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INTRODUCTION 

De tout temps, les pilotes d'avions se sont méfiés de la foudre. 
Sans en connaître la nature exacte, ils ont toujours su qu'elle constituait 
une menace pour leurs appareils et pour la sécurité des bquipages et des 
passagers. Les études conduites depuis de nombreuses années ont permis de 
mieux comprendre le phénomène naturel lui-même, mais aussi d'analyser les 
mécanismes physiques qui conduisent à la perturbation du fonctionnement des 
aéronefs. Aux effets directs de la foudre sur les avions (destruction 
mécanique de parties de la structure, principalement à proximité des points 
d'impact), s'ajoutent de nombreux effets indirects associés aux propriétés 
électromagnétiques des phénomènes. En effet, les mouvements de charges 
électriques qui se produisent pendant un foudroiement créent un champ 
électromagnétique de grande intensité. Si la foudre traverse l'avion 
lui-même, les courants impulsionnels qui s'écoulent peuvent atteindre 200 
kA dans les cas extrêmes. Si les aéronefs étaient des cages de Faraday 
parfaites, ces courants n'auraient aucune conséquence sur le déroulement de 
vols. Ce n'est pourtant pas le cas, et le champ électromagnétique profite 
des défauts de faradisation pour pénétrer à l'intérieur des structures. Les 
ouvertures (hublot, cockpit, trappe d'accès), les fentes (à proximité de 
pièces mobiles sur les voilures par exemple), constituent autant de chemins 
privilégiés pour les parasites électromagnétiques. Les câbles qui cheminent 
à l'extérieur des structures, avant d'y pénétrer, favorisent aussi 
l'introduction de courants électriques à l'intérieur des avions. 

Les champs électriques et magnétiques qui se sont introduits dans 
les cavités font apparaître sur les câblages internes des tensions et des 
intensités perturbatrices qui peuvent affecter le fonctionnement des 
électroniques ; au mieux, le défaut de fonctionnement dure le temps du 
foudroiement, mais il peut arriver que des composants électroniques soient 
détruits. Diverses solutions technologiques ont permis de limiter ces 
mécanismes. Il s'est toutefois révelé nécessaire d'améliorer les méthodes 
de protection en raison de l'évolution des technologies aéronautiques. 
D'une part, les électroniques fonctionnent à des niveaux d'énergie très 
faibles, ce qui les rend a priori plus fragiles. D'autre part, l'apparition 
des commandes de vol électriques justifie l'effort entrepris par la 
communauté aéronautique pour garantir la sécurité des vols. Enfin, on 
utilise de plus en plus des matériaux composites dont le poids et les 
propriétés mécaniques permettent d'améliorer les performances des avions. 

Sur le plan blectromagnétique, ces nouveaux matériaux ne 
constituent pas un progrès. Ils sont beaucoup moins conducteurs que les 
metaux utilisée dans l'abronautique ( A  titre d'exemple, les matériaux A 
base de fibre de carbone sont environ 1000 fois moins conducteurs que les 



alliages composés d'aliminium). La pénétration d'énergie électromagnétique 
A travers les parois constituant la structure elle-même, qu'on a souvent 
négligé pour les avions métalliques, doit maintenant être prise en compte. 

L'objectif de cette thèse est d'étudier l'influence de ces nouveaux 
matériaux sur les mécanismes de couplages électromagnétiques. 

La première partie de ce travail est consacrée à la présentation 
d'un modble numérique qui permet de calculer la répartition de la densité 
de courant dans une structure constituée de matériaux caractérisés par leur- 
impédance de surface Zg (on rappelle que celle-ci ne dépend que de la 
conductivité électrique et de l'épaisseur des matériaux). 

En ef iet , si quelques-géométries canoniques permettent un calcul 
analytique des efficacités de blindage, ce n'est plus le cas pour un objet 
de forme quelconque et le recours h un modele numérique est indispensable. 

Dans le chapître 1, on détaillera la construction de deux équations 
intégrales qui permettent d'analyser deux types de problèmes. Tout d'abord, 
nous construirons l'équation qui permet de résoudre le problème de la 
diffraction d'un champ électromagnétique par une ouverture, lorsque 
celle-ci est fermée par une trappe dont l'impédance de surface est connue. 

Nous determinerons ensuite l'équation intégrale verifiée par la 
densitC de courant répartie sur un objet de forme quelconque, d'impédance 
de surface déterminée, lorsque celle-ci est créée par un champ 
électromagn~tique connu. 

Nous montrerons que les équations intégrales associées h ces deux 
problèmes sont formellement trés voisines et qu'il est possible d'en faire 
la synthèse en utilisant dans les deux cas une notation unique. Ainsi, la 
résolution numérique des deux problhmes sera-t'elle réalisée au moyen d'un 
seul code numérique. 

Le chapitre 2 est consacré à la résolution de l'équation intégrale 
précédente par la méthode des moments. Une structure quelconque pouvant 
être composée h la fois de surfaces et de fils, nous déterminerons des 
fonctions de bases qui permettent de représenter la circulation du courant 
sur les surfaces, sur les fils, et aux jonctions fil/surface. Les fonctions 
de bases choisies au niveau des surfaces sont celle utilisées par Rao [l] 
et celles qui sont associées aux fils sont voisines de la définition 
présentée par Harrington [2]. Le choix de la représentation des jonctions 
fil/surfàce que nous proposerons permet la synthèse des définitions des 
trois types de fonctions de base. 



Le chapître 3 permettra de valider le code numérique construit A 
partir des résultats exposés précédemment. Les cas traités numériquement 
ont été choisis pour permettre la comparaison avec des modeles théoriques. 
On a cherché h représenter divers mécanismes élémentaires (effet capacitif, 
de mutuelle inductance, ... ) afin de mieux juger des possibilités du modèle 
numérique. 

La seconde partie de cette étude est consacrée A la mise au point 
de techniques expérimentales qui permettent la mesure des impédances-de 
surface de divers échantillons. 

Au chapître 4, nous reviendrons sur la définition de l'impédance de 
surface d'un matériau. Nous montrerons que celle-ci est satisfaisante tant 
qu'il ne se produit pas d'effet de peau et nous analyserons une géométrie 
canonique de blindage pour justifier cette hypothése. Nous montrerons que 
pour réaliser une mesure indirecte de Zs, il faut séparer l'influence de la 
géométrie du dispositif expérimental des propriétés intrinséques des 
matériaux. Les deux chapitres suivants sont consacrés A la mise au point de 
deux techniques de mesure d'impédance surfacique. 

Dans le chapitre 5, nous étudions en détail le probléme de la 
diffraction d'un champ électromagnétique par une ouverture de forme 
quelconque fermée par une trappe dont on suppose l'impédance de surface 
connue. Si cette étude se justifie en soi car elle est représentative d'un 
mécanisme de couplage qu'on rencontre souvent sur les aéronefs, nous 
insisterons principalement sur son application la détermination 
expérimentale de Zs. Nous montrerons que la mise en oeuvre de cette mesure 
est limitée par plusieurs inconvénients pratiques et qu'en particulier la 
qualité de la fixation de la trappe (dont on mesure l'impédance) sur le 
dispositif expérimental est un paramétre déterminant. 

Au dernier chapitre, nous tirerons les enseignements de l'étude des 
ouvertures pour présenter une nouvelle méthode de mesure de Zs. Nous 
montrerons qu'il est possible de définir une sonde de mesure qui permet la 
détermination expérimentale d'impédance de surface. La mise au point de 
cette sonde s'appuiera sur des calculs numériques et analytiques et la 
validation des modéles sera effectuée par de nombreuses confrontations h 
l'expérience. En particulier, nous montrerons des résultats expérimentaux 
obtenus pour des valeurs de Zs, variant de quelques à quelques R et la 
sensibilité de la mesure sera étudiée. 
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PREMIERE PARTIE 

RESOLUTION D'EQUATIONS INTEGRALES PAR LA METHODE DES MOMENTS 



CHAPITRE 1 

CONSTRUCTION D'EQUATIONS INTEGRALES 



Au cours de cette étude, nous allons nous intéresser à plusieurs 
problèmes d'électromagnétisme : diffraction d'un champ électromagnétique 
par un obstacle, répartition de courant sur une structure 
tridimensionnelle. Pour quelques géométries simples, il est possible de 
conduire jusqu'au bout un calcul analytique [3]. Dans le cas général, le 
recours à une méthode numérique permet d'obtenir des résultats quantitatifs 
même si la géométrie du problème étudie est complexe. Nous verrons Que 
l'utilisation d'équations intégrales permet de résoudre plusieurs des 
problèmes qui nous intéressent. 

L'objet de ce chapitre est de présenter la construction des deux 
équations intégrales que nous utiliserons par la suite. On ne justifiera 
pas dans ce chapitre le choix de cette approche particulière, car il sera 
expliqué ultérieurement lorsque cela sera nécessaire. 

Cette présentation est effectuée en plusieurs étapes : 

- construction de l'équation intégrale résolvant le probleme de la 
diffraction par une ouverture fermée par un matériau d'impédance de 
surface ZS ; 

- construction de l'équation intégrale résolvant le problème d'un objet 
tridimensionnel soumis à une onde incidente ou sur lequel on injecte un 
courant ; 

- synthèse de deux équations sous une même forme ; 

APPLICATION DU FORMALISME INTEGRAL AU PROBLEME DES OWERTURES 

On suppose par la suite que toutes les quantités varient 
sinusoidalement et on utilise la notation complexe eJ "' . 

On considère le cas d'un plan conducteur infini dans lequel on a 
percé une ouverture. Celle-ci peut être fermee par une trappe constituée 
par un matériau quelconque fixée sur le plan avec une qualité de contact 
électrique quelconque. Une source électromagnétique est située d'un côté du 
plan et on cherche à déterminer la distribution des champs 
électromagnétiques de l'autre côté. 

On ne sait .pas calculer directement le champ rayonné par la 
source à travers 'la trappe. On. va donc utiliser les théorèmes d'équivalence 
[4] , 151, [6] , [7 ]  , 181 pour construire deux problèmes équivalents au problème 
réel respectivement du côté de la source (zone 1) et de l'autre côté du 
plan (zone 2 ) .  L'application de conditions de passage dans l'ouverture 
permettra* de construire deux équations intégrales respectivement dans le 



cas de l'ouverture libre et dans celui de l'ouverture chargée par un 
matériau représenté par son impédance de surface (cette notion d'impédance 
de surface suppose que le courant se répartit uniformément dans toute 
l'épaisseur du matériau). Bien que dans cette présentation on se soit 
limité à ces deux cas, on peut généraliser la méthode et construire 
d'autres équations intégrales en appliquant des conditions de passage 
différentes. Par exemple, il serait interessant d'étudier une ouverture 
chargée par un matériau dans lequel se produit le mécanisme "d'effet de 
peau". 

1.1.1 - Construction du ~robïeme équivalent du coté dé~ourvu de source 

On choisit une surface fermee S2, définie par la reunion de la 
surface ( S z ) O  en regard de la trappe, de la surface (S2)l adjacente au plan 
métallique et de la surface (S2)2 se refermant h l'infini (cf figure 1.1). 

ZONE 1 

Source <> s;: 
. . . . . . . m.......... 0' 

Figure 1.1 : Nodélisat ion du probl8 ie  du c6tC dCpourvu de sources 

On construit un problème équivalent tel que : 

- les champs soient égaux aux champs du problème initial à l'intérieur de 
la surface S2 (zone 2 )  ; 

- les champs soient nuls a l'extérieur de la surface S2 (zone 1). 



Le théorème d'équivalence [6] permet d'affirmer que ce probléme 
est parfaitement représenté par le rayonnement en espace libre de sources 

+ 4 

électrique J2 et magnétique M2 fictives, situees sur la surface S2 avec (cf 
figure 1.2) : 

+ 
où n2 est le vecteur unitaire dirigé vers l'intérieur de la surface S 2 .  

ZONE 1 

Figure 1.2 : A ~ ~ l i c a t  ion du thboreie d'équivalence. 

Dans le probleme équivalent, l'expression des champs E et H en 
tout point de la zone 2 s'écrit : 

-t 1 --+ - 1 --, - 
E2 - - dir Ae2 + k2 ~3 - - rot Am2 

j WE ~c c 

1 1 __t - rot \2 + - F d i v  Am2 + k2 Hz - - 
y. JWEP 7 



-jkIr-r' 1 . 
e 

V(r.r') = est la fonction de Green en espace libre avec 
Ir-r' 1 

2 II 
k = - où A est la longueur d'onde dans le vide ; 

A 
r : point où on calcule les champs ; 
r': point de la surface S2. 

L'observation du problème physique permet de simplifier ce résultat (cf 
figure 1.3). 

Figure 1.3 : Application de la ~ C t h o d e  des iiages. 

la contribution de l'intégrale sur (S2)2 est nulle car si on 
+ -t 

choisit (S2)2 suffisamment loin de la trappe, E2 et Hz sont négligeables et 
+ j * 
J2 et M2 sont nuls. De plus. à la surface du plan conducteur le champ E2 

-f 

est normal et M2 est donc nul. Les potentiels vecteurs se réduisent à : 

Une étape supplémentaire peut être franchie en utilisant la 
géométrie particulière du problème étudié. Le champ dans la zone 1 étant 
nul, on peut parfaitement métalliser toute la zone 1 sans modifier les 
champs dans la zone 2. On applique ensuite la méthode des images [6] 
(figure I.3b) qui permet de conclure que le champ dans la zone 2 est 
identique au champ rayonné par des sources magnétiques doublées et des 
sources électriques nulles. 



le champ dans la zone 2 est parfaitement représenté par le champ rayonné 
-+ 

par des sources magnétiques fictives M2 seules, situées sur la surface de 
la trappe avec : 

+ 1 + -+ 
E2 = - - rot Am2 

t 

1.1.2 - Construction du probleme équivalent du côté des sources 

La démarche utilisée est la même que précédemment, la seule 
+ 

modification apportée étant liée l'existence de la source. Notons E i n c  et 
+ 
H i n c  

les champs rayonnés par la source seule dans l'espace. 

En choisissant une surface S i  fermée, entourant les sources et 
tangente au plan métallique, on montre facilement que : (figure 1-41 

-+ 1 + 1 + 
El = E grad div Ae + k2 - - +-r jw<p .5 rot Ami 

avec { 



-+ 
où nl est le vecteur unitaire dirigé vers l'intérieur de la surface Sl. 

-t A i  i 
M1(r1) f i  , . . 

Source i . . . . . . . . 
1; 9 

El (r)=E(r) & (r'j 1 i : . . 
.-S. 

. . . . 
a... Hl (r)=H(r) -? ; .... 

S.. n, i i 
S..... ..S.... . . . . ...... .... '............, . . : 

Figure 1 . b  : Application du thçorhe d'Cquivalence du cbtC de la source. 

Comme le champ est nul dans la zone 2, on peut parfaitement 
métalliser toute la zone 2 sans modifier le champ dans la zone 1. On 
utilise de nouveau la méthode des images (figure 1.5). On conclut que le 
champ dans la zone 1 est identique au champ rayonné par les sources réelles 
plus les sources images et par des sources magnétiques doublées et des 
sources électriques nulles. 

Le champ rayonné par les sources réelles plus les sources images 
est par définition celui que l'on aurait si l'ouverture était fermée avec 
du métal. Il est donc plus simple de le définir comme le champ de 
court-circuit noté Etc et H . 

C C  

Figure 1.5 : Application de la mCthode des images. 



Le champ dans la zone 1 est donc parfaitement représenté par le 
* 

champ rayonné par des sources magnétiques fictives Hl, situees sur la 
surface de la trappe plus le champ de court-circuit : 

3 + 1-+. 
E l =  E  - -  

C C  
rot Ami 

E 

- t  1 * 
Hl = H + - div Ami + k2 

C C  
j w w  

avec Ami = - Ml (r') tp(r,r') dS 

Remarque : les résultats (1.5) et (1.9) sont valables que l'ouverture soit 
libre ou chargke et sans faire d'hypothèse sur la nature du 
matériau éventuel ni sur celle du contact avec le support. 

1.1.3 - Construction de 1'4auation intearale dans le cas d'une ouverture 
libre 

On a construit deux modéles valables respectivement de part et 
d'autre du plan de l'ouverture. On peut construire une équation intégrale 
vérifiée par les courants magnétiques fictifs en utilisant les conditions 
de continuité des champs h la traversée de l'ouverture, celle-ci étant 
ouverte (ou "libre") . 

* Continuité du champ électrique tangentiel : 

* Continuité du champ magnétique tangentiel : 

Dans ces conditions, on choisit les notations : 



On utilise la deuxième condition de continuité et on fait un 
passage à la limite des expressions (1.5) et (1.9). On obtient alors : 

Remarque : le calcul doit être conduit avec précaution car lorsque l'on 
tend vers l'ouverture les intégrales sont singulières. On peut 
montrer que les intégrales convergent si elles sont prises au 
sens des "valeurs principales de Cauchy". 

+ 

1.1.4 - Construction de l'éauation intéqrale dans le cas d'une ouverture 
charcrée 

H 
C C  - 
2 

On s'intéressera A des matériaux dans lesquels il n'y a pas 
d'effet de peau, c'est a dire dans lesquels les courants injectés (ou 
induits) se répartissent de façon uniforme dans l'épaisseur. On peut alors 
les représenter par une impédance de surface ZS définie par : 

--f 
= -!- div Am + k2 Am 

j w w  

+ 
oY E t g  est le champ tangentiel (uniforme dans 1'8paisseur du matériau) ; 

t g  

3 

j 

J est la densité de courant circulant dans l'épaisseur du matériau. 

La notion d'impédance de surface ainsi que le domaine de validité 
de cette définition seront largement détaillés au chapitre 4. 

Comme dans le cas de l'ouverture libre, on construit l'équation 
intégrale en utilisant les deux modèles équivalents (résumés dans les 
expressions (1.5) et (1.9)) valables respectivement de part et d'autre du 
plan métallique et en utilisant les nouvelles conditions aux limites : 

* Continuité du champ électrique tangentiel : 



* Discontinuité du champ magnétique tangentiel : 

+ 
De plus, par définition de l'impédance de surface et de M : 

Comme précédemment, on utilise les notations : 

On applique la deuxième condition de continuité en prenant la 
+ + 

limite de Hl et Hz (cf (1.5) et (1.9)) lorsque le point de calcul tend vers 
le plan de la trappe. 

+ 1 + +  -* 
J = -  ( A  n~[kr grad div A + k2 9 - H] C C  

2 2 

d'où 

Lorsque l'ouverture est libre, Zs est infinie et on retrouve bien 
l'équation intégrale (1.13). 



APPLICATION DU FORMALISME INTEGRAL AUX STRUCTURES TRIDIMENSIONNELLES 

L'étude des ouvertures ne représente qu'un cas particulier d'un 
problème de couplage. On va s'intéresser maintenant à des structures de 
forme quelconque dont on cherche à 4valuer l'efficacité du blindage. Notre 
objectif est de construire une nouvelle équation dans le cas de structures 
composées de matériaux représentés par leur impédance de surface, afin de 
calculer les champs qui pénètrent à l'intérieur. La démarche théorique 
suivie est la même que dans le cas de l'ouverture, à ceci près qu'on ne 
peut plus utiliser la géométrie particulidre du problème précédent. Lorsque 
la structure est parfaitement métallique, on verra que l'équation intégrale 
construite s'identifie parfaitement à 1'EFIE (Electric Field Integral 
Equation). 

La démonstration qui suit a été volontairement très détaillée 
pour mettre en évidence les détails de raisonnement liés à l'application 
des méthodes d'équivalence. Dans le cas traité (matériaux représentés par 
une impédance surfacique), les résultats auraient pu être atteints de façon 
plus rapide mais en perdant la généralité de la démonstration. D'autres 
calculs de blindage (matériaux magnétiques, effet de peau dans les parois) 
peuvent en effet être effectués comme dans la démonstration suivante, en 
changeant simplement les conditions de passage à la traversée des 
matériaux [SI, [IO], [Il]. 

On s'intéresse à un objet de forme quelconque, muni ou non 
d'ouvertures, constitué éventuellement de plusieurs cavités, et dont les 
parois peuvent être parfaitement conductrices ou d'impédances Zs. (Le cas 
du métal parfaitement conducteur est bien représenté par une impédance Zs 
nulle). On suppose que des sources extérieures produisent un champ incident 
connu. 

La démonstration est conduite dans le cas d'un objet à deux 
cavités mais peut être aisément généralisée. On s'intéresse au probléme 
initial décrit par la figure (1.6). 

ZONE 1 
ouverture 
\ I \ 

+ 
. '71 

ZONE2 ZONE3 

Source 

E(r) 
13 

H(r) 

Figure 1.6 : HodClisation du problhe initial. 



1.2.1 - Construction du ~robl4me Bauivalent dans la zone 1 

Comme on l'a fait précédemment, on utilise les théorèmes 
d'équivalence. 

Dans le problème équivalent n'l, on suppose que : 

- les champs sont égaux aux champs du probleme initial à l'extérieur de Sl 
- - '12  '13 ' 

- les champs sont nuls à l'intbrieur de SI. 

En tout point de l'espace, les champs sont parfaitement 
représentés par les champs incidents plus les champs rayonnés par les 
sources fictives suivantes (cf figure 1-71: 

où l'indice 1' signifie qu'on utilise les valeurs des champs A la surface 
4 

de Sl du côté de la normale nl. 

z * 
M l  

ZONE 1 / ....-.-. --...- _ . - .  + 
. - ... . . . n1 

"..Y 
E, (r)=O Source 
Hl (r)=O 

H, (r)=H(r) . . . . .__ . . _ _ _ _ _ _ _ . . . . . . . ~ ~  
. . 

S1=&Us,3 

Figure 1 .7  : Problème Cquivalent dans la zone 1. 

Le champ électrique s'kcrit en tout point du problème n'l. 

+ --+ 1 _$ 1 -+ . 
E = E 

i n c  + - j wg CC (s;aa div A e l  + k2 ~3 - -rot Ami 2 



1.2.2 - Construction des problèmes dquivalents dans les zones 2 et 3 

Les deux problèmes équivalents sont décrits figures (1.8 et 1.9) 

Dans la zone i (i = 2 ou 3 )  on suppose les champs égaux à ceux du 
problème initial et nuls à l'extérieur. On introduit comme précédemment les 
sources fictives : 

Le champ électrique s'écrit : 

+ 1 _$ 1 --, -+ 
e 1 7 - ; rot A ~ ,  E = - (grad div A . + k2 A e L  

jo&y. 

, . .  ZONE 2 i 7 7  
,. 2 E2(r)=E(r) t E2(r)=0 

Figure 1.8 : Probl$ae Cquivalent dans la zone 2. 



f ZONE 3 

E3 (r)=O i E3(r)=E(r) 
JJI . , 

* 
H3(r)=0 iH3(r)=H(r) M .. 2, 

Figure 1 .9  : Problère Cquivalent dans l a  zone 3. 

1.2.3 - Construction du ~roblhme Bcruivalent global 

On construit un problème global par superposition des trois 

précédents (cf figure 1.10). Par construction les champs électriques et 
magnétiques seront partout identiques à ceux du problème initial (figure 

1.6) : 

Source E,(r)=E(r) ; E,(r)=E(r) 
HT(r)=H(r) : HT(r)=H(r) 1 z 3  

ET(r)=E(r) *\. Jn .... 
A- 

. M,, 
........ .............. HT(r)=H(r) =L : 

Figure 1.10 : Problème Cquivalent global. 

