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Introduction générale 

INTRODUCTION GENERALE 

L'utilisation de plus en plus importante de l'électronique bas niveau dans 
les circuits de commande ou de contrôle pose le problème de vulnérabilité des 
installations aux agressions électromagnétiques. 

Ces signaux perturbateurs sont très souvent véhiculés par les lignes de 
transmission ou de transport d'énergie. C'est pour cette raison que l'on cherche à 
comprendre les principes de couplage entre les ondes électromagnétiques et les 
câbles ainsi que les phénomènes de propagation des courants induits. 

Les structures sont complexes et variées ce qui multiplierait le coût des 
expérimentations in situ. Le recours à la modélisation permet de rechercher et 
d'optimiser lës dispositifs de protection dans de meilleures conditions. 

L'étude du couplage entre une structure filaire et une onde 
électromagnétique perturbatrice et, plus particulièrement, le calcul du courant 
induit sur un câble ou un faisceau de câbles placés parallèlement à la surface du 
sol, a fait l'objet de nombreux travaux. Cependant, la menace envisagée due à des 
sources de rayonnement, soit issues de l'activité industrielle soit volontaires, était 
telle qu'une approche basses fréquences, typiquement jusque 30 Wiz voire 
100 :MHz, était parfaitement justifiée. 

Dans le cas du couplage avec un câble aérien par exemple, cela se traduit 
par l'apparition d'un courant induit déterminé approximativement à l'aide de la 
théorie modale grâce à l'introduction d'hypothèses simplificatrices. En particulier 
la plupart des auteurs suppose.·. qu'un seul mode se propage, la configuration de 
la carte de champ dans un plan transverse étant quasi-TEM. 

Cependant, l'apparition de sources de puissance à plus haute fréquence et, 
de façon corollaire, la sensibilité de plus en plus grande des composants 
électroniques aux agressions électromagnétiques font apparaître la nécessité 
d'étendre ces études aux gammes des hautes fréquences, c'est à dire lorsque la 
distance entre le câble et la surface du sol devient de l'ordre de grandeur de la 
longueur d'onde. 
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Introduction générale 

Pour les applications envisagées dans le cadre de ce travail concernant les 
câbles d'énergie ou de télécommunication, la longueur de ceux-ci sera très grande 
vis à vis de la longueur d'onde et une méthode nwnérique directe basée sur un 
fonnalisme intégral pour déterminer le courant sur la structure sera extrêmement 
coûteuse à mettre en oeuvre. 

Nous avons donc essayé de montrer quelles étaient les possibilités 
d'étendre la théorie des lignes de transmission et de voir de plus quelle était 
l'influence d'autres paramètres tels que la présence d'une gaine diélectrique sur le 
conducteur, la proximité du câble par rapport à la surface du sol qui rompt la 
symétrie de révolution cylindrique du courant sur le fil ... 

Pour cela, nous exposons dans un premier chapitre la théorie des antennes 
basée sur l'étude du rayonnement du dipôle électrique et nous indiquons le moyen 
de prendre en compte l'interface air-sol. Nous soulignons aussi le fait que deux 
voies s'ouvrent à nous quant à l'application de cette théorie : une voie qui 
approfondit le développement analytique moyennant certaines hypothèses et une 
autre plus générale mais qui fait appel au calcul nwnérique. Au sein de la 
démarche analytique, nous incorporons enfin la possibilité d'inclure la présence 
d'une gaine en matériau diélectrique autour des câbles. 

La mise en pratique de la théorie précédente est présentée dans le second 
chapitre où nous envisageons deux types d'excitation du faisceau de câbles placés 
parallèlement à la surface du sol. La première est celle due à un générateur 
localisé ce qui nous pennet d'appréhender les phénomènes de propagation des 
courants sur les conducteurs. La seconde est celle due à une onde plane, ceci afin 
de quantifier le couplage de l'onde avec les câbles. Comme nous l'avons signalé 
précédemment et si nous n'envisageons par exemple qu'un seul câble placé 
parallèlement à la surface du sol, l'effet de proximité du sol peut jouer un rôle 
important sur la distribution du courant dans le plan transversal du conducteur et 
donc sur la constante de propagation le long du câble. Ce problème peut être 
résolu de deux façons. Tout d'abord, on peut arbitrairement décomposer un câble 
de rayon donné en un grand nombre de câbles très fins, donc de rayon beaucoup 
plus petit que le précédent. En utilisant l'approche du couplage entre une onde et 
un faisceau multifilaire, on en déduit la distribution du courant sur chacun des fils 
donc l'allure de la distribution sur le câble réel. Une deuxième possibilité consiste 
à trouver un fonnalisme intégral qui donne la distribution du courant dans le plan 
transverse. Dans ce cas, l'équation intégrale dans ce plan sera résolu en 
appliquant la méthode des moments. Une comparaison des résultats obtenus à 
l'aide de ces deux méthodes est présentée et une étude paramétrique est effectuée 
en fonction de la hauteur du câble au-dessus du sol. 
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Introduction générale 

