For small values of r the near-field terms (i.e., the terms containing 7~%) are predominant,
for large values of 7 the far-field terms (i.e., the terms containing 7~!) are predominant.
Note that only the electric field has near-field terms, while both the electric and the
magnetic field have far-field terms. In Figures 14 - 16 the pertaining directional patterns
are shown. In view of the structure of Equations (11.6) - (11.8) the current-carrying short
straight wire segment is also denoted as an electric dipole.

12 The electromagnetic field radiated by a current-carrying
loop

The loop will be taken to lie in the z;,z,-plane, i.e., the z3-axis is perpendicular to it.
To specify the dependence of the field on the dlstance from the source and its angular
pattern, we again introduce the sphenca.l polar coordinates with » as the distance from
the radiating loop, 8 as the angle between the direction of observation and the normal to
the plane of the loop and ¢ as the azimuthal angle in the plane of the loop. (Figure 17).
Then, Equations (11.1) - (11.4) apply.

Let I = I(s) be the electric current flowing in the loop, then Equation (10.46) leads
after some manipulation to

Fy=0, F,=0, Fy=(I(AREA)G (12.1)

in which AREA is the area of the loop, while A, 2,3 = 0. The resulting magnetic field has
a radial component H¥ and a component H3 along the normal to the loop; the resulting
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electric field has only an azimuthal component Eg in the plane of the loop. Carrying out
the differentiations we obtain

HX = I(AREA)cos(f) ( + 3—7 + 2) exp(—7yr), (12.2)
HE = —[(AREA) ( + 5+ ) exp(—~yr), (12.3)
EX = I(AREA)sin(6) (77 4 %) exp(—r). (12.4)

For small values of r the near-field terms (i.e., the terms containing =) are predominant,
for large values of » the far-field terms (i.e., the terms containing 7~!) are predominant.
Note that only the magnetic field has near-field terms, while both the electric and the
magnetic field have far-field terms. In Figures 14 - 16 the pertaining directional patterns
are shown. In view of the structure of Equations (12.2) - (12.4), the small current-carrying
loop is also denoted as a magnetic dipole.

13 The shielding effectiveness of a spherical shield for a
radiating electric dipole placed at its center (s-domain
analysis)

In case the radiation level of an electromagnetic system is too high, shielding measures
have to be taken. Now, one of the shielding problems that can be solved by rather
elementary means is the determination of the shielding effectiveness of a spherical shield
for either an electric dipole (short segment of current-carrying wire) or a magnetic dipole
(small current-carrying loop) placed at its center. In the present section we analyze
the case of an electric dipole; the case of a magnetic dipole is investigated in Section
14. A Cartesian reference frame is chosen, the origin of which coincides with the center
of the spherical shield. The configuration is shown in Figure 18. As a consequence of
the fact that the emitting electric dipole is placed at the center of the spherical shield
and is oriented along the zj-axis, its electromagnetic field in the absence of the shield
is fully specified by an electric-current vector potential Ay = 0, A; = 0, Ay =1 LG' that
depends on the spatial coordinates only via |x|, i.e., the distance from the origin to the
point of observation. The scalar wave function G multiplying IL is the point source
solution to the modified Helmholtz equation and is bounded as |x| — oo (cf. Equation
(10.26)). Under these circumstances the total electromagnetic field in the presence of the
shield can be constructed by superimposing on the already existing electric-current vector
potential appropriate terms that are also oriented along the xz;-axis, also depend on the
spatial coordinates only via |x|, while the scalar wave functions multiplying IL satisfy
the sourcefree modified Helmholtz equation in the pertaining domain.



A.T. de Hoop, D. Quak/EM INTERFERENCE AND SHIELDING 36

In the shielded configuration under consideration we distinguish the domain D, = {x €
R3; 0 < |x| < 7, } interior to the shield (where the emitting dipole is placed), the shielding
domain D; = {x € R%r, < |x| < 73}, and the domain D3 = {x € R%r, < |x| < oo}
exterior to the shield. The scalar wave functions that occur in the terms that represent
the electric vector potential in the domains D;,D, and Dj3 are denoted by U,,U, and
Us, respectively. In D;, the wave function that must be superimposed on the one of the
transmitting dipole to account for the presence of the shield must be bounded at |x| = 0.
This is accomplished by taking

5, _ exe-mix)
47 |x|

sinh(v; |x])
4r x|
_ _ exp(—71/x]) exp[—i(r1 — [x])]
[1 — Rexp(—y17m1)] tnx] R— ppr
for 0 < |x| < 7. (13.1)

+ 2R exp(—y171)

H

In D,, we take

. ~ o exp|l—ya|X| — 7
0, = 0 ! 4275:’(: 1)

exp[—72(r2 — [x[)]

l-"]_
T 4mx]

for ry < |x| < 7,. (13.2)

In D3, the wave function must remain bounded as |x| — oo; accordingly, we take

b, = 7 P-s(x] = r2)]
47 |x|

for 7, < |x| < oo0. (13.3)

The application of the requirement of the continuity of the tangential components of the
electric and the magnetic field strengths across the interfaces |x| = 7, and |x| = 7, results
into an inhomogeneous system of four linear, algebraic equations from which the four
unknown coefficients R, (3’; ,0{ and T are to be solved. For each particular case this is
done numerically.

To characterize the performance of the shield, the shielding effectiveness S is intro-
duced. This quantity is defined as follows (JAY, F., Ed., IEEE Standard Directionary of
Electrical and Electronic Terms, New York, The Institute of Electrical and Electronics
Engineers, Inc., 3rd ed., 1984):

SHIELDING EFFECTIVENESS: For a given external source, the ratio of

electric or magnetic field strength at a point before and after the placement
of the shield.

To apply this definition, we take 93 = ;,({3 = (i, and hence 3 = ;. Then, for any point
X € D3 in the exterior of the shield we have

S=T1 (13.4)

Figure 19 shows *log || as a function of normalized frequency for a sinusoidally in time,
with angular frequency w, oscillating dipole (hence, s = jw), for a copper shield placed
in air (vacuum). The dips in shielding effectiveness occur at frequencies that correspond
to a resonant frequency of the innermost spherical domain.
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14 The shielding effectiveness of a spherical shield for a
radiating magnetic dipole placed at its center (s-domain
analysis)

In this section we investigate the shielding properties of a spherical shield for a magnetic
dipole (small current-carrying loop) placed at its center. The configuration is shown in
Figure 20. The analysis runs parallel to the one for the electric dipole considered in
Section 13. Therefore, we confine ourselves to presenting the major steps.

With the origin of the Cartesian reference frame at the center of the shield, the elec-
tromagnetic field of the magnetic dipole in the absence of the shield is fully specified by a
magnetic-current vector potential that is oriented along the z;3-axis, depends on the spa-
tial coordinates only via |x|, i.e., the distance from the origin to the point of observation.
The magnetic vector potential is given by Fy = ([(AREA)G (cf. Equation (12.1)). Asin
Section 13, the total electromagnetic field in the presence of the shield can be constructed
by superimposing on the already existing magnetic-current vector potential appropriate
terms that are also oriented along the zj-axis, also depend on the spatial coordinates
only via |x|, while the scalar wave functions multiplying ¢I (AREA) satisfy the sourcefree
modified Helmholtz equation in the pertaining domain.

In the shielded configuration under consideration we distinguish the domain D, = {x €
R% 0 < |x| < 71} interior to the shield (where the emitting dipole is placed), the shielding
domain D, = {x € R%r < |x| < 7}, and the domain D3 = {x € R?;r, < |x| < o0}
exterior to the shield. The scalar wave functions that occur in the terms that represent
the electric vector potential in the domains D;, D, and D3 are denoted by f/l,f/z and
Vs, respectively. In D,, the wave function that must be superimposed on the one of the
transmitting dipole to account for the presence of the shield must be bounded at |x| = 0.
This is accomplished by taking

- exe(mix)
4 |x]|

sinh(7, x])
4r|x|
exp —lx|) | pexp[—7(r:i — |x])]
= [ _
[ Rexp( 717'1)] 47FlX| R 47(']](‘
for 0 < |x| < 7. (14.1)

+ 2R exp(—y171)

In D,, we take

Vo = Vot exp[—Y2(|x| = m1)] | - _exp[—7a(r2 — |x])]
2 ? 4r|x| v, 4r x|

for 1, < |x| < 7o (14.2)

~ In Dj, the wave function must remain bounded as |x| — o0o; accordingly, we take

7, = pexpls(lx| = )]

pom for 7, < |x| < 0. (14.3)
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The application of the requirement of the continuity of the tangential components of the
electric and the magnetic field strengths across the interface |x| = 7, and |x| = r; results
into an inhomogeneous system of four linear, algebraic equations from which the four
unknown coefficients R, V; ,V and T are to be solved. For each particular case this is
done numerically.

Again, we take 73 = 171,(3 = Cl, a.nd hence 73 = 1. Then, for any point x € Dj in the
exterior of the shield we have .

_S =T (14.4)

Figure 21 shows ?°log |S| as a function of normalized frequency for a sinusoidally in
time, with angular frequency w, oscillating dipole (hence, s = jw), for a copper shield
placed in air (vacuum). The dips in shielding effectiveness occur at frequencies that
correspond to a resonant frequency of the innermost spherical domain.

Note that the resonant frequencies for magnetic-dipole excitation differ from the ones
for electric-dipole excitation. Also, the low frequency behaviors are significantly different
for the two cases.

15 Conclusion

Within the setting of the general framework of the basic equations of electromagnetic
theory and the theory of low-frequency multiconductor transmission lines, some simple
configurations have been analyzed as to their electromagnetic interference and shielding
properties. More advanced applications can be found in: DE HOOP, A.T., Radiation
and Scattering of Electromagnetic Waves, Lecture Notes Course L12, Laboratory of Elec-
tromagnetic Research, Faculty of Electrical Engineering, Delft University of Technology,
1991.

The leading international journal on the subject is: IEEE Transactions on Electro-
magnetic Compatibility.

The Delft University of Technology’s Laboratory of Electromagnetic Research has a
Research Program on the Fundamental and Computa.txona,l Aspects of ElectroMagnetic
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Figure 1: Basic ingredients in an ElectroMagnetic Interference problem.
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Figure 2: Orthogonal Cartesian reference frame with the origin O and the three mutually
perpendicular base vectors {i;, 12,13}, the position vector x and the Cartesian coordinates
{z\,z2,z3} of a point of observation, and the time coordinate t.
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j Im (s)

Figure 3: (a) Transient field quantity and (b) its time Laplace transform, analytic in
Re(s) > 5.
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Figure 4: Bromwich path for inversion of a time Laplace transform.
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Figure 5: Section of length Az of a one-dimensional transmission line.
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Figure 6: Electric-current sheet with impressed current as an emitter of one-dimensional
electromagnetic waves.
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Figure 7: Normalized attenuation coefficient @ and normalized phase coefficient 3 as a
function of normalized frequency @.
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Figure 8: Electric-current sheet emitter with one-sided shield.
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Figure 9: Shielding effectiveness of an electrically conducting plate as a function of
frequency; ...... steel (0 = 2.0 * 10°S/m, ¢, = 1, p, = 1000),

CO €r (oo =
5.7%10°S/m, &, =1, gy =1), -~ - - - —— copper

aluminum (o = 3.5 %« 10’S/m,e, = 1, p, = 1).
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Figure 10: Electric-current sheet emitter in shielding parallel-plate box.
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Figure 11: Shielding effectiveness Syp; of the left plate of a parallel-plate box with

-an asymmetrically placed electric-current sheet emitter in its interior as a function of

frequency: ...... steel (0 = 2.0 x 10°S/m, & = 1, p, = 1000), copper (o0 =
57%10'S/m; e, =1, pp=1,),~»=--~ aluminum (o = 3.5 % 10’S/m, ¢, = 1, g, = 1).
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Figure 12: Shielding effectiveness Sy, of the right plate of a parallel-plate box with
an asymmetrically placed electric-current sheet emitter in its interior as a function of.
frequency:....... steel (¢ = 2.0 x 10°S/m, ¢, = 1, p, = 1000), ____ copper (o0 = 5.7 *
10°S/m, 6, =1, pgp=1,),«» = =~= aluminum (o = 3.5 %10’S/m, ¢, = 1, g, = 1).
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Figure 13: Current-carrying wire segment and associated spherical coordinate system.
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|

Figure 14: Near-field and induction-field polar radiation characteristic [3 cos(8)€ — i3] L.
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Figure 16: Induction-field and far-field axial radiation characteristic Lsin(6).
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Figure 17: Current-carrying loop and associated spherical coordinate system.
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Figure 18: Current-carrying wire segment in a spherical shielding enclosure: domain
D, 0<r<r,domain D; r <7 <7y, and domain D3 7r, <7 < oo.
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Figure 19: Shielding effectiveness S of a spherical copper shield (o = 5.7 * 10’S/m, ¢, =
1, p, = 1,) with a current-carrying wire segment at its center as a function of frequency.

Inner radius shield 5 * 10~ ?m, thickness shield: lym, ------ 3um, ...... Sum.
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Figure 20: Current-carrying loop in a spherical shielding enclosure: domain D; 0 < r < 7y,
domain D; 7, <7 < 73, and domain D3 7, < r < 0o.
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Figure 21: Shielding effectiveness S of a spherical copper shield (o = 5.7 x 10’S/m, ¢, =
1, u, = 1,) with a current-carrying loop at its center as a function of frequency. Inner
radius shield 5 * 10~?m, thickness shield: lpm, - ----- 3um, ...... S5um.
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' _3EMI-eigenschagpen van,bassieve componenten

Docent: Dr. J.J. Goedbloed, Natuurkundig Laboratorium Philips.

1. Inleiding

Electromagnetische interferentie (EMI) problemen kunnen
ontstaan doordat allerlei componenten in een circuit "zich
anders gedragen dan men gewend was of verwacht had". Om de-
zelfde reden lukt het niet altijd EMI-problemen met die compo-
nenteh op te lossen. '

In dit hoofdstuk beschouwenlwe achtereenvolgens de pas-

sieve componenten: Geleiders (§2);_Condensatoreh (§3), spoelen

(§84) en transfp:matbren (§5). De meeste aandacht zal uitgaan
naar de component waarmee de meeste fouten gemaakt worden nl.

de geleider. Op transformatoren wordt slechts zeer kort inge-

gaan omdat deze in het hoofdstuk over galvanische scheiding

uitgebreider behandeld worden.
Het "zich anders gedragen" kan men het "parasitaire ge-

drag" van de componenten noemen. In het algemeen betreft het

dan het gedrag van een component buiten het frequentiegebied

waarvoor deze is ontworpen (bewust of onbewust). Kortom het
gaat om dié eigenschappen van een component die men nooit in

een schakelingsschema tekent.

2. Geleiders

Bij geleiders kan men onderscheid maken tussen de 'inwen-

dige' en de 'uitwendige' impedantie van die geleider. De inwen-
dige impedéntie, § 2.1., hangt samen met de verliezen en met de
magnetische en electrische velden binnen de geleider. De uit-
-wendige impedantie § 2.2. hangt samen met de magnetische en
eleétrische velden buiten dé_geléider,_als gevolg van stromen
door die geleider en ladingen op die geleider. In de meeste

EMI-problemen overheerst de uitwendige impedantie. De beschou-

wing over de inwendige impedantie geeft onder meer aan waarom

dikke geleiders zelden noodzakelijk zijn, doch dat hun opper-

vlak belangrijk is bij EMI-problematieken.

Zie ook "Elektromagnetische Compatibiliteit”, J.J. Goedbloed, Kluwer, 2e oplage 1991, Hoofdstuk 3.
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2.1, De inwendige impedantie

De gelijkstroomweerstand Rprc van een geleider volgt uit
de bekende formule ' »

Rpe = 2 () (1)
~ A ‘

waarin 1 de lengte van de geleider is, ¢ de geleidbaarheid en A
het oppervlak van de dwarsdoorsnede.

In geval van wisselstroom bepaalt het skin-effect {1] de
stroomverdeling in de dwarsdoorsnede. Bij toenemende frequentie
wordt de stroom steeds meer naar het oppervlak van de geleider -
gédreven. De effectieve doorsnede neemt af, dus de verliesweer-
stand Rpc neemt toe. Een karakteristieke grootheid is daarbij
de skindiepte 5, [1] :

5= 2 (m) (2)
OJfLG‘ ) :

waarbij « de hoekfrequentie van de stroom is en p = juppg de

permeabiliteit wvan het materiaal. Voor een ronde, rechte ge-

leider met dikte d geldt in eerste orde benadering als

§¢ d,[Z—S] s

Rac . d | (3)
~ _
Rpc 48

: A o«
, ) .
M) «
Pac hopdt o IS
Roc ) : .
«
//,///J 2

-~

L~

7 ~
L~

100

)
«\
”’,///’ ”,’/,// b’ﬁb////
1 /
10? 103 104 10 106 107 108

trequentie (Hz) ——&

Fig.1
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Het Ohmse deel van de (inwendige) impedantie is dus frequentie-
afhankelijk. Voorbeelden voor Rac/Rpc [2] zijn gegeven in
Fig. 1. Belangrijkste conclusie daarbij is: het skin-effect is
bij dikke geléiders eerder merkbaar dan bij dunne. Doordat.het
skin-effect de stroom naar het oppervlak .duwt kan een lage
Rac alleen maar bereikt worden door veel oppervlak aan te
bieden. Het heeft dus weinig zin een (zeer) dikke geleider als
referentie-geleider (aardleiding) te kiezen als hoge frequen-
ties in het EMI-probleem een rol spelen..Een dunne folie werkt
dan zeker zo goed. Een folie (strip) is ook interessant voor
het bereiken van een lage uitwendige impedantie, zie § 2.2. en
Fig. 2 aldaar. (

Het reactieve deel van de inwendige impedantie, Xpc, als
gevolg van de velden binnen de geleider neemt als gevolg van
het skin-effect af met de frequentie. In de meeste gevallen is
deze term verwaarloosbaar»[2,3], zeker in vergelijking tot het
reactieve deel van de uitwendige impedantie.