En tout point de l'espace E s'écrit : 

i -4 1 + 
E = E  

i n c  
+ - (s;ad div Ae + k2 rot Am 

j w w  

avec 



pour i = 1, ... 3 
j = 1,. . . 3  

1.2.4 - Construction de l'équation intégrale 

- Pour alléger les notations, on definit sur S  = S 1 2 u  S 1 3 u  S Z 3  - 
s1u s2u S 3 :  

J  = J 1 2  sur S 1 2  

J sur S Z 3  
2 3 

M = M 1 2  sur S 1 2  

L'introduction des hypothèses de départ simplifie le problème : 
par définition, les impédances Zs assurent la continuité de E tangentiel et 
par conséquent la nullité de M. De plus, dans les ouvertures, il y a 
continuité de E et H et les sources J et M sont nulles. S i  on note S' la 
surface totale moins les ouvertures, l'expression finale du champ 
électrique en tout point du problème global est : 

+ +  1 + 
E = E  

i n c  
+ - div Ae t k2 

j w w  



- + + +  + 
On utilise la condition aux limites : n h E = n h Z J 

" 

Par passage à la limite, il vient : 

Cette équation est bien une généralisation simple de 1'EFIE car 
si l'objet est parfaitement conducteur, ZS est nul et on retrouve 
l'équation classique. 

L'intérêt de cette démonstration est que jusqu'a la construction 
du problème équivalent global on n'a pas fait d'hypothèse sur les 
matériaux. On doit donc pouvoir obtenir d'autres équations intégrales dans 
le cas de matériaux différents (magnétique, bpais, ... 1 en utilisant la même 
démarche. 

1.2.5 - Gbnbralisation aux structures corn~os~es de surfaces et de fils 

La démonstration précédente a &té conduite dans le cas où les 
courants sont calculés sur des surfaces. Pour simuler l'injection d'un 
courant par un générateur, il est nécessaire de simuler des.structures 
complexes composées de surfaces et de fils. Le formalisme des "fils minces" 
est souvent applicable (voir détails dans l'annexe B )  et on généralise 
facilement l'équation intégrale (1.31) en ajoutant la contribution des 
intensités de courant parcourant les fils. 

L'équation intégrale s'écrit : 

+ -b + CI = -L p d i v  Ae + k' avec 
t g  jwEy. 

où - 1 est l'intensité du courant sur l'axe du fil 

- ZL est l'impédance du fil par unité de longueur. 

Pour simuler un générateur de tension V sur un fil, on applique 
+ 

un champ incident Einc nu1 en tout point de l'espace sauf sur une longueur 
+ 

L de fil où sa valeur est Einc = V/L. 



1.3 - UNIFORMISATION DES EQUATIONS INTEGRALES 

La ressemblance entre les équations (1.20) et (1.32) est 
évidente. Ce n'est pas surprenant car il s'agit d'un exemple qui illustre 
la dualité entre le champ électrique rayonné par des courants électriques 
et le champ magnétique rayonné par des courants magnétiques. 

Il est donc naturel de chercher h uniformiser les notations afin 
de présenter les deux équations sous une même forme. Ainsi la résolution 
des deux équations pourra être conduite de façon identique pour les deux 
problèmes. 

1.3.1 - Probldme des ouvertures 
On rappelle que l'équation intégrale permettant de résoudre de 

façon exacte le problème des ouvertures chargées est (cf (1.20)) : 

On va transformer légérement cette équation pour la présenter 
sous une forme équivalente plus facile A résoudre numériquement. Il faut 
pour cela préciser que dans l'équation précédente, les opérateurs gradients 
et divergence s'appliquent sur la variable r et l'on peut adopter les 
notations gradr et div . De la même façon, on utilise l'indice r' lorsque 
les opérateurs s'appliquent sur la variable r'. 

H 
C C  - 
2 

On peut montrer que : 

+ 
-+ - M - -!- div Am + k2 Am - - 

j w c ~  3 4.. 
t g  



En effet : 

et on peut montrer [12] que le membre de droite se met sous la forme 

L'équation intSgrale s'écrit alors : 

+ 
-t 

divr,M(r')cp(r,r8)ds - - Mir') 

4x j op 
~ ~ / s ; < r ' ) ~ < r . r l > d ~  - - 4 Z (1.34) 

t g  

On introduit les notations suivantes : 

I R = S (surface de l'ouverture) 



L'équation intégrale s'écrit finalement : 

1 :(r) = [,;(r8) V(r,r9) .fi 

avec 

i 

Dans cette équation intégrale, il s'agit de déterminer C(r') pour 
+ 

un champ X(r) imposé. 

1.3.2 - Problhme tridimensionnel 

La transformation de l'équation (1.29) s'effectue comme dans le 
cas précédent. La seule différence provient de la présence de l'intégrale 
sur les fils en plus de celle sur les surfaces. Il est facile d'utiliser 
une notation qui fasse la synthèse des densités de courant surf acique J et 
des intensités de courant dans les fils 1. On pose : 

i 

J(r') sur les surfaces 

+ 
I(r') sur les fils 

S (surface) 

L (axe des fils) 

1 ( dS sur les surfaces 

( dQ = d~ sur les fils 



Avec ces notations, l'équation (1.32) qui résout le problème des 

objets tridimensionnels composés de fils et/ou de surface est mise sous 

forme parfaitement identique A (1.37). Ainsi la résolution numérique de 

(1.37) permet d'obtenir la solutlon des 2 problèmes. (problème des 
ouvertures et problème tridimensionnel). 



CHAPITRE 2 

RESOLUTION DE L'EQUATION INTEGRALE UNIFORMISEE PAR LA METHODE 
DES MOMENTS 



2.1 - G4nBralites sur la methode des moments [2],[13] 

On peut appliquer la méthode des moments lorsqu'on veut résoudre 
une équation de la forme : 

X ( I )  = V 

où : zest un opérateur linéaire 

1 est la fonction inconnue 

V est une fonction connue 

On applique la méthode des moments en plusieurs étapes : 

- On choisit d'approximer la fonction inconnue par une somme pondérée de N 
"fonction de bases" in. 

Ce choix &tant fixé, la méthode des moments permet de déterminer les 
coefficients In qui correspondent A la meilleure solution approchée de 
l'équation. 

L'équation à résoudra devient : 

car l'opérateur xest linéaire. 

- On choisit une famille de N "fonction test" gn , ainsi qu'un produit 
scalaire (noté , Lorsque les fonctions tests sont identiques aux 
fonctions de base, la méthode est dite "méthode de Galerkin". 

- On effectue le produit de l'équation A résoudre avec chacune des 
fonctions tests. 



qui s'écrit : 

Zn posant Vm = ( Y, gm ) 

On obtient un système matriciel d'ordre N 

où M est la matrice carrée des éléments Mmn 

1 est le vecteur (IL,...,Inf...,IN) 

V est le vecteur (VLI...,V 

Les coefficients de pondkration des fonctions de base sont 
obtenus en inversant l'équation matricielle. 

IL existe de nombreuses applications de la méthode des moments 
à des problèmes électromagnétiques [13], [14], [15], [16], [17], [18]. En 
général, la difficulté d'application réside dans le calcul des 
coefficients de la matrice et souvent plus particulièrement pour les 
éléments de la diagonale de la matrice. Nous allons maintenant appliquer 
cette méthode à la résolution des équations intégrales const'ruites au 
chapitre 1. 

2.2 - Choix des fonctions de base 

Nous nous intéressons au cas général d'une structure composée de 
fils et de surfaces. Le choix des fonctions de base que nous allons décrire 
a été guidé par le souci d'unifier le cas des surfaces, des fils et des 
jonctions fils-surfaces, afin de simplifier les calculs théoriques et ?a 
mise en oeuvre informatique. 

Les fonctions de base que nous avons choisies ont pour propriété 
d'ître nulles partout dans l'espace sauf sur deux éléments (de surface ou 
de fil) adjacents. Une fonction de base pourra être associée à la limite 
commune à deux éléments adjacents et sera définie sur ces deux éléments. On 
va donc s'intéresser successivement à trois types de fonctions de base 



définies dans le cas : 

- de deux éléments de surface adjacents ; 
- de deux éléments de fil adjacents ; 
- d'un élément de surface adjacent à un élément de fil. 

2.1.1 - Choix des fonctions de base sur les surfaces 

La discrétisation des surfaces et le choix des fonctions de base 
correspondent à la solution proposée par Glisson Cl91 et reprise par Rao 
[l], [20], [21], [22]. Les surfaces sont modélisées par un découpage en 
facettes triangulaires planes identifiées par les noeuds et les arêtes 
associés. Les surfaces ainsi décrites peuvent être fermées ou présenter des 
arêtes de bord. 

Les fonctions de base proposées par Glisson et Rao ne sont pas 
associées à un triangle mais à l'arête commune A deux triangles adjacents. 
La fonction de base fn est associée à la niéme arête du maillage (de 
longueur ln) (voir figure(II.1) pour les notations). On définit un sens de 

traversée de l'arête qui va du triangle TL (de surface A:) vers le triangle 
+ 

T- (de surface A - ) .  Un point M du triangle TL est repéré par le vecteur r 
-4 

(par rapport A une origine O arbitraire) ou par le vecteur p: qui le relie 
au noeud opposé à l'arête n. 

Figure 11.1 : DCfinition des fonctions de base sur les surfaces. 



--+ -+ 
La fonction de base f,(r) est définie par : 

I O ailleurs 

+ 
Cette définition de f lui confère quelques propriétés 

intéressantes : 
--P - fn varie linéairement lorsqu'on se déplace sur T: et Ti, et est d'autant 
plus grande (en module) qu'on est près de l'arête n. 

-+ 
- La composante de fn, normale à l'arête n, est continue A la traversée de 

+ 
l'arite (voir figure 11.2). -En effet, si n est la normale à l'arête n, le 

j -+ 
produit p:.n tend vers h' , la hauteur du triangle T:, lorsqu'on se 

* 
.A 

rapproche de l'arête. Si on remarque que A: = - 1 h' on montre que la 2 n n t  

+ 
consosante normale de fn est donc de module unité. Le même raisonnement 

s'aaplique pour le triangle Ti et prouve la continuité de la composante 

normale de 

Figure 11.2 : Continuité de la coivosante de f n  noriale à l'arCte n. 



-+ 
- La fonction de base fn est tangente aux autres arêtes du triangle 

TA et T - (cf figure 11.3). 

Figure 11.3 : PropriCtC de f n  sur l e s  autres a r t t e s  des t r iangles .  

+ 
Comme la densité de courant C est définie par : 

--t + 
seule la fonction fn contribue à la composante de C qui est normale à 
l'arête n. La valeur du coefficient In est donc égale a l'amplitude de la 

+ 
densité de courant C qui traverse perpendiculairement l'arête n de Tt 

+ 
vers T-. La définition de fn assure donc la continuité de la composante 

a 
-9 -t 

du courant C normale à une arête. Si on se souvient que C vérifie la 
+ 

relation de continuité div C + jwA = O (où A représente la densité de 
+ 

charge), la continuité de la composante normale de fn traduit l'absence 
--+ 

d'une charge localisée sur les arêtes. Le choix de fn permet donc 
+ 

d'assurer à la densité de courant C , la propriété de continuité des 
oourants r6els quels que soient les coefficients In. 

De plus, comme le courant est tangent au bord des structures 
réelles, l.'amplitude de :a fonction de base associée à une arête de bord 
devra être nulle et il n'est donc pas nécessaire d'affecter une fonction 
de base aux arêtes de bord des structures. 



- On remarquera qu'il n'y a pas, a priori, continuité des composantes 
4 

tangentielles de f A la traversée des arêtes. La continuité des 
* 

conposantes tangentielles de C sera assurée éventuellement après calcul 
des coefficients 1 . 

- Nous aurons besoin dans la suite d'utiliser la divergence des fonctions 
de base. On peut donc dès maintenant signaler que : 

+ 
div f = 

si M E T' 

O ailleurs 

2 . 2 . 2  - Choix des fonctions de base sur l e s  fils 

Les fonctions de bases que l'on va utiliser sur les fils ont été 
proposées par Harrington [2].  Les fils sont modélisés par un découpage en 
segments rectilignes identifiés par les noeuds qui les limitent. Comme dans 
le cas des facettes triangulaires, les fonctions de base ne sont pas 
associées aux Sléments segments mais aux noeuds communs A deux segments. La 
fonction de base fn est associée au nième noeud du maillage (voir figure 
(11.4) pour les notations). On définit un sens de traversée du noeud qui va 
du segment Si (de longueur d') vers le segment S; (de longueur d-1.  Un 

-+ -+ 
point du segment Si est repéré par le vecteur r ou par le vecteur p: qui le 
relie A l'autre noeud du segment. 

Figure 11.4 : DCf inition des fonctions de base sur les fils. 



--+ 
La fonction de base f est définie par : 

O ailleurs 
L 

--i 

On remarquera que ce choix de la définition de fn est très proche 
de celui des fonctions sur les triangles. On observe de nouveau des 
propriétés intéressantes : 

+ - in varie linkairement sur Si et S; et est maximum au voisinage du noeud 
n ;  

--t 

- le module de f est continue lorsqu'on passe de S: a S-. On déduit en 
+ 

effet de la définition que le module de fn tend vers llorsqu'on se 
rapproche du noeud Nn . Ainsi comme pour le cas des triangles, le 
coefficient de pondération 1 est egal a l'amplitude du courant à 
l'interface de deux éléments du maillage. 

Cette similitude des propriétés des fonctions de base choisies pour les 
fils et les surfaces ne surprend pas si on remarque que la définition de 
-t 

f sur les segments peut être obtenue (aux notations près) en utilisant 
-+ 

la définition de fn sur les triangles et en faisant tendre la longueur de 
l'arête commune vers O (cf figure 11.5). 

Noeud n 

Arète n 

ln \ In-, O - - - __C 

Figure 11.5 : Com~araison de f n  sur les triangles et sur les fils. 



-f 

Signalons enfin que sur les fils, la divergence de fn s'écrit : 

div f = 1 1 

I O ailleurs 

2.2 .3  - Choix des fonctions d e  base sur l e s  jonctions 

Le choix des fonctions de base sur les fils et les surfaces a été 
conduit avec le souci d'assurer des propriétés voisines dans les deux 
situations. Il s'agit maintenant de proposer une fonction de base 
utilisable à la jonction entre un fil et une surface et possédant les mêmes 
propriétés que dans les deux cas déjà exposés : 

- linéarité sur les éléments ; 
- continuité du courant à l'interface entre le fil et la surface. 

Nous allons nous limiter dans ce paragraphe au cas où on relie 
l'extrémité d'un fil au bord d'une surface, la jonction se faisant entre 
deux éléments seulement. Le cas où le fil est relié à l'intérieur d'une 
surface sera traité dans le paragraphe 2.4 concernant les jonctions 
multiples. 

On peut remarquer qu'a priori, les courants ne sont pas de même 
+ 

nature sur les fils et les surfaces : sur les fils, C s'identifie à 
+ 

l'intensité 1 du courant qui circule, tandis qu'il s'agit de la densité 
-f 

surfacique de courant J sur les éléments de surface. La propriété de 
continuité du courant doit tenir compte de cette différence de nature, et 
en particulier il ne doit pas y avoir apparition de charge à la jonction 
entre le fil et la surface : tout le courant qui arrive à l'extrémité du 
fil doit s'écouler sur la surface. 



La définition de la fonction de base surles jonctions que nous 
proposons est la suivante : on ne modifie pas au niveau des jonctions la 
modélisation de la structur2 étudiée (l'extrémité du fil est un segment, 
l'élément de surface de jonction est un triangle). Lors de la construction 
du maillage, on impose de relier l'extrémité du fil à l'arête de bord du 
triangle. Les notations utilisées se déduisant immédiatement de celles des - 
paragraphes 2.2.1 et 2.2.2) (voir figure V.6). Comme précédemment, la 
fonction de base définie sur deux éléments est associée à l'interface entre 
les deux éléments, repérée par le couple (noeud de jonction, arête de 
jonction) qui identifie la jonction. On définit un sens de traversée de la 
ni&me jonction qui va du segment S: (de longueur d:) vers le triangle T- 

- 

(de surface A- 1.  (On peut aussi choisir le sens inverse en permutant les 
indices + et - l'orientation du sens de circulation du courant étant 
arbitraire) . Arète de - jonction 

Noeud de \\ 

Figure 11.6 : DCfinition des fonctions de base sur les jonctions filslsurface. 

+ 
On définit alors f par : 

n 

I O ailleurs 



--$ 

Sur T-, la dkfinition de f est tout à fait identique à celle du 
paragraphe 2.2.1 et on retrouve les mêmes propriétés. En particulier, la 
composante normale de la densité de courant est égale à 1 au niveau de 
l'arête de jonction. L'intensité totale du courant qui pénètre dans le 
triangle T- en traversant l'arête est proportionnelle à la longueur ln de 
l'arête et a la densité de courant et vaut donc ln. Pour assurer la 
continuité du courant à la jonction, il a fallu modifier la définition de 
-$ 

f sur la partie filaire de la jonction. Sur le segment, la définition de 
-+ 
i est identique à celle du paragraphe 2.2.2 au coefficient multiplicatif 
1' près. On a bien ainsi continuité du courant à la jonction fillsurface. 

+ 
On peut remarquer que cette définition de fn force le courant à 

pénétrer perpendiculairement sur la surface sur toute la longueur de 
l'arête. Ce n'est pas une limitation très importante car dans les triangles 
voisins, la direction du courant peut être quelconque. Tout se passe comme 
si on reliait le fil et la surface par un élément intermédiaire dont on 
fait tendre la surface vers O (cf figure 11.7). 

div 

Figure II. 7 : ~odClisation des jonctions. 

+ 
Au niveau des jonctions, la divergence de in s'exprime par : 



2.2.4 - Uniformisation d e s  fonctions d e  base 

On a défini trois types de fonctions de base (type S sur les 
surfaces, type F sur les fils, type J sur les jonctions). 

La matrice résultant de l'application de la méthode des moments - 
est donc composée de 9 sous-matrices correspondant aux diverses 
interactions entre les fonctions de base 

oh q j  désigne la matrice d'interaction des fonctions de base de type i 
avec les fonctions de base de type j, avec i,j E {S,F,J). 

Chaque matrice nécessite a priori un calcul particulier. Or on a 
souligné que les fonctions de base des trois types ont des propriétés tr&s 
voisines. Dans les trois cas, la fonction de base s'appuie sur deux 
éléments adjacents (triangles ou segments) et est associée A la limite 
(arête, noeud, jonction) entre les deux cléments. Le sens de traversée de 
la limite est orientée (le courant circule de l'élément d'indice + vers 

+ + 
celui d'indice - 1 .  Sur chaque élément. fn est le produit d'un vecteur pn 

par un coefficient qui ne dépend que des caractéristiques géométriques de 
l'élément. 11 sst donc naturel de faire la synthèse des définitions sous 

une forme compacte qui permettra l'application de la méthode des moments 
sans distinguer formellement les neuf interactions possibles. 

Le vocabulaire et les notations utilisés sont les suivants : 

* 11 existe deux familles d'éléments noté R (les triangles T et les 
segments S ) .  La dimension caractéristique de l'élément R est notée a 
(Aire A des triangles ou longueur d des segments). 

* Ii existe trois familles de limites séparant deux éléments adjacents : 

- les arêtes communes A deux triangles (limite T-T) ; 
- les noeuds communs à deux segments (limite S-S) ; 
- les jonctions reliant un triangle et un segment (limite S-T ou T-SI. 



+ 
* La fonction de base f , associée à la limite n, est orientée de l'élément 

R' vers l'élément R- . (on pose R = R' u a " ) .  
Il 

On affecte à chaque fonction de base un indice 6n defini par : 

i O ailleurs 

* On définit quatre facteurs an,bn,cn,d dont les valeurs dépendent du type 
de limite traité. 

a' si l4 E Rt 

-+ 
an(r) = 

O ailleurs 

+ 
cU(r> = c' = a"lr si M E Ti.- 

a n n 

ailieurs 

( O ailleurs 

I O ailleurs 



Les valeurs des facteurs à utiliser par l a  suite sont : 

Limite T-T : 

Limite S-S : 

Limite S-T : 



Un point quelconque M de l'élément R est repéré par ie vecteur 
+ 
p n orienté du noeud de l'élément qui n'appartient pas a la limite n vers le 

3 

point M (le centre de gravité de l'klément est repéré par le vecteur p C )  

Avec ces notations, on obtient une écriture unique de la fonction 
+ .-$ 

de base fa et de sa divergence div fn 

+ + -t 

div f (r) = b,(r) 6,(r) i n  
On appliquera donc la méthode des moments en utilisant cette 

notation synthétique qui évite de traiter successivement le cas des fils 
des surfaces et des jonctions. On aura ainsi dans les trois cas la même 
précision puisque les éventuelles approximations seront de même nature. 



2.3 - A~~lication de la methode des moments au probldme &tudie 

On va utiliser la méthode des moments pour résoudre l'équation 
intégrale : 

1 ;,r) = h z ( r f )  q(rlrf) .fi 

avec 

On définit un produit scalaire par : 

On effectue le produit scalaire entre l'équation intégrale et 
+ 

chacune des fonctions tests fm : celles-ci sont identiques aux fonctions de 
base car nous appliquons la méthode de Galerkin 

On montre dans l'annexe A, que cette équation peut se mettre sous 
la forme matricielle suivante : 



avec 1 1' = d s d 8 Z  
m n n n m m m n  

m f  n f  

- j k R  
e 1 = b R dR 

n n m  

oii la notation signifie que la quantité est calculee sur les deux 
n 2 

élhments 9' et 9- adjacents à la limite n. 

La résolution de l'équation satricielle peut être effectuée par 
des méthodes classiques et permet de calculer les coefficients In. D'un 
point de vue numérique, la difficulté d'application de la méthode réside - 
dans l'évolution des quantités Y et Z particulièrement délicate si 

m  n m  n 
m = n. On trouvera en annexe des indications dans le cas des triangles et 
des segments. 

2.4 - Cas des jonctions multiples 

Au cours des paragraphes précédents, on s'sst intéressé 
exclusivement aux fonctions de base s'appuyant sur la limite commune à deux 
éléments adjacents. Cette description des courants permet de traiter de 
nombreuses situations : 



- circulation de courant sur les surfaces ; 
- circulation de courant sur les fils ; 
- jonction simple entre l'extrémité d'un fil et le bord d'une surface. 

Il est nécessaire d'étendre la méthode pour traiter d'autres 
situations fréquemment rencontrées : 

- jonctions entre plusieurs surfaces ; 
- jonctions entre plusieurs fils ; 
- jonctions entre plusieurs fils et surfaces. 

Les propriétés communes entre les trois types de fonctions de 
base déjà décrites vont être de nouveau utilisées pour répondre de façon 
unique à toutes ces nouvelles situations. On parlera de nouveau de limites 
(noeuds ou arêtes) communes à plusieurs éléments (triangles ou segments). 
Néanmoins pour simplifier les explications et les schémas, la plupart des 
illustrations concerneront les jonctions multiples entre éléments filaires. 
Ceci n'enlive rien A la généralité de la méthode, un élément segment 
pouvant à tout instant être remplacé par un élément triangle sans changer 
les raisonnements. 

- C a s  d e s  l i m i t e s  d e  b o r d  

On rappelle que si on s'intéresse aux extrémités des structures 
(arêtes ou noeuds de bord), l a  limite terminale n'appartient qu'à un seul 
élément et le courant qui la traverse perpendiculairement est nul. On 
traduit donc bien la réalité physique en n'affectant aucune fonction de 
base aux limites de bords. 