Les deux chapitres suivants sont relatifs à la mise en oeuvre de la théorie 
des lignes de transmission. 

La principale difficulté est de trouver des paramètres linéiques 
représentatifs de la structure. Ce point fait l'objet du troisième chapitre. Nous 
nous sommes plus particulièrement attachés à deux formulations en indiquant leur 
moyen mais aussi leurs conditions d'obtention. La première est obtenue à partir de 
l'étude du câble coaxial. Bien qu'elle ne soit que très approchée, elle est 
fréquemment utilisée dans les codes de calcul usuels ce qui nous a amené à 
étudier en détail son domaine de validité. La seconde est dérivée de la théorie des 
antennes et son application peut s'avérer délicate. La possibilité d'étendre cette 
formulation à de nombreuses configurations lui donne cependant un intérêt 
évident. 

Dans le quatrième chapitre, nous comparons les résultats donnés par une 
théorie exacte et ceux donnés par la théorie des lignes. Nous reprenons les deux 
excitations envisagées auparavant et nous soulignons les principales différences 
au niveau de la propagation et du couplage pour diverses configurations. Afin 
d'affiner les résultats obtenus par la théorie des lignes de transmission, nous 
présentons un processus itératif pour le calcul des paramètres linéiques. En 
dernier lieu, nous introduisons une alternative de modélisation de structures 
géométriquement complexes par la théorie des lignes de transmission que nous 
comparons à la méthode des moments. 

En conclusion, cette étude permet de connaître les principales différences 
entre deux techniques de modélisation ainsi que leurs conséquences en hautes 
fréquences. Nous rappelons cependant qu'elle n'a été développée que pour des 
lignes de longueur infinie. Nous avons toutefois indiqué comment l'étendre au cas 
de lignes de longueur finie lors du dernier chapitre. 
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CHAPITRE UN: Rayonnement d'un ensemble de lignes situées parallèlement à l'interface séparant deux 
demi-milieux 

INTRODUCTION 

Le but de ce premier chapitre est l'étude en hautes fréquences d'un 
ensemble de lignes horizontales situées parallèlement à un interface séparant 
deux demi-milieux par wte théorie rigoureuse basée sur l'étude du rayonnement 
du dipôle électrique horizontal. 

Dans W1 premier temps, nous nous intéressons à un seul conducteur en 
présence de 1' interface séparant ces deux milieux et nous suivons une démarche 
originale développée par Olsen et Chang. Le conducteur est supposé constitué 
d'une multitude de dipôles électriques et la composante longitudinale Ez rayonnée 
par W1 courant se propageant sur ce conducteur est calculée en sommant les 
rayonnements des dipôles. Nous développons analytiquement ce calcul dans le 
cas du conducteur cylindrique. 

Dans un second tëmps et dans cette dernière configuration, nous indiquons 
wte méthode générale afin de pouvoir tenir compte de la plupart des paramètres 
physiques associés au conducteur (conductivité finie, présence d'une gaine de 
matériau diélectrique ... ). Cette méthode restreint malheureusement l'étude à des 
lignes de longueur infinie. 