Nog een voorbeeld om wat gevoel voor getallen te krijgen:
Stellen we Zac = Rac + JjXacs, dan geldt in eerste bena-
dering voor een strip met 1lengte 1, breedte b en dikte d,
d<b,l, terwijl §«d, [5]:

——ii—-—" ' (4)
266 o :
Met 1 =1 m, b = 0.05 my d = 0.001 my, f = 100 MHz en @'= 3.55
107 mho/m (aluminium), volgt:

'RACI = |XAc|x 33 ma

Rac/Rpc = 20, en als

Ipc = (1+3)

XaCc =wlac dan is Lpag ~ 83pH

2.2. De uitwendige impedantie

De uitwendige geleiderimpedantie bestaat uit een inductief
deel, L, samenhangend met de-magnetische velden buiten de ge-
leider en veroorzaakt door de stroom door de geleider, en uit
een capacitief deel. C, samenhangend met de electrische velden
als gevolg van de ladingen op de geleider. L en C zijn daarbij

afhankelijk van:
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a) de vorm van de geleider

b) de vorm van de stroomvoerendé lus

c) de oplossing van de stroomvoerende lus
We beschouwen eerst de zelfinddctie L. Voor een ronde rechte
geleider met lengte 1 en dikte d, op een afstand > d ten op-
zichte wvan de geleidér die de stroomkring sluit, is af te
leiden [1] dat : |

- M 4 :
L=t - 1 @) (5)
als tevens §«d. Voor een stripvormige geleider met lengte 1,
breedte b en dikte d, 1 >(b,d), é§<K d en weer op grote afstand
t.o.v. de retourgeleider, geldt [4]:

b+t
/

L= M 2 .

£ g 6
w g b ) ‘e

1,0
)+ 2+O,2.,

Vgl. (5) en (6) vormen slechts 2 voorbeelden voor L. Voor tal
van configuraties is L uit te rekenen, zie ondgr meer [6].

Passen we vgl. (5) toe op een koperen draad met dikte d
= 3 mm en lengte 1 = 1 m, dan volgt L = 1.2 FH' Passen we vgl.
(6) toe op de strip uit het voorbeeld in § 2.1, dan volgt voor
de 1 m lange strip L= 0.84 pH | De uitwendige zelfinductie L
van de strip is dus veel groter dan de inwendige - zelfinductie
Lac. Verder is na te gaan dat al bij relatief lage frequen-
ties steeds wlL > Rar, zodat al snel de uitwendige zelfinduc-
tie de totale impedantie van de geleider bepaald (even afgezien
van de invloed van C, zie hier onder).

Voeren we in de verschillende formules voor L realistische
waarden in voor de geleiderafmetingen, dan komen we al snel tot

de zeer bruikbare vuistregel dat
L = 1 pH/m = 1 nH/mm (7)

Wil men EMC-technisch goed ontwerpen en construeren, dan dient

men elke geleider in eerste instantie te zien als een zelfin-
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ductie met de volgens vgl. (7) gegeven waarde. De mededeling
“van een Techniscﬁé Diépst~dat de weerstand van de veiligheids-
~aarde <18 is, i§ élleen voor de veiligheid interessant. In
vvrijwel alle EMI-problemen bepaalt.wL of de -aardleiding laag-
impedant is of niet (Bij TOd*MHz, een frequentie uit de FM- .
band, is Lx62861/m!) - | | |

In §‘2.1 is reeds opgémerkt dat een stripvormige geleider
met veel_oppervlak'mee:stal bpuikbaarder is dan een dikke ge-
leider. Voor de zelfinductie L is dit geillustreerd in Fig. 2.
Daar is L voor 1 m strip'mét eenvdikté van 1 mm en een breedte
b variérend van 1 tot 1000 mm 'gegéven: en "is L gegeven

voor 1 m ronde draad met diameter d, waarbij d zo‘gekozen is

' /b
1000 . 100 10 1
U 1 1 | S 1 La 2 3 1
154 omtrek draadsomtrek strip -150
‘ lg=lg=1m

104 100
o L a
T )
E - xé.
- 3
05 -50
o — Lo
1 0 10 1000
bhm) '
“f:Eig;Z

dat strip en draad dezelfde”dmtnek hebben.:Ne céncluderen dat
de beide zelfinducties slechts weinig van elkaar’ verschillen,
doch dat de diameter. d van de draad, événeens in Fig. 2 gege-
ven, al snel tot onhandelbare waardes groeit terwijl de strip
hanteerbaar blijft. In militaire voorschriften wordt  vaak een
strip als referentiegeleider voorgeschreven, waarbij i/b(S'moet
zijn. Men kaﬁ zelf nagaan dat de dikte van de strip een onder-.
geschikte rol speelt. Mefk-voorts'op dat "een grote plaat" een
zeer lage L heeft. Dit is van belang bij alierlei EMC test-op-

stellingen, die elders in de cursus behandeld worden.
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Een vuistregel, die uit het voorgaande volgt is: "Een
laag-impedante geleider is een geleider met veel oppervlak".

Vervolgens de capaciteit C van een geleider haér zijn om-
geving. We geven hier direct wat resultaten, de formules zijn
in de Referenties terug te vinden, bij voorbeeld in [3],[6] en
[8]. Curve 1 in Fig. 3 geeft de capaciteit tussen twee rechte

ronde geleiders per eenheid van lengte als functie van de hart-

15
le
=
o
o
N
d"s_
0
1
Dimm)
—
Fig.3

afstand tussen de geleiders die een dikte ‘van 1 mm hebben.
" Curve 2 geeft diezelfde capaciteit, maar nu in aanwezigheid van
een metalen vlak op een afstand h = 10 mm. De hier aangegeven
capaciteit is bij voorbeeld van groot belang bij capacitieve
overspraak tussen geleiders, [8] en Hoofdstuk -4 van deze cur-
sus. Uit Figqg. 3”concluderen_we-duidelijk de reeds eerder ge-
noemde afhankelijkheid van C (en eenzelfde geldt voor L) van de
vorm van de stroomkring: curve 1 en de afhénkelijkheid van de
stroomkring t.o.v. de omgeving: curve 2. Ook volgt dat een
lagere waarde Van C bereikt wordt door de geleiders van elkaar
te verwijderen, doch dat wanneer D/d > 10 wordt levert dat
weinig winst op. Veel meer winst wordt dan verkregen door de
geleiders dicht bij een geleidend vlak te brengen (curve‘2).
Natuurlijk hébben de geleiders in de situatie 2 ook een>QQpé¢i¥
teit naar de plaat toe. Indien D > (d,h)geldt voor deze éapaci-
teit Cp: ' '
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CA = TE/1In (4h/d) (F/m) ' (8)

Conclusies als bovenstaanden zijn van groot belang bij het be-
palen van de samenstelling van kabelbomen, de layout van kabels
en bij het ontwerpen van PC-boards. |

Tot slot van deze paragraaf nog een paar opmerkingen over
de combinatie van L en C. Zelfinductie en capaciteit zijn in
een transmissiesyéteem gekoppelde grootheden, die de karak-

teristieke impedantie Z, bepalen, volgens

Zo=l/—g’.(ﬂ) | @)

Voorbeelden zijn gegeven in Fig. AQ'Formules en andere voor-
beelden zijn weer in de Referenties te vinden. We gebruiken het
tweede voorbeeld in Fig. 4 om nog iets over een referentiege-

leider (aardleiding) te zeggen.

Configuration - Z, (1)) D/dofhid
D
83 1
d .
: 166 . 2
359 - 10

83 1
125 2
221 10

Fig.4

Stel de geleider in Fig. 4 is een aardleiding en het meta-
len vlak de kabelgoot warin deze aardleiding gelegd is. Het

systeem aardleidingkabelgoot vormt dan een transmissiesysteem
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met een zekere karakteristieke impedantie Z,. Stel de aard-
leiding ligt overal op dezelfde plaats in deze goot dan is Z4
overal hetzelfde. Om veiligheidsredenen zijh aardleiding en
goot ter plaatse van de stroomaansluiting in het gebouw (of op
een verdieping) met elkaar doorverbonden. We hebben dan een
transmissiesysteem met karakteristieke impedantie Z, dat aan
het eind is kortgesloten. Als gevolg daarvan ontétaan reflec-
ties (theorie lange-leidingen), zodat de impedantie aan de
systeemkant van de aardleiding"” alle waarden in het complexe
vlak kan doorlopen", dus ook "oneindig" grodt kan worden. Bij
10 m leiding is dat bij een frequentie van 7.5 MHz (A/4 = 10
m). In de werkelijke situatie zal Z5 niet constant zijn langs
de leiding doch vari&ren, hetgeen ook reflecties oplevert.

Uit de voorgaande beschouwing volgt weer dat veiligheidéaard—
systemen slechts zelden zullen meewerken aan het oplossen van

EMI-problemen.



3. Condensatoreh

~ Een condensatof ‘wordt in de praktijk meestal als kort-

sluitelement gebruikt (vanaf een zekere frequentie}. Voor een
goede~kortslui£ﬂerking moet de condensator in een EMI-probleem
een lage impedantie Rebben bij de fregugnglgs_ygp dat EML-
probleem. |

In § 3 1 volgt een korte beschrijving van het vervanglngs—
schema van een_ condensator en enkele getallenvoorbeelden,'ln
§ 3.2 komen een aantal aspecten van ontstoor-condensatoren aan
de orde. ‘

Kennis wvan hét werkelijke gedrag van éondensatoren is

0O.Mm. van essentiéei belang bij filters.

5.1, Vervang;ngsschema van de condensator

Het/é/gemene vervangingsschema van een condensator is ge-
geven in Fig. 5, waarin: -
FQ“ = zelflnductle van de- u1twend1ge aanslu1tdraad
Ldi
L ¢ = zelfinductie’ als gevolg van de- constructie van de

_zelflnductle van de 1nwendlge aanslu1tdraad
condensator.(denk'b.v, aan eenigewikkelde condenéator),

Rg = verliesweerstand, en

= de door de fabrikant opgegevéh.capaciteit_

Fig.5

Uit Fig. 5 volgt dus dat een condensator zich als een serie-

resonantiekring gedraagt.  Beneden de resonantiefrequentie

(fr) gedraagt de condensator zich inderdaad als een capaci-

teit. Bij frequenties f > fR gedraagt de ‘condensator zich

dus als een zelfinductie. De bijbehorende fazedraaiing van
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-T/2 tot +‘TT/2 die er als functievplaats vindt, kan aanlei— Van
ding geven tot 6ngewenste situaties. De belangrijkste conclusie
is hier:
"Een verkeerd gekozen of onjuist gemonteerde (te grote Lqy)
condensator zal de kans op EMI-problemen aénzienlijk vVer-

groten, resp. lost een EMI-probleem niet op".

Z. ()

a: 2200 nF (Al elco) ‘ _ - ©:0,47 uF (tantaal “druppel”)

102 4+ b: 6,8 uF (tantaal eico) d: 0,47 uF keramisch, multi-layer, *L
: met 2 x 2 mm sangluitdraed
en R, = 0,038
e:.doorvcer. C, o,oq*”_aF
103 - + b— -+ .. + 4
10! 109 ’ 108 107
”] R e ]
Fi g, 6 . . : frequentie (Mz)

In Fig. S_ié een aantal voorbeelden gegeven van de imbedantie
van een.condensator als functie van de frequentie. Merk op dat
de 2200 pF pondensator-al boven de 10 kHz een ielfinduciie
wordt, dat de tantaaldruppel een zeer hoge verliesweerstand
heeft en dat een goed gemonteerde doorvoercondensator de ideale
capaciteit het dichtst benadert. Hebben we mef'éen stoorsignaal
met slechts één frequentie, fgy, (b.v. een zehdet)fdah:kéh‘menV 
vaak met succes fgy = fR maken, dus gebrﬁik 'mékén fyahlzde '
serie-resonantie. | ”."':' -
In het algemeen worden de parasitaire eigenéchéppéﬁ yén de
condensatoren door de fabrikanten opgegeven [9], [jO].
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Een lage waarde van de impedantie is te bereiken door het
parallelschakelen van de juiste condensatoren. Een deel kan
soms opgevangen worden door het gebruik van 4-draadscondensa-

toren, zie Fig. 7.

¢

——
|
—

‘ﬂ qoed __ _ slecht .

2 x twee aansiuitdraden ‘Fig.7

3.2. Ontstoorcondensatoren

Voor het gebruik .van ontstOOrcoﬁdensatoren die recht-
streeks met het 220V-net zijn verbonden, kent men twee soorten:
de z.g. X- en Y condensatoren. Zij danken hun naam aan de ge-
bruikelijke manier van tekenen, zie Fig. 8 en [1ﬂ .

De X-condensatoren zijn normale condensatoren, die alleen
tussen een nul en een faze aangesloten mogen worden (of tussen

"2 fazes). Dus nooit tussen een nul of een faze en de veilig-
heidsaarde. In de toegestane sitQafie is er geen gevaar voor de
mens in geval van kortsluitihg: of doorslag. De capaciteits-

waarden zijn niet door veiligheidsvoorschriften begrensd.
N F

\'Q'r

c, c,

VA

Symboot X-Y
condensator:

A ‘\‘
e Fig.8 . :
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Y-condensatoren zijn speciale, voor wat betreft de veilig-
heid overgedimensioneerde, condensatoren die wel tussen de nul
of een faze 'en de veiligheidsaarde aangesloten mogen wordenx.
Y-condensatoren veroorzaken een stroom door de veiligheids-
aarde. Daarom is aan de capaciteitswaarde een maximum gesteld,
zodat bij onverhoopt verbreken van de veiligheidsaarde het
systeem aahrakingsveilig blijft. Bij verplaatsbare apparaten
wordt Cpax = 2.2 nfF aangehouden, bij vast-opgestelde apparaten
Cmax = 22 nF D1] . Y-condensatoren worden toegepast voor de
onderdrukking van common-mode stoorsignalen. De 50 Hz-stromen
door de veiligheidsaarde, afkomstig van meerdere systemen kun-
nen bij elkaar optellen, zodat aardlekschakelaars aanspreken.
Y-condensatoren zijn ook aan de secundaire zijde van een voe-

dingstrap met succes toe te passen.
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4. Spoelen »
' Een spoel wordt in EMC-toepassingen meestal gebruikt als
een component die 'vanaf een zekere frequentie', een hoge impe-

dantie heeft. Evenals bij de condensator moet men er rekening

mee houden dat het EMI—fréquentiegebied zeer uitgebreid kan:

zijn. De kennis van het gedrag van spoelen over een groot fre-

quentiegebied is onmisbaar bij het gebruik van filters. Zie ook
[10] en [12). '

: » In § 4.1 geven we het vervangingsschema van de spoel en in
§ 4.2 komen'enkele aspecten van spoelen met kernmateriaal aan

de orde.

4,1, VerVanginggschema van een Sboel

Het'vervangingsschema van ~een spoel is gegeven in Fig. 9,
waar L de gewenste zelfinductie is, RS een serieverliesweer-
stand en Cp de totale parasitaire capacitéit voorstelt, die op-
gebouwd is uit tal van deelcapaciteiten, waarvan die tussen de
wikkelingen in Fig. 9 zijh geschetst. De sboel gedraagt zich in
de praktijk dus als een'parallel-resonantiekring;f | ‘

NHAE
Ht

C,

Fig.9
Beneden de resonantiéfrequentie inductief; daarboven 'éapaci-

tief. Het is dus zaak Cp zo laag mdgelijkite houden. Dit is

" onder meer te béreiken door de wikkelingen niet over elkaar

doch naast elkaar te leggen. Fig. 10 toont enkele resultaten,

~als aéngegeven door Siemens [10]. Vooral bij inbouwen in een

metalen othlling, zoals bij filters gebruikelijk is, dient men

met de invloed van de omhulling op Cp rekening te houden.
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SIEMENS
Scheinwiderstand ? a7, . Vier-Kammerwickiung
100 S
Mo Ty
10 T
1 + Jr*' ~—t
) a bl-¢
100k} | :
10
_ 1 : _
100 F——+—
10 ﬁf; —
1 l . 1 |
bt —
1 3 [
0.01 0.05 0.1 05 1

Scheinwiderstandsverlauf einer Drossel
EinfluB der Wicklungsunterteilung

Fig.10

4,2. Spoelen met kernmateriaal

Is de spoel van een kern (bv. ferriet, ijzer) voorzien,
dan kan het zijn dat voor de géwenste signalen van het systeem
waarin de spoel wordt toegepast de verhoging van de verlies-
weerstand Rg, als gevolg van het gebruikte kernmateriaal, niet
gewenst is., Bij storingsonderdrukking bij buﬂ}en-de—band fre-
quentiesl(iie 1) is daarentegen een grote verlieswéerstand
interessant, omdat dan een groot deel van het stoorsignaal
wordt geabsorbeerd, en de storingsonderdrukking niet meer uit-
sluitend door reflectie bepaald wordt. De laatste tijd is er
een toenemende belangstelling voor het gebruik van zéchtu-mag—
: netische: materialen, zoals B80% Nife, die over een relatief
breed (t.o.v. ferriet) frequentiegebied werkzaam zijn en rela-
tief veel verliezen veroorzaken [13].