- C a s  d e s  l i m i t e s  s i m p l a s  

Il s'agit de la situation la plus courante, lorsqu'une limite est 
commune à deux éléments. On a vu qu'on affecte à cette limite une seule 
fonction de base orientée arbitrairement d'un élément vers l'autre (ce cas 
a fait l'objet des paragraphes précédents). 

- C a s  d e s  l i m i t e s  d o u b l e s  

Il s'agit de la situation dans laquelle une limite est conmune à 
trois éléments (voir les exemples de la figure 11.8). La solution que nous 
proposons consiste à affecter à une telle limite deux fonctions de base de 
la façon suivante. On choisit arbitrairement un élément de référence ( f i i  

__t __f 

par exemp1e)et on définit deux fonctioss de base fil et fi, s'appuyant 



Segment ni 
\ 

a] jonction entre trois segments ; 

Triangle , 

ri- 
b) jonction entre un segment 

et deux triangles ; 

I \ t 

r --h\ 

Segment ni 

Figure 11.8 : Exem~le de jonctions doubles 



respectivement sur Ri et chacun des deux autres éléments ( R  et !l) . Comme 
J 

chaque fonction Ce base ne s 'appuie que sur deux éléments, elle est définie 
de la même façon que dans le cas de limite simple, en fonction de la nature 
des éléments concernés (segments ou triangles). En particulier, la 
continuité de chaque fonction de base à la traversée de la limite garantit, 
par sommation, la continuité du courant (loi de Kirchoff). 

Par ailleurs, le choix arbitraire de Ri ne limite pas la méthode 
car les coefficients de pondération appliqués aux fonctions de base par 
application de la méthode des moments en tiennent compte. 

On va illustrer cette modélisation de limite double par quelques 
exemples obtenus àans le cas de jonctions entre fils. 

On suppose qu'un noeud est commun A trois fils (fils 1, 2 et 3 ) .  
On appelle arbitrairement Ri,RjtPk les derniers segments des fils 1, 2 
et 3. On appelle Il,I2,I3 les courants dans les fils 1, 2 et 3 au niveau du 
noeud commun (cf figure II. 9) . 

+ --+ _t - 
Le courant dans les fils s'kcrit : 1 = Iijflj+ Iikflkt où fil et 

* 
fi, sont les deux fonctions de base associées au noeud commun. définies 
comme précédemment. 

Des valeurs adéquates de 1 et IL,, obtenues par la méthode des ! .j 
moments peuvent traduire toutes les situations. 

Figure 11.9 : Exemple de jonctions entre trois fils. 

Exemple 1 

Les valeurs 1 = 1 et Iik= O correspondent à un courant de 1 A 
1 I 

circulant du fil 1 vers le fil 2, le courant étant nul dans le fil 3. 



- En effet : Il - Iij+ Ilk = 1 

- 
'2 - Ii j = 1 

- I3 - Iik = O 

Exemple 2 

Les valeurs Ii = -1 et Ii ,= 1 correspondent à un courant de 1 A 
circulant du fil 2 vers le fil 3, le courant étant nul dans le fil 1. 

Ln effet : Il = 1 - 1 = O 

Exemple 3 

Les valeurs 1 = 0,s et Ii,= -1 correspondent à un courant de 1 A 
i .j 

circulant dans le fil 3 se divisant également dans les fils 1 et 2. 

En effet : II = -0,5 

On constate ainsi que deux fonctions de base associées à une 
jonction double sont suffisantes pour modbliser toutes les situations. Un 
cas intéressant correspond A la jonction d'un fil avec une surface 
(jonction d'un segment et d2 deux triangles) comme sur l'exemple de la 
figure (11.10) . fil  

surface 
Figure 11.10 : Exemple de jonctions entre un f i l  et une surface. 



Ce traitement des limites doubles permet de connecter l'extrémité 
d'un fil à n'importe quelle arête d'une surface maillée en triangle (arSte 
de bord ou arête intérieure). C'est un des intérêts des fonctions de base 
"uniformis,&es" qui ne nécessitent pas un maillage particulier au niveau des 
jonctions. 

- Cas des l imi tes  mu1 t i p l e s  (rel iant  p l u s  de t r o i s  Sléments) 

La généralisation est immédiate. On choisit arbitrairement un 
élément R. On associe à la limite commune aux n éléments, (n-1) fonctions 
de base orientées de R vers chacun des autres éléments. Tous les cas 
précédents (limites de bord, simple ou double) apparaissent comme des cas 
particuliers avec n = 1,2 et 3. La figure (11.11) représente le cas de 
l'intersection de deux plans. L'arête de jonction est commune A quatre 
éléments et on lui associe trois fonctions de base qui s'appuient sur ?es 
triangles adjacents. 

Figure 11.11 : Exer~le de jonctions triple. 



Comme chaque jonction d'ordre n est obtenue par superposition de 
n-1 fonctions de base élémentaires, l'application de la méthode des moments 
ne nécessite pas de changement en profondeur. L'équation intégrale est de 
nouveau approximée par l'équation matricielle ( 2 . 2 4 ) .  Les éléments de la 
matrice se calculent comme au paragraphe 2.3) . Seule la dimension N de la - 
matrice est changée. N n'est plus égale au nombre de noeuds et d'arête du 
maillage moins les limites de bord. En effet : 

N = O x Nbord + 1 x Nsimple + 2  x Ndouble + ... + N x N multiple 

I Nbord 2st le nombre de limites de bord 
Nsimple est le nombre de limites simples 

Ndouble est le nombre de limites doubles 

( Ilnrnultiple est le nombre de limites d'ordre n 



CHAPITRE 3 

SIMULATION NUMERIQUE DE CIRCULATION DE COURANT 

SUR DES OBJETS TRIDIMENSIONNELS 



Au cours de ce chapitre, nous allons étudier un certain nombre de 
problèmes tridimensionnels qui peuvent être résolus de façon numérique. Les 
exemples étudiés ont été choisis dans le but d'isoler des mécanismes 
physiques élémentaires que l'on rencontre dans les situations plus 
complexes. Nous nous limiterons à des géométries pour lesquelles les 
résultats du calcul numérique peuvent être comparés à des expressions 
analytiques. Les exemples traités permettront la validation du modèle 
numérique présenté au chapitre 2. En particulier, plusieurs a2plications 
illustreront la modélisation des jonctions fillsurface (simples et 
multiples). On rappelle que tous les résultats numériques ont été obtenus 
en résolvant l'équation intégrale : 

1 + + * 
= - 

( r a d  div A + k2 ) + ZsJ + ZLI 

avec 
-jk\r-r' 1 -)kir-r' 1 

4 + 2 e 
A (r) = - Jir') dr'+ - I(r') dr' 

476 Surfaces Ir-r' 1 4n fils Ir-r' 1 

+ 
ou J est la densité de courant sur les surfaces ; 

+ 
1 est l'intensité du courant sur les fils ; 

Z est l'impédance de surface associée aux éléments de surface ; 

Z est l'impédance linéique associée aux éléments filaires. 
1. 

Nous allons tout d'abord étudier des structures pour lesquelles 
ia circulation du courant peut être interprétée à partir d'éléments 
localisés (self inductance, capacité, résistance). 

Nous nous intéresserons ensuite à des structures pour lesquelles 
la répartition du courant dépend à la fois des propriétés résistives des 
matériaux et de celles associées A la géométrie des structures (effet de 
mutuelle inductance). 

L'exemple suivant traitera le cas d'une structure 
tridimensionnelle cylindrique. On limitera l'étude aux basses fréquences 
pour lesquelles on dispose de résultats théoriques. 

Finalement, nous utiliserons le code numérique pour calculer 
l'efficacité de blindage dans le cas canonique d'une sphère de conductivité 
finie. Le résultat du calcul sera de nouveau comparé à une expression 
analytique. 



3.1 - MISE EN EVIDENCE DES MECANISMES SELFIQUES, CAPACITIFS ET RESISTIFS 

3.1.1 - Mécanisme selfique 

Ce premier exemple de calcul par le code numérique est appliqué à 

une géométrie qui est uniquement filaire. On s'intéresse à une spire 
circulaire de rayon a = 0,l m, constituée d'un fil métallique de rayon 
b = 1 mm. La spire a été divisée en 25 segments de même longueur. Sur un 
des segments, on applique un générateur de tension de 1 V et on fixe la 
résistance de ce segment à 1 9. Le code numérique permet de calculer le 
courant électrique qui circule dans la spire en fonction de la fréquence. 
En Sasse fréquence, c'est la résistance de 1 R qui fixe le courant à 1 A. 
Quand la fréquence augmente, la self de la spire augmente l'impédance vue 
par le générateur et le courant diminue. La figure (111.1) regrisente le 
courant (exprimé en dB : 20 log 1) en fonction de la fréquence : 

- calculé par le code numérique ; 
- calcul par l'expression 

où la self L de ?a spire a &té calculée par la formule : 

0 Calcul théorique 

h Calcul numerique 

--- 

Figure 111.1 : IntensitC du courant dans une spire circulaire. 



La concordance entre les résultats prouve l'aptitude du code 
numérique à tenir compte des propriétés selfiques des fils qui dépendent du 
rayon des fils et de la géométrie des circuits. 

3.1.2 - Mécanisme ca~acitif 

Le deuxième exemple de calcul concerne la circulation de courant 
par un mécanisme capacitif. On s'intéresse à deux plaques carrees de côté 
20 cm, espacées d'une distance de 1 cm (figure 111.2). Les deux plaques 
sont reliées à un générateur de tension de 1 V par deux fils qui sont fixés 
au centre des plaques. Le maillage des surfaces a été effectué en 
décomposant chaque plaque en carrés élémentaires (10x10) qui ont été 
divisés en deux pour construire les triangles. Les liaisons fils/surface 
sont des liaisons doubles puisque le segment terminal du fil est relié A 
une arête commune à deux triangles adjacents (cf chapitre 2). 

La figure (111.3) représente le courant 1 dans le fil en fonction 
de la fréquence : 

- calculé-par le code numérique ; 
- calculé par l'expression 

où la capacité C est calculée par la formule : 

S est la surface d'une plaque, 
d est la distance entre les deux plaques. 

La comparaison entre les calculs montre qu2 le code simule 
correctement la circulation de courant électrique par un mécanisme 
capacitif. 



Figure 111.2 : Exemple de circuit capocitif. 

O Calcul théorique 

A Calcul numeriaue 

3 4 5 6 7 

Figure 111.3 : IntensitC du courant dans le circuit capacitif. 



3.1.3 - Mécanisme resistif 

On s'intéresse à une plaque carrée de côté a = 0,7 m, constituée 
d'un matériau d'impédance Zs= 1 R. On cherche à calculer la répartition de 
la densité de courant sur cette plaque lorsque celle-ci est reliée à un 
générateur de tension V = 1 V. Pour permettre au courant de circuler dans - 
toute la plaque, celle-ci est reliée au générateur par deux pièces 
conductrices (d'impédance surfacique nulle) en forme de demi-cercle (figure 
111.4). La résistance totale vue par le circuit dans le fil est donc de 
1 A. Le calcul numérique conduit à la valeur de 0,998 A lorsque le maillage 
de la plaque est obtenu en la divisant en carrés blémentaires (13x13) 
formant chacun deux triangles. 

G e n e r a t e u r  d e  t e n s i o n  

Figure 111.6 : Exemple de circuit résistif. 

La figure (111.5) représente la répartition de la densité de 
courant J sur la plaque. On a tracé, au centre de chaque triangle, un 

+ 
segment dont la longueur est proportionnelle à l'amplitude de J et dont 

2 

l'orientation est celle de J .  Pour alléger la représentation, les éléments 
triangulaires du maillage n'ont pas été tracés. Le calcul a été effectué à 
10 kHz. On observe que sur la plaque, la densité de courant est uniforme. 
La valeur de J est égale à l'intensité du courant injecté divisé par la 
largeur de la plaque, c'est à dire que J vaut 5 A/m. 



Figure 111.5 : R b a r t i t i o n  du courant 10 kHz. 



3.2 - VARIATION DE LA REPARTITION DE LA DENSITE DE COURANT EN FONCTION DE 
LA FREQUENCE 

Dans l'exemple précédent, la répartition de la densité de courant 
tend à être uniforme loin des zones de jonction, car la plaque est 
constituée d'un seul matiriau homogène, d'impédance de surface constante. 
Il existe un autre mécanisme qui influence la répartition du courant qui 
est l'effet de mutelle inductance. On sait, en effet, que deux lignes de 
courant qui circulent parallèlement sont soumises A une force qui tend h 
les faire s'écarter l'une de l'autre. Ce mécanisme, lié à la mutuelle 
inductance M entre les lignes de courant, est d'autant plus important que 
la fréquence augmente. De plus, cet effet de mutuelle inductance est très 
dépendant de la géométrie du problème étudié. D'une façon générale, lorsque 
la fréquence augmenterle courant à tendance à se concentrer dans les zones 
de forte courbure et sur les arêtes des structures. 

Les exemples de calcul qui vont suivre vont montrer qu'en basse 
fréquence, la répartition du courant est principalement due aux impédances 
des matériaux. Lorsque la fréquence augmente l'effet de self inductance 
devient peu à peu prédondérant. 

3.2.1 - ler exemple 

Nous allons étudier de nouveau la plaque carrée du paragraphe 
3.1.3. Pour éviter une décroissance du courant quand la fréquence augmente 
( à  cause de la self du fil), on remplace le générateur de tension par un 
générateur de courant qui peraet d'imposer un courant I constant quelle que 
soit la fréquence. D'un point de vue numérique, le générateur de courant 
est sirtulé en imposant une tension de 1000 V sur un segment du fil et en 
affectant à ce segment une impédance de 1000 R. L'impédance totale du 
circuit étant faible devant cette valeur, le courant qui est injecté sur la 
plaque est de 1 A.  

A 10 kHz, on obtient une répartition de la densité de courant sur 
la plaque qui est parfaitement identique à celle de la figure (111.5). 
Lorsque la fréquence augmente, la densité de courant sur le bord de la 
plaque augmente. La figure (111.6) représente la répartition du courant à 
100 XHz. On peut observer que le courant augmente dans une zone étroite, à 

proximité des parois de la plaque. 



Sur la figure (III.7), on a représenté la densité de courant en 
fonction de la fréquence, au centre de la plaque et sur le bord ( à  1 cm 
environ). On met ainsi en évidence qu'au-delà de 1 MHz environ, on a 
augmentation du courant sur le bord de la plaque au détriment de la partie 
centrale. La diminution de J au centre de la plaque est plus faible que 
l'augmentation de J au bord, car la surface où le courant diminue est très 
supérieure à celle où il augmente. 

Figure 111.6 : RCpartition du courant à 100 ilHz. 

O J au centre de la plaque 
@ J au bord de la plaque 

Fipun 111.7 : Densite de carant ni entre et EU bord de la plaque. 

O -  
Log f (Hz) 

l 



3.2.2 - 2bme exemple 

Nous nous intéressons à une géométrie pour laquelLe le courant 
est injecté symétriquement dans deux plaques carrées de côté 20 cm. La 
première plaque est supposée parfaitement conductrice (2s = On), la seconde 
est caractbrisee par une impédance de surface (Zs = IR) (cf figure 111.8). 
Le courant 1, injecté au moyen d'un générateur de courant de 1 A ,  se sépare 
en deux parties dans les fils qui relient le générateur à chacune des deux 
plaques. La figure (111.9) represente l'intensité du courant calculée par 
le code numérique lorsque la fréquence varie de 1 kHz à 10 MHz. On a 
tracé : 

- le courant 1 qui tra~erse le générateur ; 
- le courant Il qui traverse la plaque d'impédance nulle ; 
- le courant 12 qui traverse la plaque d'impédance Zs = 1 R. 

Zs=O Ohm 

ZS=l Ohm 

Figure 111.8 : Exeiple de circuit m t i t d  de plwues en m l l t l e .  

F i m  111.9 : IntensitC dans les fils. 
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En basse fréquence, le courant passe intégralement dans la plaque 
d'impédance nulle. Lorsque la fréquence augmente, le courant se répartit 

peu à peu en fonction des mutuelles inductances entre les divers éléments 
du montage. Au-delà de quelques MHz, c'est ce mecanisme qui l'emporte et le 
courant se divise exactement en deux dans chacune des plaques en raison de 
la symétrie du problème étudié. La répartition du courant est alors 
indépendante des impédances de surface des éléments. 

3.2.3 - 3Ame exemple 

Nous nous intéressons de nouveau à une structure composée 
d'éléments d'impédance nulle et d'éléments d'impédance finie. On recherche 
maintenant une géométrie qui ne présente plus de symétrie entre les deux 
types d'éléments. 

On étudie une plaque carrée de côté a = 20 cm, constituée d'un 
matériau d'impédance Zs = 1 R ,  à l'exception d'une bande de largeur 
w = 3,5 cm qui est parfaitement conductrice (cf figure 111.10). cgtte 
plaque est reliée à un générateur de courant de 1 A par deux plaques en 
forme de demi-cercle. 

Generateur d e  courant  

Figure 111.10 : Injection de cartnt dam plme almtit* deux 
matCriaux. 



- 
La figure (111.11) représente la répartition de la densité de 

courant à 10 kHz sur la surface des plaques. On a tracé des segments au 
3 

centre de chaque triangle du maillage dont la direction est celle de J et 
+ 

dont la direction est proportionnelle à l'amplitude de J. Signalons que le 
coefficient de proportionalité n'est pas le même que sur les figures (111.5 
et 111.6) (afin d'obtenir une meilleure représentation graphique). On peut 
observer que tout le courant passe dans la bande centrale parfaitement 
conductrice. Sur les plaques demi-circulaires, la densité de courant tend à 
occuper la plus grande surface possible, sous l'effet des mutuelles entre 

les lignes de courant, avant de se concentrer sur la bande métallique. 

La figure (111.12) représente la répartition de la densité de 
courant à 100 MHz. On remarque que le courant s'est réparti sur toute la 
largeur de la plaque et que la répartition est identique à celle de la 
figure (111.6). 

O. L 

. - .  

. . ,  
I -  . \ 

J i - !  

/ -  - - \ 

, - - - l  
/ ,  - - - \ 

/ /  / /  - -  - -  - -  \ '  

.. -- 

- - - - - -  - - - - - - - - -  

/ .  - - - i 
i 

1 
I 

- . -  - - -  

, _ _  
, - - 

1 - - .  

, - - .  
1 - - . \  

1 '  - -  - -  .- .', 
1 '  - -  - -  - -  . 

- - - . . - - - -  

/ - 
. \' 

- -  ~r-- - --J -- -- -- : 
- - - - - - - - -  - - -  -\- - - - 

\ , - - -  ' - - -  
\ ! .  - - - / '  !/ 1 ' -  - - / ,  

- I \;. .- - -  - , , ' - -  - -  - -  ,/ / 
, . - - 1  \ - - - ;  - - / 1 - _ ,  

, - - l ', - - ,  
8 - ,  . - ,  

. - .  , - -  

. . - - - - - - - - - - a 

1'-. - - - - ' 1  

\\,\ ; . -  - -  - -  - -  - .  - -  - . . . 

. . . - - -  
\ \ . . -  - -  

\ - - - - - - -  _ - -  - - -  
. - - - - -  

- - - - - - - -  - - *  - . - . - . - - .  , - / / /  
. . - ~. . > .  . 

. . - . . . . . . -- I 
I 

. . - - -  
. . . - - -  

- - <  . , / 

.. - . - - .  - - - - - - - - - - -  - 
Fiwe 111.12 : Répartition du carmt a 1011 i ~ .  i 

l 



Sur la figure (III.13), on a tracé la variation de la densité de 
courant en fonction de la fréquence en deux points de la plaque, l'un étant 
situé au centre de la bande conductrice, l'autre étant situé sur le bord de 
la plaque d'impédance 1 R. Les courbes montrent qu'en basse fréquence, le 
courant se répartit en fonction des impédances de surface. Lorsque la 
fréquence augnente, c'est de nouveau les mutuelles qui fixent la 
distribution du courant. Dans cet exemple de calcul, on notera qu'au-delà 
de 10 YHz, la densité de courant sur les parties d'impédance 1 R est 
supérieure à celle sur les parties d'impédance nulle. 

O J au centre de la plaque 
A J au bord de la plaque 



ETUDE D'UNE STRUCTURE CYLINDRIOUE 

On s'intéresse à un cylindre long de 5 m, de rayon a = 0,25 ml 
constitué d'un matériau parfaitement conducteur h l'exception d'une virole 
d'impéàance de surface Z s ,  de longueur 0,6 m. Le cylindre est fermé aux 
deux extrémités par des plaques circulaires parfaitement conductrices au 
centre desquelles on dispose deux fils dans le prolongement de l'axe de la 
structure (cf figure 111.14). Pour permettre la circulation du courant 
injecté par un générateur de tension placé sur un de ces fils, il faut 
ajouter un conducteur de retour. L'impédance du générateur étant fixée à 

50 R ,  un retour permettant une bonne adaptation du circuit est réalisé par 
un second cylindre de rayon b, coaxial au premier. b est calculé pour que 
l'impédance caractéristique Zc de la ligne formée par le cylindre et le 
retour coaxial soit de 50 R avec : 

Fiwe 111.16 : RwCsmtation du iaillage du cylin&e seul. 

Le choix de cette géométrie a été inspiré par une étude 

expérimentale réalisée sur une large bande passante [28]. Nous nous 
limiterons ici au cas des basses fréquences pour lequel on peut effectuer 
un calcul analytique de la répartition du courant et valider le modèle 
numérique. Nous avons choisi de remplacer le retour coaxial cylindrique par 
huit Sandes conductrices (de largeur w = 0-,IO ml, équiréparties autour du 
cylindre et situées à la distance b de son axe. Le retour coaxial est 
prolongé par deux transitions' coniques constituées de huit fils reliés aux 
bandes du retour coaxial (cf figure 111.15). 



Figure 111.15 : Rwésentation du willaac du crlin&e et du retour coaxial. 

L'impédance surfacique Zs de la virole est fixée à 18 mR, ce qui 
conduit à une impédance totale R de la virole de 7 ma (R = Zsx 0,6/271a). 

Les résultats ont été obtenus par le code numérique h 1 kHz avec un 
générateur de 100 Y, l'impédance de charge à l'autre extrémité du cylindre 
étant fixée à 50 R. Les résultats numériques suivants ont été comparés aux 
valeurs théoriques et l'erreur de calcul reste inférieure à 1% pour toutas 
les valeurs indiquées. Le courant 1 dans le fil sur lequel est situé le 
générateur est de 1 A, ce qui correspond au courant circulant dans un 
circuit de résistance 100 R sur lequei on place un générateur de 100 V 
(l'impédance de la viroie étant négligeable devant celle du circuit). 

La densité de courant sur le cylindre est constant'e sur son 
T 
I 

périmètre et vaut 0,63 A/m (J = -1 sur toute la longueur du cylindre. Le 
271a 

courant circulant dans l'impédance de charge est de 1 A. Il se divise en 8, 
l'intensité du courant 1' dans chaque fil de la transition conique étant de 

0,125 A. Enfin, la densité de courant sur les bandes constituant le retour 
coaxial est de 1,25 A/m (JI = I'/W). 

On peut remarquer que ces résultats ont été obtenus dans une 
géométrie où existent à la fois des jonctions simples (entre les fils de la 
transition conique et les boucles du retour coaxial) et des jonctions 
doubles (entre les fils portant le générateur et la résistance de charge et 
le cylindre). 



Sans rien changer au problème précédent, on ajoute une ligne â 

l'intérieur du cylindre reliant les deux plaques circulaires. Cette ligne 
est parallèle au cylindre et située à 10 cm de son axe. Près d'une 
extramité du fil, on place une résistance RL (cf figure 111.16). 

Retour coaxial 

Générateur \ 

/ 

Cylindre 
Ligne Transition conique 

Figure 111.16 : RwCsentstion de la lime interne. 

Le calcul numérique a 6té effectué pour RL = 50 R et 1 MR. Dans les 
deux cas, les valeurs des intensités et des densités de courant sur le 
cylindre et le retour sont inchangées (la variation est inférieure à O , l % ) .  

L'intensité IL du courant dans la résistance RL est respectivement 

de 1, Q.10'4 A et de 7.10-~ A, Ces valeurs correspondent tout à fait aux 
valeurs thoériques qui vérifient la relation : 

où R,, = 7 nR est la résistance de la virole ; 
1 = 1 A est l'intensité qui traverse le cylindre. 



3.4 - CALCUL DE L'EFFICACITE DE BLINDAGE D'UNE SPHERE 

On traite le cas d'une sphère, constituée d'un matériau d'iinpédance 
Z - ,  éclairée par une onde plane (figure 111.171. 

F i w e  111.17 : Attémation par une sphkv conductrice. 

Ce cas de figure a été traité analytiquement par Kaden [3] de façon plus 
complete puisqu'il s'est intéressk à une sphère de rayon a dont la paroi 
est de conductivité o et l'épaisseur d (d<<a). Le rapport entre le champ 
magnétique au centre de la sphère au champ magnétique incident est : 

Si on s'intéresse A la limite basse fréquence de cette relation on 
trouve : 

chrd % 1 
(3.11) 

shrd .:: rd 



Ce qui correspond à une fréquence de coupure de : 

+ 
La figure (III.18a) représente le champ H en basse fréquence (10 

kHz), le long de la droite AB pour une sphère de rayon 10 cm (le champ 
incident est une onde plane avec Ei n c  = 377 Vlm et H = 1 A/m) . 

i n c  

Fiwe III.18a : Chaip H sur me droite traversat la W e  (10 kHz). 

Lorsque Z = O, 1'EFIE simple doit conduire à un champ nul à l'intérieur 
de la sphère, ce qui traduit que le champ diffracté est égal et opposé au 
champ incident : 

i i 

Comme H i o c  est évalué analytiquement et Hd,,de façon numérique, l'erreur 
numérique conduit dans notre cas de figure à un résidu de l'ordre de 1% 
du champ incident. On a pu constater qu'en affinant le maillage de la 
sphère, on diminue ce bruit résiduel. 

Ainsi, le code numérique ne permet pas de calculer le champ A l'intérieur 
de la sphère lorsque sa valeur est inférieure A un minimun qui dépend du 
maillage. 

- Lorsque Z = 1 R ,  le champ H calculé par le code numérique est égal au 
3 

champ incident. En effet, en basse fréquence, l'efficacité de blindagg de 
la sphhre est nulle et celle-ci est transparente à l'onde 
6lectromagnétique incidente. 



La figure (II.18b) représente les mêmes quantités h 20 MHz. 

F i w  III.18b : Chaip H s i r  me droite traversat la sdikr (20 W ) .  

- Lorsque Z = 0, les résultats sont voisins de la basse fréquence ; 

- Lorsque Zs = 1 9 ,  on ;net en évidence le filtrage de la sphère. Comme 
Kaden le prévoit, le champ est quasi uniforme dans la sphère. 

La figure (111.19) représente la valeur du champ magnétique 
calculée au centre de la sphère : 

* par l'expression simplifiée de Kaden (3.13) ; 

* par 1â résolution de i'2quation (3.1). 

x Calcul numerique 

O Calcul théorique 

Figure 111.19 : Atthtion du chaiip H au centre de la sphhu. 
-, . 



La comparaison entre résultats numériques et analytiques est une 
validation de la solution numérique. On doit donc être en mesure de traiter 
de la même façon une géométrie complexe. La limitation informatique majeure 
est liée à la dimension de la maille élémentaire de discrétisation des 
surfaces qui a pour conséquences : 

* un bruit de fond numérique ; 

* un calcul moins précis au voisinage des parois. 
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DEUXIEME PARTIE 

CARACTERISATION ELECTROMAGNETIQUE DE MATERIAUX COMPOSITES 



CHAPITRE 4 

MODELISATION DES MATERIAUX HOMOGENES PAR UNE IMPEDANCE DE SURFACE 



On étudie depuis de nombreuses années les mécanismes de couplages 
qui permettent à une source électromagnétique d'induire à l'intérieur de 
structures complexes (aéronefs) des parasites électromagnétiques (champs 
électrique et magnétique, courants et tensions sur les câblages). 

Parmi les cheminements de l'énergie électromagnétique 
perturbatrice, on peut citer la diffraction par les ouvertures (hublots, 
cockpit, fentes), la pénétration de courant par les câbles cheminant à 
l'extérieur puis pénétrant à l'intérieur des cavités, et la diffusion des 
champs à travers les matériaux constituant la structure. Ce dernier point a 
souvent été négligé pour les aéronefs construits en métal car les 
perturbations dues à la diffusion sont en général négligeables comparées à 
celles provoquées par les autres cheminements. Ceci est dû à la très grande 
conductivité des métaux usuels qui leur permet d'assurer une grande 
efficacité de blindage. L'utilisation accrue de nouveaux matériaux moins 
conducteurs dans les aéronefs a remis à l'ordre du jour le problème de la 
diffusion à travers les parois. Les matériaux composites à fibre de 
carbone, par exemple, sont environ 1000 fois moins conducteurs que les 
métaux usuels. Ainsi, à géométrie bgale, le remplacement de matériaux 
métalliques par des matériaux en carbone dégrade la qualit4 des blindages. 

Pour queiques blindages de géométrie canoniques (sphère, 
cylindre, plan) construits avec des matériaux homogdnes, l'efficacité de 
blindage ?eut être calculée analytiquement [3],[29]. Pour les structures 
plus complexes, seul un calcul numérique permet l'évaluation des qualités 
de blindage. Il est donc nécessaire de déterminer les paramètres 
électromagnétiques minimum qu'il faut introduire dans les modèles 
théoriques et numériques pour simuler les propriétés des matériaux 
constituant les blindages. 

4.1 - Définition de l'impédance de surface 

Nous nous intéressons principalement par la suite aux matériaux 
homogènes caractérisés par : 

- une perméabilité magnétique po identique à celle du vide (pas de 
propriété magnétique) ; 

- une permittivité électrique i ; 
- une conductivité électrique a ; 
- une épaisseur d. 

Les champs à l'intérieur d'un tel matériau obéissent aux 
équations de Maxwell et vérifient en particulier (en notation complexe) : 



+ + 
rot H = 1IE + jwiE (4.1) 

La présence du matériau est traduite localement par une densité - 
4 

volumique de courant J qui vérifie : 

+ i -. 
rot H = J + jw6 E 

+ 
avec J = (a + jw (E-E ) )  E .. 

-t 

On peut définir une densité de courant surfacique Js qui est 
+ 

l'intégrale de la densité volumique J dans l'épaisseur du matériau. Si on 
s'intéresse à des fréquences suffisamment basses pour qu'il n'y ait pas 

-. 
"d'effet de peau" [30], le champ electrique Ë et la -densité volumique J 
sont constants dans l'épaisseur du matériau et on a : 

Par définition, on appelle impédance de surface Zs, le rapport 
-+ 

entre le champ électrique E dans le matériau et la densité de courant 
+ 

surf acique Js . 

Pour un matériau homogène d'épaisseur d, de conductivité d et de 
perrnitivité E,  Z s'écrit : 

B 

Pour ?es bons conduteurs (G >> jw (L-€O)), Zs se réduit à : 

4.2 - Domaine de validité du modèle 

.-, 

La définition de Zs s'appuie sur l'hypothèse que le champ Ë et la 
'+ 

densité de courant J sont constants dans l'épaisseur du matériau, ce qui 
signifie que le mécanisme d'effet de peau ne se produit pas. Sans détailler 
ici ce mécanisme (voir 1301, pour une analyse complète), on peut rappeler 



que lorsque la fréquence augmente, la densité volumique de courant se 
concentre à la surface des conducteurs. On introduit alors une épaisseur de 
peau S qui traduit ce mécanisme et qui s'écrit : 

La fréquence f, pour laquelle l'épaisseur de peau est égale A 
l'épaisseur du matériau peut être choisie comme fréquence caractéristique 
au-delA de laquelle l'effet de peau domine. fb s'écrit alors : 

Intéressons nous maintenant a l'exemple canonique d'un blindage 
sphérique éclairé par une onde plane. Kaden a montré que l'atténuation du - 
champ H au centre d'une sphère (de rayon a, d'épaisseur d, de conductivité 

+ 
u et de permittivité E ~ )  par rapport au champ incident H i n c  s'écrit 1 3 1  : 

On peut observer que ce calcul tient compte de l'effet de peau. A 
basse fréquence, on peut écrire : 

et (4.11) se simplifie : 

Si l'épaisseur du blindage est petite devant son rayon 
(d/â < <  1), l'expression de l'efficacité de blindage s'identifie à une 



fonction de type "passe bas du ler ordre" et la fréquence de coupure à 3 dB 
fc ne dépend du matériau que par la donnée de son impédance de surface Zs. 

En effet, on a alors : 

S 

avec fc = - 
2w', a 

Dans cet exemple, l'impédance de surface est donc bien la 
quantité qui caractérise les propriétés électromagnétiques du blindage en 
l'absence d'effet de peau. Si on compare les fréquences fc et f6 , oc 
constate que fc est toujours très inférieure à f8 lorsque l'épaisseur du 
blindage est petite devant le rayon de la sphère. 

L'étude de plusieurs autres géométries canoniques de blindage 
(cylindre, plan [3], [ 29 ] )  permet d'aboutir aux mêmes conclusions. Dans 
chaque cas, l'atténuation du champ magnétique par le blindage, du type 
passe-bas, est caractérisée par la seule donnée de l'impédance de surface 
du matériau. L'effet de peau intervient pour des fréquences plus élevées 
pour lesquelles l'efficacité de blindage est déjh très importante. 

Dans les structures complexes (aéronefs), le mécanisme d'effet de 
peau intervient en général pour des fréquences telles que la pénétration 
des champs par diffusion à travers les parois devient faible devant les 
autres modes de couplage (ouverture, câbles). Nous avons donc choisi, au 
cours de ce travail, de nous intéresser exclusivement à l'étude des 
blindages pour lesquels on négligera l'effet de peau. On modélisera donc 
les propriétés électromagnétiques des matériaux par la seule donnée de leur 
impédance de surface. L'intérêt de la définition de Zs est de remplacer une 
description volumique des matériaux (a,€ ,dl par un modèle surf acique. 

4.3 - Généralité sur la mesure des impédances de surface 

4.3.1 - Mesures directes  

La mesure de Zs peut être effectuée de façon directe. Il suffit 
en effet de mesurer la rhsistance électrique d'un échantillon carré (de 



côté a, d'épaisseur d) en injectant un courant 1 et en mesurant la 
différence de potentiel V qui apparaît aux bornes de l'échantillon. 

Fi- IV.1 : k m  directe âe L. 

En effet, la résistance s'écrit : 

1 est la longueur de l'échantillon (a). 
où { 

s est la section de l'échantillon (a x d) 

i 

d'où R = - 
cd 

La résistance électrique d'un échantillon carré (4.19) 

s'identifie donc à l'impédance de surface du matériau ( 4 . 8 ) .  Pour cette 
raison on trouve parfois dans la littérature des définitions où Zs est 
exprimée en "ohm-carré" bien que l'unité légale de Zs soit l'ohm. 

Cette mesure directe de Zs n'est pas toujours possible. Il peut 
être nécessaire de mesurer un matériau intégré dans une structure sans 
disposer d'un échantillon. De plus, certains matériaux recouverts de 
peinture isolante interdisent la mise en oeuvre de la mesure. Enfin, pour 
les très bons conducteurs, la résistance de l'échantillon .devient 
comparable à celle des fils utilisés dans le montage et des jonctions 
filsléchantillons et peut rendre la mesure ambigue. 



Dans chacun de ces cas, il. est nécessaire d'utiliser des mesures 
indirectes. 

4.3.2 - Mesures indirectes 

La mesure indirecte consiste A évaluer Z en mesurant la 
modification d'un paramètre expérimental, due h la présence d'un échantillon 
du matériau testé dans un dispositif approprié. D'une façon très générale, 
on peut utiliser le dispositif expérimental suivant : 

On dispose d'une source de rayonnement électromagnétique, d'un récepteur 
électromagnétique. On utilise un échantillon du matériau à tester, 
éventuellement intégré à un montage plus ou moins complexe. 

Matériau tésté Dispositif expérimental 

Fisvre IV.2 : Mesure indirecte de t. 

On mesure le niveau induit sur le récepteur en l'absence de l'échantillon 
(mesure n0l) puis en l'introduisant dans le dispositif expérimental (mesure 
ne2). La différence entre les rdsultats des mesures est comparée h un 
calcul théorique et permet dnSvaluer l'impédance de l'échantillon. Une 
telle méthode n'est possible qu'à condition de savoir calculer l'influence 
de chacun des paramètres : 

- nature des émetteurs et géométrie des champs rayonnés ; 
- géométrie du montage expérimental ; 
- géométrie de l'échantillon. 



Nous allons étudier successivement deux méthodes basées sur ce 
principe : 

Dans un premier temps, on s'intéressera aux situations pour lesquelles - 
l'échantillon testé est éclairé par un champ localement uniforme. L'analyse 
théorique du probléme sera appliquée d la mesure de Zs. On montrera que la 
qualité du contact électrique entre le panneau testé et le dispositif 
expérimental peut rendre difficile l'interprétation des mesures et la 
détermination précise de l'impédance de surface des matériaux. Malgré ces 
inconvénients pratiques en ce qui concerne la mesure de Zs, ce problème 
(diffraction d'un champ uniforme par une ouverture) reste d'un grand 
intérêt car il est représentatif d'un mode de couplage qu'on rencontre 
fréquemment sur les aéronefs. 

Dans un deuxième temps, on étudiera le cas où le matériau testé est éclairé 
par un champ non uniforme. On montrera qu'on peut s'affranchir du problème 
lié au contact électrique entre l'échantillon testé et le dispositif 
expérimental. On décrira la mise au point d'une sonde de mesure permettant 
la détermination de l'impédance surfacique de matériaux conducteurs. 

Dans les deux cas, on comparera les modèles analytiques, les 
modèles numériques et les résultats expérimentaux. 



CHAPITRE 5 

MESURE DE Za DANS LE CAS D'UN CBAnP UNIFORME 



On suppose qu'un plan parfaitement conducteur, de grande 
dimension, est muni d'une ouverture de forme quelconque (cf figure V.1). 
Une antenne d'émission située d'un côté du plan (côté 1 par exemple) 
rayonne un champ incident connu. L'ouverture peut être fermée par une 
trappe caractérisée par son inphdance de surface Zs . On cherche A 
déterminer Zn en mesurant l'atténuation du champ H de l'autre côté (côté "A 
l'ombre") du plan lorsqu'on interpose l'échantillon, 

Ouverture fermée 
par le matériau 

testé I Pian parfaitement 

Emétteur Récepteur 

Fi- V.1 : Description du mblk des auvertuus. 

Dans tout le chapitre, on s'intéressera exclusivement au cas où 
le champ de court-circuit créé par l'antenne d'émission est uniforme au 
voisinage de l'ouverture. 

On rappelle de plus qu'on appelle "champ de court-circuit" (noté 
_+ * 
E et H le champ du côté de l'émetteur, lorsqu'il n'y a pas d'ouverture 

C C  C C  

dans le plan (ou plus exactement lorsqu'elle est fermée par un panneau 
parfaitement conducteur). 

Cette restriction de la géombtrie du champ incident est justifiée 
par le fait qu'on dispose dans ce cas de nombreux résultats théoriques 
(diffraction par les ouvertures, formalisme du développement multipolaire) 
facilitant la mise au point de la mesure d'impédance de surface. 

Le probléme ainsi posé va être étudié en deux étapes qui 
correspondent respectivement aux deux phases de la mesure de Zg : 

- diffraction par une ouverture libre ; 
- diffraction par une ouverture chargée (fermée par un panneau constitué du 

matériau à tester). 



Si l'objectif de ce chapitre est d'étudier la diffraction d'une 
onde localement uniforme par une ouverture pour l'appliquer A la 
détermination expérimentale de Zs, le probleme présente un autre intérêt. 
Les aéronefs présentent de nombreuses ouvertures qui constituent un chemin 
de pénétration pour les parasites électromagnétiques. Certains résultats 
présentés par la suite peuvent être transposés directement pour évaluer les 
couplages électromagnétiques par les ouvertures, même s'il ne s'agit pas 
ici de notre objectif principal. 

5.1 - Diffraction Dar une ouverture libre 

5.1.1 - Calcul exact 

On a montré au Chapitre 1 que le champ du côté à l'ombre (côté 2) 
est parfaitement représenté par le rayonnement d'une répartition de densité 
de courant magnetique W. localisbe dans l'ouverture. 

* -+ 
Les champs E et E s'écrivent : 

l 
-+ 1 4 -  
E = - - r o t  A 

& m 

-+ 1: + -+ 
H = -  (grad div A + kZ 

J ~ P  

-jkIr-r'l . 
4 

avec Aa(r) = - dS 
- 4 %  Ir-r' 1 

où S est la surface de l'ouverture ; 
r désigne le point oh on calcule les champs ; 
r' désigne un point de la surface S. 

Dans toute la suite de ce chapitre, on choisit de fixer l'origine 
des reperes au centre de l'ouverture. En particulier, la variable r' 
représente la distance entre le centre de l'ouverture et un point de sa 
surface. 

3 
Rappelons que la densité de courant magnétique M- est reliée au 

8 

champ électrique tangentiel dans l'ouverture par la relation : 



-t 
ol n est le vecteur directeur perpendiculaire au plan de l'ouverture, 
dirigé vers le côté 2. 

Dans le cas d'une ouverture circulaire de rayon a, petite devant 
+ 

la longueur d'onde, M a été calculée analytiquement (les notations sont 
celles de la figure V.2) : 

. Onde 
\ incidente 

- un premier calcul approché conduit [31] : 

- un second calcul (résultant d'un développement limité) a pour résultat 
[32] [33] : 



4 

Dans le cas général, on ne sait plus calculer Mg analytiquement. 
4 

On peut néanmoins calculer Ma en résolvant l'équation intégrale : 

Cette équation a été résolue numériquement par la méthode des 
moments au moyen d'un code numérique. On pourra se rapporter au chapitre 2 
pour trouver les détails de calcul numérique. 

_$ 

Comparaison entre calculs analytiques et numbriques 

Hc c - 
2 

Une première validation d'un code numérique peut être obtenue en 
comparant les résultats numériques aux résultats analytiques dans le cas 
d'une ouverture circulaire. Les calculs suivants ont été effectués à 1 MHz 
dans le cas d'une ouverture de rayon 10 cm. 

3 - - div Am + kz Am 
j w t ~  

- Exemple 1 

+ 
La figure (V.3a) représente la cartographie de Etg  dans 

l'ouverture calculée par le code lorsque l'onde incidente est une onde 
plane dont la direction de propagation est normale au plan de l'ouverture 
avec : 

t a  

L'ouverture circulaire a été décomposée en un maillage de 
triangles élémentaires. On a représenté, au centre de chaque triangle, le 
champ électrique tangentiel (déduit de M par la relation (5.3) par un 

a 

3 

+ 
segment rectiligne dont la direction est celle de Etm et dont la longueur 

t .  

- - 
est proportionelle a son module. 

* 
La figure (V.3b) représente la cartographie de E, pour la même 

onde incidente calculée A partir de 1 'expression analytique (8 .5)  . 



Figure V.3a : Chsip Clectriw tangentiel calailC W i s w ~ n t  Fi- V.3b : Chap Clectriwe tangentiel théoriaie 

(Etc = O V/i, Hcc = 1 A/#) (Etc = O V/i, Het = 1 A I R )  

Le résultat du calcul numerique est trés proche du résultat 
théorique, La comparaison quantitative peut être faite en comparant les 
valeurs moyennes de Et. qui sont indiquées sur les figures. Le champ E,. 
est uniforme sur une grande partie de la surface de l'ouverture. Les lignes 
de champ tendent 4 s'incurver au bord de l'ouverture. Le champ dlectrique 
est alors perpendiculaire au natbriau parfaitement conducteur dans lequel 
l'ouverture est d4coupbe, ce qui est en accord avec les conditions aux 
limites sur les champs. On peut remarquer que l'évaluation de Etg 4 partir 

+ 
de (5.4) ne vérifie pas cette propriéte, Xs étant alors toujours paralléle 

- Exemple 2 

Les figures (V.4a et V.4b) reprbsentent le champ électrique 
tangentiel calculé numériquement et analytiquement (5.5)  lorsque l'onde 
incidente est une onde plane dont la direction de propagation est paralléle 
au plan de l'ouverture avec : 



Fim V.4a : Chaip Cletrique tangentiel calculC nunériament F I w  V.6b : ChaiD 6letriare t m t i e l  tMique 
( E ~ ~  : 377 V/B, HOC = 1 A h )  (Etc = 377 V/r, Mc = 1 Air) 

Les résultats numériques sont de nouveau trés proches des 
résultats analytiques. 

-+ + 
Les figures (V.5a et V.5b) representent les champs E et H 

calcul~s au voisinage de l'ouverture dans un plan perpendiculaire, dans le 
cas de l'exemple 2. Pour des raisons de .représentation graphique 
(décroissance rapide des champs du côté 21, la longueur des segments varie 
ici comme le module des champs suivant une loi logarithmique. 
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F i m  V.5a : Chaipp Clectricruc diffract~ par 

une ouverture circulaire. 
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Figure V.5b : Cham mnétique diffracte w 
UK ouverture circulaire. 



La figure (V.5b) permet d'interpréter la répartition du champ 
+ 

électrique tangentiel dans l'ouverture. En effet, le champ E est 
perpendiculaire au plan de l'ouverture en son centre, et les lignes de 
champ tendent à s'incliner lorsque l'on sla&oche des bords de 
l'ouverture. Comme seul le module du champ tangentiel a bté tracé sur la - 
figure (V.41, on comprend qu'il soit nul au centre et maximum à la 
périphbrie de l'ouverture. 

Remarque 

-+ 
Le code calcule les courants magnétiques K en rbsolvant 

l'équation intbgrale (5.6). On peut donc remarquer que seule la donnée du 
+ 

champ magnétique de court-circuit Hcc est introduite dans le programme 
+ 

numerique. Dans les exemples 1 et 2, le module de Hcc est constant sur 
toute l'ouverture. Les deux cas sont seulement difierencies par la phase de 
--+ 
H 

C C  
: elle est constante dans le cas de l'incidence normale (exemple 11, 

elle varie sur l'ouverture dans le cas de l'incidence tangente (exemple 2 ) .  
* 

C'est donc partir de la phase de Hcc qu'on "reconstruit" l'information 
sur le champ blectrique incident au cours de la résolution de l'bquation 
intégrale. 

5-1.2 - Approximation dipolaire 

La résolution numérique de l'équation (5.6) permet de calculer 
+ + 

les champs E et H de façon exacte en tout point de l'espace, quelles que 
soient la source, la fréquence et la forme de l'ouverture. 