Wordt kernmateriaal gebruikt dan heeft het alleen zijn nut-
tige werking zolang het materiaal niet in de verzadiging komt .
Nadelige gevolgen van het in vefzadiging raken zijn :

a) Verminderde zelf-inductie als gevolg van de afname van de

permeabiliteit.
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b) Zelfinductie wordt afhankelijk van de stroom door de spoel,
en ‘ |
c) De straling van de spoel met kernmateriaal gaat weer lijken

op die van een luchtspoel.

Punt a) spreekt voor zich. Punt b) is zeer belangrijk omdat als
gevolg van de ontstane niet-lineaire zelfinductie harmonischen
van het stodrsignaal gegenereerd kunnen ﬁorden, waarvoor de
spoel minder effectief werkt (invloed Cp, zie Fig. 9), of waar-
voor het filter waarin de spoel wordt gebruikt minder effeétief
werkt. (Zie het hoofdstuk over netfilters). Bij het gebruik van
het z.q. - kunstnet (zie het hoofdstuk over emissie) dient
men er op te letten dat de ih dat net gebruikte spoelen niet in
verzadigihg komen omdat dan ‘de meetresultaten negatief bein-
.vloed kunnen worden~(vporal van belang bij het meteﬁ van thy-
ristorregelingen); _

In netfilters worden vaak gekoppelde spoelen toegepast
;d.w.z.-beide netgeleiders worden in_dezelfde richting om de
kern gewikkeld. De differentiaal-mode (symmetrische) 50 Hz
stromen veroorzaken velden die elkaar in eerste benadering op-
- heffen, zodat-ér'geen verzadiging optreedt, maar ook nauweli jks
een ‘zelfinductie voor de differentiél4mode signalen aanwezig
is. Voor de cdmmdn-mode (asymmetrische) signalen is echter een
hoge zelfiﬁductie aanwezig, omdat de 'commanhode-velden' el-
kaar niet opheffen, waardoor er hier weer ﬂgl”kans is op verza-
diging. Zie verder ook het hoofdstuk over filters.

Gekoppelde époelen kunnen ook mét succes-gébnuikt worden bij
de onderdrukking van common-mode stromen in meetsnoeren, sig-
naalkabels, hetsnoeren, etc. Voorwaarde is daarbij dat steeds
alle geleiders in dezelfde richting om de kern worden gewik-
keld. _ ' |

Een spoel kan niet alleen magneetvelden  in 'zijn omgeving
veroorzaken, maar ook oppikken. Open magnetische systemen
(luchtspoel, staafkernsppel) storen het meest en zijn ook het
meest gevoelig voor externe velden (denk aan de ferriet-éntenne
in een AM-radio). Gezien de richting-afhankelijkheid is dat

probleem bij intra-systéém compatibiliteit (zie Fig. 1 van
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Hoofdstuk 1 ) vaak oplosbaar, bij inter-systeem compatibiliteit
is het meestal niet oplosbaar. Gesloten magnetische systemen
(ringkern, potkern) hebben slechts een geringe stoorpfoddctie
en stoorgevoeligheid, mits het kernmateriaal niet in de verza-
diging komt en het hierbovengenoemde punt b) 'in werking
treedt’.
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5. Transformatoren

Om aan te geven dat parasitaire effecten niet beperkt zijn
tot 2-polen, =zoals tot hiertoe behandeld, een voorbeeld van
parasitaire. effecten bij een ~passieve ‘ 4-pool : een
transformator. De transformator komt uitgébfeid ter éprake.in
het hoofdstuk over galvanische vscheiding. In deze paragraaf
geven we uitsluitend wat resultaten, omdat in de tussenliggende
hoofdstukken al enige' bekendheid met de parasitaire
eigenschappen van de transformator bekend wordt verondersteld.
In onderstaande wordt gekekén naar een gewone 50
Hz-voedingstransformator en common-mode (CM) stoorsignalen met

een frequentie f 3> 50 Hz.

C.

(1+2) 1 1t

(3 +4)
voltmeter |

r—— -/

(b)

Fig.11
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Fig. 11fa toont voor CM-sigrnalen, gekarakteriseerd door
VcM en  ZIcM, het vervéhgingsschema van de trafo (primaire
aansluitpUnt 1 en 2 'doorverbonden', evenals de secundaire aan-
~sluitpunten 3 en 4) in het geval het transformatorjuk niet gal-
vanisch met de referentie is doorverbonden en Fig. 11-b wanneer
dat wel het geval is. In Fig. 11 wordt aan de seéundaire zijde
"met een voltmeter nagegaan.hoeveei de overdracht bij een belas-
ting Z, bedréagt. In die figuur geeft de onderihdex 'p' pri-
maire aan, 's' secundair, 5j"juk, en 'A' feferentie_(aarde).
Merk op dat dit vervangingsschema van de transformator uitslui-
tend uit_capaciteiten bestaat. De belangrijkste capaciteit is
meestal de koppel-capaCiteit Ck tussen de primaire en secun-
daire aansluitpunten. Voor gewone voedingstransformatoren be-
draagt Cp al gauw 70-100‘pF..We constateren verder dat het zin-
vol is het juk met de referentie te verbinden (mits dit voor de
EMI-frequenties laag-impedant gebeurt) omdat dan de overdracht

via Cpj en Cgj vervglt.

- . :
e e L S | R
' CDA' cu . )
E S r —n
2 |
z o ] " e |
C™ - g -— l
Coa + Gy, ‘ 5 " |G t G, | |
l ¥
I N
Vew L. Jwolimetas |
AD ' t / v 4‘ A’
[ gt
verbindingdraad scherm-referentie
Fig.12

De werking van Cyp kan sterk wérden:gereduceerd door tussen
primaire en secundaire wikkeiing een sbhe:m aan te brengen.
[1{], waardoor Cy in de orde van grootte van duizendsten van
een pF komt te liggen. Deze extreem lage waarde wordt in de

praktijk vaak volledig teniet gedaan door de koppélcapéciteitgqi
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tussen de foutief gelegde aansluitdraden aan primaire en secun-
daire zijde.  De wefking \van ‘het scherm is gelllustreerd in
Fig. 12. Het scherm deelt Ci op in een Cps (primair-scherm) en
een Cgg (secundair-schernm). Vervolgens zorgt het scherm voor
een kortsluiting tussen de punten P en Q, waardoor geen stoor-
signaal meer aan de secundaireiiijde kan komen. Let wel : de
kortsluiting moet een kortsluiting zijn bij de EMI-frequen-
ties ! Denk dus aan de impedantie (L=1 pH/m) van de verbin-

dingsdraad tussen scherm en referentiepunt.
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Vervangingsschema voor een stoorbron

Appendix bij het hoofdstuk 3 "EMI-eigenschappen van passileve
componenten”, Dr. J.J. Goedbloed, Natuurkundig Laboratorium
Philips. ‘ .

A1, Inleiding

In deze Appendix wordt gekeken naar de emissie, via geleiding,
van stoorsignalen afkomstig van een bron met twee aansluit-
punten voor het gewenste signaal (1 en 2 in Fig. A1) terwijl de
bron zich ten opzichte van een referentie (3) bevindt.

V1-2% Vpy
- o
e R i ot
I ' #
!
) i I
1 ! p | 2
. —+— Stoorbron — .
!
- _ | V, o=V
Vi-3=Vy Vi,2-3"Vem o 4= 2
|
3 o 2
Fig. A-1
In Fig. A1 zijn de volgende spanningen te onderscheiden:
1) Vq.2: het spanningsverschil tussen de punten 1 en 2; de

z.g. differential mode of symmetrische spanning. :
Wij kiezen hier voor differential mode, dus Vq_2 = Vpu.

2) Vi,2-3: het spanningsverschil tussen de schijnbaar door-
verbonden punten 1 en 2 en de referentie; de z.g. common-

. mode of asymetrische spanning. Wij kiezen: hier voor common-

-mode, dus Vq 2.3 = VgeM. o - E

3) Vi_3 en V,_3: ‘de spanningen tussen de aansluitpunten van het
gewenste signaal en. de referentie. Deze spanningen zijn een
mengsel van common-mode en differential mode en worden
meestal aangeduid als de niet-symmetrische spanningen, hier
aan te geven met Vq en Vy.

In §A2 zal worden aangegeven hoe al deze spanningen bij een
willekeurig bren naar voren komen,: waarbij tevens aandacht
wordt geschonken aan de bijbehorende inwendige impedanties. In
§A3 volgt tenslotte een korte discussie van de gevonden resul-
taten.

A2. Het vervangingsschema

Een tweepoort als in Fig. A-1 kan wat betreft de impedanties
bij ledere frequentie door een bijbehorend T-netwerk of door
een T-netwerk worden gerepresenteerd, zie Fig. A-2a. De stoor-
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bron, met bronsterkte V, wordt nu toegevoegd als aangegeven in
Fig. A-2b. Hierbij geldt dat de parallelschakeling van Z3q en
Z32 weer Z3 oplevert. Z3q en Z32 behoeven 1in een praktische
situatie niet aan elkaar gelijk te zijn. Voor de impedanties 1is
er nu niets veranderd, terwijl de bron V aan ieder "aansluit-
punt" zowel een impedantie naar de referentie heeft als naar de
aansluitpunten voor het gewenste signaal.

Het schema van Fig. A-2b wordt nu in een aantal stappen om-
gewerkt .tot dat van Fig. A-2e. Men kan zelf nagaan dat deze
stappen geen invloed hebben op de grootheden die tussen de toe-
gankelijke punten 1, 2 en 3 van de tweepoort kunnen worden ge-
meten., Om symmetrie-redenen wordt de fractie X, 0<«€1, meestal
1/2 gekozen. Dit is gedaan in Fig. A-2f, zodat daar voor de
onbelaste stoorbron het knooppunt K "electrisch in het midden
‘ligt". Voor Fig. A-2f geldt: ;

ey = TZf%f%i;;;ZQ' | (A2)
VpM = V o (A3)
IpMq = Z7 : ' _ ' (A4)
Zomz = I . | (AS)

Het schema van Fig. A-2f 1s natuurlijk ook direct uit de
vierpoolsvergelijkingen af te 1leiden. De hier gevolgde weg
. geeft mogelijk wat meer inzicht, zie §A3. »
~De vraag kan worden gesteld: "Zijn de parameters in het schema
van  Fig. A-2f eenvoudig te bepalen?" Het antwoord is helaas
nee. Voor een goede bepaling is het noodzakelijk de z.g. scat-
tering-parameters te bepalen“[A1], waarmee de parameters van
Fig. A-2f kunnen worden berekend. Onder de voorwaarde
IcM - oo (in de praktische zin) 1is Vpy direct te meten.
ZcM kan in veel gevallen groot gemaakt worden door de bron
ver van een referentie te houden en niet met die referentie
door te verbinden. ZgM wordt 1in dat geval door een kleine
capaciteit bepaald. Bij hoge frequentlies is een hoge waarde van
Icy veelal moeilijk te realiseren, omdat het apparaat waarmee
VpM wordt gemeten de waarde van  ZgM merkbaar beinvloedt.
Bij hoge Zcmy is de som (Zpwy1 + ZpM2) direct te meten, dus
ZpM1 en ZIpMp2 afzonderlijk niet. In het algemeen zal, zonder
speciale aandacht bij het ontwerpen van een systeem,
ZDM1¢ZDM2 zijn. De grootheden Vg en ZpM zijn eveneens
niet direct meetbaar. - : :

Wanneer de stoorbron wordt belast is de common-mode stroom,
Icmy, wel direct meetbaar door een stroomtang te plaatsen om
de aansluiting aan de referentie of, indien die aansluiting er
niet is, door die stroomtang te. plaatsen om beide aansluitingen
voor het gewenste signaal. Let wel: zoals in 83 nog nader wordt
uiteengezet, wordt IcM zowel door VgM. als door Vpy be--
paald! ' : :
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A3. Discussie

Uit vgl. (A1) volgt dat Vpy =0 als Z3q = Z3p, dus als er
een hoge mate van symmetrie 1is in de impedanties tussen stoor-
bron en referentie, zie Fig., A-2b. De constatering is bij voor-
beeld van belang bij het onderdrukken van de ongewenste signa-
len van een geschakelde voeding. naar het net toe, als de net-
aansluiting zonder randaarde geschied. In dat geval werkt een
filter "met C's. naar aarde" niet, doch kunnen belangrijke
frequentiecomponenten van Vgpy door het" aanbrengen van sym-
metrie sterk worden onderdrukt, zodat VpM bepalend wordt.
VpM 1s dan weer gemakkelijker "weg te werken". -

-

In het voorgaande is«gezegd dat VcM=0 mogelijk 1is. Dat w1l
niet zeggen dat ICM op dat moment ook nul is! In Fig. A-3 1is

Vcm=0, en vormen Z; 4 en Z p de belasting van de stoor-
bronﬁ)Er geldt dan: . .

Iy = 2/2 Vo /2 (A6)

od - — ’
Zeny ./.742,570”‘2 74:4;*4‘74'1"‘20“1 B

zodat IcM = 0, terwijl Vpy = 0, geldt als:

Zpmz + ZLz2 = ZpM1 + Iy - o (A7)
IcM = 0 geldt dus als er volledige symmetrie is voor zowel
bron als belasting. Zou men IpM1 = Ipm2 -realiseren (bij. .

bepaalde frequenties, omdat het nagenoeg onmogelijk is dat bij
"alle" frequenties te doen) dan is bij een officiéle emissie-
test, waarbij Z 1 = Zp2, de common-mode stroom inderdaad
nul, doch in de daarop volgende praktijk-situatie geldt meestal

ZL1 #ZIpz, dus Igy #0.

*) In een algemene beschouwing wordt de belasting van de
stoorbron natuurlijk ook door een - of een T-netwerk gevormd.
In deze paragraaf is de Z. tussen de punten 1 en 2 weggelaten,
om de relevante beschouwing zo eenvoudig mogelijk te houden.
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Fig. A-4

Een voorbeeld van de onderlinge relatie tussen de in de
Inleiding genoemde spanningen. Ve, VpMs V9 en Va, zie ook
Fig. A-2f, is gegeven 1in Fig. A-4. ‘ .

Vo2

¢

Hierbij is verondersteld dat de stoorbron_onbelast is. Wordt de
bron belast, Fig. A-5, dan gaat V4 naar b1 en Vj naar V}. Ook
dan zijn weer de differential- ' en common-mode spanningen te
bepalen, nu aan de aansluitpunten van de bron. Een voorbeeld
hiervan is gegeven in Fig. A-6, waarin tevens het diagram van
Fig. A-4 gestreept is weergegeven (Voor I4 = I, = 0 vallen de
twee diagrammen_same@..Wanneer in

(I1+12)Z
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CISPR-publicaties [Aﬂ sprake 1s van de relatie tussen de 3
soorten spanningen, worden de spanningen V¢, Vp, Vpy en. Vpym
bedoeld, dus niet de bronsterktes Vpy en Vpy die de: open
spanningen V4 en V, bepalen. In de praktijk wil men deze zaken
nogal eens door elkaar halen. .

4. Refsrenties

A1: Diverse studieboeken over hoogfrequent- en microgolf-tech-
nieken.

A2: CISPR Publicatie 16: "CISPR specification for radio inter-
ference measuring apparatus and measuring methods".
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+. Overspraak -
. Inleiding

We spréken van overspraak indien een systeem door ongewenste koppeling
een signaal opwekt in een ander systeem. In dit hoofdstuk gaan we in op
drie vormen van ongewenste koppeling nl. de kapacitieve koppeling,-de

induktieve koppeling en de koppeling door een gemeenschappelijke geleider.

T

nghpga 1 7344U”F_2
z, ! | | |
Fig. Lf;

In Fig. 1 is schematisch aangeduid hoe deze koppelingen ontstaan. Hierbij
is veronderételd dat‘dé afstand tussen beide systemen klein is t.o.v.
de golflengte.ZOdatAwe geen golf&erscﬁijnsélén in rekening hoeven te

brengen.

De hier beschouwde koppellngen ontstaan als volgt f: .

a. In principe wordt 1edere geleider van systeem 1 v1a een para51ta1re capa—
citeit verbonden met iedere geleider in systeem 2. Zo ontstaat capac1t1evé"
koppeling, aangeduid met C in Fig. 1.

b. Jedere stroom in een systeem veroorzaakt een magneetveld en een mag-
neetveld veroorzaakt induktie in iedere lus. Zo ontstaat magnetlsche

koppeling, aangeduid met Me in Fig. 1.
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c. Beide systemen kunnen verbonden zijn met andere systemen. In dat geval
wordt veelal een gemeenschappelijke (aard-)leiding gebruikt. De.ge—
meenschappeli jke leiding heeft een impedantie, aangeduid met.Z8 in
Fig. 1. Deze gemeenschappelijke impedantie veroorzaakt koppeling.

In het algemeen treden deze koppelingen gelijktijdig op; we kunnen de
aard van de koppelingen echter beter begrijpen indien we ze afzonder-

1i jk beschouwen.

2. Capacitieve overspraak

Om een inzicht te krijgen in het gedrag van deze overspraak beschouwen

we de koppeling tussen één geleider in systeem 1 met é&én geleider in
systeem 2 via een parasitieve capaciteit Ce' De‘waarde van C€ hangt af

van de afstand tussen beide geleiders, de dikte van de geleiders en van

de invloed van andere geleidende oppervlakken. We beschouwen de overspraak
‘van systeem 1 nAar systeem2, d.w.z. systeem 1 is de "stoorder™ en systeem
2 de "gestoorde". Aannemende dat systeem 1 niet noemenswaardig belast
wordt door Ce kunnen we dit systeem vervangen door een spanningsbron Vl,
waarbij,V1 de potentiaal is van de:beschouwde geleider indien CE niet

aanwezig zou zijn.

ﬂ—v—'
'-‘.

n—_

© ' Fig. 2 .
Het gestoorde systeem 2 kan vervangen worden door de impedantie 22 tussen
de beschouwde geleider en aarde. Uit het voorgaande volgt een vervangs-
schema zoals in Fig. 2 geschetst is, waarin V2 de spanning is die parasitair

wordt overgebracht op systeem 2. Voor V2 geldt :

T 7.+ 1/5uc =1+'u)c22 ) (1)
1 2 Juce Juees,

V) Z, JuC 2
v
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‘Daar 22 in het algemeen een ingewikkelde impedantie is kan vergelijking (1)
meestal niet expleciet worden berekend. Wel zien we dat voor zeer kleine
waarden van w geldt : V2 = junEZZ. Hieruit volgt dat de capacitieve kop-

peling pas boven een bepaalde frequentie een echte rol gaat spelen,

Als illustratief voorbeeld beschouwen we nu de koppeling tussen twee ge-
leiders zoals geschetst in Fig.3. Hierbij bestaat systeem 1l uitde spannings-
bron V, die via een geleider 1 de weerstand Rl"voedt".'Naast systeem 1

ligt systeem 2 dat in dit verband vervangen gedacht is door de weerstanden

R2a en R2b en geleider 2.

Fig. 3

De circuits hebben een gemeenschappelijke retourleiding met verwaarloos-
baar kleine impedantie. De éapacitieve koppeling is voorgesteld door CE'
De (parasitaire) capaciteiten tussen geleider 1 respectievelijk geleider
2, en de gemeenschappelijke retourleiding zijn met C1 resp. C2 aangegeven.
We zien dat het vervangingsschema van Fig. 2 opgaat, waarbij 22 bestaat
uit de parallelschakeling van R2a’ R2b en C2. Indien we de parallelscha-

kelinﬁ V?DRRZa en R2b aanduiden met

R, = 282D dan volgt met vergelijking (1) :
2 R, +R
2a 2b
v juC_R
2 €2 :
=< = : , met V, =V, =1V _ (2)
V1 1 + JuRz(C2+C€) 2 2a 2b
: 1 -
Indien we met w, = R2(C2+C€) de overgansfrequentie aangeven geldt voor
w< w '
c
V2 :
v, IR (3



Zud

4.4

‘en voor ( > we

;Z ) ccec (4)
1 gt €
V2 .
Het verloop van v is in Fig. 4 geschetst., -
1
Y/ : o Ce
(Log - | ' Cet Sy
a&‘aaj) |
I
!
|
f
!
i ,
Jg’ue w [153-404aa/)>

Fig. 4

Uit dit voorbeeld en ook uit de algemene vergelijking (1) blijkt dat
capacitieve overspraak een hoog-doorlaat karakter vertoont hetgeen ook
betekent dat naarmate dvl/dt toeneemt meer storing te werwachten is (denk

aan digitale schakelingen).

Reductie van capacitieve overspraak

Uit het voorgaande volgt dat de overspraak minder wordt indien de koppel-
capaciteit CE kleiner is. Ter illustratie van de mogelijkheid om Ce te
beinvloeden beschouwen we de capaciteit tussen twee parallelle draden.

De koppelcapaciteit tussen twee parallelle draden is evenredig met de
lengte van de draden, neemt toe met de diameter van de draden, neemt af
met de afstand tussen de draden en hangt verder nog af van de aanwezigheid
van geleidende objecten in de omgeving van de draden. .
In Fig. 5 is de koppelcapaciteit per meter tussen twee parallelle draden
met een diameter ,d, van 1 mm als funktie van de afstand ,D, aangegeven.

De bovenste kromme geldt voor draden zonder een geleidend object in de
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omgeving terwijl de onderste kromme geldt waanneer de draden boven een
goed geleidende plaat zijn aangebracht. We zien dus dat reductie van de
koppelcapaciteit mogelijk is door een goede lay-out van de draden te kie-
zen (vuistregel : D/d > 10). We zien ook dat het aanbrengen van een gelei-

dende plaat gunétig kan zijn,

e — T T T T 1171711
' 10 100

——— D {mm)

Fig. 5

De capacitieve overspraak is echter niet alleen afhankelijk van de waarde
van de koppelcapaciteit maar ook van C2 (zie Fig. 3) waarbij uit vergelij-
king (4) volgt dat niet de waarde van CE zelf interessant is maar dat

het zaak is te voldoen aan Ce << C2. Ook de grootte van de andere impe-
danties tussen de geleiders en aarde doet mee in de overspraak (zie Fig.2
en vergelijking (1)); hieruit kunnen we concluderen : werk niet

"hoog-ohmiger" dan strikt noodzakelijk is.
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Zoals eerder opgemerkt heeft de capacitieve overspraak een hoog-doorlaat
karakter en het is dus van belang niet meer hoog-frequent signaal-kompo-
nenten toe te laten dan strikt noodzakelijk is. Dit geldt speciaal bij
het ontwerpen van digitale schakelingen waar de flanksteilheden van de
signalen soms hoger zijn dan noodzakelijk is terwijl een verlaging van

deze flanksteilheden de storingskans verlaagt,

Inductieve overspraak

In een systeem lopen stromenvaltijd in gesloten lussen. Een stroom in

een lus veroorzaakt een magneetveld en dit magneetveld induceert span-
ningen in iedere lus. Zo ontstaat een magnetische koppeling die aanleiding
is tot overspraak. Om inzicht te krijgen in het karakter van deze koppeling
is in Fig. 6 de situatie uit Fig. 3 opnieuw geschetst maar nu met het

accent op de magnetische eigenschappen.

Fig. 6

In Fig, 6 is I  een stroom in het "storende" systeem, Deze stroom veroor-
zaakt een magnetische flux en deze flux wordt voor een gedeelte omvat v
door het oppervlak A2 van een lus in het "gestoorde" systeem. Deze "omvatte'
flux induceert een- spanning Vi in de lus die evenredig is met deze flux.

In feite zijn de lussen twee gekoppelde spoelen zoals in Fig. 7 is aangege-
ven. We maken nu, net als bij de capacitieve koppeling, een praktische |
verwaarlozing nl. wl; << Ry en wM_ << Ry, -~ (5)

hetgeen betekent dat het parasitaire inducties de stroom I, niet beinvloeden.
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Fig. 7

In dat geval geldt. :

V.= T, en T ! (6)
L= en . = - v

i €1 i R23+R2b+JuL2

Voor de spanningen over R2a en-‘R_2b volgt dan :

g R d¥ety o Ry W T -
2a R26+R2b+JQL2 2b Rza+R2b+JwL2. A : ‘

Merk'op;dat Vza en V2b in tegenfase zijn.

Uit vergeli jking (7) zien we dat de inductieve overspraak net als de
capacitieve overspraak (vergelijking (2)) een hoogdoorlaat karakter heeft.

We kunnen ook nu weer een overgangsfrequentie W, definieren met :

“% = % I | | (8)
2 _
Voor Vza gn V2b volgﬁ dan :
R, . ' _ R
indien w < w, : Vzaf=§;;%%;;-juM€I1 en VZb x ~ i;;%%;; juﬁell (9)
en indien w >uk : _
vV, = EZQTE I. en V2b = ; RibMe I1 (;O)A

2a '. L2 ‘1 2

Het verloop van (V2a| en ‘VZbIalS functie van W is dan ook analoog aan het

in Fig. 4 geschetste,
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uctie van inductieve overspraak

r de overspraak evenredig is met ME is het van belang deze waarde zo
in mogelijk te maken. Anders gezegd : we moeten de koppeling tussen
1 en lus 2 (fig. 6) zo klein mogelijk maken. Deze koppeling wordt

. kleiner door :

. verkleining van het oppervlak A1 van lus 1
. verkleining van het oppervlak A2 van lus 2

. vergroting van de afstand tussen lus 1 en lus 2

het minder parallel laten lopen van oppervlak A1 en A2.

ruit volgen dus een aantal mogelijke maatregelen,

bekende maatregel tegen inductieve koppeling is het "twisten" van

1 en lus 2; hiermede wordt aan de zojuist genoemde mogeli jkheden
b en d gelijktijdig voldaan. Bij dit "twisten" is het wel van belang
aantal twists/meter voor beide lussen ongelijk te nemen.

PC boards is twisten niet mogelijk. Het is echter wel mogelijk de

oppervlaktes A1 en A2 te verkleinen door de heen- en terugleider zo

dicht mogelijk bij elkaar te. leggen,

Eve

nals bij de capacitieve koppeling geldt ook hier : vermijdt onnodig

hoge frequenties.

Capacitieve plus inductieve overspraak '

Ind
het
met

Dit

en

2a

2b =

ien beide koppeliﬁgeﬁ gelijktijdig 6ptredeﬁ'kunnen we uitgaande van

in par. 2 en 3 gebru1kte model de stoorspanningen V2 en V25 berekenen

vergelijkingen (2) en (7)
leidt tot :
Jw g RR2 iﬁb ‘- C {c T + iﬁ EiRwL vy o aLa
2aTRoptIuRy Ry (Co¥Ce 2a" " 2pTIWg
2 .
2a"2b%€ | Ry Mo /R,
o { I bV (11.b)

Roa +R2b+3‘*’R2 Rop(CotG&)  Roa+Rob+iul,
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Uit deze (ingewikkelde) vergelijkingen is te zien dat, grofweg gezegd,
bi j VZa inductieve en capacitieve overspraak elkaar versterken terwijl
bi j V2b .
onder bepaalde omstandigheden va gelijk aan nul is, Wanneer nl. geldt

ze elkaar in bepaalde mate compenseren. Het is zelfs zo dat

en R, R, (Cj#Cc) =Ly - (12)

Roate = R, 2a%2b
jwMg /R1 . ' ,
= V = 0 . v 12.8
volgt Vza Tijwt en 2b | ‘ ( )
RZaRZb(C2+C€) L2
met T = TR_ 1R = IR (12.b)
' 2a " 2b 2a ' 2b

In dit geval treedt dus slechts overspraak<n)éan de "bron-zijde" in V2a
en niet in V2b' Dit speciale geval kan optreden wanneer leidingen die

"karakteristiek" zijn afgesloten op de beschreven wijze gekoppeld zijn.

Overspraak via een gemeenschappeliijke impedantie

In een ontwerpschema van een élektrische schakeling komen op vele plaatsen
aardpunten, aangeduid met L , ) of 4,, voor. Bedoeld is dat deze punten
allen een gelijke potentiaal hebben die als referentie dient voor alle
andere potentialen. Bij het bouwen van de schakeling worden al deze
aardpunten via draden verbonden en er wordt gehoopt dat inderdaad alle
potentialen gelijk zijn. Daar deze verbindingsdrqﬁeh stroomvoerend zi jn

en geen verwaarloosbare impedantie hebben tredennbver deze draden echter
spanningen op die problemen kunnen veroorzaken. We beschouwen dit probleem
aan de hand van fig., 8 waarin twee zeer eenvoudige stroomcircuits met.een
gemeenschappeli jke geleider A-B geschetst zijn. De twee circuits bestaan
uit een signaalgevgr (E1 resp. EZ) en een belasting (R1 resp. R2). De
gemeenschappeli jke geleider A-B heeft een (ongewenste) impedantie Ze' Voor

de spanning-V2 volgt :

V, = aE, + BE, . (13)
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Fig. 8

In (13) is a een maat voor de gewenste overdracht (E2-+V2) en B geeft aan
hoeveel storing E1 in V2 veroorzaakt. Bedenk hierbij dat uit Z8 = 0 volgt:

a=1enB = 0.

RZZE

R1R2+(R1+R2)Z8

Voor B.volgt B = (14)

Indien mogelijk, kan deze ovérspraak voorkomen worden door geen gemeen-—
schappelijke aardgeleider te gebruiken maar slechts gebruik te maken van

een gemeenschappelijk_aafdgunt zoals in Fig. 9 is geschetst. .

£ D | _& [

Fig. 9

Daar het echter niet altijd mogelijk is gemeenschappelijke geleiders te
vermi jden gaan we nu aan de hand van twee voorbeelden na hoe we de mate
van overspraak kunnen afschatten., In deze voorbeelden is verondersteld
dat de draaddikte van de gemeenschappelijke geleider voldoende groot ge-
kozen is zodat de gelijkstroomweerstand verwaarloosbaar is. De inductivi-
teit van de geleider kan dan echter, bij hoge frequenties, overspraak ver-

oorzaken,
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Voorbeeld 1

We beschouwen de situatie van Fig. 8 en veronderstellen dat de lengte
van de verbinding A-B gelijk is aan 1 meter. Als vuistregel geldt dat
de induktiviteit van een draad 1 WH/m is, zodat geldt :

= jw. =
Ze Julg met Le 1uH.

Met vergeli jking 14 volgt dan :

172 .
R, TR, R, 4
8 = 2 1 72 (15)
R,+R R,+R, '
172 172 .

Hieruit volgt dat de koppeling,VB , een hoogdoorlaat karakter heeft en

Y9

E|
schetst, waarbij hier geldt :

18] =

E o 0 zal als funktie van w verlopen zoals in Fig. 4 is ge-
2" '

R, R
1 72
Y = (R4RL (16a)
17277 L _
Verder geldt voor W< wc i B = ij_e v ‘ S (16b)
. v =
R
en voor w>’9£ : B = R1+R2 (16c)

Voor het geval dat R1:= R,=5CQen Ll = 1 uH zien we uit l6a en
16c dat voor storende frequenties boven '
f. = ;% = 4 MHz de koppelingB gelijk is aan 4.

Voorbeeld 2

In het vorige voorbeeld hebben we de koppeling door een inductieve gelei-
der als funktie van de frequentie bekeken. In digitale circuits kunnen
we de koppeling soms beter in het 'tijddomein'" beschouwen. Indien bov.

een gemeenschappelijke geleider een lengte heeft van 25 cm (L€ =~ 250 nH)
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en er loopt een geschakelde stroom, i, doorheen met een flanksnelheid
van 2mA/ns, ontstaat over deze geleider een spanningspuls met de grootte :
Ai

v,n = L. 7= = 250.10"

9 2.107°3
AB e At _

V =0,5V.
107°

Deze spanningspuls kan gevaarlijk zijn in digitale circuits,

Reductie van de overspraak

a. Houdt gemeenschappelijke impedanties zo klein mogelijk. Gebruik voldoen-
de dikke geleiders. In P.C. ontwerp is het gebruik van dubbelzijdige
printplaat waarbij één koperzijde als een referentievlak dient van

voordeel (dit vermindert ook de capacitieve en inductieve koppeling).

b. Vermijdt, indien mogelijk, gemeenschappelijk geleiders. Pas afzonder-
1i jke retourgeleiders toe en gebruik voor de (aard-)referentie een

puntkoppeling (zie Fig. 9).

c. Pas, zo nodig, galvanische scheiding tussen subsystemen toe; bijv. met

transformatoren of opto-coaplers.



Samenvatting Hoofdstuk 5 "EMC-—problemen bij transmissielijnen"

In het hoofdstuk "EMC—problemen bij transmissielijnen" wordt de overspraak
behandeld die optreedt tussen circuits in een meervoudig lijnenstelsel, zoals een
meeraderigé kabel, een lintkabel of een stelsel striplijnen. Er wordt voor deze stelsels
een veralgerhening gegeven van de telegraafvergelijkingen, die bekend zijn uit de "lange
leidingen"—techniek. Op basis van deze vergelijkingen worden karakteristieke
(afsluit)netwerken gedefinieerd, die bestaan uit een stelsel systematisch gerangschikte
weerstanden, althans voor verliesvrije leidingen. Tevens worden zogenaamde transmis-
siemodi gemtroduceerd Waarvan voor een tweeleldmgen—-stelsel de "common mode" en
de "differential mode" bekende voorbeelden zijn.

Vervolgens wordt aa.ndacht besteed aan de bestri Jdmg van de overspraak De
belangrijkste techmeken die hiervoor ten dienste staan, zijn:

a/ jﬁiste aansturing en afsluiting van het li jnenstelsel;

b/ gebruikmaking van de orthogonale transmlss1emod1

Tot slot wordt nog aandacht besteed aan het juist en het foutief gebrulk van lintkabels.



5 . EMC-problemen bij transmissielijnen

5.1i. Inleiding

Bij (meervoudige) verbindingen tussen apparaten of delen van
apparaten, kunnen zich EMC-problemen voordoen. Deze meervoudige ver-
bindingen kunnen bestaan uit lintkabels, meedere striplijnen naast
elkaar, maar ook coaxiale kabels. De problemen zijn tweeledig:

1. Wisselwerking tussen de verbindingslijhen onderling. Een signaal op
één lijn gaat gepaard met een EM-veld in de omgeving van die lijn.
De overige lijnen bevinden zich in dit veld, waardoor stromen en’
spanningen worden geinduceerd in die lijnen. Op deze manier ont-
staat "overspraak" tussen de verschillende verbindingen.