On peut pourtant obtenir une représentation analytique approchée 
des champs diffractés par l'ouverture dans le cas oh les hypothéses 
suivantes sont vérifiées : 

- les dimensions de l'ouverture sont petites devant la longueur d'onde 
(hypothèse quasistatique) ; 

- on calcule les champs à une distance "grande" devant les dimensions de 
l'ouverture ; 

- le champ de court-circuit est localement uniforme sur l'ouverture. 

Dans ce cas, on peut montrer (voir annexe D) que le champ 
diffracte par une ouverture libre peut être approximé par le rayonnement 



3 
d'un dipôle électrique de moment électrique Pe et d'un dipôle magnétique de 

3 + 
moment magnétique Pmcorrblés aux courants magnétiques \par les relations : 

+ 
oh on rappelle que r' est le vecteur reliant le centre de l'ouverture & un 
point courant appartenant A l'ouverture. 

* + 4 

On peut remarquer que Hs et r' étant tangent au plan de l'ouverture, Pm est 
+ 

tangent au plan de l'ouverture tandis que P. lui est perpendiculaire. 

Le formalisme des dipôles a fait l'objet de nombreuses études 

1311 A 1511 e t  certains resultats sont repris dans l'annexe D. On a montré 
en particulier qu'il est possible de donner une expression des dipôles qui 
sépare la contribution du champ de court-circuit des paramètres 
géométriques de l'ouverture : 

- - 
a et am sont les polarisabilités électrique et magnétique de l'ouverture 

- - 
qui ne dépendent que de sa géométrie. am est un tenseur qui est diagonal 
lorsque l'ouverture possède deux axes de symétrie. 

On peut remarquer que le formalisme des dipôles sépare la 
contribution du champ magnétique de court-circuit (qui contribue au dipôle 
magnétique) de celle du champ blectrique de court-circuit (qui contribue au 
dipôle électrique) ce qui est une conséquence de llhypoth&se quasistatique. 

Dans le cas d'une ouverture circulaire de rayon a, on peut 
vérifier qu'en introduisant les expressions analytiques des courants 
magnétiques (5.4 et 5.5) dans celles qui définissent les dipoles (5.9 et 
5.10), on obtient : 



Les deux expressions analytiques (5.4 et5.5) bien que différentes 
(voir remarque précédente) , conduisent au même résul tat . Les 
polarisabilités d'une ouverture circulaire de rayon a sont : 

On peut remarquer que l'expression approchée (5.41, bien que 
moins précise que (5.5) conduit pourtant aux valeurs exactes des 
polarisabilités, et par conséquent permet un caicul correct des champs 
diffractés A grande distance de l'ouverture. 

L'intérêt de l'approximation dipolaire est que, lorsque les 
hypothhses sont vérifiées, on peut calculer les champs rayonnés (voir 
formule de rayonnement des dipôles en annexe) sans avoir besoin de calculer 
+ 
M , ce qui simplifie considérablement les calculs. On remplace ainsi une 
s 
distribution de courant magnétique par deux sources ponctuelles localisées 

+ 
au centre de l'ouverture, A proximita de l'ouverture, le calcul exact de Mg 
reste néanmoins indispensable. 

Comparaison entre calculs analytique, numérique et résultats expérimentaux 

-+ - Apres calcul des courants \ , le code évalue les valeurs des dipôles 
équivalents A une ouverture au moyen des relations (5.9 et 5.10) et 
calcule les polarisabilités grace A (5.11). Dans le cas d'une ouverture 
circulaire de rayon 10 cm, on peut comparer les valeurs calculées 
numeriquement aux valeurs théoriques. On obtient : 

* avec le code : a = 1,29.10'~ 
e 

am = 2.57.10-a 

* avec la formule (5.13) : ae = 1,33.1C3 

a = 2,66.10'~ 
m 



Ces résultats valident le code numerique qui pourra être utilisé pour 
calculer les polarisabilités d'ouvertures pour lesquelles on ne dispose 
pas de formules exactes. 

- Une dtude expérimentale a été entreprise afin de vérifier la validité des 
différents modeles. Elle permet également de préciser la distance à 
partir de laquelle l'approximation dipolaire conduit A un résultat 
satisfaisant. 

Le dispositif expérimental est constitué d'une cellule TEM de grandes 
dimensions dont l'électrode de retour est percée d'une ouverture carrée 
(0,2 x 0,2 ml (figure V.6). L'excitation de la cellule TEM est obtenue 
grâce A un synthétiseur de fréquence (Rhode & Schwartz SMS de 400 kHz à 1 
GHz, Rhode & Schwartz SPN de 100 Hz A 1300 kHz) et un amplificateur de 
puissance (Prana 200 w). Un analyseur vectoriel (Rhode & Schwartz ZPV) 
mesure le signal transmis par un capteur de champ magnétique. L'ensemble 
est geré par un calculateur (Tektronix 4052). La cellule est chargée par 
une impédance de 50 R qui permet de l'adapter et d'obtenir dans la 
cellule une onde TEM (Ecc/H = 377 42) 

C C  

Calculateur L A  
Amplificateur 

Cellule TEM 

200 W 

- -Q x- - 

Analyseur 
vectoriel 

Figure V.6 : Dispositif expérimental. 



La figure (V.7)  represente le module du champ magnetique h 1 MHz sur 
l'axe de l'ouverture (avec Ecc= 377 V/m, H = 1 A/m) obtenu : 

C C  

+ 
1 - aprés calcul des courants M. par le code numérique, en utilisant les 

formules de rayonnement (5.1 et 5.2) (résolution numérique "exacte"). 

2 - aprhs calcul des dipôles equivalents (5.9 et 5.10) par le code, en 
utilisant les formules de rayonnement des dipôles. 

3 - par la mesure. 

Figure V.7 : ChaPp Hx ( A h )  ur l'axe de l'ouvertur. 

A 20 log IHx) 

On constate que la mesure et le calcul numerique exact indiquent des 
résultats identiques même trds prés de l'ouverture. Par contre les 
calculs obtenus par le formalisme des dipôles Bquivalents ne coïncident 
avec les deux autres estimations qu'au-dela d'une distance de 20 cm 
environ. 

40 

20 

0 ,  

- 20- 

- 40- 

- 60- 

Cette observation, ainsi que des calculs complementaires effectués en 
dehors de l'axe de l'ouverture 1521, 1531, 1541 permettent de montrer 
qu'une ouverture carrée rayonne comme la somme de deux dipôles au-delh 
d'une distance &gale a son côte (avec une prbcision meilleure que 2 dB). 

- 

- 

A Calcul exact 
+ Approximation dipolaire 
x Mesure 



Signalons que le code numérique permet de retrouver un rbsultat 
signale par Bethe [31] : au centre de l'ouverture les champs sont égaux la 
moitie des champs de court-circuit :' 

On peut en particulier vérifier ce rbsultat pour le champ 
magnetique sur la figure (V.7). 



5.2 - Diffraction Dar une ouverture charu6e 
5.2.1 - Calcul  exact 

On a montré au chapitre 1, que le champ électromagnétique 
diffracté par une ouverture de forme quelconque, chargee par une trappe 
d'impédance de surface Z s ,  peut être représente par le rayonnement d'une 

+ 
distribution de courant magnetique Hs , localisée sur la trappe. On a 

* 
demontré que Ms est solution de l'équation integrale : 

où les notations sont celles du chapitre 1. 

H 
C C  - 
2 

On peut remarquer que lorsque la trappe est isolante ( Z  
infinie), on retrouve l'équation (5 .6 )  régissant la diffraction par une 
ouverture libre. 

-+ M 
a 

= -!L div Am + k2 - -  
jot~ a 

L'équation (5 .15)  a et& introduite dans le code numérique de la 
façon détaillée au chapitre 2. 

t g  

Modélisation des jonctions entre matériaux 

L'équation ( 5 .15 )  s'applique dans le cas où la trappe est 
parfaitement reliée électriquement avec le plan conducteur. Nous verrons 
qu'il est difficile de réaliser ce contact parfait lors des mesures 
expérimentales. 11 convient donc de définir des maintenant la notion 
d'impédance associée & la jonction entre deux matériaux. La définition 
suivante est inspirée des travaux de Casey [55],[56],[57]. 

On appelle admittance de contact Dar unité de longueur Gc, le 
rapport entre la densité de courant Js qui traverse perpendiculairement une 
jonction entre deux matériaux et la différence de potentiel V qui apparaît 
de part et d'autre de la jonction. 

Pour mieux comprendre cette définition, on considtire deux 
matériaux en contact sur une zone de longueur L (voir figure V-8). On 
injecte un courant 1 qui traverse la jonction qu'on suppose caractérisée 
par son admittance G c .  Il apparaît alors une d.d.p. V de part et d'autre de 
la zone de jonction. 



\ 

Contact 

Matériau 1 Matériau 2 

Fiw V.8 : îlesure directe de l'iipCdanw de axitact entre deux mthiwx. 

'\ . 
-- 
- 

L'adinittance totale G du contact est : 

1. 
6 

G apparaît bien comme une admittance par unité de longueur (on remarquera 
C 

que Gc s'exprime en r1.m-' 1.  Si L est aga1 A l'unit&. Gc s'identifie A 
l'admittance G. 

On pourra préferer caractériser une zone de contact par Rc 
(exprime en R.m) qui est l'inverse de GE : 

I 

Rc est alors l'impédance d'une jonction de longueur unité. 

A priori, l'equation (5.15) ne permet pas de tenir compte de 
l'impédance du contact entre le panneau et le plan conducteur. On peut 
contourner cette difficulté de la façon suivante. On peut modéliser ce 
contact en interposant entre le panneau et le plan conducteur une bande 
etroite de largeur Y. A laquelle on affecte une impddance de surface Zc. 

- 
- 
7 

J=I/L 

L 

I 



Plan conducteur 
,/ '\ 

I 

\ panneau / 

Fime V.9 : ilod6lisation uirfaciguc d'me iipédance de m t a c t .  

Lorsque la jonction (modélisee par la bande) est traversée 
+ 

perpendiculairement par une densite de courant J,, il apparaît une d.d.p.  V 
de part et d'autre qui vaut : 

or E = 2 J sur la bande (par définition de l'impédance de surface) 
c a 

d'où V = Zc.W.J 
s 

(5.21) 

Tout se passe comme si on avait introduit une résistance de 
contact Rc = Zc.W entre le panneau et le plan conducteur. On saura donc 
simuler avec le code numérique le cas où la jonction panneau/plan n'est pas 
parfaite en utilisant cette méthode, 116quation intégrale résolue restant 
(5.15). Elle relie le champ magnétique de court-circuit A l'impédance de 
surface Za qui existe en ce point. On introduit au niveau du calcul 
numérique une impedance Zs qui est une fonction du point. Sur l'ouverture 
chargée, Zs est l'impédance de surface du materiau. Sur la bande de largeur 
W qui simule le joint, Z = Z = R /W. La largeur W étant fixée par les 
raisons pratiques (finesses duc maif lage) , on affecte A C la valeur qui 
correspond h la résistance du joint qu'on veut simuler. 



5.2-2 - Approximation dipolaire 

Si dans le cas des ouvertures libres, on dispose d'un grand 
nombre de resultats théoriques associés au formalisme des dipôles, ceci 
n'est plus vrai pour les ouvertures chargées. Seul le cas de l'ouverture 
circulaire de rayon a, chargée par une trappe d1imp6dance Zs reliée au plan 
conducteur par un joint de resistance Rc, a 4th traite. 

Casey [55],[56],[57] a montré que le champ rayonne par une telle 
trappe peut être représenté par le rayonnement de deux dipôles : 

zs 
avec : f. = - 

a 

+ * 
oi P et Pmo sont les dipôles dans le cas de l'ouverture libre. 

e O 

Si on se souvient que le dipôle magnétique 6quivalent A une 
ouverture traduit la diffraction liée au champ magnetique incident (cf la 
relation 5 . 1 1 )  , l'expression (5.22) montre que la trappe se comporte 
comme un filtre passe bas du ler ordre vis à vis du champ magnetique 
incident. La frequence de coupure (A 3 dB) fm dépend de l'impédance du 
matériau mais aussi de la dimension de la trappe et de la qualité du 
contact entre la trappe et le plan conducteur. Comme dans le cas de la 
sphére (cf (4.1611, 11efficacit6 de blindage dépend de ses dimensions. Dire 
qu'un blindage atténue de x dB n'a de sens que si on a précisé sa géométrie 
et deux blindages doivent être comparés à dimension égale. 

De la même façon, le dipôle électrique est associé à la 
diffraction du champ klectrique incident (cf (5.11) 1 .  On va montrer par une 



application numérique que pour des valeurs usuelles de Zs, a et Rc, 
l'atténuation du champ électrique par rapport l'ouverture libre est très 
importante (au moins 80 dB). Dans ces conditions, on ne pourra plus 
effectuer de vérification expbrimentale du modele malgré la grande 
dynamique des appareils de mesures disponibles. Pour cette raison, on 
s'intéressera par la suite exclusivement à l'efficacité des blindages vis 
vis du champ magnétique incident. 

Comparaison entre calculs analytique et numbrique 

a) Nous allons comparer les résultats analytiques et numériques dans le cas 
d'une ouverture circulaire de rayon a = 0,l m, chargbe par une trappe 
d'impédance Zs = 1 R , fixée sur le plan mbtallique avec un contact 
parfait (\ = O 42.m). 

Les figures (V.lOa et V.lOb) reprbsentent a /a et en fonction 
1 1 0  

de la fréquence (dans la bande 1 kHzI100 MHz), 

oh : a est la polarisabilité magnétique de l'ouverture chargée ; 
m 
a est la polarisabilitb magnétique de l'ouverture libre ; 
DO 

ae est la polarisabilité électrique de l'ouverture chargée ; 
a est la polarisabilite électrique de l'ouverture libre. 
e O 

Le calcul a été effectué : 

- avec le formalisme de Casey (cf (5.22) et (5.23)) ; 

- avec la résolution numérique de (5.15). 

La concordance entre les deux calculs est trés bonne, 
particuliérement dans le cas des polarisabilités magnbtiques. La légère 
différence entre les calculs dans le cas des polarisabilités électriques 
est probablement due au fait (souligne au paragraphe 5.1.1.) que le code 
numérique reconstitue l'information sur le champ électrique de 
court-circuit, à partir de la phase du - champ . magnétique de 
court-circuit. 

On a vu que dans l'approximation dipolaire et dans l'hypothdse 
quasistatique (décroissance des champs comme l'inverse du cube de la 
distance), le champ magnétique dépend principalement du dipôle 
magnétique. L'atténuation AH = H/H du champ magnbtique (oh Ho est le 
champ' diffracté par l'ouverture libre et H celui diffracté par 
l'ouverture chargée) est donc égale à am/amo. Un raisonnement symétrique 
montre que l'atténuation AF, = E/Eo du champ blectrique (oh Eo est le 
champ diffracté par l'ouverture libre et E celui diffracté par une 
ouverture chargée) est égale oe /ae . 
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Fi- V.108 : Variation de aa la i r  en fonction de la f r b m c e .  

F i w e  V.lûb : Variation de ae/aeo en fonction de la tréswnce. 



b) Une deuxième comparaison a été effectuée pour mettre en évidence 
l'influence de l'impédance de contact Rc. La figure (V.11) représente 

a.'a .O 
dans le cas d'une ouverture circulaire de rayon a = 0,l m, 

chargée par une trappe d'impédance Zg= 10 ml2 pour plusieurs valeurs de 

Le calcul est effectué : 

- avec le formalisme de Casey (courbes repérées par les marqueurs) ; 
- avec le code de calcul (pour alléger la représentation, les courbes 

ont été tracées sans distinction avec un trait plein, la concordance 
avec les courbes précédentes n'étant pas ambigüe). 

f (Hz) 

F i a n  V.11 : Influence de l'ippedance du contact : résultats thçoriaies. 

On retrouve de nouveau une bonne concordance entre les deux 
calculs. Ceci prouve en particulier que la modélisation des joints par 
une bande etroite est une bonne simulation. Les deux calculs montrent 
que la présence d'un joint résistif entre le panneau et le plan 
métallique se traduit par une dégradation de l'efficacite du blindage, 
la fréquence de coupure se décalant vers les .hautes fréquences lorsque 
la qualit6 du joint diminue. 



Ce mécanisme peut être illustré par les résultats numériques 
_.) 

suivant. La figure (V.12a) représente la répartition de Etg sur un 
panneau circulaire d'impédance Zs= 10 m(l, de rayon a = 0,l m h 10 HHz, 

* 
lorsque le joint est parfait (.Re= O) . Etg a été déduit du calcul des 

--4 + * . - b  

courants magnétiques Ma par la relation \ =  2 (Etah n) . La figure 
--4 

(V.12b) représente la répartition de la densité de courant Js sur le 
* + --4 

même panneau déduit de Eta par la relation Et.= Zs J, . Le joint étant 
+ --4 

parfait, les cartes de Et. et J, sont identiques aux modules prds. On 
+ 

pourra remarquer que le courant JI traverse perpendiculairement le joint 
et que le champ électrique est assez uniforme sur une grande partie du 

4 4 

panneau. Les figures (V.12~ et V.12d) représentent Eta et J, lorsqu'on 
introduit un joint trés résistif (Re= 50 &.ml entre le panneau et le 

--4 

plan. La forme de la &partition de JI varie peu par rapport au cas 
précédent et on note qu'il y a de nouveau continuité du courant qui 

+ 
traverse le joint. La répartition de Etg est par contre modifiée. En 

+ --4 * 
effet, Etg vaut Zc J, sur la bande simulant le joint et Zs JI sur le 

--4 

panneau. Comme J, est continu et A la traversée du joint et que Zc est 
supérieur A Z, , toute la difierence de potentiel se localise au niveau 
du joint. Si on se souvient que le champ rayonné par une ouverture est 
modélisé par le rayonnement des courants magnétiques (M. = 2 E ) ,  on ' S 
comprend que l'interposition du joint modifie l'efficacité de blindage 
due à la trappe. Le calcul précédent (cf figure (V.11)) a montré que ce 
mécanisme se traduit par une dégradation de l'efficacité de blindage. 



F i w e  V.12a : Etc (Re = O 9.8). Fiare V.12b : Ji (Re = O Q.i). 

Figure V.12~ : Et, (Rc = 50 a9.n). F i m e  V. 12d : Ji (Re = 50 &.il. 

F i w e  V.12 : ûensitC de courant JS et chau, Clectriw t a m t i e l  Etc sur une 
tram d'iipCdance ZS = 10 ipp. 



5.3.1 - Validation expérimentale des modtiles théoriques 

a) Hesure avec une cellule TEH [53],[58],[59] 

L'objectif de cette mesure est la détermination des efficacités 
de blindages de plusieurs échantillons fixes dans l'ouverture de la cellule 
TEM décrite au paragraphe 5.1.2. 

Le but de ces mesures est double. Tout d'abord, on se propose de 
vérifier si, conformément aux prévisions de Casey, un matériau défini par 
une impédance de surface Zs conduit à une fonction de transfert passe-bas 
du premier ordre. On validera le moddle thborique en comparant les 
fréquences de coupure mesurées et calculées. Ensuite, il s'agit de 
déterminer si les matériaux composites carbone habituellement utilisés dans 
l'industrie aéronautique sont représentables du point de vue 
électromagnétique par une grandeur unique (homogdne à une impédance de 
surface). L'expérience utilise deux séries d'échantillons. 

* La première est constituée de plaques d'altuglas sur lesquelles on a 
déposé, par évaporation sous vide, de minces couches d'aluminium 
(typiquement quelques dizaines de nm). On sait que de telles couches 
minces peuvent être représentées par une impédance surfacique Zs = l/ud. 
Cette valeur est constante sur toute notre gamme de mesure (400 kHz - 200 
MHz), l'effet de peau apparaissant à une fréquence beaucoup plus élevée, 

Pour les raisons liées à la technologie de leur fabrication, ces 
échantillons sont des carrés de 16 cm de cbté, Notons enfin que leur 
épaisseur n'est pas connue avec une précision suffisante pour permettre 
une évaluation théorique de Z . La mesure directe des impédances sera 

s 
présentée plus loin. Ces trois plaques sont notées A ,  A A et 
correspondent à des épaisseurs de métallisations décroissantes. 

* La seconde est constituée de plaques en matériau composite 

carbone-époxy ; (CI) est constituée de 8 plis de ruban unidirectionnel 
déposés suivant les orientations O*, 45' et 90' afin d'obtenir une bonne 
isotropie ; ( C2) est réalisée au moyen de 4 plis de carbone tressé. Ces 
deux échantillons sont de forme carrée de côté égal à 25 cm et 
d'épaisseur 1 mm. 



- Détermination directe des impédances 

Comme nous l'avons vu plus haut, le calcul des fréquences 
théoriques de coupure nécessite la connaissance précise de l'impédance Zs 
des plaques ainsi qu'une estimation des impédances de contact avec le plan 
métallique. Une mesure de ces deux grandeurs a été effectuée à une 
fréquence de 10 kHz à l'aide du dispositif expérimental représenté par la 
figure (V.13). La mesure de la tension aux bornes de la résistance de 50 R 
permet de calculer le courant qui traverse 1'6chantillon. Deux pointes de 
touches reliées aux deux entrées d'un amplificateur différentiel donnent 
accès à la tension entre deux points quelconques, La mesure a été effectuée 
comme suit : les sondes ont été placées de part et d'autre des joints 
(positions (1) et ( 3 )  sur la figure (V.13), aux bornes de l'échantillon 
(position ( 2 ) )  et aux bornes de l'impédance constituke par la plaque plus 
les deux joints (position ( 4 ) ) .  Le tableau 1 montre que cette impedance 
totale est bien égale à la somme des trois composantes. Signalons que les 
mesures ont été faites en changeant l'orientation des éprouvettes (rotation 
de 90') sans qu'on observe de variation significative des résultats, ce qui 
accrédite l'hypothèse de la bonne isotropie des échantillons. 

Fiwe V.13 : $chha de principe de la usuv directe de l ' i d d a i c e  des 
CchMtillons. 

Tableau 1 : RCwltat de la aesure directe des iiipCdances des échmtillons. 

Impédance 
totale calculée 
ZI + ZZ + 2 3  

646 
1 105 
4 060 

132,5 
103 

Impédance 
totale mesurée 
Z (ma) 

630 
1 050 
3 950 

133 
105 

Impédance du 
2e joint 
Z3 (mR) 

50 
95 

500 
44 
25 

Echantillon 

Ai 
A2 
A3 
Ci 
Cz 

Impédance de 
la plaque 
ZZ (mil) 

520 
895 

3 080 
46,5 
48 

Impédance du 
le* joint 
Zi (mil) 

76 
115 
480 

42 
30 



Les mesures obtenues permettent de calculer l'impédance Zs du 
matériau et la résistance Rc du joint (voir tableau II). Le formalisme de 
Casey s'appliquant pour des trappes circulaires, on a calculé un rayon 
équivalent a pour chaque des éprouvettes en assimilant les échantillons 
carrés A des disques de même surface. La quantité (1 + Rc/(a.Zs)), qui 
donne une bonne indication de la qualité de la jonction échantillon-plan 
conducteur, sera utilisée pour calculer les fréquences de coupure 
théoriques en tenant compte de l'influence des contacts. 

Tableau II : Valccrs des wrdtres renbsentatifs des divers échantillons (L 
et 1 sont définis sr la fi- (v.13.1, 21, k et 23 m t  &finis 
dans le tableau 1). 