2. In het lijnensteléel geinduceerde signalen door van buitenaf in-

vallende EM-velden.

In dit hoofdstuk zullen we alleen het eerste-probleém beschouwen. Hier-
bij worden de meervoudige verbindingen bekeken als een samenhangend
(gekoppeld) stelsel lijnen, aat ook als é&én stelsel beschreven wordt
door middel van vektor- en matrixnotatie van de stromen, de spanningen
en de impedanties. Hierbij veronderstellen we het lijnenstelsel en

het bijbehorende, omringende diélectricum uniform in de lengterichting.

5.2. Verliesvrije transmissielijnen

Beschouw een stelsel van »n transmissielijnen met een aarde (zie

Fig. 1). Het diélectricum veronderstellen we isotroop en homogeen.

©
"

10

7 4

-

Fig. 1. Dwarsdoorsnede van een stelsel van 7 transmissielijnen met

een aarde.
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Wanneer de geleiders verliesvrij zijn, zal het EM-veld tussen de ge-
leiders bestaan uit een TEM—golf. Indien bovendien het diélectricum
verliesvrij is, kunnen de relaties tussen de spanningen op de geleiders
en de stromen door de geleiders beschreven worden door middel van de
capaciteits—- en induktiecoé€fficiénten van het stelsel. Hiertoe de-

finiéren we de stroomvektor

ne>
[\

I . , R 1)

ne>
(552

, (2)

|4
n

ad o=

met Vi de spanning tussen geleider ¢ en aarde. Analoog aan de enkel-

voudige transmissielijn kunnen we de (symbolische) voorstelling van
Fig. 2a) benutten om de golfvergelijking voor het stelsel af te leiden.
Fig. 2b) laat de configuratie van de verschillende kabelparameters zien

voor n = 2.

Ix.ty Hx+dx,t)
— Ldx i —_— L

o -

0 2

d 1o——/JHIVOIIV —
: N ,. " ; L|2-L21/———-_ /\\/C\r ——— Cy
. C2|
Vix.t) ; Cdx Vix +dx.t) :
' 2 :[:
g L

22

' Pra—— c22
- o— 0 - : : ) .
dx oo =

(a) (b)

Fig. 2a) Een infinitesimaal kleine sektie van een meervoudig
l1ijnenstelsel.

b) De kabelparameters en -configuratie voor n = 2.
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I(x, t) en V(z, t) zijn respectievelijk de stroom— en spanningsvektor
ter plaatse x en op tijdstip t, zoals ze gedefinieerd zijn door de

vergelijkingen (1) en (2). Verder is C de capaciteitsmatrix

- o -

z 011 - 012 ..... . - Cln
| =1
| . | |
‘ _ s v = B . .

c 8 Coy 3 G on , (3)
=1 :
: n

Sl e T ¢

\ i 1z1 .

! _ met,Ci. de capaciteit per eenheid van lengte tussen geleider 7 en ge-
leider j; en Cii de capaciteit tussen geleider 7 en aarde. L is de

induktiematrix

i ' §
Lo, Lygoeeeeeeeens . L
- Dy Dgy weeeeeee Lgnv , W
| L e L.

met‘Li. de wederzijdse induktie tussen geleider 7 en geleider J en Lii
de zelfinduktie van geleider ¢, alles pér eenheid van lengte. De
matrices ¢ en L zijn symmetrisch [1].

Stellen we verder

I(x, t) = I exp (jwt = Yy ) | S (5)

ey

Vix, t) = V exp (jwt - Yx), ’ _ : (6)

dan volgt uit Fig. 2

14 . .

% -~ JWLI : ' (7)
en

oI ;

T - T Jwer . _ (8)

i Deze vergelijkingen (7) en (8) vormen een veralgemening van de tele-

graafvetgélijkingen.



Substitutie van (8) in (7) geeft

sy

axg

= - wiLCY .

en met behulp van (6) volgt hieruit
(y2U + szC)V = 0.

Hierin is U de eenheidsmatrix.

(9)

(10)

Uit (5) en (6) volgt dat y de voortplantingsexponent is. Aangezien we

ervan uitgegaan zijn dat zowel de geleiders als het diélectricum verlies-

vrij zijn, zal y zuiver imaginair zijn:
Y =48 .
Bovendien geldt

B =+

-9

<lE

met v de fasesnelheid van de EM-golf. Uit (10) volgt nu

LC = ir u.
Z

<

Met behulp van (7) en (13) vinden we

=21 Tyl
Jw ox v

(11)

(12)

(13)

(14)

Vergelijking (14) geeft de relatie tussen de stromen en de spanningen.

Deze relatie wordt in het algemeen beschreven door middel van de ka-

rakteristieke afsluitconductantiematrix, gedefinieerd door

he>

reew,

met

¢=z1,

(15)

(16)

waarbij Z het karakteristieke afsluitnetwerk beschrijft. Met andere

woorden, indien het lijnenstelsel afgesloten wordt met dit netwerk,

dan zullen er geen reflekties optreden.
Uit (14) en (15) volgt

G = vC .

(17)
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Het karakteristieke afsluitnetwerk kan dus gevonden worden uit de

capaciteitsmatrix C. Voor G vinden we dan

[ 7 1 .1 _ 1
2 Fp Rig Bin
=]
6= |- o2 N - L o
Rz ;; Ry | (18)
1=1
* . n
, 1
R z
L nl - 1=1 "nt |

Hierbij is Rij de weerstand die aangesloten dient te worden tussen

geleider 7 ‘en geleider j en bovendien geldt met behulp van (3)

Big oo - O
v A .
De eigenschappen van de matrix C zorgen ervoor, dat het karakteris-

tieke netwerk realiseerbaar is. Fig. 3 geeft een voorbeeld van een

stelsel dat bestaat uit twee lijnen en een aarde. In deze figuur

(a) (b) (c)

Fig. 3. Voorbeeld van twee transmissielijnen:
a) capaciteiten;
b) karakteristiek afsluitnetwerk iﬁ de vorm van een drie-
hoek ;

c) karakteristiek afsluitnetwerk in de vorm van een ster.



zijn de capaciteitscoéfficiénfénraangegéven_(Fig. 3a) en de bijbe-
horende weerstanden van het kérakteristigke~af31uitnetwerk (Fig. 3Db).

Dit afsluitnetwerk heeft de vorm van_eépldriéhbek. Onder bepaalde
voorwaarden kan hierop de driehoek—stertransfdfmétie'Qérden toegepast

[2] (zie Fig. 3c¢). Bij dit voorbeeld van tweé”lijnenfbiedt dit geen voor-
delen. In het geval van n lijnen bestaat de driehéekschakeling uit n(n+1)/2
weerstanden en de stefschakeling uit (n+1)xweerstandeﬁ,-zodat deze
transformatie tot vereenvoudiging van het netwerk leidt voor n > 2.

o Indien het onderhavige lijnenstelsel wordt aangestdurd, dan zal

er bij transmissie geen overspraak optfeden indien het stelsel karak-
teristiek wordt afgesloten. Immers, bijitransiissie langs de lijnen
blijven de stromen en spanningen volkomen idenfiek.'Hierbij dient er
echter nadrukkelijk op gewezen te worden, dat dan ook de aansturing

moet geschieden vanuit een karakteristiek impedantienetWerk; Voor

het zojuist gegeven voorbeeld van twee lijnen betekent dit, dat

vanuit de kabel gezien in de richtihg van de aansturende bronnen ook

het netwerk van Fig. 3b of 3c gezien moet worden. Dit wordt nog wel

eens vergeten en is vaak ook niet eenvoudig te realiseren. We zullen
later nog terugkomen op dit probleem. '

e e e e ) e s e o S e e e e S S e o e

5.2.2. Inhomogeen_diélectricum

In deze paragraaf zullen we het vetliesvrije geval uitbreiden naar

een inhomogeen diélectricum. Het stelsel wordt nog steeds uniform be-
schouwd in de lengterichting, doch in transversale richting kunnen

er in de struktuur verschillende dié€lectrica voorkomen. Uit de con-
tinufteitsvoorwaarden, waaraaﬁ’voldaan moet zijn op de scheidings-
vlakken tussen twee diélectrica, volgt dat de golf geen TEM-golf kan
zijn. Het blijkt echter dat de golf naéenoeg TEM is, ofwel '"quasi-TEM".
We kunnen dan ook voor dit geval met goede benadering werken met de
veralgemeende telegraafvergelijkingen (7) en (8), die uiteindelijk
resulteren in vergelijking (10). Deze laatste vergelijking zullen we

als volgt herschrijven

2

8
Z

w

( U - LC)V = 0. ' ‘ - - (20)
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Dit is een eigenwaarde-probleem en aangezien LC een matrix is van de
orde n worden er in het algemeen ook 7 eigenwaarden voor 1/02 = 82/w2
gevonden, met bijbehorende eigenvektoren. Elke eigenwaarde met
eigenvektor noemen we een transmissiemodus. Zo'n transmissiemodus

heeft zijn eigen fasesnelheid

v = 2

™| E

(21)

Het plusteken is voor golven in de positieve x-richting en het min-
teken is voor golven in de negatieve x-richting. De afleiding voor het
karakteristieke afsluitnetwerk in de vorige paragraaf is gebaseerd op
de aanname dat er zich slechts een golf in één richting.beweegt. In
die paragraaf is in feite het geval beschouwd waarin alle n eigen-
waarden identiek zijn. Hier is dat niet meer het geval en de karak-
teristieke impedantiematrix kan niet eenvoudigweg beéchreven worden
met behulp van vergelijking (f7). Dit is meteen duidelijk omdat v
hier niet eenduidig is, maar n verschillende waarden kan hebben voor
een golf in elke richting. We kunnen vergelijking (14) wel toepassen
per modus. Immers, voor een bepaalde modus is v wel eenduidig. Eli-

mineren we uit (7) en (8) nu V dan krijgen we analoog aan (10)
v + Wfer) 1= 0. (22)

I is dus een eigenvektor van de matrix CL en men kan aantonen, dat
de bijbehorende eigenwaarden dezelfde zijn als die van de matrix LC
en dus die voor de eigenvektoren 'VV[B]. Vergelijking (14) kan toe-
gepast worden op bij elkaar horende‘eigenvektoren van I en V, d.w.z.
I en V met dezelfde eigenwaarde. Indien we deze eigenvektoren
systematisch rangschikken in een matrix, waarbij elke kolom bestaat
uit een eigenvektor, dan kunnen we (14) in matrixvorm als volgt

noteren
I =i s or (23)
v m '

In deze vergelijking is Im de matrix van eigenvektoren van CL en Vﬁ
de matrix van eigenvektoren van LC. Im wordt de modale stroommatrix
en'Vh de modale spanningsmatrix genoemd. [v] is een diagonaalmatrix,
waarbij op de diagonaal de overeenkomstige n waarden staan van v,

zoals die gevonden worden uit de 7 eigenwaarden volgens vergelijking

(21). Alle elementen buiten de diagonaal zijn nul. [I/v] is eveneens
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een diagonaalmatrix, met als diagonaalelementen I/v en buiten de dia-
gonaal allemaal nullen.

De karakteristieke conductantiematrix 1is gedefineerd door middel
van de vergelijking

I =GV > G =1V . , (24)
m m m m

Uit vergelijking (24) en (23) volgt
- _ 1 i
G=cv, [v] V =5 " ¥ [v] 14 (25)

Aan de hand van deze vergelijking kan dus weer het karakteristieke
afsluitnetwerk bepaald worden. Wat de overspraak betreft zijn er

verschillen met het vorige geval; hierop komen we later terug.

5.3. Transmissielijnen met verliezen

In deze paragraaf zullen we de beschouwingen uit de vorige paragrafen
uitbreiden met verliezen. Drie soorten verliezen kunnen een rol spelen:
diélectrische verliezen, koperverliezen en stralingsverliezen. We zul-
len er steeds van uitgaan, dat de verliezen klein zijn. Stralings-
verliezen, zo die er al zijn, verwaarlozen we.

Diélectrische verliezen alleen tasten het TEM-karakter van een
golf niet aan. Dat wil zeggen dat de afleidingen die tot nu toe zijn
gegeven slechts een kleine modificatie ondergaan. Alle voorgaande
resultaten blijven geldig, met dien verstande, dat de reéle diélec-

trische constante € vervangen moet worden door een complexe constante
€' = e (1 -j tan §8) , _ (26)

waarin & de verlieshoek is van het diélectricum. Dit betekent dat de

capaciteitsmatrix vermenigvuldigd moet worden met (I - j tan &) en de
. . L . .

voortplantingsexponent Y met (I - j tan 8)°. Voor kleine verlieshoek

betekent dit volgens (10) en (12)

103

B L tan &

1z
Y =a+ jB=gB(I~-jtan 8)7 =

LWwoow
J 5 + -2—0' tan § . (27)
De demping per lengte—eenheid wordt dus

o = tan § . (28)

S| &
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Uit (14) volgt dat de elementen van de karakteristieke admittantiematrix
als volgt gaan luiden

_ _ % .
Gij = Gij (1 -4 tan §8)° . (29)

We zien dat het karakteristieke afsluitnetwerk complex wordt.

In het geval we te maken krijgen met kopefverliezen worden de
zaken zeer gecompliceerd [4]. Een mogelijke, benaderde oplossing kan
gevonden worden door middel van perturbatie. D.w.z. we veronderstellen
in eerste instantie een verliesvrije situatie en berekenen daarvoor de
stroomverdeling in de geleiders. Aan de hand van deze stroomverdéling
kunnen de verliezen berekend worden en hiermee wordt een correctie aan-
gebracht op de voortplantingsexponent. Vervolgens berekenen we hierop
gebaseerd een karakteristiek afsluitnetwerk. Hiermee bepalen we dan een
nieuwe stroomverdeling, enz. Bij kleine verliezen (d.w.z. de soortelijke

weerstand van het koper klein) zal dit proces tamelijk snel convergeren.

S.4. Equivaient netwerkmodel voor meervoudige transmissielijnen

De afsluitcondities van een enkelvoudige transmissielijn kan men ana-

lyseren aan de hand van een equivalent netwerkmodel volgens Fig. 4.

'
' - Vo Zo
— —
| A
z 2y Vo Z,
it : N+ o :’ "
_/
—

Fig. 4. Enkelvoudige transmissielijn :
a) de 1lijn afgesloten met belasting ZO;
b) equivalent netwerkmodel.
Stel dat zich over de lijn een spaﬁningsgolf V met een bijbehorende
stroomgolf I voortplant in de aangegeven richting (Fig. 4a). De ver-
houding tussen V en I wordt bepaald door de karakteristieke impedantie

Z. Vanuit de belasting gezien, gedraagt de kabel zich dus als een bron
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met inwendige impedantie Z. Wordt de kabel niet afgesloten, maar loopt
hij oneindig ver door dan staat op het beschouwde punt de spanning V
en bedraagt de belasting Z. De bronsterkte van het equivalente netwerk-
model moet dan 2V zijn. Zo komen we op het model van Fig. 4b.

Dit concept van het equivalente netwerkmodel kan ook toegepast
worden op meervoudige transmissielijnen. In Fig. 5a is een systeem
getekend van 7 transmissielijnen en een aarde met spanningsgolven
VJ, Voy wens Vn’ afgesloten met een willekeurige belasting (beschreven
door middel van de matrix ZO)' Fig. 5b geeft het equivalente netwerk-

model voor deze situatie. Dit model bestaat uit een karakteristiek

afsluitnetwerk als bronimpedantie en bronspanningen die de dubbele

v
Vs,
—
Vv, lo:
V,
02 3
(} oO— belasting
| _I> _Il‘
. 02 zo
V. !
- by,
O
—
IOn
(a)
2V,
"m*' O
/
2V,
kar. atsl, -+ o belasting
I— -/ | —I.
Z-G™! : Z,
|
2v, ,
-\ o
_/
(b)

Fig. 5. a) Meervoudige transmissielijn met een belasting.

b) Equivalent netwerkmodel.
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waarde hebben van de spanningsgolven. In het geval dat de belasting
gélijk is aan het karakteristieke netwerk zullen er geen reflekties
optreden.

Stel dat we aan het eind van de kabel wel te maken hebben met
reflekties. De spanﬁings— en stroomvektor op de belasting kunnen dan

beschreven worden als de som van een voorwaartse en een gereflekteerde

golf
VO = Vv + Vf, _
30
IO = Iu + Ir ( ?

Voor de voorwaartse golf geldt de relatie (15) en voor de'gereflekteerde
golf dezelfde vergelijking met een minteken. Substitueren we deze re-

laties in (30) en elimineren we Vr en Ir<dan vinden we

vV, + ZI, = v . _ | | (31)

Deze vergelijking volgt ook uit Fig. 5b met behulp van de wet van

Kirchoff, waaruit nog eens de correctheid van dit schema blijkt.

5.5. Overspraakvrije afsluiting van meervoudige transmissielijnen

Uit het voorgaande blijkt, dat overspraak tussen lijnen ontstaat ten
gevolge van de koppeling tussen de lijnen. Deze koppeling vindt zijn
oorsprong in de elementen Rij{i # j) in de karakteristieke impedantie-
matrix. Het lijnengtelsel wordt ontkoppeld als J/Rij = 0 voor 7 # J.

De meeste verhandelingen over overspraak (een vorm van EMC) in kabels
zijn er dan ook op gericht de zogenaamde koppelimpedanties Rij(i £ J)
zo hoog mogelijk te maken. Hoewel dit een goede benadering is, wordt
vaak over het hoofd gezien, dat overspraak ook bestreden kan worden
door het lijnenstelsel op adequate wijze aan te sturen, c.q. af te

sluiten [5]. We zullen deze oplossing hier verder expliciet maken.

Beschouw daartoe Fig. 6, waarin het equivalent netwerkmodel is
gehanteerd voor de aansturing van het lijnenstelsel vanuit de bronnen.
De kabel is voorgesteld door zijn karakteristieke impe&antiematrix Z.
Dit is alleen juist indien de kabel ook karakteristiek is afgesloten,

of voor stapvormige aansturing (transiénten). Dit laatste is van belang




5:12

2\/31
_m+ O %
=
. o1
2V.. i
_m+ O ¥
— Zy = loz z —
2V.
_ 3 v,
—
lon

Fig. 6. Aansturing van de kabel vanuit de bronnen.

bij transmissie van digitale signalen. Uit de spanningswet van Kirchoff
volgt uit deze figuur

2, I, = 2V, +V = 0. . (32)

Dit kunnen we ook schrijven als

2v, = (ZbG_+YU)V : N € )

Als we aannemen dat de golven niet vervormd worden bij transmissie over
de lijnen (d.w.z. homogeen dié€lectricum en geen verliezen, of een kort
lijnenstelsel), dan komt de golf beschreven door (33) ook bij de
afsluiting aan, zij het met enige vertraging. Bij de afsluiting geldt
vergelijking (31). Eliminatie van V uit (31) en (33) geeft |

1 1

G+U) "V, =V, +2I. =(U+2Z2. ") V. - (34)

4 {2 b 0 0 0 0

b

De overdracht van bron naar belasting zal overspraakvrij zijn als

geldt
Vy = 7y - (35)
Met deze voorwaarde kunnen we (33) als volgt herschrijven
-1 _ -1
z2, " =G4 (z6+U) " -U} . (36)
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Indien we bij gegeven bronimpedantiematrix Zb het stelsel afsluiten met
de admittantiematrix volgens (36), dan treedt er dus geen overspraak op.
We zullen nu twee speciale gevallen bekijken.

1) Z, =2 : (37)

De oplossing van (36) luidt nu ZO—J = G. Dit is dus het karakteristiek
afsluitnetwerk. Aansturing vanuit een karakteristiek bronnetwerk heeft
dus de eigenschap, dat er geen reflektie -optreedt en dat er geen over-
spraak plaatsvindf; dit laatste uitsluitend onder de beperkende voor-
waarden die. zijn gestela. ‘

Aangezien de voorwaarde (37) in de praktijk vaak moeilijk te ver-

wezenlijken is, zullen we nog een ander geval beschouwen.
2) 2z, =rU, - | (38)

met r een scalar.
Deze afsluiting aan de bronzijde bestaat uit een enkele weerstand per

ader naar aarde. Dit ingevuld in (36) geeft voor de afsluiting

1 1

2% =G (rG + U)”

0 (30 - G). : _ (39

Geval 2) is echter toch minder elegant dan geval 1). Immers, omdat de
afsluiting niet karakteristiek is,'zal er reflektie optreden aan het
eind van devlijnen. Deze gereflekteerde golf stoot dan de kabel aan
vanuit een niet-karakteristiek bronnetwerk, waardoor overspraak op-
treedt in deze gereflekteerde golf. Deze reflektie loopt over de kabel
terug naar het Begin, waar weer reflektie optreedt en deze laatste re-
flektie loopt weer naar het eind van de kabel,:Aan dit eind zal nu °
alsnog ovérspraék te zien zijn. Deze overspraak is dan echter tot stand
gekomen via twee reflektieé, zodat de overspraak in praktische situaties
klein zal zijn, zoals uit experimenteﬁ blijkt [5]. '
Een andere methode om overspraak te voorkomen bij een meervoudig
lijnenstelsel, bestaat uit het aansturen van het stelsel in zijn trans-
missiemodi. Mathematisch blijken namenlijk de eigenvektoren van een
matrix orthogonaal te zijn. Physisch betekent dit, dat de transmissie
bij aansturing die overeenkomt met een- eigenvektor, onafhankelijk is
van die via een andere eigenvektor (transmissiemodus). Bij telefonie-
kabels o.a. wordt hiervan gebruik gemaakt. Toch kan in het algemeen
een dergelijke aansturing op praktische problemen stuiten, die van
dezelfde aard zijn als genoemd onder 1), bij overspraakbestrijding

door middel van het afsluitnetwerk.
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5.6. Conclusies en resumé

Uitgaande van de concepten zoals die in de voorgaande paragrafen zijn
ontwikkeld, kunnen we een aantal conclusies trekken die van praktisch
belang zijn. Hierbij moeten we wel bedenken dat er een aantal aannamen
zijn gedaan. . '

Ten eerste hebben we de lijnstelsels uniform in lengterichting ver-
ondersteld. Discontinuiteiten, zoals die bijvoorbeeld ontstaan bij het
aan elkaar verbinden van kabels. met een verschillende dwarsconfiguratie,
is geen wezenlijk probleem. We moeten dan elk stuk kabel vervangen door
zijn eigen karakteristieke netwerk. Continue variatie van de dwarsdoor-
snede vormt wel een probléem.

Ten tweede hebben we steeds aangenomen, dat zich langs het sﬁélsel een
(quasi~) TEM-golf voortplant. Hoewel voor een willekeurige sitgatie dit
moeilijk precies is aan te geven, geldt in het algemeen dat deze aan-—
name correct is voor golflengten die groter zijn dan de totale dwarsaf-
meting van de kabel [6]; Dat wil zeggen, hebben we een kabel mét een
diameter van 1 cm, dan is de aanname correct voor golflengten groter-
dan enkele centimeters; en dit komt overeen met zulke hoge frequenties
dat een kabel als transmissiemedium ongeschikt is.

Ten derde hebben we kleine veriiezen verondersteld. Dit geldt vrijwel
altijd voor niet al te lange kabels (d.w.z. zeker tot enkele meters).
Gebaseerd op het equivalent netwerkmodel en het karakteristieke net-
werk kan geconcludeerd worden, dat een meeraderige, uniforme kabel zich
gedraagt als een weerstandsnetwerk, zoals dat bijv. in Fig. 3b en 3c
getekend is. Dit vervangingsnetwerk geldt bij hoge frequenties en
karakteristieke afsluiting. Verder kan'dit model ook gebruikt worden
bij transiénten, zoals die ook voorkomen in digitale signalen; hierbij
mag verder de afsluiting willekeurig zijn. Hieruit volgt dat, bij korte
kabels, overspraak kan ontstaan ten gevolge van aansturing c.q. af-
sluiting. Met andere woorden, de overspraak ontstaat niet in de kabel
zoals vaak wordt gedacht, maar ontstaat door verkeerde aanpassing. Dit
impliceert dat overspraak dan ook vaak bestreden kan worden door maat-
regelen te treffen aan de bronkant of de afsluiting. Hiervoor zijn een

drietal mogelijkheden:

1. Aansturing vanuit een karakteristiek netwerk en afsluiting met het
karakteristieke netwerk, conform vergelijking (37).

Fig. 7a laat zien hoe dat moet voor twee aders met een aarde. De



- 5.15 -

R1 P E -4 R1
T e B B !
R, 5 R, -

' (b)
Fig. 7a) Een twee-aderige kabel aangestuurd vanuit het karakter-
istieke bronnetwerk.

“7b) Als Fig. 7a doch getekend in de vorm van een brdg.

linker drie weérstanden representeren het bronnetwerk en de rechter
drie stellen de karakteristieke impedantie van de kabel voor. Denken
we de bron kortgesloten; dan wordt vanuit de kabel een karakteristiek
netwerk gezien. Als we.nu Fig. 7a wat anders tekenen (zie Fig. 7b),
dan zien we dat ingangsader 2 en aarde balanspunten vormen in een
brug die in evenwicht is. Tussen deze punten staat geen spanning en
ader 2 wordt niet aangestoten. De kabel zelf geeft geen overspraak,
dus ook aan het eind van de lijn is op ader 2 geen spanning te zien.
De aénsluiting conform Fig. 7a kan op praktische bezwaren stuiten.
Meestal gedragen bronnen zich als een spanningsbron met een impedantie
naar aarde. Een mogelijkheid is om via een transformator in te kop-

pelen; dit heeft echter ook zijn beperkingen.

. Aansturing vanuit bronweerstanden naar aarde (vergelijking (38)) en

adequate afsluiting (vergelijking (39)) die overspraak elimineert.



- 5.16 =

In deze situatie zal er meteen aan het begin van de kabel overspraak

optreden, immers er wordt niet karakteristiek aangestuurd. De af-

sluiting is echter ook niet karakteristiek. Hierdoor ontstaat re-

flektie. De afsluiting is in dit geval'échfér‘;o.gekozen, dat de

reflektie de overspraak opheft.

Aansturing in transmissiemodi.
In Fig. 8 zijn twee voorbeelden gegeven van meeraderige kabels. De

aders zijn steeds symmetrisch gesitueerd in een cylindrische (aard)-

mantel.

dielectric

(a)

~dielectric

Fig. 8a) Twee-aderige kabel met aardmantel.

8b) Vieraderige kabel met aardmantel.
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Voor de gegeven voorbeelden zijn de transmissiemodi als volgt:

Tabel 1: De transmissiemodi voor een symmetrische 2-aderige kabel.

modus

Tabel 2: De transmissiemodi voor een symmetrische 4-aderige kabel.
modus

1 2 3 4

0 1 -1 1
-1 0 1 1
0-1 -1 1

ader

S~ LN

De getalleﬁ in de tabel geven de relatieve waarden aan van de span-—
ningen op de diverse aders voor de betrokken modus. Men kan gemak-
kelijk nagaan dat alle modi orthogonale stelsels vormen, d.w.z. er
zal;geen 0verspraék optreden. | J

Voor het 2-aderige geval herkennen we in modus 1 de "differential"-
mode en in modus 2 de 'common''-mode. Behalvggdat de aders conform de
tabel moeten worden aangestoten, moet ook é%n het einde de spanning
op dezelfde wijze worden afgenomen. Voor de "differential"-mode be-
tekent dat dus het verschil tussen de spanning op ader 1 en die op
ader 2. Indien elke modus met zijn eigen karakteristieke impedantie
wordt afgesloten, is de kabel als geheel karakteristiek afgesloten.

Kijken we nog eens naar Fig. 7a, dan betekent dit dat de karakter-

‘istieke impedantie voor de "common'-mode gelijk is aan'R3 + %RZ en
voor de‘"differential”—moder2R1. Hierbij is verondersteld dat
R, = R_,. Een handige manier om het karakteristieke netwerk te meten

1 2
is dan ook via het meten van de afzonderlijke impedanties van de

verschillende modi.
Het voorbeeld van de 4-aderige kabel vindt uitgebreid toepassing in
de telefonie (zie Fig. 9). In de modi 1 en 2 herkennen we de stam-

circuits SJ en S2. (In Fig. 9 zijn tussen haakjes de modusnummers
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Si(1)

H
-

F (3)

L)

S2(2)

SF(4)

L) L

Fig. 9: Een 4-aderige kabel aangestuuid in zijn transmissie-modi,

zoals .dat gebeurt in de telefonie.

conform Tabel 2 gegeven). Modus 3 vormt het fantoomcircuit F, terwijl
modus 4 overeenkomt met het superfantoomcircuit SF. De vrijhangende

kant van de secundaire trafo-wikkeling komt in Fig. 8b aan de mantel te
liggen. In de telefonie komt deze verbinding aan de middenaftakking van
de F-trafo van een andere '"quad" (een stelsel van 4 samengeslagen aders).
Een probleem bij deze aaqsfuring kan ook weer bestaan uit het gebruik
van transformatorén.

Tot slot de aansluiting van meeraderige lintkabeis, zoals die veel
voorkomen, o0.a. in bussystemen. Veelal worden deze kabels als volgt ge-
bruikt: één draad wordt als aarddraad aangesloten en de overige als
signaaldraden (zie Fig. 10).. Twee naburige draden hebben onderling een
relatief grote capaciteit en dus een kleine koppelimpedantie in het
karakteristieke netwerk. De draden die niet vlak naast de aarddraad

liggen, hebben een relatief kleine (en overigens slecht gedefinieerde)
, ) . . . S

Fig. 10: Foutief gebruik van lintkabel. S = signaaldraad.
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capaciteit naar aarde en dus een grote weerstand naar aarde in het
karakteristieke netwerk. We krijgen nu de (vereemvoudigde) situatie van

Fig. 11. Het zal duidelijk zijn dat op de naastliggende draad, als de

s

Fig. 11: Vereenvoudigd schema van Fig. 10.

afsluiting niet laag is, een groot overspraaksignaal zal optreden. De
oplossing voor dit probleem is tweeledig:

1. Tussen twee signaaldraden steeds een aarddraad aanbrengen (zie Fig. 12).
: S S .S S '

Fig. 12: Juist gebruik van lintkabel. S = signaaldraad.

2. De kabel afsluiten met een weerstandsnetwerk dat zo dicht mogelijk
het karakteristiek netwerk benaderd. Hierbij hoeft men niet bevreesd
te zijn voor ingewikkelde netwerken. In Fig. 12 kan volstaan worden
met elke signaaldraad van een weerstand naar aarde te voorzien. Twee

opeenvolgende signaaldraden zijn nl. niet sterk gekoppeld.

De situatie van Fig. 12 kan nog verder verbeterd worden door de gehele
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lintkabel te omwikkelen met een geaarde mantel [7]. Hierdoor wordt

tevens de interaktie met de buitenwereld gereduceerd.
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6.1

Signaalanalyse

Inleiding

Fig. 1 : Het storingsmilieu

xl(t), xz(t) ... zijn ongewenste spanningen of stromen die het gevolg zijn
van stoorbronnen ul(t), uz(t).... Voor de apparatuur zijn het ongewenste
ingangssignalen., Het analyseren van deze signalen is nodig om de mate van

schadelijkheid vast te kunnen stellen.

We beperken ons hier tot deterministische signalen; dit zijn signalen waar-

van het verloop als funktie van de tijd volledig bekend is.

Fouriertransformatie

Signalen kunnen beschreven worden in het tijddomein of in het frequentiedomein.

We kiezen steeds die beschrijving die tot het eenvoudigste rekenwerk en in-

zicht leidt,

2.1 Fourierreeksen van periodieke signalen

Een belangrijke klasse van signalen zijn de periodieke signalen; dit zijn

signalen die zich steeds herhalen :




6.2

¥(t) = x(t+To) (1)
Hierin is TO de periodeduur.

Zo'n periodiek signaal kan met behulp van een Fourierreeks als een som

van harmonische tijdfunkties (sinussen en cosinussen) geschreven worden :

x(t) = Ké_oo ay ekaot, met w, = %r . (2)
o
Omngekeerd geldt :
ay =-%— ox(r) ekt (3)
0 TO

waarbij met Tf bedoeld wordt dat over één periode van x(t) geintegreerd wordt.
o

Vergelijking (2) beschrijft het signaal x(t) als een superpositie van spek-

jkw t

trale komponenten € © met een (komplexe) amplitude a terwijl vergeli jking

(3) aangeeft hoe deze amplitudes uit x(t) volgen.
Indien x(t) een reeel signaal is volgt uit (3)

a, = a (4)

en (2) kan dan geschreven worden als

(e o]
. x s
x(t) a_ + 2 a eJkugt +a e Jkubt =

o k=1 k
_ 5 jkw t _
=a_ + .., 2 Re {ake o} =
o0
=a_ + 2 gil lak | cos (kubt + arg (ak)) (3)

In (5) herkennen we eenvoudig een "geli jkstroomcomponent" a_, een fundamen-

tele trilling (k=1) en de harmonischen ervan (k>1).

De relatie van Parseval

/ IX(t)Izdt = k:;"wlakl ’ (6)

9
(0]

P =

'—Blr—‘
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Deze relatie zegt dat het gemiddelde vermogen van Xt) gelijk is aan de som

van de spektrale komponenten.