Echantillon 

Ai 
Az 
A3 
Ci 
Cz 

- Mesure de la fonction de transfert des échantillons 

Nous avons mesuré la valeur du champ magnétique sur l'axe de 
l'ouverture en présence des divers matériaux en utilisant la cellule T a  
décrite en 5.1.2. (cf figure (V.6) ) . Toutes les mesures ont été normalisées 
A l'ouverture libre et les résultats sont représentés figure (V.14). On 
remarque, comme il était prévu, une courbe décroissante A 20 dB/décade, 
observée pour les matériaux composites graphite comme pour les échantillons 

métalliques. Signalons qu'une rotation de 90' des éprouvettes ne modifie 
pas de façon significative les résultats représentes sur la figure (V.14). 

106 10' 1 o8 f (Hd 

Fiwe V.14 : kswe des atthtions du ch- -tique. 

L 1 
(m) (m) 

0,20 0,16 
0.20 0.16 
0,20 0,16 
0.25 0,20 
0,25 0,20 

a 
équivalent 

(m) 

0,091 
0,091 
0,091 
0,114 
0,114 

Re 
l +  Zsa 

1.2 
1 2  
1,223 
2,62 
2 

Z e = Z z I  L 

(ma 

650 
1 120 
3 850 
58 
60 

R e = L -  Zi + Z s  
2 

(mn . m) 

12 
21 
98 
10.75 
7 



Le tableau III représente la comparaison entre les frbquences de 
coupures théoriques calculées par (5.24) et les fréquences déduites des 
mesures. Les fréquences calculées 1' ont bté en supposant que les valeurs 
de Zs et Rc mesurées en basse fréquence (cf tableau II) restent constantes 
sur la bande 400 kHz - 200 MHz. Pour chaque éprouvette, la fréquence de 
coupure expérimentale a été évaluée en superposant à la courbe mesurée la 
fonction de type passe-bas du premier ordre qui en est la meilleure 
approximation (avec une appréciation visuelle). La valeur de la fréquence 
de coupure à 3 dB, caractéristique de la courbe théorique choisie, a été 
retenue et indiquée dans le tableau III. La bonne concordance entre . les 
fréquences de coupure, pour des valeurs variant de 300 kHz à 12 MHz est une 
validation des modeles théoriques compte tenu de la précision 
expérimentale. On peut en particulier en déduire que les échantillons en 
carbone sont parfaitement représentés sur le plan électromagnétique, par 
une impédance de surface. Ce résultat est intéressant car bien que composé 
de couches de fibres anisotropes, l'échantillon semble se comporter comme 
un matériau isotrope des lors que les plis de carbone sont répartis dans 
plusieurs directions. 

Tablew III : Fréwmes de c w e  des différents Cchatillons : coroaraison 
au modèle thçoriwe. 

b) Mesure avec une caqe de Faraday 

Echantillon 

Ai 
Az 
AS 
ci 
Cz 

Les mesures précédentes ont été rbalisées dans un cas ol le champ 
diffracté par l'ouverture est créé par la circulation de courant dans la 
cellule TEM. Nous allons maintenant décrire une configuration expérimentale 
pour laquelle le champ diffracté est créé par le rayonnement d'une antenne. 
On utilise une cage de Faraday dont une des parois a étb percée par une 
ouverture de côté 0,6 m. L'antenne d'émission est une spire circulaire de 
rayon 0,l m, parcourue par un courant 1 et disposée sur l'axe de 
l'ouverture, le plan de la boucle étant perpendiculaire à celui de 

Fréquence de 
coupure mesurée 

(MHz) 

1,9 
3,s 
12,3 
0,25 
6 3  

Fréquence de 
coupure calculée 

Rc = O 

2,1 
3,67 
12,6 
0,15 
0.16 

l'ouverture. 

Fréquence de 
coupure calculée 

Rc # O 

2,55 
4,4 
16,l 
0,39 
0,3 1 



La figure (V.15a) représente la carte du champ magnétique 
calculée par le code au voisinage de l'ouverture, dans le plan 
perpendiculaire A celle-ci, lorsque l'antenne est proche de l'ouverture. 
Dans ce cas, le champ magnétique est non uniforme dans le plan de 
l'ouverture. Si on éloigne l'émetteur (voir figure (V.l5b)), on obtient un 
champ magnétique uniforme sur l'ouverture et tout le formalisme associé aux 
dipôles équivalents peut s'appliquer. 

F i w e  V.15a : 0 Wtiw rayomC par me spire 
proche de l'owertwe. 

Fiase V.13 : Cheip BBilnbtiUir mYomC wr me spire 
&loi& de l'owerttre. 

Pour cette nouvelle série de mesure, on a fabriqué de.nouvelles 
éprouvettes en matériau composite : 

- l'éprouvette Ca est constituée de plis de carbone (orientée suivant O*, 
45' et 90' afin d'obtenir un matériau le plus isotrope possible). Un 
grillage métallique a été ajouté pendant la fabrication de cet 
échantillon de matériau composite. L'impédance de surface du matériau 
complet a été mesurée de façon directe et on a relevé une impédance de 4 
mR. De plus, cette éprouvette a été décapée A la périphérie pour assurer 
le meilleur contact possible entre 114prouvette et la cage de Faraday ; 



- les éprouvettes C, A Co ont toutes été fabriquées comme suit. Chacune est * 

constituée d'un cadre et d'un panneau fixé sur ce cadre. Les cadres et 
panneaux sont tous fabriqués de la même façon que l'éprouvette C3 
(carbone t grillage). Seule la technologie de fixation du panneau sur le 
cadre varie. Elle est reprhsentative de solutions envisageables sur le 
plan industriel (vissage simple, fixation par rivet, décapage, 
interposition de joints...). Comme pour l'bprouvette CS, le cadre a ét6 
décapé A la périphérie pour améliorer le contact avec la cage de Faraday. 
La figure (V.16) indique les dimensions des diverses éprouvettes. 

Eprouvette C3 Eprouvettes C4 à C 9  

Panneau ' Cadre 

- 
\ /- 

Fixation différente 
pour chaque eprouvette 

Fiwe V.16 : Géométrie des narvelles 4muvettcs. 

Comme dans le cas de la cellule TEM, on mesure le champ 
magnétique diffracté dans le cas de l'ouverture libre, puis lorsque 
celle-ci est chargée par l'bprouvette testée. La différence des mesures 
(exprimée en dB) indique l'efficacité de blindage de l'éprouvette. 

L'éprouvette C3 sert de référence ; elle est représentative d'une 
jonction cadre-panneau parfaite. La figure (V.17) est une comparaison de 
l'efficacitk de blindage de C3 mesurbe et calculée par (5.22) (en prenant 
Z = 4 mR ) .  On trouve, comme pour les mesures sur cellule TEM, une bonne 
concordance entre la mesure et le modèle, Ceci prouve en particulier qu'il 

y a un bon contact entre l'éprouvette et la cage de Faraday. Comme la même 
technique de fixation sur la cage a été utilisée pour les autres 
éprouvettes, on pourra considerer que les contacts entre les éprouvettes et 
la cage de Faraday sont parfaits. 



Les résultats des éprouvettes Ca Co sont rassemblés figure 
(V.18). Ils montrent que la qualité du joint cadre/panneau peut provoquer 
une très grande variation de l'efficacité de blindage. Comme prevu par les 
modeles théoriques, la dégradation de l'impbdance du joint se traduit par 
un décalage de la frequence de coupure A 3 dB. Seule l'bprouvette Cs (qui 
correspond au joint le pire), n'assure plus un filtrage avec une pente 20 
dB par decade. 



En conclusion, on retiendra que les résultats expérimentaux sont 

tout à fait en accord avec les résultats théoriques, que l'on fasse varier 

la nature du matériau (voir les mesures avec la cellule TEMI ou celle du 
joint (voir les mesures sur cage de Faraday). 

5 .3 .2  - A p p l i c a t i o n  a 1 a dé termina t i o n  experimen ta1  e d e s  impedances 
d e  s u r f a c e  

L'étude de la diffraction par les ouvertures (libres ou chargées) 

est d'autant plus intéressante qu'elle correspond h un mode de couplage de 
l'énergie électromagnétique qu'on rencontre fréquemment sur les aéronefs. 
En effet, les formalismes que nous avons décrits peuvent être directement 
appliqués dans le cas des hublots, des trappes d'accès et des fenêtres très 
nombreux sur les structures réelles. 

Néanmoins, cette étude a été conduite dans le but d'être 
appliquée h la mesure indirecte d'impédance de surface (cf paragraphe 4.3). 

Les résultats expérimentaux qui ont été décrits montrent que cet objectif 
peut être atteint puisque l'influence des différents paramètres peut être 
calculée. En particulier, on a vu que la fréquence de coupure h 3 dB, A 
partir de laquelle le champ magnétique est atténué par une trappe fermant 

une ouverture, est directement reliée à l'impédance de surface de la trappe 
(cf (5 .24 ) ) .  On observera pourtant que la mise en oeuvre de la méthode est 
limitée par plusieurs inconvénients. 

* La mesure dépend de la qéométrie de l'échantillon 

La fréquence f. dépend des dimensions de l'éprouvette (du rayon 
dans le cas des trappes circulaires). La comparaison des efficacités de 
blindages n'est possible que si on connait les dimensions des éprouvettes 
considérées. Plus fondamentalement, il est nécessaire de pouvoir découper 
un échantillon du matériau h tester h la dimension du dispositif 
expérimental. Ceci n'est pas toujours possible et, en particulier, on ne 
saura pas utiliser les résultats des calculs théoriques précédents pour 
évaluer les propriétes électromagnétiques d'un matériau integré à une 
structure déjh construite. 

* La mesure est effectuée de part et d'autre de l'échantillon testé 

La mesure est effectuée par transparence, l'émetteur et le 
récepteur étant situés de part et d'autre de l'échantillon testé. Ceci 
nécessite de gros moyens expérimentaux (cellule TEM, cage de Faraday). Une 
mesure compacte d'un même côte de l'éprouvette serait plus facile à mettre 
en oeuvre. 



* La mesure dépend de l'impédance des joints 

Il s'agit la d'un inconvénient majeur. On a vu (théoriquement et 
expérimentalement) que fm est d'autant plus décalé vers les hautes 
fréquences que l'impédance des joints entre la trappe et le plan conducteur - 
est grande. Si on n'a pas d1id6e a priori de la qualité du joint, la seule 
possibilité est de le rendre "le meilleur possible" et d'utiliser la 
formule de Casey (5 .24)  en le supposant parfait. Cette imprécision conduit 
A une erreur indéterminée dépendant de la technologie utilisée. 

En d'autres termes, f. dépend de deux inconnues Za et Rc et on ne 
dispose que d'une équation fm = f(Za, Re) , l'indétermination étant levée 
en faisant des hypotheses plus ou moins vérifiables. Par contre, lorsque Zs 
est connue (par une autre mesure directe ou indirecte) la methode 
précédente permet de classer les différentes technologies de joints. 

En conclusion, les modeles théoriques déduits de l'étude de la 
dhfraction d'une onde localement uniforme par une ouverture ont permis de 
mettre au point une méthode de mesure de Za, malgr6 des contraintes 
expérimentales importantes. 

Nous allons maintenant présenter une solution alternative qui ne 
présente pas les trois inconvénients précédents. 



CHAPITRE 6 

EXCITATION PAR üîî CRAW NON U N I I O R ~  : 

MISE AU POINT D'UNE SONDE DE MESURE DE Z - 



Ce chapitre décrit la mise au point en trois étapes d'une sonde de mesure 
de Zs , chacune de ces étapes permettant de supprimer un des trois 
inconvénients associés aux mesures en champ uniforme. 

6.1 - ler &tape : mise au point d'une mesure independante des contacts 
(lectriaues 

Comme dans le chapitre 5, nous nous intéressons A une ouverture 
percée dans un plan conducteur, éclairée d'un côté par une onde incidente. 
On utilise une antenne de réception de l'autre côté de l'ouverture et on 
calcule l'atténuation du champ magnétique lorsque l'ouverture est chargée 
par une trappe caractérisée par son impédance de surface. La différence 
avec les cas étudiés precédemment réside dans le choix de l'antenne 
d'émission. Celle-ci est une spire circulaire orientée dans un plan 
parallele A celui de l'ouverture. On ne dispose plus dans ce cas de calculs 
analytiques, mais il s'agit d'un exemple de diffraction par une ouverture 
qui peut être calculée numériquement (en résolvant de nouveau l'équation 
(5.15) 1 . 

La figure (VI.1) représente le champ magnétique au voisinage 
d'une ouverture carrée de côté 0,6 m (représentative de celle percée dans 
la cage de Faraday) lorsque le rayon de la boucle d'émission est 0,l m. On 

peut comparer cette carte du champ A celle de la figure (V.15b) pour 
laquelle seule l'orientation de l'antenne diffère. 

Fiare V1.1 : Cham raOnCtique rsyomC po une spire parsllèle 
au plan de l'cuvertue. 



On remarquera que la géométrie du champ est très différente dans 
les deux situations et qu'en particulier, maintenant le champ n'est plus du 
tout uniforme dans le plan de l'ouverture. Une conséquence est que tous les 
résultats qui s'appuient sur l'hypothbse d'uniformité du champ incident ne 
peuvent plus être utilisés. Par exemple, le champ diffracté par l'ouverture 
n'est plus modélisé par le rayonnement de deux dipôles équivalents, que 
l'ouverture soit libre ou chargée. 

A titre d'exemple, la figure (VI.2) représente l'atténuation du 
champ magnetique calculée par le code lorsque cette trappe est constituée 
d'un matériau d'impédance 4 m!2 pour les deux orientations de la spire 
d'émission correspondant respectivement au cas d'un champ uniforme et non 
uniforme. On observe que les résultats sont bien entendu différents dans 
les deux cas. 

I 

Spire paroiiOlo 
O au plan du matériau 

A Spire perpendiculaire 
-80 1 au plan du matériau 

-100 
103 10' 105 106 10' IO* f ( ~ d  

Fim VI.2 : Influence de l'orientation de la sire sw l'atténuation d~ chapp 
irwnCtiaie. 

Mise en évidence de la faible influence des contacts électriques 

a) On s'interesse, comme au paragraphe 5.2.2, A une ouverture circulaire de 
rayon 0,1 m, chargée par une trappe d'impédance Zs = 10 mR , pour 
plusieurs valeurs de l'impédance de contact Rc entre la trappe et le 
plan conducteur. La boucle d'émission, de rayon a = 0,l m, parallhle 
la trappe, est située A 20 cm de l'ouverture. On calcule le champ H sur 
l'axe de l'ouverture, du côté sans source A 10 cm du centre de 
l'ouverture. La figure(VI.3) reprbsente le rapport H/Ho, oh Ho est le 
champ en l'absence de la trappe et H le champ magnétique lorsqu'elle est 
présente. Les valeurs de R utilisées sont les mêmes qu'au paragraphe 

C 

5.2.2. (cf figure V.11). L'atténuation du champ H est cette fois-ci 
presque indépendante de la valeur du joint. 



F i m e  VI .3  : nise en Cvidtnce de la faible inflwnce des joints dans le cas où 
la s i r e  est parslléle au iat&iau. 

Ceci peut être expliqub par les rbsultats numbriques suivants. Les 
+ + 

figures (VI.4a et VI.4b) représentent la rbpartition de Etg et de Js 
calculée numériquement à 10 MHz sur la trappe, lorsque le contact est 

4 

parfait (Rc = O). La géombtrie des lignes de courants Js s'explique par 
la gbométrie du champ magnétique incident. Comme celui-ci s'bcarte de 

.-$ 

l'axe de la spire (forme "en trompette") et que la densité de courant Js 
est toujours perpendiculaire au champ magnbtique, on obtient bien des 
lignes de courant circulaires, En particulier, aucun courant ne traverse 

_i + 
les joints. La cartographie de Etg est déduite de celle de JI par la 

+ + 
relation Etg = Z J . Les figures (V1.4~) et (~1.4d) représentent 

s 8 

+ + 
E et Js dans le cas où l'impbdance du joint est forte. L'allure des 
! g lignes de champ et de courant n'est pratiquement pas affectée : bien que 

_i 

Z soit trds supbrieur Zs , le champ Etg au niveau du joint 
C * 4 + 
E t  = Z J est négligeable car le courant J, traversant le joint 
l'est aussi. Ce rbsultat est trhs difibrent du cas oh le champ incident 
est uniforme (voir analyse en 5.2.2 et figure (V.12) ; on avait alors 
montré que la dégradation de l'efficacitb de blindage Btait due au fait 
que le courant traversait les contacts panneau/plan conducteur. 



Fiwe VI .1  : DensitC de c w~t JI et chaip Clectriqw tangentiel Etr su4 une 
trappe d'iipidance ZS = 10 i9. 



La comparaison de ces deux exemples, seulement différenciés par la - 
géométrie du champ incident, illustre la regle générale qui est qu'un 
joint imparfait modifie la répartition des densités de courant (et 

+ 
l'efficacité des blindages) à la condition que JI tende naturellement à 
la traverser. 

Pour l'application qui nous intéresse, on a trouvé une géométrie 
(correspondant h une boucle placée parallèlement au plan de 
l'échantillon, l'axe de la boucle coïncidant avec celui de l'ouverture 
chargeel pour laquelle la qualité des joints n'a pas d'influence sur 
l'efficacité de blindage en champ magnétique. 

b) La vérification expérimentale de ce résultat a &té effectuée sur cage de 
Faraday en utilisant la même boucle d'émission qu'en 5.3.lb, mais en 
l'orientant parallèlement à l'ouverture. La figure (VI.5) montre 
l'atténuation du champ H mesuré sur l'axe de l'ouverture, pour chacune 
des éprouvettes CSà C9 décrites au chapitre 5. Les résultats 
expérimentaux sont pratiquement confondus (et donc indépendants des 
joints puisque c'est le seul paramètre qui différencie les éprouvettes) 
à la différence des mesures en champ uniforme oh on distinguait 
sensiblement les échantillons (cf figure V.11). 

On a ainsi supprimé un inconvénient majeur associé aux mesures en champ 
unif orme. 

F i w e  VI.5 : Vérification expériyntale de la faible influence des joints. 



6.2 - 24me 6 t a ~ e  : mise au point d'une mesure independante de la 
gdomdtrie de 116chantillon 

Nous avons illustr6, par un calcul numérique et par une 
vérification expérimentale, la faible influence des contacts sur la valeur 
de l'efficacité de blindage lorsque la spire d'émission est parallèle 
l'échantillon fermant l'ouverture. Malheureusement, on ne connait pas de 
résultats analytiques permettant de résoudre théoriquement le probldme et 
on ne sait pas distinguer Csauf par une étude paramétrique numerique) 
l'influence des paramètres : 

- forme et dimension de la trappe ; 
- rayon de la spire ; 
- distance de la spire à l'échantillon. 

De plus, même si les exemples numériques semblent l'indiquer rien 
ne prouve que l'atténuation due A la trappe est toujours du type passe bas 
du ler ordre et qu'elle est indépendante du point de mesure. 

La difficulté liée à la forme de la trappe peut facilement être 
levée : puisque l'attbnuation est indépendante du joint trappe/plan 
conducteur, il n'est plus necessaire de faire d'effort sur la qualité de ce 

joint. On peut même supprimer totalement la continuité électrique entre 
l'échantillon et le plan. Dans ce cas le seul rôle du plan métallique est 
d'empêcher le champ incident de contourner l'bchantillon. Si on choisit un 
échantillon grand devant les dimensions de la boucle d'émission et devant 

la distance antenne/matbriau, on peut même supprimer complètement le plan 
métallique. Ceci se justifie facilement par le fait que le champ magnétique 

créb par la boucle diminue rapidement (comme le cube de la distance dans 
l'hypothèse quasistatique) et la partie du champ incident qui contourne 
l'échantillon est alors négligeable. 

On se raméne alors à un problhrne trds simple : on peut considérer 
un matériau plan, infini, caractérisé par son impédance de surface, excité 

par une antenne circulaire de rayon a, paralldle au matériau A une distance 
d (cf figure VI.6). 

Sur le plan expérimental, la mesure se simplifie considérablement: 

on n'a plus besoin de cellule TEM, ni de cage de Faraday. Il suffit d k n e  
boucle d'bmission, d'un capteur de champ magnétique placé sur son axe, On 
effectue une premiére mesure sans échantillon, puis on interpose celui-ci 
et on en dbduit l'efficacité de blindage. 



F i o w  VI.6 : Géométrie & problème etudié. 

6.2.1 - C a l c u l s  a n a l y t i q u e s  

Dans cette nouvelle configuration géométrique on peut effectuer 
maintenant un.calcul analytique. Nous avons montré dans l'annexe E que le 
rapport S entre le champ Hz sur l'axe de l'ouverture, de l'autre côté du 
matériau, au champ Hzocalcul~ au même point, mais en l'absence du matériau 
est : 

où les notations sont celles de la figure (VI.6) (l'origine de l'axe z est 
fixée au centre de la boucle d'émission) et oh : 

- JI est la fonction de Bessel d'ordre 1 ; 
- f est une grandeur homogène à une fréquence définie par : 

C O  



L'analyse de ce résultat conduit a faire plusieurs remarques : 

* S est indépendant de la distance d entre la spire et le matériau. La 
conséquence pratique est qu'on pourra interposer l'éprouvette à tester en 
n'importe quel endroit entre la spire d'émission et le capteur, sans 
modifier le résultat. Ceci simplifie la mise en oeuvre expbrimentale. 

* S dépend du point où on mesure le champ B .  Plus precisement S ne dépend 
pas de la distance z mais de la distance z/a qui est la distance 
normalisée au rayon de la boucle d'emission. Ceci est très différent des 

mesures en champ uniforme oh l'atténuation du champ &ait indépendante de 
la position du point de mesure. 

* La dimension de l'antenne intervient directement dans la valeur de S, 
d'une part comme facteur de normalisation en distance, mais aussi dans 
l'expression de f 

C O  
. On remarquera que l'impédance du matériau 

n'intervient que dans l'expression de fce. 

Le calcul numérique de S a été effectué par une méthode décrite 

en annexe. La figure (VI.7a) représente la variation de S (exprimée en dB) 
en fonction de la fréquence (normalisée par rapport a fco), pour plusieurs 
valeurs de z/a, inférieures h 1. On notera que même quand z/a est petit, on 
suppose que le matériau est toujours placb entre la boucle et le point de 
calcul (la courbe pour laquelle z/a = O est une courbe limite obtenue 
lorsque le matériau est infiniment mince, la distance entre la boucle 
d'&mission et le point où on calcule S tendant vers O). La figure (VI.7b) 
représente S lorsque z/a est supérieur à 1. 

Le comportement de S est trds différent selon que z/a est 
inférieur ou supérieur h 1. Dans le premier cas, on observe que la forme de 
la fonction de filtrage passe progressivement d'une forme voisine d'un 
passe-bas du 2dme ordre (40 dB/décade) une forme voisine d'un passe-bas 
du ler ordre (20 dB/décade). La fréquence de coupure h 3 dB varie 
relativement lentement. Dans le second cas, la forme de la fonction de 
filtrage varie peu, mais la courbe tout entière se translate vers les 
basses fréquences quand z/a augmente. 



Influence de la distance z 
(a = rayon de la boucle d'ernission) 

a) Cas où zla est infbierr b 1. 

Influence de la distance z . . 
(a = rayon de la boucle d'emission) 

z/a=l. zia=10. zia=lOO. z ia4000 .  
1 - 1 1  -9-  - --- 

(Hz/HzO)dB 
O. ------.- 

- - - œ  
- œ  - - œ  ' . \ . . 

. . 
\ . 

\ . . 
\ . . ' . ' . . 

\ . 
-1 O 1 

log(fIfc0) 

b) Cas où zla est supérierr A 1. 