: x{t)
Voorbeeld : | 1
i o= — + _ T. . $ - -
-T, -;L 4 11 Té L 5
Fig. 2a
Uit (3) volgt dan :
Ty _ :
L 2, L5L y
a_ =% I dt = = en voor k # 0 geldt :
o o
_
<
T—.l
Z . T I
= - —qky = =2
a, =2 R T S Gl | =7}
k T J jkwT
o T 0O O .
Aok
< sin(,ﬂk%L)
_ o
km
T
. . O
In Fig. 2b, c en d zijn deze Fouriercoefficienten geschetst voor T, = 5
T T :
0 )
T1 =4—en -Tl =8—
[axl
1 | l 1 Loyodt
MERARERS A DA I—zo 2| | D k
2.b
- slsoyyy Al ']‘_4I‘|!)lll4ll' W TYT v L Lo 4 X
2c
--...-'_;"””llllI"-aunn-_ -
2.d

Fig. 2b, c, d.
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Beschouw nu twee periodieke funkties f(t) en g(t) met dezelfde periode TO. Dan

geldt :
ie o 8 jkwot ikwo t
f(t) = Y c e en g(t)=z bk.e.J 0
k = — k = -»
2
met Wy = T—TT
o]

Lineariteit-eigenschap

Voor r(t) = f(t) + g(t) geldt :

o]

r(t) = > c ejkwot met ¢, = a

+ b
KT o K

k k*

Produkt-eigenschap

Voor r(t) = f(t) . g(f) géldt:

r(t) = VZE: CkejkwOt met € = z:r
n=

K= —oo

) (o]
8-n °n ~ E:r an bk—n
00 n = —o
De coefficienten ¢, zijn een "diskrete convolutie" van de coefficienten a, en
b, .
k

Convolutie—eigenschap

Voor r(t) = %— f f(t) gt - T1)dt geldt.:
o T
o}

r(t) = eJont

C

fe met ¢, = a

k

M

kK= o

Dus : convolutie in het tijddomein komt overeen met vermenigvuldiging in het

frequentiedomein.
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Toepassing 1

In Fig. 3 zijn twee signalen f(t) en g(t) geschetst met hun convolutie

r(t) = %—f £(1)g(t-1)dT
oT
o]

S AL ] To v
i 4
T h9® T
r)
- — ,To, i
8 LA,
| 4
-321', N 'lf' ST r' >t

Fig. 3 - Convolutie

De coefficienten a, en bk’

beschreven voorbeeld.

behorende bij f(t) resp.

T
sin(mk T
ak=——l—
kT
, . A
LT STk )
k=4 '

km

g(t), volgen uit het eerder

We zien dat r(t) een blokvormig signaal is met een eindige flanksteilheid.

~ Zo'n signaal is, in de praktijk, van meer belang dan een signaal met oneindige

flanksteilheid. Voor de fouriercoéfficienten van r(t) volgt nu uit de

convolutie-eigenschap :

sinCrk %L) T
¢, =a, . b = 0 0

k k. - A fer

. A
sin(mk To)

Opmerking :

component b _ gelijk aan één te maken.

De "hoogte" van g(t) is gelijk aan Ty/A gekozen om de gelijkstroom-

Indien een signaal als "stoorbron" werkt en we de mate van storing, als funktie

van de frequentie, willen kennen werken we veelal met een "omhullende" van de
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amplituden van de spektrale komponenten. Beschouw b.v. de hiervoor beschreven
tijdfunktie f(t) met spektrale komponenten a - Indien we k als een continue

variabele beschouwen geldt voor klein waarden van ﬁk%i : sin(mwk %t) >k %t
en a = Tj ; hier is dus ay frequentieonafhankelijk. Voor k zeer groot volgt

met |sin(a)| = 1: |ak| = E%. De gezochte omhullende voor Iakl is in Fig. 4
geschetst. '

Ty
T
m
luk‘ -édB/oktaa‘
|03
schaol
k-1 k —= k (log schacl)

Fig. 4 - Omhullende afnemende 6 dB/octaaf

Hierbij is kg de waarde van k waarbij de horizontale karakteristiek overgaat

in een 6 dB/octaaf afnemende. Voor kg geldt dan kg = %?E" Bij kg hoort een
1

" L 1 ]
grensfrequentie” (3 =k w .
g g o©

T
T ! ~645/0ktag‘
|
la, :
"’8 I -1 dﬁﬁ@k(’qal
SCHoal | :
I l
k:1 k81 ksl — k (hg Sthoal)

Fig. 5 - Omhullende afnemende 6 en 12 dB/octaaf
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Indien we het eerder genoemde tijdsignaal r(t) beschouwen kunnen we op analoge

wijze een omhullende vinden, die in Fig. 5 is geschetst. Hierbij geldt dan:

Merk op dat een grotere overgangstijd A leidt tot een lagere Kg en daarmee
; 2

tot kleinere amplituden van de spektrale komponenten bij hogere frequenties.

Anders gezegd : een lagere flanksteilheid zorgt voor minder storende hoog-

frequent-komponenten.

Toepassing 2

1
s(t)
s(t) = sin(wet) met wo = 20
o To
0
o :
oy _ 4 JmJwet 4 jwet
S(t) = 2 e 2 e
| . i - _jwﬂt jwot
P(i)_ , » . = C_® tce
°e ik 1@ T = oJkuwet
| Ao R ; (t) = d e
e ek 5 .kg_ook
o 0 I . |
° y(t) = s(e).p(t) = Y _ e o Jkwot
k = =00

Fig. 6 -.Sinusvormig signaal met fase aansnijding

In Fig. 6 is y(t) een sinusvormig signaal waarop ''fase aansnijding" is toe-
gepast. We zien dat y(t) kan worden beschouwd als het produkt van de signalen
s(t) en p(t) waarbij s(t) een sinus en p(t) een periodiek blokvormig signaal
is. We wensen de Fouriercoefficienten ék van y(t) te bepalen. Met de produktie-

eigenschap volgt
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®k = Z “k-n dn
n = -
Daar alleen ¢ enc ongelijk aan nul zijn volgt :
-1 1
- -4 _
ek - C—1 dk+1 * Cl dk—]_ T2 (dk+1 dk—l)

We hoeven dus slechts de coefficienten dk te bepalen en deze zijn eenvoudig

te berekenen. Ook de omhullende van |ek| volgt eenvoudig uit die voor |dk|.

Indien we een fase aansnijding met eindige flanksteilheid beschouwen kan p(t)

via een convolutie, zoals in toepassing 1, aangepast worden.
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2.2 De fouriertransformatie van niet-periodieke signalen

De fouriergetransformeerde X(w) van een signaal x(t) en het signaal x(t) zelf

vormen een "Fourier-paar" volgens :

X(w) = fa)x(t) e—jwtdt en | | (7a)
1 Jwt v
x(t) = o f X(w) e’ dw (7b)

Vergeli jking (7b) kan weer gezien worden als een superpositie van signalen

ot Xw) dw.

e o

met amplitude
" De getransformeerde X(w) wordt ook het spektrum van het signaal x(t) ge-

noemd.

Het is gebruikelijk om een tijdsignaal met een kleine letter en zijn Fourier-
getransformeerde met de bijbehorende hoofdletter aan te duiden.
iHet belang van de Fouriertransformatié‘vindt.zijp oorsprong voornameli jk
in de aantrekkeli jke eigenschappén ervan, Daérom volgt hier een opsomming
van debelangrijkste eigenschappen. Hierbij wordt de Fouriergetransformeerde

van een signaal x(t) ook aangeduid met F{x(t)}.
Lineariteit : Flax (t) + bx, ()} = a X[ (&) + b X,(w) o (®
Dualiteit : Indien X(w) = F{x(t)} dan is x(-w) = %F F{X(t)} (9)

Deze eigenschap volgt uit het feit dat de formules voor de Fouriertransfor-
matie (7a) en die voor de "terugtransformatie" (7b) slechts verschillen wat
betreft het teken van w en een faktor 2m, De dualiteit houdt in dat indien
een bewerking in het tijddomein bepaalde gevolgen heeft in het frequentie-
domein eenzelfde bewerking in het frequentiedomein duale gevolgen heeft

in het tijddomein.

Tijdverschuiving : F{x(t+to)} = eJ&to X(w) . | (10)
Frequentieverschuiving : F{ej“btx(t)} = X(urug):. (11)

Deze eigenschap is de duale van de tijdverschuiving.
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Modulatie : F{x(t)cos(uzt)} %{X(w—ug) + X(uﬁuz)} . . : (12)

]

: 1 :
F{x(t)81n(ubt)} 23 {X(QFU%) - X(w+ub)} - (13)
Deze eigenschap volgt uit de frequentieverschuiving-eigenschap doorbde
cosinus of sinus als som van e-machten te schrijven. De modulatieeigen-

schap is van fundamenteel belang in het gebied van de telecommunicatie.

Schaalverandering : F {x(at) }= TEW-X (ﬁ5 ‘ (14)
Hieruit volgt o.a. F {x(-t) } = X(-w) '

Reeel signaal : Indien het signaal x(t) reeel is geldt :

%
X(~w) = X (w) en het spektrum X(w) heeft dan een symmetrie

t.o.v. W= 0; zo volgt b.v. [X(-w) | = | X(w) [.
.
Differentiatie : F(4EEL }o (5u)"X(w) (15)
dt '

Deze eigenschap maakt het mogelijk een differentiaalvergelijking in het tijd-
domein om te zetten in een algebraische vergelijking in het frequentiedomein.
Een lineair, tijdonafhankelijk overdrachtssysteem met een ingangssignaal

x(t) en een uitgangssignaal y(t) kan veelal beschreven worden met de dif-

ferentiaalvergelijking :

N . Mo

X a d_xﬁl =Y b d—ﬂLZ (16)

n=0 Toge® m=0m dt” -

Met (15) en (8) volgt dan :

N n M m A

g a (G X(w =5 b (jw) Y(w) (16a)

n=0 m=0 '

en Y(w) = H(w) X(&) (17)
N n
y a (jw

met H(w) = ﬁfg——————; . (18)
I b_(j)

m=0
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Vergeli jking (17) is fundamenteel voor de theorie van de overdrachts-
systemen en zegt dat het spektrum van het uitgangssignaal Y(w) geli jk
is aan het spektrum van\hét ingangssignaal X(w) vermenigvuldigd met de

"overdrachtsfunktie" H(w).

Tijdconvolatie F {x(t) * h(t)} = X(w) H(w) ‘ (19)

Vergelijking (19) zegt : convolutie in het tijddomein komt overeen met
een produkt in het frequentiedomein. Voor een lineair tijdonafhéndelijk
systeem met ingangssignaal x(t) en impulsresponsie h(t) volgt voor het

uitgangssignaal y(t) :

y(t) = £ x(1) h(t-1dT = x(t) * h(t) - (20)

‘en met (19) : Y(w) = H(w) X(w) - | (21)

Evenals in (18) is H(w) de overdrachtsfuﬁktie van het systeem. Merk op
dat in (19) H(w) uitgedrukt is in de coefficienten van de differentiaal-
vergeli jking terwijl uit (19) volgt dat H(W) ook de Fouriergetransfor-
_ meerde van de impulsresponsie h(t) is. De overdrachtseigenschappen van
een systeem zijn dus volledig bekend indien 6f de differentiaalvergelij—
king of de impulsresponsie h(t) of de overdrachtsfunktie H(w) bekend is.
Veelal is het het eenvoudigste om het systeem met H(w) te beschrijven en

hiermede te rekenen.

. . 1 , |
Frequentieconvolutie F {xlgt) " xz(t)} =% Xl(uﬁ Xz(ub (22)

Vergelijking (22) is duaal aan (19) en zegt : vermenigvuldiging in het ti jc-

domein komt overeen met convolutie in het frequentiedomein.

[o0]

Parseval's theorema E = s k(t)(’dt - i

om

X)) dw (23)

Deze relatie zegt : de energie van een tijdsignaal is gelijk aan de energie
in het frequentiedomein. Veelal is het zinnig om over de spectrale

"energiedichtheid",W(m'; te spreken. Deze is gedefinieerd met :

W(w) = 57 X (20
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en de energie van het signaal in de infinitesimale frequentieband dw is

W(w)dw. In een frequentieband u)1<_w<_w2 is dan de energie

w, w,
AE = 7 W(wdw = I2
(Dl u)l

aanwezig, De interpretatie van energie en vermogen op deze wijze is moge-

%r' ‘X(w)lzdw ' ' '(25)

lijk omdat x(t) b.v. een spanning kan zijn die over een weerstand staat.
Dan is x’(t), in (23), evenredig met het in de weerstand opgenomen ver-—
mogen. '

In het geval dat x(t) een storende bron is geeft vergelijking (25) de ener-
gie aan die storend werkt op een ontvangend apparaat dat slechts gevoelig
is voor de frequentieband tussen W, en w,.

Wanneer we de invloed van een overdrachtssysteem op de spectrale vermogens-

dichtheid beschouwen dan volgt met Y(w) = H(w).X(w):
|[Y(w)|* = [H(w)|* . |X(w)]® (26)

en we zien dat de vermogensdichtheid van het uitgangssignaal gelijk is aan
die van het ingangssignaal vermenigvuldigd met de kwadratische modulus van
de overdrachtsfunktie., De fasekarakteristiek van de overdracht is hierbij

dus niet van belang.
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7. Niet lineaire verschijnselen

1. Inleiding

Een ieder die dichtbij een sterke zender woont, bijvoorbeeld de =zender
van een radioamateur, fysiotherapeut of van de omroep, heeft bij het
 gebruik van audio en videoapparatuur wel eens last van storing ondervon-
den. De oorzaak van dit euvel moet gezocht worden in de combinatie van
de sterke zender en de niet-lineaire karakteristiek van halfgeleiders
die gebruikt worden in de eigen apparatuur. Wij zullen dit in de komende
hoofdstukken nader toelichten en enkele voorbeelden vermelden. Aller-
eerst moet het gedrag van niet lineaire elemeﬁten zelf nader worden

onderzocht.
2. Het niet lineaire element

Een typisch voorbeeld van een niet lineair element is de diode. >Het zal
bekend zijn dat de stroom door een diode een exponentiele relatie heeft
met de spanning en geschreven kan worden in de vorm van

. v A

T :
I = Is e . : | . T ' ()

waar bij Is de verzadigingsstroom voorstelt, V de aangelegde spanning en

Yr een spanningsmaat, die de z.g.elektronentemperatuur aangeeft, met

YT = kT/e , T in Kelvin met . 9
e de lading van een elektron = 1,6*10 + Coulomb
k is de constante van Boltzmann = 1,38%10- = Joule K

Bij kamertemperatuur T = 290 K bedraagt Yrg 25 mV
Stel de aangelegde spanning V bedraagt

V=V +V, sinwt , dan is
o 1

Visin(dt
I= 1 exp( Vo /VT ) cexp( —m—————) - (2)
s T |
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Noemen we Io = Isexp(%>/vr), de stroom in de ongestoorde toestand, en

gebruiken we de reeksontwikkeling
) 2
b4 X
e =1l+x+ — % - (3)
2!
dan wordt het niet-lineaire verband tussen stroom en aangelegde spanning
voorgesteld door de polynoom

3 .
: . ,2
V151n wt V531h wt

o - 2 . . . (A)
VT 2VT

Een typische niet-lineaire karakteristiek vindt men in Fig.l.

DC-
verschuiving

Fig.l Niet lineaire

karakteristiek

sinWt

In het algemeen kunnen we het verband tussen ingang en uitgang van een

niet-lineair element voorstellen door een polynoom in de vorm van

y(t) = aQX(t) + azx'(t) + asxz(t) . (5)

of in het frequentiedomein

Y(f) = a1X(f) + aLX*X(f) + a3X*X*X(f) (6)
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in veel gevillen is het voldoende om slechts 3 termen van de reeks (5)
mee te nemen in onze beschouwingen over niet—lineaire verschijnselen.

We zullen in het volgende hoofdstuk eerst een algemene indruk proberen
te krijgen over het gedrag van een niet lineair element en in het bijzon-
der die met een kwadratische karakteristiek. Hiertoe wordt de reeks (5)
na de tweede term afgebroken. . ' '

Aan dit niet-lineaire element zullen we een signaal toevoeren en daarna

het resultaat analiseren.
-2.Kwadratische karakteristieken

Voor onze analyses zullen we gebruik maken van de schakeling in. Fig.2.
Deze schakeling staat bekend als een schakeling voor het creeren van een
amplitude—gemoduleerd signaal en is bijzonder instructief voor de veran-
deringen die het niet-lineair element veroorzaakt in het frequentie-
spectrum van het uitgangssignaal Vo vergelekén met het ingangssignaal

V-
+

niet lineair
element Filter

x(t) + ‘ I

cosW t
c

Fig. 2 : AM modulator met niet lineair element

Het niet lineaire element in Fig. 2 heeft als transfer functie

v o=anv. +ayv’ | (7)
1 1
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Laat- nu
v; = x(t) + cos u%t 5 (8)
G\
Xl
-W 0 W d 4 + ¥ +— /. kHz
' 0 1 2 3 4

(a) £ )
Fig. 3 a) Representatief basiébandsignaal

b) Spectrale energiedichtheid Gx(f) voor spraaksignalen

met w,  de draaggolffrequentie en X(f)«—ax(t) de Fouriergetransformeerde
van een basisbandsignaal . met bandbreedte W Hertz, bijv. spraak of

muziek, (Fig.3))dan wordt de spanning aan de uitgang

2a
2 2 2
v, = alx(t) + ayXx (t) + a,cos wt + a {1 + — x(t)} cos w_t (9)

a,
1

(S

terwijl cos’u%t = a (% + cos 20Et )

Hg 2

Men zal in (9) tussen de accolades een AM gemoduleerde draaggolf herken-

‘nen met m = Zal/ai als modulatie-—index.

80 ‘
8 — /) ‘ 8 - 20
N xn ‘
XU =1
X e X
o W A £ Pig.n

fe-W S [tV 2,

Frequentiespectrum
van (9)

In Fig. 4 ziet men het frequentiespectrum van dit signaal aan de uitgang van

het niet-lineaire element met

x (t) <+ X(f)
x(t) <> X(f) % X(f), waarbij de bandbreedte 2W wordt.
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. ’ LS . :
Uit (9) wvolgt voorts dat de term a,cos W t een signaal levert met de

2
dubbele frequentie, 2f , en een gelijkspanningsterm la

Men mag hieraan de conclusie binden dat voor hetlcieeren' van nieuwe
frequenties elementen met een niet—lineaire karakteristiek een vereiste
zijn. , . _ _ A

Van de EMC kant uit geredeneerd kan men dﬁs-oék stellen dat -in vele
gevallen, =zoals boven omschreven, ongewenste frequenties ontstaan door
niet lineaire elementen,  waarbij aan de ingang van het niet-lineaire
element combinaties kunnen ontstaan Qan gewehste en ongewenste signalen.
Wij zullen nu een voorbeeld geven'wat er gebeuft indien een ongewenst
signaal een schakeiing (deVice) bereikt met'eén kwadratische karakteris-
tiek. Stel dat alleen draaggolf cos\» t aangeboden wordt aan de kwadra-
tische detector, dus x(t)-= 0. FEr ontstaat dus term met dubbele draag-~
golffrequentie en een gelijkspannlngsterm (DC Shlft) In de audiowereld
veroorzaakt een ongemoduleerde draaggolf meestal welnlg problemen, wel
in allerlei dc-schakelingen. In de proce31ndustr1e bijvoorbeeld kan deze
DC shift aanleiding geven tot verkeerde temperatuurmetlngen. Een thermo-
koppel kan een RF signaal opplkken en doorgeven aan de 1ngangstrap van
cen analoog-digitaal convertor. De ‘DC shift zal worden u1tge1egd als een
Iemperatuur drift, de procescomputer zal de temperatuur bijregelen tot de
ingestelde waarde, doch de werkelﬂké-tempefatuur zal afwijken van de

ingestelde waarde.
Zie Bijlage A : Iixperiment Temperatuur meten.

Indien de draaggolf 1nformat1e met zich mee draagt ,bijvoorbeeld in " de
vorin van amplitude modulatie, zodat het 31gnaa1 de vorm heeft van
b, (1 + m x(t)) cosw t - - (10)

waarbij x(t) de informatie voorstelt en m de modulatie—ihdex)dan vindt

men achter de detector
2 ' 2 2
b, (L + m x(L))  cos w L of

b: (1 + 2m x(L) + m*x* (). (3 + beos2u t) (11)
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We vinden nu het gedemoduiéerde signaal 2mx(t) terug achter onze detec-
tor wat een willekeurig'ohgéwenst Signaal kan zijn dat aan de detector
naast het gewenste signéal wordt aangeboden en zeer hinderlijk kan zijn.

Hiernaast komt weer eéh gelijkspanningsterm 3b * te voofschﬁn ,afgezien

van de gelijkspanning die volgt uit de term m’x’(t).

Bij FM signalen ligt de situatie enigszins anders, hiertoe dienen we
eerst het frequentiespectrum van een dergelijk signaalbnader te bezien.
We zullen hierbij uitgaan van een draaggolf die frequentie-gemoduleerd
wordt met het toonfrequente signaal x(t) = AMCOS“QF- Het FM spectrum
blijkt dan te bestean uit een draaggolf plus een oneirdig aantal zijband-

lijnen op frequenties fc’i nf  ( Fig. 5).

JoB)
L@
: Fig.5
738 | | 18 ) | o
: | | 1 : f . FM frequentiespectrum
| - i .
_Js(ﬁ' fc fp +fm ' met toonmodulatie
. fc+2fm '
-Jx(ﬁ)

Het zijn nu evenals bij AM signalen de draaggolven die weer een DC shift
kunnen veroorzaken. Om dit aan te tonen gaan we uit van een algemene

uitdrukking voor FM:
xc(t) = AC cos(ukt + ?sin«m$), . o (12)

waarbi j ? = A fb/ﬂn , met ﬂa de frequentie deviatie constante .

m ] .
Als de draaggolf van dit signaal door een detector gaat met een kwadra-
tische karakteristiek dan ontstaat er een term met cos’ die weer ge-

schreven kan worden als 3 + 3 cos 2wt met % als gelijkspanningstern.
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Het FM gemoduleerde signaal veroorzaakt in het algemeen dezelfde proble-

men als een niet gemoduleerde draaggolf.

‘We doen nu een experiment waarbij een mengtrap wordt overstuurd door een
stoorbron met impulsvormig stoorsignaal en we met behulp van een spec-
trumanalyser het frequentiespectrum meten. Het blijkt dat te hoge waarden
worden gemeten door de invloed van hogere. harmonischen.

Zie bijlage B.

4. Frequentie conversie

Frequentie conversie kan, althans analytisch verkregen worden door vermenig-
vuldigiging met een sinusvormige tijdfuhctie.

‘Nemen we bijvoorbeeld het signaal x(t)cosw t;(dit is een AM signaal zonder

_ 1
draaggolf) en vermenigvuldigen wij dit met cos wzt dan krijgen we

x(t)cosw teoswyt = %x(t)cos(w1+ub)t + %x(t)cos(wi—wz)t v | (14)

Er ontstaan dus som en verschil frequenties f1 + f2 en fl—f2 ieder gemo-
duleerd met x(t).

Als wij ervan uitgaan dat fz'z f. dan heeft deze‘vermenigvuldiging ervoor

1 v
gezorgd dat het signaal spectrum verplaatst wordt naar twee nieuwe frequen-
ties, men noemt dit ook wel frequentie conversie; schakelingen die dit kunnen
bewerkstelligen zijn frequentie convertors of mengtrappen.

Een blokschema van een frequentieconvertor wordt gegeven in 7ig.6..

igvuldig trap

invoer filter }——=

oscillator

Fig. 6 : Frequentie conversie
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De vermenigvuldigtrap wordt meestal opgebouwd met behulp van niet-lineaire
elementen zoals ook bij modulatoren het geval was.

Er zijn vele toepassingen voor frequentieconvertors zoals heterodyneontvangst,
beat frequency oscillatoren, frequency dividers, spraak codering, spectrum
analyse.

In het kader van de EMC probematiek zal het duidelijk zijn dat het ver-
schijnsel van de frequentieconversie ook aanleiding kan geven tot ern-

stige storingen. Een voorbeeld hiervan vindt u in par.5.

Oefening

Teken het spectrum van (14) voor f2 <f1, f2 = fl en f2>f1 met X(f) als

getekend in Fig. 3.

Wat gebeurt er bij f, = £

De oplossing vindt u in Bijlage C.
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5. Enkele voorbeelden

In het eerste voorbeeld komt naar voren dat een niet-lineairiteit (die van
een mixer bij heterodyne-ontvangst) plus een ongewenst signaal, dat een

subharmonische is van het gewenste signaal, tot stoorproblemen kan leiden.

-
ik

_/
[/
- ; - J/
= ig (fg) l
: >
- Vs
Fig.7

In Fig.7 is een TV-antennekabel via de voorgeschreven veiligheidscondensa-
toren, Cv' aan een_TV—tuner'aangésloten. Stel de tuner is afgestemd op een

frequentie f.. Een stoorbron met frequentievifS veroorzaakt op die frequentie

1.
een stroom is‘door antennemantel.
Er ontstaat een differentiaal-mode stoorsignaal Vg ©op de tuner-ingang, waar-
bi j
v =1/ -
s s/JwCv
Deze spanning v, zorgt samen met de niet-lineairiteit van de tuner voor

een reeks van harmonischen van Vg Is fs<fl dan kan het voorkomen dat

nfS = f1 ' of fs = fl/n (n = 2,3....)

en we hebben een verstoord TV-beeld op de afstemfrequentie f, als fS een
subharmonische is van fl’ veroorzaakt (uiteindelijk) door de wetteli jk

voorgeschreven veiligheidscondensatoren.

Het volgende beeld komt weer uit de TV-wereld. Men mag hieruit echter niet
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concluderen dat niet-lineaire problemen uitsluitend in dit TV-wereldje
optreden. (Integendeel!). Het voorbeeld geeft aan het zeer onverstandig
kan zijn breedbandiger te versterken dan noodzakeli jk.

We bespreken het voorbeeld aan de hand van Fig.8 .

' kanaal
breedband A
L X ™

versterker

FM- band Kanaal: 40 $3

Fig.8 |

In de gegeven sifuatie ging het om goede ontvangst van een relatief zwak
signaal in kanaal 40. Teneinde een sterker signaal te verkrijgen werd een
kanaalversterker toegepast. Het bleek toen dat de kleurcarrier in kanaal 40
aangetast werd door een stoorsignaal. Vraag van de installateur : "Waar komt
dat stoorsignaal vandaan?". Hij had immers selectief versterkt en kon zelf
in kanaal 40 geen stoorbron vinden. Het antwoord was : het stoorsignaal komt
uit de kanaalversterker! Het bleek namelijk zo te zijn dat de kanaalver-
sterker een breedband ingangsversterker had en dat pas daarna(!) aandacht
geschonken werd aan de selectiviteit. De selectiviteit had voér de ver-
sterking moeten zitten, zoals zal blijken. De boosdoener in dit EMI-probleem
was een sterk signaal in kanaal 53, zo sterk dat de breedbandversterker niet
meer in zijn lineaire gebied werkte. De frequentie-afstand tussen kanaal 40
en 53 is 102 MHz, een frequentie uit de FM-band. Door het gehele gebeuren
van som- en verschilfrequenties werd door het sterke signaal in kanaal

53 de FM-band "over kanaal 40 gelegd" en werd de kleurencarrier in dat
kanaal ‘door een FM zender gestoord.Een bandfilter voor kanaal 53 in de

antenneleiding loste alles op.
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Bijlege A
Invioed HF op temperatuurmeﬁng.
Interferent {e veroorzaakt door smalbandige, continue signalen.

1) Schets opstellingen: Fig. la en 1b

2) Te storen systeem: thermokoppel verbonden met een analoog-

" digitaal omzetter (Merk Analogic, Type AN2576) die zodanig
is gecalibreerd dat op een display de ten%ratuur in graden
Celcius is af te lezen.

3) Stoorbron: Hoogfrequent-generator (zender)
4) Koppelweg:

1) Zie Fig. 1la. ;
De zender wordt op een antenne aangesloten Op enige
afstand van de zender staat de temperatuur-meter. Bij
" deze meter wordt de veldsterkte m.b.v. een sonde ge-
meten. Een veld van enkele V/m wordt ter plaatqe van
de temperatuurmeter opgewekt .

ii) Zie Fig. 1b.
De zender wordt op een kunstnet (zie hoofdstuk over
emissie) aangesloten, waardoor injectie van het zen-
dersignaal op 220V aansluiting van de temperatuur-
meter mogelijk wordt. Een signaal van enkele volts
wordt op de 220V gesuperponeerd. Dit representeert
in zekere mate de inductie van een zendersignaal in
het 220V-net, dat in het algemeen uit zeer grote lus-
sen bestaat en daardoor veel kan 'oppikken'.

5) Waarneming: Het HF-signaal veroorzaakt een wijziging in
de temperatuur-aflezing. .

6) Oorzaak: Het HF-signaal wordt bij de analoog digitaal
omzetter gedetecteerd (''gelijkgericht") en de dc-com-
ponent wordt door.de schakeling geinterpreteerd als
een thermo-spanning, ook wordt de referentie-spanning
(calibratie) van een dc-shift voorzien. De gebruikte
stoorsignaalniveaus zijn zo laag dat het puur digitale
deel van de tempergtuufmetef goed blijft functioneren.
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Biilage B

Meten van impulsvormige signalen met een spectrum-analyser.
Oversturen van de mixer.
1) Schets opstelling: Fig. 2.

2) Beschrijving: Van een stoorbron met impulsvormig stoor-
signaal wordt het frequentiespectrum bepaald met behulp
van een spectrum-analyser zonder pre-selection. Een
CISPR stoormeetontvanger sttaat eveneens opgesteld om
ook daarmee het frequentiespectrum van de stoorbron te

- bepalen :

3) Stoorbron: Schwarzbeck Impulsgenerator (IGUF 2910),
welke impulsen produceert met een duur van 0.5 ns en
een herhalingsfrequentie van ca 400 Hz. Deze bron geeft
een vlak spectrum in het frequentiegebied 1-300 MHz. De
amplitude van de impulsen is 300V, gemeten over een be-
lastingweerstand van 50 Ohm. Het resultaat is dat wan-
neer deze bron met behulp van een CISPR-ontvanger in het
frequentiegebied tot 30 MHz wordt gemeten (bandbreedte
9 kHz, quasi-piek detector) dat instrument een waarde
van 60 dBuV (1 mV) aangeeft.Deze impulsgenerator is
dan ook een test-generator voor CISPR-ontvangers.

De waarde 300 V is niet een extreem hoge waarde, als
we bedenken dat de amplitude van het 220V-net gelijk
is aan.300V. De waarde 60dBuV is een limiet-waarde
in . veel emissie-voorschriften.

4) Waarneming: Op de spectrum-analyser wordt een hogere
waarde gemeten dan verwacht, ook als men er rekening mee
houdt dat de spectrum-analyser geen quasi-piek weging
heeft. Verder blijkt dat een verandering van de ingangs-
verzwakker, met 10 dB, geen 10 dB verandering van de
meetwaarde op de spectrum-analyser tot gevolg heeft.
Wanneer een 10 dB stap wordt gemaakt in het midden-
frequent gedeelte van de spectrum-analyser volgt wel een
10 dB verandering van de meetwaarde, doch nooit de goede
meetwaarde

5) Oorzaak: De toegestane spanning op- de mixer bedraagt
slechts ca 0.5 volt. De aangeboden pulsen hebben een
amplitude van'ca 300 V, zodat de mixer in het niet-
lineaire gebied komt en harmonischen aan het te meten
signaal toevoegt, waardoor te veel wordt gemeten.
Toevoegen van verzwakking lost het oversturingsprobleem
van de mixer op, doch de frequentieinhoud van de zeer
korte impulsen heeft zo'n lage amplitude dat dan niets
meer door de spectrum-analyser wordt gemeten, d.w.z.
het te meten signaal verdwijnt in de ruis van de ana-
lyser. De midden-frequentverzwakker van de analyser
levert wel 10dB stappen omdat 'de ellende daarvoor al
is geschied".

6) Remedie: Pas pre-selection toe zodat alleen dat gedeelte
van het te meten signaal op de mixer komt, dat frequen-
tiecomponenten heeft in een band om de meetfrequentie
die aan de orde is.
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Bijlage C
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' EMC-MANAGEMENT
Maft Coenen
PCALE, Philips' Semiconductors

oktober 1991
8.1 Inleiding

Electro Magnetische Compatibiliteit is slechts een aspect van de totale produkt-
specificatie. Het behoort tot de spemﬁcaue punten zoals: veiligheid, betrouwbaarheid en
andere "environmental requirements".

Het is echter ook een aspect dat niet wordt opgelost vanuit een discipline, maar wat
ontstaat uit een integrale aanpak binnen een bedrijf en vaak zelfs in samenwerking met
klanten of toeleveranciers. '

Bij het analyseren van een produkt of systeem komen we tot inzicht wie er allemaal
betrokken zijn bij de "EMC-eigenschappen” van dat produkt. Deze analyse kan
plaatsvinden via twee invalshoeken namelijk; '

1. de informatieve lijn, waarbij het vooral gaat om de . systeem EMC- defmme en de
EMC-definitie van de sub-systemen, zie figuur 8.1,

2, de logistieke lijn, waarbij het. voomamehjk gaat om de "hardware" van de systemen
of sub-systemen, zie figuur 8.2.

. MANAGEMENT
MARKETING / COMMERCIELE AFDELING B
| ONTWERP AFDELING
FABRICAGE INKOOP o ==
VERKOOP
SERVICE
TOELEVERANCIER : P

Figuur 8.1.  Informatieve lijnen t.a.v. EMC binnen een organisatie.
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‘Figuur 8.2.  Logistieke lijnen ta.v. EMC.

Het zal duidelijk zijn dat bij deze twee analyses een aantal disciplines herhaald zullen
worden. In de het nu volgende hoofdstuk zal eerst een analyse worden gegeven van een
"praktisch” probleem en in de volgende hoofdstukken zullen de taken en
verantwoordelijkheden verder worden toegelicht.

8.2. EMC Systecm. analyse

Bij de definitie van het produkt, systeem of dienst dient men een aantal zaken te
overwegen. Deze overwegingen zijn afhankelijk van de plaats die het produkt, systeem of
dienst inneemt in het totale project. Een aantal voorbeelden zijn: materiaal fabrikant; b.v.

19"-rekken, installateur van elektrische systemen, component; IC, of module leverancxer

PC-kaart, of de leverancier van een "eindprodukt".

Zelfs de "eindprodukt” leverancier zal ook zijn produkt weer toegepast zien in een groter -
geheel, bijvoorbeeld: de tuner in een audio-systeem of een Voltmeter in een meetsysteem
of een interface kaart voor een Personal Computer.

Bij al deze mogelijkheden zal het duidelijk worden dat elke organisatie een afbakening
dient te maken van zijn doelgroep in de markt, en wat daarin de EMC-specificaties moeten
zijn voor zijn "produkt" bijdrage.

Wanneer de totale verantwoordelijkheid bij één projectgroep li<ns1:XMLFault xmlns:ns1="http://cxf.apache.org/bindings/xformat"><ns1:faultstring xmlns:ns1="http://cxf.apache.org/bindings/xformat">java.lang.OutOfMemoryError: Java heap space</ns1:faultstring></ns1:XMLFault>