Fiwe VI.7 : Atténuation ai chaPD PaoiCtiqw 81 fonction de la frhumce. 



On cherche maintenant une courbe du premier ordre qui corresponde 
le mieux possible avec S lorsque z = a. Après quelques essais, on a montre 
que la fonction 

avec fc = 1,4 f = 
C O  *po a 

correspond une bonne approximation. La figure (VI.8) reprbsente la 
comparaison entre le calcul exact de S (6.1) et la courbe du premier ordre 

définie par (6.3) et (6.4). 

Comparaison entre les calculs éxact et approché 
(dans le cas ou z est égal au rayon de la boucle d'émission) 

Exact 
Approche 
fc=l.4*fc0 . . . . . . . 

F i w e  '41.8 : Apnoxiaation dc S wr une fonction du ler ore. 

La différence entre les courbes est faible et on peut choisir de 

faire les mesures pour cette valeur de z. Le calcul de Zs est alors 
immediatement dbduit de la mesure de f par (6.4) . Cette approximation de S 
quand z/a = 1, est vbrifie quelque soit la valeur de ZS et de a, puisque 
ces quantités n'interviennent que dans l'expression de fco. 



6.2.2 - Résul ta ts expérimen taux 

L'expression (6.1) de S a été calculée en un point situe sur 
l'axe z de la boucle d'émission, de l'autre cote du matériau d'impédance Zs. 
Dans la pratique, la mesure de Hz (et de S) est effectuée A l'aide d'une 
boucle circulaire. On admettra par la suite, que si le rayon a' de la 
boucle de réception est suffisament inférieur à celui de la boucle 
d'émission, les résultats théoriques restent inchangés. On peut pourtant 
indiquer que lorsque le point où on calcule S n'est plus sur l'axe de la 
spire d'émission, l'expression de S (cf annexe E) fait intervenir le terme 
JO (Ar) (où JO est la fonction de Bessel d'ordre O et r la distance entre le 
point de calcul et l'axe z). Pour les faibles valeurs de r, Jo(Ar) est peu 
différent de 1 et l'expression de S est bien celle indiquée dans ce 
chapitre (cf (6.1) ) . 

Cela revient A admettre que HZ est assez uniforme A proximité de 
l'axe de la spire d'émission et que le champ mesuré par la boucle de 
réception est peu différent de la valeur axiale quelque soit la distance z . 

entre les boucles. 

Les résultats expérimentaux suivants ont été obtenus avec une 
spire d'émission de rayon 3,4 cm et une spire de réception de rayon 1,5 cm. 

a) Mesure de S pour plusieurs valeurs de z 

La figure (VI.9a) représente S mesuré dans le cas d'un 
échantillon dont l'impédance (mesurée de façon directe) est de l'ordre de 
3,s mR. La mesure a été effectuée pour plusieurs valeurs de z 
(Z = 1 mm, 2 cm, 15 cm). La figure (VI.9b) représente S, calcul6 dans les 
mêmes conditions. On observe un bon accord entre les résultats, tant dans 
la forme des courbes, que dans la valeur des fréquences de coupure. 

On a cherché A vérifier que l'atténuation S du champ magnétique 
est indépendante de la position de l'échantillon entre les boucles (cf 
6 1 .  La mesure de S a donc été effectuée en dbplaçant le matériau entre 
les deux antennes dont la distance a été fixée à 15 cm. Les courbes 
expérimentales obtenues pour plusieurs positions du materiau sont 
parfaitement confondues et identiques A celle tracée sur la figure (VI.9a). 



calcul pour un materiau d'impedance ~ ~ 3 . 5  milli-ohm 
(rayon de la spire a=3.4cm) 

a) Calcul tttéoriw. 

Figure VI.9 : Vérification e x d r i ~ n t a l e  de l'influence de la distance entre 
les boucles d'hission et de réception. 



b) mesure de S pour z = a ; application A la détermination des impédances 
de surface 

On se place maintenant dans le cas où la distance entre les 
boucles est égale au rayon de la boucle d'émission (z = a = 3,4 cm). La 
figure (VI.lO) représente le résultat de la mesure de S réalisée avec 
l'échantillon A* décrit en 5.2. Apres quelques essais, on a superposé A la 
courbe expérimentale, la courbe théorique du premier ordre qui semble la 
plus proche de la mesure et dont la .fréquence de coupure fc est 11 MHz. La 
valeur de Zn qu'on en déduit par l'expression (6.4) est : 

Cette valeur est très proche du résultat de la mesure directe qui 
est de 1120 mi2 (cf tableau n' II du chapitre 5 ) .  

Sur la figure (VI.10), on a ajouté deux courbes thboriques du 
premier ordre qui encadre les résultats précédents. Les fréquences de 
coupure de ces nouvelles courbes (10 et 12 MHz) correspondent 
respectivement à une impédance de surface de 950 et 1150 mR. Elles 
permettent d'apprécier la sensibilitb de la mesure de Zn. 

Fiare VI.10 : ûétenination exdri~entale âe L var coigeraiwn entre me 
courbe exdriœntale et v l u s i m  covbes thhriwes. 

Cette étude montre une' bonne corrélation entre les résultats 
théoriques et les résultats expérimentaux. Elle sera complétée au 
paragraphe suivant par des mesures effectuées sur des échantillons dont 
l'impédance varie dans une large gamme de valeurs. 



6.3 - 3hme Btape : mise au point d'une sonde de mesure 
L'inconvénient principal de la méthode précédente est que les 

boucles d'emission et de réception sont de part de d'autre de 
l'échantillon. De plus, elles doivent être coaxiales et la distance qui les . 
sépare doit être connue. Cet alignement n'est pas facile réaliser dans le 
cas de grands échantillons. De plus, pour mesurer l'impédance d'un matériau 
constituant la paroi d'une structure d6jA réalisée (un avion par exemple), 
il est parfois irnpossible'd'installer un récepteur a l'intérieur de la 
structure. 

La solution que nous proposons s'appuie sur le fait que la mesure 
par transparence est indépendante de la position du matériau entre les deux 
antennes. Choisissons de mesurer le champ H immbdiatement derrière le 
matbriau (cf figure VI.llb) . 

Figure V I . l l  : Passage d'me pesuv par tninsçrrence b me nwe d'm seul 
c6tC ai ~ t é r i w .  

Comme le champ H perpendiculaire est continu la traversée d'un 
matkriau caractérisé par une impédance de surface, on peut faire passer la 
bande de rbception immédiatement de l'autre coté du matériau sans changer 
la valeur de S (cf figure V1.11~). Ainsi, on peut effectuer l'émission et 
la réception du même coté de l'éprouvette sans changer la valeur de S, A 
condition que la boucle de réception soit le plus prhs possible du matériau 
testé. 

6.3.1 - Calculs  analy t iques  

Ces résultats qualitatifs peuvent être demontrés par le calcul. 
Les notations sont celles de la figure (VI.12) : la distance entre la bande 
d'bmission et le panneau est d, le point où on calcule le champ est en z, 
la distance entre ce point et le matériau est h. 



Fiw V1.12 : Ncvvelles notations 

On a montré (dans 1' annexe E) que le rapport S entre le champ H 
en présence du matériau et le champ H z O  en espace libre s'bcrit : 

On peut faire les remarques suivantes : 

* S est la somme de deux termes : SI est independant de la fréquence et ne 
dépend que des paramètres géométriques. S2 est une intégrale de la même 
forme que (6.1) et est donc du type passe-bas. Ainsi haute frequence S, 
tend vers 0, et S tend vers la valeur constante SI. 

* Si on calcule le champ en z = d (h = O) , S1 est nul et S, est identique à 
la valeur de S de l'autre coté du matériau (voir (6.1)). On a donc bien 
continuité de S A la traversée du matériau. 





Attenuation du champ Hz sur l'axe d'une spire de rayon a 
(Distance entre la spire et le materiau = a) 

WfcO=l. - a f/fCO=Z - e i l f ~ O = 5 .  



Puisque les deux boucles sont du même côté du matériau, on peut choisir 
de les rendre solidaires mécaniquement et on a ainsi construit une sonde 
de mesure (h est alors la distance entre la sonde et le matériau). 

La figure (VI.15) représente S calcule pour une sonde telle que z = a, 
pour plusieurs valeurs de h. On constate que si h est nul, on retrouve 
bien la courbe (de pente 20 dB/décade) de la figure (VI. 8)  . Quand h 
augmente, le début de la courbe se conserve puis S tend vers la valeur 
constante SI. Toutes les courbes s'appuient en basse fréquence sur la 
même courbe enveloppe (qui est obtenue quand h est nul). Sur le plan 
expérimental, on cherche A reconnaître cette courbe enveloppe afin d'en 
déduire Zs par la relation ( 6  - 4 )  . La mise en oeuvre de la mesure sera 
donc facilitée si la sonde est posée très près de l'échantillon. Par 
exemple, dans le cas oh a = d = 3 ,4  cm, il suffit de poser la sonde A une 
distance inférieure A 1 mm pour que S varie entre O et -20 dB environ. On 
a alors une dynamique de mesure suffisante pour identifier la coube 
enveloppe (du type passe-bas du premier ordre) et en déduire Zs. 

Influence de la distance entre la sonde et le materiau 
(distance entre les boucles = rayon de la boucle d'émission) 

hla=O. - hla=0.005 - 9 h/a=0.02 - 
hla=0.05 . . - h/a=O.l - a  hlaz.25 - 

(HzlHt0)dB 
O 

-10 - 

-=.-*..m........, 

-20 - 

-30 - 

-40 
-1 O 1 

log(flfc0) 



6.3.2 - Résultats  expérimentaux 

Toutes les mesures qui suivent ont été effectuées avec une boucle 
d'émission de rayon 3,4 cm. La boucle de réception, de rayon 1,5 cm, est 
située à 3,4 cm de celle d'émission, de sorte que la relation (6.4) est 
applicable. 

a) Validation de la mesure avec la sonde 

La figure (VI.16) représente la comparaison entre la mesure de S 
effectuée par transparence (dans le cas d'un matériau d'impedance 3,5 mR) 
et la mesure de S effectuée avec la sonde d'un même coté (dans ce cas, on a 
placé la sonde le plus près possible du matériau testé). On observe que les 
deux mesures se confondent parfaitement tant que S est inférieur à 20 dB 
environ. Cette valeur à partir de laquelle la mesure d'un même coté diffère 
de la mesure par transparence, bien qu'on appuie le plus possible la sonde, 
varie suivant les échantillons. Elle dépent de la nature et de l'état de 
surface des materiaux. En règle générale, la zone exploitable des relevés 
expérimentaux est comprise entre 20 et 30 dB, ce qui est suffisant pour 
determiner l'impédance de surface. 

Fiolre VI.16 : Vérification ex~érimtale de la continuité de S II la traversée 
du matériau. 



b) Etude de la gamme d'impédance accessible A la mesure 

-La figure (VI.17) reprbsente la mesure de S rbalisee sur des 
échantillons métalliques d'épaisseur variable. Les bprouvettes Dl A D4 sont 
réalisées avec divers alliages d'aluminium. Les bpaisseurs de ces quatre - 
échantillons sont respectivement de 2 mm, 1 mm, 0,6 mm et 50 pu environ. 
Les éprouvettes Al A A3 sont celles etudiées chapitre 5. On rappelle qu'il 
s'agit de dhpôts minces d'aluminium sur un substrat dielectrique dont les 
épaisseurs sont approximativement de 1000 A, 500 A et 250 A, lz technique 
de réalisation n'ayant pas permis le contrôle de ces valeurs nominales. 

F i w e  V1.17 : RCsultats expériaentaux w des Cchaitillms métalliws dunt 
1 ' C W i s w  vôie. 

On peut étudier la sensibilité de la mesure avec la sonde en 
analysant plus finement les résultats expérimentaux pour quelques 
échantillons (DI,D4,Aiet Ag ) .  Dans chaque cas nous avons superposé A la 
courbe expbrimentale, la courbe du premier ordre de fréquence 
caractéristique f qui en est la plus proche (voir figure (V1.18) . La 
valeur de Zs correspondante a éte calculée par l'expression (6.4) . On a 
ajouté sur la figure deux courbes du premier ordre (de fréquence fcnin et 
f ) qui encadrent la mesure et dont on déduit respectivement les valeurs cmax 

's r i  n et 'smax. 



a) Echaitillon Di. 

b) Echantillon Db. 



1 1 O f (MHz) 

c) Echantillan A i .  

d) Echantillan AI. 



Les résultats sont les suivants : 

f = 350 Hz d'oh Z = 33,5 CJ1 
f = 3 0 0 H z  d'oh ZS = 29 CJ1 
fCii" 
c m a x  

= 4 0 0 H z  d'oh ZSmin 
s max 

= 38 CJ1 

- Echantillon D,: 

f = 1 7 K H z  d'oh Z 
s 

= 1,60 mR 
fC = 1 5 K H z  d'oh Z = 1,45 m!2 
fCDi" 
c m a x  

= 19 KHz d'oh zSmin 
8 max 

= 1,82 mR 

- Echantillon Al : 

f = 6 , 5 M H z  d'oh Z = 0,620 R 
f = 6 MHz d'oh 2 = 0,575 R 
fcmin c ma x = 7 MHz d'oh ZSmin = 0,670 R 

sm a x  . 

- Echantillon Ag : 

f = 3 4 M H z  d'oh Z 
I) 

= 3,2 R 
f = 3 0 M H z  d'oh Zsmin = 2,8 R 
fCmin 
c ma x 

= 38 MHz d'oh Z 
sm a x  

= 3,6 R 

Ces résultats permettent de faire les remarques suivantes : 

- La méthode de mesure de Zs peut être utilisée pour une trés large gamme 
de valeurs d'impédance de surface (de quelques CJ1 à quelques R si le 
dispositif expérimental fonctionne de 50 Hz à 50 MHz). Pour les fortes 
valeurs de ZS (quelques RI, la mesure est limitée par la bande passante 
du gbnbrateur disponible. Pour les faibles valeurs de Zs (bchantillon Di 
par exemple) on observe que le rapport signal/bruit se dbgrade. En effet, 
la spire de réception de la sonde mesure la variation du flux créé par la 
spire d'émission et la tension induite, proportionnelle à la fréquence, 
est donc trés faible. Pour augmenter le niveau du signal mesure, on peut 
amplifier le champ magnétique émis en remplaçant la boucle d'émission par 
un enroulement de plusieurs spires circulaires. Ceci devrait ameliorer le 
rapport signal/bruit et selon le générateur utilisé, permettre la mesure 
de très faibles valeurs d'impédance de surface. 



- Pour tous les matériaux mesurés (cf figure (VI.18)), l'impédance de 
surface est déterminée h mieux que 10%. On peut rappeler que dans le cas 
de matériaux homogènes (de conductivité électrique u et d'épaisseur do), 
l'impédance de surface Zs est égale h l/udl. Si u (respectivement d') est 
connu à priori, la mesure de Zs permet de déterminer d' (respectivement 
u) avec la même précision. 

- La modélisation d'un materiau d'épaisseur d', de conductivité u par son 
impédance de surface, est justifiée lorsque le courant se répartit 
uniformément dans l'épaisseur du matériau (cf chapitre 4). Pour mesurer 
l'impédance de matériaux épais, il faut s'assurer que dans la bande de 
fréquence utilisée, l'effet de peau ne se produit pas. 

On rappelle que la fréquence fb pour laquelle l'épaisseur de peau 6 est 
égale h l'épaisseur du matériau est : 

La fonction du premier ordre qui approxime S (lorsque la sonde est telle 
que r = a) et caractérisée par la fréquence de coupure fc : 

La determination expérimentale de ZS avec la sonde n'est possible que si 
f est très inférieure h f , c ' est dire si : 

La sonde de mesure est donc utilisable si le rayon de la spire d'émission 
est très supérieur à l'épaisseur du matériau testé, indépendament de sa 
conductivité. Tous les matériaux étudiés figure (VI.18) satisfont cette 
condition. 

C) Influence de la distance entre la sonde et le matériau 

On a montré sur la figure (VI.151, que lorsque la distance entre 
la sonde et le matériau augmente, la courbe S n'est plus une fonction du 
premier ordre (en haute fréquence, S tend vers la valeur constante SI). 



Sur la figure V1.19, on a trac6 la mesure de S, lorsqu'on 
interpose entre la sonde et un échantillon métallique des cales isolantes 
d'épaisseur h variable (les valeurs de h-sont indiquées sur la figure). En 
basse frequence, toutes les courbes s'appuient sur la même courbe 
enveloppe. On a indiqué dans chaque cas la valeur de S mesurée en haute . 
fréquence dans la zone fréquentielle oh S est constant. La quantite entre 
parenthese est égale I la grandeur thborique SI calculée par l'expression 
( 6 . 5 ) .  On constate de nouveau une bonne correspondance entre les resultats 
théoriques et expérimentaux. 

-8.3 dB (Sl =-9 dB) 

Fi- VI.19 : Vérification exuérimentale de l'influence de la distance entre 
la sonde et le natériai. 

Une des propriétes de la mesure de Zs avec la methode décrite 
dans ce chapitre, est qu'il n'y a aucun contact dlectrique entre le circuit 
de mesure et l'échantillon teste. Ainsi, on pourra mesurer sans difficultb 
un matériau recouvert d'une peinture ou d'une protection dielectrique. 



CONCLUSION 

Au cours de cette étude, nous nous sommes intéressés h des 
matériaux de conductivité finie qui peuvent être modélisés par leur - 
impédance de surface Zs . Nous avons souligné que ce modéle s'applique 
lorsque la densité de courant se répartit uniformément dans l'épaisseur du 
matériau (c'est A dire en l'absence d'effet de peau). 

Le problème de la diffraction d'une onde électromagnétique par une 
ouverture fermée par un panneau dont on connaît l'impédance de surface a 
été étudié sur le plan théorique et sur le plan expérimental. On a montré 
que l'efficacité du blindage apporté par la trappe dépend principalement de 
la valeur de l'impédance du matériau et que ce résultat peut être exploité 
pour mettre au point une premiére méthode de mesure de Zs. La précision de 
cette méthode est néanmoins limitée par l'influence de la résistance de 
contact entre le panneau testé et le plan métallique dans lequel il est 
fixé. Nous avons donc recherché une méthode qui ne présente pas cet 
inconvénient, ce qui nous a conduit A la mise au point d'une sonde de 
mesure de Zs. Divers échantillons de materiaux métalliques ou constitués de 
fibres de carbone ont été utilisés pour valider la méthode et ont prouvé 
son efficacité pour des valeurs de Zs comprises entre quelques @ et 
quelques mR. 

La connaissance de Z permet d'effectuer des calculs pour étudier 
8 

les problèmes de couplage électromagnétique dans le cas de structures 
tridimensionnelles composées d'un ou plusieurs matériaux. La répartition du 
courant sur un objet constitué de fils et de surface peut être calculée en 
résolvant une équation intégrale adaptée au probléme étudié. On a pu 
constater que ce formalisme permet de tenir compte de divers mécanismes 
physiques élémentaires (effet capacitif , mutuelle inductance,. . . qui 
dépendent fortement de la géométrie du probléme. 

Le cas des matériaux anisotropes ou électriquement épais (dans 
lesquels se produit l'effet de peau) n'a pas été traité ici. Le formalisme 
intégral devrait néanmoins pouvoir être utilisé, la construction des 
équations intégrales étant faite avec de nouvelles conditions aux limites 

pour traduire la présence de tels matériaux. 

Plus fondamentalement, l'utilisation du formalisme intégral qui 
peut être utilisé pour étudier des géométries complexes (dans le but de 
modéliser des problèmes de couplages sur les avions), est limitée par les 
performances des calculateurs. Comme il est impossible de modéliser un 
avion complet en un seul calcul, il est nécessaire de découper le problème 



en parties Blémentaires. Ce travail rend nécessaire la mise au point de 
régles permettant ce découpage, les sous-volumes naturels (cavités dans les 
avions) ne traduisant pas nécessairement la topologie du probléme sur le 
plan électromagnétique. 

Enfin, on a vu que l'influence des joints peut être déterminante - 
sur les problémes de couplage. Il conviendra donc de rechercher une 
technique expérimentale qui permette de qualifier localement la qualité du 
contact entre deux matériaux. 



A N N E X E S  



APPLICATION DE LA METHODL DES MOMENTS 

4 

On va utiliser la méthode des moments [2 ]  pour résoudre 
1'Bquation intégrale : 

avec ( 

On définit un produit scalaire par : < a,b > = a.b dR I 
On introduit la famille de fonctions de base f n  vérifiant : 

div f = b 6 
n n Il 

(on se reportera au chapitre 2 pour expliciter les notations). 

On choisit une famille de fonctions test identiques aux fonctions de bases 
(nous appliquons la méthode de Galerkin). 

1) On effectue le produit scalaire entre l'équation intégrale et chacune 
-+ 

des fonctions test fm: 

+ 
Avant de décomposer C en serie de fonction de base, on peut développer 
les trois premiers produits scalaires : 

1.1) On montre que : 



+ 
Par définition, f.  est non nul uniquement sur les deux éléments 

adjacents Q+ et P dloA : 
m . 

(A. 6 )  

Comme Rao [1],[20],[21],[22], nous allons supposer que le maillage est 
suffisament fin pour approximer les intégrales par les valeurs moyennes. 

+ 
Cela revient à supposer que X est constant sur l'élbment et égal h la 

+ 
valeur au centre de gravité r: de l'élément considéré. Si p: est la 

* 
notation utilisée lorsque pm est calculée au centre de l'blément, on 
peut en effet bcrire : 

+ 
car p varie linéairement sur chaque élément, d'oh : 

- Par définition (cf chapitre 2). on a : c. - a- q 

De plus, on va introduire une notation qui évite de devoir additioner 
une valeur obtenue sur l'élément R+ et une valeur formellement identique 
obtenue sur 1 ' élément Q- . 

On pose : C Valeur = Valeur 1 + Valeur 1 
m + O+ . r . 

(A. 10) 

1.2) On montre de la même façon que : 



1.3) Le terme suivant doit être tranformé pour pouvoir l'intégrer. On 
montre que 112) : 

-b + + ( ht f ) = Inm f m dfi = - IfiZ divr, f m dfi 

L'intérêt de cette transformation est que l'on fait porter la dérivation 
+ 

sur la fonction de base. Le calcul de divr,fm a déjh &té effectue, 
d'où : 

comme dm= bm um (cf chapitre 2 ) .  

Finallement, on obtient pour chaque fonction test : 

+ 
2) On décompose le courant C A l'aide des fonctions de base afin 

d'expliciter ;(r:), ~(r:) et ( E, f: ) : 



+ 
2.1)  Le vecteur Y 

+ 
En introduisant l'expression de C dans (A.16) et en permuttant 
l'intégrale et la somme, on obtient : 

Si on se souvient que cn= an\, on peut écrire : 

(A. 18) 

On ne peut plus approximer les integrales par les valeurs moyennes 
calculées au centre de gravité car la fonction de Green Q n'est pas 
lentement variable sur les éléments (il y a même un point de divergence 
lorsque les éléments n et m sont confondus). 

Finalement, Y rz s'écrit : +( 1 

en posant : 

(A. 20) 



2.2) De la même façon, Z rC s'écrit : ( 4 

Comme dn = bn un , on bcrit : 

Finalement, 2 rz s'bcrit : - (  1 

en posant : 

2.3) Le produit scalaire ( z ,  < ) s'écrit : 
(A. 28) 



--t --t 

On doit donc calculer les produits croisés ( f f ), l'intégrale 
+ .-) 

portant sur l'interaction des domaines de definition de fn et fm. 

L'interaction = fi n \ est composée de : 
n 

- aucun Blement si les limites m et n appartiennent des éléments 
disjoints (cf figure a) ; 

- un élBment, si les limites m et n sont deux limites différentes d'un 
même blément (cf figure b) ; 

- deux éléments, si les limites m et n sont identiques (cf figure c). 

limite n limite n limite n=limite m 

Le produit des fonctions de base s'ecrit : 



* -+ 

où les vecteurs pz et pC sont calculés au centre des éléments de 
i 

Comme cn = anun, l'expression finale est : 

3) Si on introduit les résultats précédents dans (A.141, on obtient : 

En permettant les sommations, on obtient une équation de la forme : 

(A. 32) 





R H N i E X E  8 

CALCUL DES ELEMEISTS DE LA MATRICE DANS LE CAS DES FILS 

1 - RAPPELS : FORMALISME DES FILS MINCES 
L'équation intégrale en champ électrique (EFIE) est exprimée en 

fonction du potentiel vecteur (cf chapitre 1) : 

r : point od on calcule le potentiel vecteur. 
avec { 

r': point de la surface. 

Dans le cas oh la surface est celle d'un fil de rayon a, on peut 
introduire le "formalisme des fils minces" qui consiste à faire les 
approximations suivantes : 

+ 
a) La densité de courant J circule parallèlement l'axe du fil (pas de 

composante transverse). 

+ 
b) La variation de J sur la circonférence du fil est négligeable. 

C) Le courant est approximé par un filament de courant 1 situé sur l'axe du 
+ + 

fil (avec 1 = 2IZa.J). 

d) On ne considére que la composante axiale des champs lorsqu'on doit 
appliquer une condition aux limites sur la surface du fil. 

Le potentiel vecteur slBcrit alors : 



2 - CALCUL DES COEFFICIENTS DE LA MATRICE 

On s'intéresse au segment q, de longueur dq, repéré par ses 
extrémités MI et M2 . Sans limiter la généralité du calcul, on fixe 
l'origine des repdres au centre Mq du segment, et on utilise un repdre 
cylindrique (p,O,z) dont l'axe des z s'appuie sur l'élément q. 

Soit Mp, le centre d'un élément quelconque du maillage. 

Segment q 

. . 

On a vu, dans l'annexe A, que le calcul de la matrice repose sur 
-+ 

celui des intégrales Zpq et Yipq: 

* -+ + 
avec p = p l  ou p2 i 

où Rpq est la distance entre le point et le point courant M' du segment 
q :  



- si les elements p et q sont differents : R = lp2 + (Z-Z;~ ; 
P q 

- si les elements p'et q sont identiques (Mp est un point de la surface du 

segment dont le rayon est note a) : Rpq= ja2 + z" 

-3 + 
Si on pose dq= 2a. les vecteurs pl et p2 slecrivent : 

-# 

oh u est le vecteur unitaire du segment dirige du noeud Mivers le noeud M 2 .  

On a alors : 

Le calcul se reduit A celui des deux integrales scalaires Zpq et 



3 - CALCUL DE Zpq ET Yzpq 

Les intégrales peuvent être évaluées numériquement si les éléments 
sont suffisament éloignés. Dans le cas contraire on peut les calculer de 
façon approchée de la manière suivante : 

On peut écrire 

OP r est la distance entre les centres des deux éléments : \ et M 
9 

- j k ( R p q -  r) 
On développe e au troisieme ordre, Zpq s'écrit : 

12 = % dz' = 2a 

1 = ra Rpq dz' 

1 = ra R:. dz' 

De la même façonton peut obtenir une expression approchée de Y z p q  : 



z'dz' = O 

z'R dz' J 3 = L  P. 

J 4 = L z ' R P q  dz ' 

* Calcul des intéqrales élémentaires pour deux élbments différents (pfq) 

Dans ce cas, R = Jp' et en utilisant les tables 
P 4. 

d'intégrales, on montre que : 

Il = Log 



* calcul des intégrales élhmentaires sur le même élément (p=q) 

R s'écrit alors , e t  les résultats prhcédents se 
P q 

simplifient : 

Il = Log 

et JI = J3 = JI = O car on intégre des fonctions impaires. 

Comme dans ce cas r = O. les integrales Zpq et Yzpq valent : 



CALCUL DES ELEMENTS DE LA MATRICE DANS LE CAS DES TRIANGLES 

Les résultats décrits dans cette annexe s'appuient sur les calculs 
ef fectués par Rao [Il. [20]. [21]. [22]. 

On considere le triangle Tq, de surface Aq. dont les trois sommets 
-i + -i 

sont repérés par les vecteurs rl . r. et r3 (cf figure 1) . Un point 
-i 

quelconque de T est repéré par le vecteur r'. Soit un autre triangle Tp 
9 

-b 

dont le centre est désigné par le vecteur rCP. 

* 
Soit fi la fonction de base assoclée l'une des trois arêtes du 

triangle q (cf chapitre 2 ) .  On a vu que les éléments de la matrice associés 
A la ieme fonction de base sont calculés en utilisant les intégrales : 



dr' 
R 

Ces integrales sont plus faciles h calculer dans un systéme de 
coordonn6es locales barycentriques [60] defini sur Tq par : 

oh Al, A2 et A3 sont les surfaces des trois sous-regions delimitées par les 
+ + + 

vecteurs pl, pz  et p, (voir figure 2). 

Ces coordonnées ne sont pas independantes h cause de la contrainte 
sur la surface : 

Le passage des coordonnees barycentriques aux coordonnées 
cartésiennes s'bcrit sous forme vectorielle : 



et à l'aide d'un changement de variables, les intégrales sur le triangle q 

slBcrivent : 

En utilisant (C.3) et (C.4) les intégrales (C.1) et (C.2) 
s'expriment alors à l'aide d'intégrales élémentaires : 

-* 
De (C.6) et (C.7), on déduit une autre expression de Y, : 

Le calcul de 1, IL et 1, peut être effectue num6riquement (par 
exemple en utilisant une intégration à sept points [61] qui est bien 
adaptée aux triangles. Cependant, lorsque les triangles p et q sont 

identiques,, R est Bgal à zéro pour une certaine valeur de E et q et les 
intégrales 1. It et 1, deviennent singuliéres. Pour traiter ce problhme, la 
méthode dite de soustraction-addition de la singularité est utilis6e : 



Les premiers termes de (C.8) A (C.10) ne sont plus des integrales 
singuliéres et peuvent être calcul~es numeriquement. Les intégrales 
restantes ont été calculées analytiquement par Rao Cl] et seuls les 
résultats sont rappelés ici. On pose : 

Rao a montré que 1' s'écrit : 



De la  même façon, on pose : 

Ces intégrales sont Bgales h : 



x Log 

x Log 



en posant : 



DIFFRACTION PAR LES PETITES OWERTURES 

L'utilisation des théorémes d'équivalence nous a permis de montrer 
que le champ diffracté par une ouverture de forme quelconque peut être 
représenté, de façon exacte, par le champ rayonné par une distribution de 

+ 
courant magnétique M localisé dans l'ouverture. 

-t 

La distribution des courants magnétiques l! peut être calculée en 
résolvant une équation intégrale dépendant de la nature du problème. On se 
reportera au chapitre 1 pour trouver deux exemples d'équations résolvant 
respectivement le problème des ouvertures libres et des ouvertures chargées 
par un matériau caractérisé par une impédance de surface Zs. 

.$ -9 + 
Aprhs calcul de M, les champs E et H se deduisent des relations : 

f -B 1 --? E = - -  rot A 
1 m 

et oh : r désigne le point où on calcule de champ ; 
r' désigne un point situé sur l'ouverture. 

L'origine des espaces est fixée au barycentre de l'ouverture. 

+ 
Si dans le cas général, le calcul de M est nécessaire,  on va 

montrer qu'il est possible de prop6ser un formalisme approché lorsque deux 
hypothèses supplémentaires sont vérifiées : 



a) On s'intéresse aux "petites ouvertures", c'est à daire aux ouvertur-es 
dont les dimensions sont trés inférieures à la longueur d'onde (r8<<A). 

b) On cherche A calculer le champ & une distance "grande" devant les 
dimensions de l'ouverture (r8<<r). 

On va donc effectuer un développement limité des expressions des 
+ + 

champs E et H (cf (D-1) et (D-21, lorsque ces hypothèses sont vérifiées. 
Dans ce calcul, on ne fait aucune hypohèse sur la distribution des courants 
magnétiques. 

Les hypothèses a) et b) permettent d'écrire : 

+ + + 
1 r' + r 

-a + 
Ir- mi r r 

On en déduit une expression approchée du potentiel vecteur : 

+ +  j 
412 r 

M(u. r') dS 
412 r 

On démontre l'égalité : 

+ + - 
Introduisons les quantités P., Pe et définies par : 



Le potentiel vecteur se décompose en trois termes : 

avec : 

On peut alors calculer les champs E et H par (D.1). 

-+ 
On s'intéresse d'abord aux champs dus A la contribution de Pm. 

Après calcul, on obtient : 

Ces résultats sont identiques aux expressions des champs rayonnés * 
par un dipole magnétique de moment Pm exprimé en l.mZ, Ce qui justifie a 

-+ 
posteriori la définition de Pm. 

On peut rappeler que dans le cas général d'une répartition 
volumique de courant électrique J(rl), la définition du dipole magnétique 
est : 



+ 
On calcule ensuite les champs dus à la contribution de Pe. 

On reconnait ici l'expression du champ rayonné par un dipole 
-+ 

électrique de moment P. exprimé en A.m.s. 

On peut rappeler que dans le cas général, la définition du dipole 
électrique équivalent à une répartition volumique de sources électriques ' 

J(r') est Cl21 : 

+ 
oQ divJ + jwp = 0. 

De la même façon, on montre que la contribution de Q s'identifie 
aux champs rayonnés par un quadripole Q. 

Ainsi, le champ rayonné par une distribution quelconque de courant 
+ 

magnétique M peut être approché (au deuxiéme ordre) par le champ rayonné 
par un dipole magnétique, un dipole électrique et un quadripole. 

Remarque : 

* Pour toutes les ouvertures étudiées (cf [31] à [SI]), la distribution des 
courants magnétiques conduit à un terme quadripolaire nul. Le 
développement multipolaire conduit alors à l'opproximation du champ 
diffracté par les deux dipoles seulement. 



Néanmoins, on va démontrer par un exemple que le termê quadripolaire ne 
doit pas être négligé a priori. Puisque le développement multipolaire a 
été conduit sans faire d'hypothése sur les sources magnétiques, on 
choisit d'imposer dans une ouverture circulaire de rayon a = 0,l m, la 

-b 

distribution arbitraire de ?f suivante : 

oh l'ouverture est repérée par une base (ux,uy). 

On calcule ensuite les dipoles et quadripoles équivalents h cette 
distribution. La figure 1 représente le champ électrique calculé le long 
d'une droite parallele au plan de l'ouverture, située h 1 m de son 
centre. Le champ est calculé de trois façons : 

- par le calcul exact ; 
+ + 

- par le rayonnement de P. et Pm seuls ; 
+ + - 

- par le rayonnement de P e t  Pm et Q. 
Ce calcul met en évidence la contribution indispensable du terme 
quadripolaire dans le cas général, même si dans les cas pratiques (cf 
[31] h [51]) Q est nul. 

- 1 Fréquence (Hz) = IO' ;:, I 
y = O  
z = o  ;j i \\ , Calcul exact etolcul  

\? p a r P ; . & , e t a  
/ 

, / 
\:.-. / .\ 

. . /'/" ';. 
..S. , .. '.. ,-.- ,.a' -. .. \ 

---* .- 
/ .  + + .'* .-. \ ,  \.,.-* 
-/#--' Calcul par Pe , Pm /--.- -.- 

1 Valeur de x (mètre) 

+ 
* On montre que Pa et Q peuvent aussi s'écrire : 



+ 
où -c est la densité de charges magnétiques relié à M par la relation de 
continuité : 

+ 
div M + jwr = O 

Si on définit un trihdre direct (ux,uy,uz) tel que x '  et y' soient les 
coordonnées dans le plan de l'ouverture, l'origine étant fixée au centre 
de l'ouverture, on peut donner une autre expression de Q : 

Mx' dS b.' 
+ 

My' dS 

* Polarisation d'une ouverture libre 

De nombreux résultats ont été publiés depuis les travaux de Bethe [31]. * _* 

Dans le cas où les champs de court-circuit Hccet Cc sont uniformes dans 
l'ouverture, on peut donner une expression des dipoles sous forme d'un 
produit de deux facteurs. Le premier ne dépend que de la source et est 
égal à la valeur des champs de court-circuit au centre de l'ouverture. Le 
second est un facteur qui ne dépend que de la géométrie de l'ouverture. 
C'est la polarisabilité (électrique ou magnétique) de l'ouverture. 

Les dipoles s'écrivent : 

La polarisabilité magnétique est tensorielle. Si l'ouverture possède deux 
axes de symétrie, le tenseur est diagonal. 

Le tableau ci-dessous résume un certain nombre de résultats obtenus de 
façon analytique. 



avec : 

1 : longueur suivant x ; 
w : largeur suivant y ; 

Forme 

Cercle de rayon a 

E l l i p s e  

E l l i p s e  Btroite 

Fente Btroite 

1-e2 sin2 0 dû. e = 1" i- 

amra 

a3 
8- 

3 

A P 3  - 
12 F(e)-G(e) 

A P - 
12 Ln(4Ilw)-1 

A P - 
12 Ln(41fw)-1 

& 

a3 
4- 

3 

r d l  -- 
12 G(e )  

u 
- d l  
12 

1p 
- d l  
8 

Des résultats numériques comparatifs montrent que si la forme de 
l'ouverture est assez réguliére, les quantités a /s3I2 et a /s3I2 sont 

e m 
relativement invariantes lorsque le rapport w/l est conservé (w et 1 sont 
la largeur et la longueur de l'ouverture et S est la surface). 

am 

a3 
8- 

3 

a - P e2 

12 ( I lw)'F(e)-G(e) 

% 
- d l  
12 

a 
- d l  
8 

Ainsi, on pourra avoir une bonne approximation des polarisabilités des 

ouvertures carrées et rectangulaires A l'aide des formules du cercle et 
de l'ellipse correctement normalisées par rapport A la surface. 



G i N N E X E  E 

CALCUL DU CHAMP MAGNETIQUE SUR L'AXE D'UNE SPIRE CIRCULAIRE 

EN PRESENCE D'UN MATERIAU D'IXPEDANCE DE SURFACE 28 

Les calculs qui suivent sont inspirés des travaux de Moser et 
Bannister [62], [63], [64], [65], [66] qui ont étudié l'efficacité de blindage 
apporté par un matériau d'bpaisseur d et de conductivité électrique U ,  au 
champ magnétique rayonné par une spire circulaire parallèle au blindage. 
Ces auteurs ont uniquement calculé le champ magnétique transmis de l'autre 
côté du matériau, et se sont surtout intéressés au champ h une distance 
grande devant le rayon de la spire d'émission. 

Dans cette annexe, on s'intéresse au probleme decrit sur la figure 
1. Soit une spire circulaire de rayon a parcourue par un courant if dont 
l'axe coincide avec l'axe z, l'origine du repère cylindrique (r,Q,z) btant 
arbitrairement fixé au centre de la spire. On dispose dans le plan z = d, 
un materiau plan infini caractérisé par une impédance de surface 2.. 

L'objectif de cette étude est de calculer le champ magnétique sur 
l'axe de la spire des deux côtes du matériau et d'évaluer la modification 
du champ par rapport h la spire seule dans l'espace. 



1 - REMARQUES PRELIMINAIRES 
' 

Le calcul du champ est conduit en évaluant le potentiel vecteur A, 
solution de 1 ' équation : 

Les champs électriques et magnétiques se déduisent alors par les 
relations : 

' 1 + 
H = -  rot A 

vs 
+ + + div A 
E = -jwA - grad [G] 

Si on tient compte de la symétrie circulaire du probldme étudié, et 
+ * *  

qu'on utilise un repdre cylindrique (uF, ut, uZ 1, on peut montrer [66] 
que : 

' -b 

et l'expression des champs E et H se simplifie : 

De plus, en l'absence du matériau, on peut montrer que le potentiel 
vecteur associé au rayonnement de la spire seule dans l'espace s'écrit [66] 

JI est la fonction de Bessel d'ordre 1. 

Ce résultat peut s'interpréter comme la décomposition du champ 
rayonné par la spire en un nombre infini de mode élémentaire. 



2 - RESOLUTION DE PROBLEME 
+ 

On cherche à calculer le potentiel vecteur A en présence du 
matériau plan d'impédance Zs. Du côté de la spire d'émission (côté 1); on 
écrit que le potentiel vecteur rbsulte de la somme d'une onde incidente 
(identique à celle associée h une spire seule) et d'une onde réfléchie : 

où R(A) est un coefficient de réflexion associé h chaque mode élémentaire. 

De l'autre côté du matériau (côt4 21, Ap slAcrit : 

A - t  z 
~2' - T(A) - Jl(Aa) JI (Ar) e O dA 

où T(A) est un coefficient de transmission associé B chaque mode 
élémentaire. 

On cherche A déterminer R(A) et T(A) en utilisant les conditions 
aux limites à la traversée du matériau d'impédance Zs et qui s'écrivent : 

* EL et E: se déduisent immédiatement de (E.6) en utilisant l'expression de 
?' 

Ap de chaque côté du matériau (cf (E.9) et (E.10)). La condition aux 
limites (E.11), calculée en z = d, conduit à l'égalité : 



* On calcul A' et H: en utilisant (E.5) ; on montre facilement que : 

- 1  z 
= A ( a )  J(Ar)e O dl 

2 

De même : 

-1  z 
= 2 ( A )  A J ( a )  J A r  e dh 

2 

La condition (E.12) calculée en z = d conduit alors h l'égalité : 

Les égalités (E.13) et (E.18) constituent un systéme d'équation 
dont R et T sont les inconnues. Apres résolution du systéme, on obtient 

l'expression de R(A) et T (A) : 

+ + 
Nous sommes donc en mesure de calculer les champs E et H en tout 

point de part et d'autre du matériau d'impedance Zs . On s'intéresse en 
particulier A la composante HZ du champ magnétique qui peut être calculée 
au moyen de (E.5) : 



Du côté 1, le calcul conduit A : 

A2 + T  z 
+ [ ( A )  - J ( a )  JO ( A r )  dA 

2 7 
O 

oh JO est la fonction de Bessel d'ordre O et où on a utilisé la propriété 
des fonctions de Bessel : 

De la même façon, le calcul du côté 2 conduit h : 

A2 - T  z 
Ii2= z [ T(A) - Jl (Aa) JO (Ar)e O dA 

T 
O 

3 - CALCUL DU CHAMP MAGNETIQUE SUR L'AXE DE LA SPIRE 

Dans ce paragraphe, on s'intéresse plus particulièrement au champ 
magnétique sur l'axe de la spire (r = O). On choisit de plus de se placer 
dans l'hypothèse quasistatique qui signifie que toutes les grandeurs sont 
calculées dans un volume dont les dimensions sont petites devant la 
longueur d'onde. Il suffit de résoudre de nouveau le problème en annulant 
les termes qui traduisent la propagation (ko= O), l'équation initiale (E.1) 
étant remplacée par : 

On peut montrer que les résultats précédents sont inchangés h 
condition d'écrire : 

3.1 - Champ magnetique du côté 2 

Si on remarque que JO (Ar) est égal A 1 quand r est nul, on obtient 
une expression quasistatique du champ magnétique sur l'axe de la spire du 
côté 2 qui est déduite de (E.23). 



On peut normaliser l'expression en posant : 

+Oa f Z 9 
- = -  avec f = - 
2 2  f C O  

s C O  =Po a 

(E.26) devient : 

Un changement de variable u = ha conduit à l'expression finale de 8:: 

En l'absence du matériau, on retrouve bien l'expression du champ 
sur l'axe d'une spire seule. En effet, lorsque le matériau devient isolant 
(Zstend vers l'infini) f tend vers O et 8: s'ecrit : 

C O  

L'intégrale peut être calculée analytiquement et on retrouve 
l'expression du champ magnétique sur l'axe d'une spire circulaire en espace 
libre : 

On définit l'efficacité de blindage s2 comme le rapport du champ 
magnétique H: sur l'axe de'la spire en présence du materiau conducteur, au. 
champ H o  calcul6 au même point en'espace libre. Des calculs pr6cédents. on 

d6duit s2 qui vaut : 



sZ peut être calculée numériquement au- moyen de la méthode décrite au - 
paragraphe 4. 

On se place de nouveau dans l'hypothése quasistatique. Si on 
utilise les normalisations précédentes ((E.27) et (E.28)) et le changement 
de variable u = ha, on montre qulapr&s calcul, 8: sur l'axe de la spire du 
côté 1 s'écrit (cf (E.21)) : 

On reconnait dans 'le premier terme, le champ rayonné paa la spire 
en esPaCe libre (cf (E.31) et (E.32)). 

La seconde intégrale peut être transformée en posant : 

et en écrivant : 

Dans ces conditions (E.34) devient : 

Le deuxième terme peut s'intégrer analytiquement comme (E.31) et on 
obtient l'expression finale de 8: du côté 1 sur l'axe de la spire. 



On en déduit de nouveau, S' qui est le rapport entre le champ 
magnetique sur l'axe de la spire en présence du plan conducteur du côté 1, 
au champ magnétique rayonné par la spire en espace lire au même point. S' 

s'écrlt : 

4 - CALCUL NUMERIQUE DE S 
La modification du champ magnétique sur l'axe de la spire due h la 

présence du plan d'impédance Zs peut être étudiée en calculant 
numériquement les deux expressions de S (cf (E.33) et (E.39)) valable de 
part et d'autre du matériau. Dans les deux cas apparaît une intégrale de la 
forme : 

Pour les grandes valeurs de Z, e"' decroit rapidement quand u 
augmente et l'intégrale peut être évaluée aisément de façon numérique. Pour 
les faibles valeurs de 2, la convergence de l'intégration numérique devient 
plus critique, d'autant plus que la fonction de Bessel est une fonction 
successivement positive et négative quand u augmente. 

Nous allons proposer une transformation de 1 sous une forme qui 
facilite le calcul numérique. 

On pose : 

u2= (u t jx) (u - jx) - x2 

(E.40) devient : 

f Jl (u) 
1 = f J U )  e u -  j J1(u) e-"'du - 2 e- u z du 03.42) 

O u t j x  

Les deux premières intégrales s'intègrent analytiquement et on 
obtient : 



Co J1(u) 
avec 1' = e- U Z du 

O u t j x  I 
Calcul  de 1' 

On peut donner une autre expression de 1'. En effet, on dbduit de 
(E.44) que : 

En dérivant les deux membres de l'égalitb, il vient : 

Cette dernière intégrale se calcule analytiquement d'où : 

En intégrant (E.47) de Z A l'infini, on obtient : 

Si on remarque que lim I1(u) = O, on obtient une autre expression 
u + C o  

de 1' en intégrant le premier terme de l1égalit4 et aprés une 
transformation simple : 



On ne sait pas effectuer ce calcul de façon analytique. Une 
solution approchée a été obtenue par Desmarais [67] au moyen d'une 
décomposition de l'intégrand sous forme d'une série d'exponentielles. Il a 
montre que : 

OP les coefficients A, et B sont donnés plus loin. 

On Acrit alors : 

d'où l'expression finale approchée de 1' 

Le développement proposé par Desmarais utilise 24 termes qui sont : 
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