Enfin, nous généralisons la théorie des antennes à un faisceau multifilaire. 
Nous soulignons le fait qu'aucwte hypothèse honnis wte perméabilité magnétique 
identique n'a été faite sur la nature des deux milieux, ce qui nous permet de 
1' appliquer à un faisceau de lignes enterrées. 
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CHAPITRE UN: Rayonnement d'un ensemble de lignes situées parallèlement à l'interface séparant deux 
demi-milieux 

1. Rayonnement d'un dipôle électrique horizontal 

Ll. Potentiel vecteur de Hertz d'un dipôle électrique dans un milieu 
homogène 

··Nous présentons rapidement la démarche permettant de calculer le 
rayonnement d'un dipôle électrique situé dans un milieu homogène et infini 
lorsque l'on suppose un régime sinusoïdal établi de la forme ejall. Ces principaux 
résultats se trouvent dans [1]. D'une manière générale, les champs rayonnés par 
un dipôle électrique peuvent se calculer à partir du potentiel vecteur de Hertz par 

{
Ë = rot rot ft 

Ïl =(cr+ jc.oe)rotft 
(1-1) 

Celui-ci doit résoudre l'équation de propagation de Hehnotz: 

(1-2) 

où s est la section du dipôle et 8 est une fonction qui vaut llorsque l'on se situe à 
l'intérieur du dipôle et 0 à l'extérieur de celui-ci. Nous sommes dans un espace 
homogène caractérisé par une constante de propagation y intrinsèque et donnée 
par y =.Jjc.ov,(cr+ jc.oe) où fJ., CJ, e représentent respectivement la perméabilité 
magnétique, la conductivité et la permittivité électrique du milieu. 

Nous pouvons introduire la fonction de Green qui vérifie l'équation de 
propagation sans second membre. Celle-ci doit être de symétrie sphérique et elle 
peut être donnée par [2]: 

-yr e 
G(r)=-

r 
(1-3) 

Nous appliquons le théorème de Green à fi et à G(r) sur le volume et la 
surface sur la figure n°1. Nous sommes obligés d'introduire un sous-volume Vt 
qui permet de contourner la singularité de la fonction de Green à l'origine. Nous 
supposons que ce sous-volume est infinitésimal. 

r ~s 
4-----------~ 1 

Figure n°1 :Définition du volume d'application du théorème de Green 
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CHAPITRE UN: Rayonnement d'un ensemble de lignes situées parallèlement à l'interface séparant deux 
demi-milieux 

Par conséquent, d'après le théorème de Green : 

. (1-4) 

Nous pouvons en déduire alors le potentiel-vecteur de Hertz par : 

- 1 JIJ 1a 1 JJ aft - ro ll=- (G . )dv+- (G--ll-)ds 
41tv-v, (a+JID&)s 41t s On On 

(1-5) 

Si toutes les antennes sont situées à l'intérieur du volume (v-v1) alors l'intégrale de 
surface est nulle. De plus, s'il n'existe pas de déphasage de la densité de courant 
sur l'antenne et si la longueur de celle-ci reste petite, nous obtenons finalement : 

(1-6) 

Nous ne désirons pas garder le potentiel-vecteur de Hertz sous la forme (1-6) 
car la présence d'un interface dans la suite de l'étude va venir briser la symétrie 
sphérique. Nous pouvons utiliser la représentation intégrale de la fonction de· 
Green, soit encore [3]: 

(1-7) 

avec 'Ç= ~(y/y0 )2 -Tl2 • Le dipôle est orienté selon l'axe Oz (Figure n°2). La 
fonction H~2> est la fonction de Hankel de seconde espèce et d'ordre 0 et Yo est la 
constante de propagation d'une onde dans le vide soit y0= jro~~o . La partie 
imaginaire de '-.doit être définie négative afin d'assurer la convergence de la 
fonction de Hankel H~2> pour un point situé à l'infini. 

as 
dipôle électrique 

y 

Figure n°2: Définition du repère cartésien (Oxyz) 
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CHAPITRE UN: Rayonnement d'un ensemble de lignes situées parallèlement à l'interface séparant deux 
demi-milieux 

Nous pouvons définir une transformée de Fourier qui permet de passer de 
l'espace cartésien (x,y,z) à un espace (x,y,ll) par la relation ci-dessous: 

g(x,y,z) = TF[G(x,y;rl)] = +j G(x,y;rl)e-1011zdTt 
_.., 

(1-8) 

G(x,y,Tl) = TF1[g(x,y,z)] = -
2
JYo Jg(x,y,z)e1011zdz 
1t _.., 

La variable Tl représente une constante de propagation normalisée par 
rapport à la constante de propagation y0 d'une onde dans le vide. Nous 
transformons ainsi l'axe Oz de notre espace spatial en un axe gradué en 
constantes de propagation normalisées et représentatives des différents modes 
susceptibles de se propager dans cette direction. Cette transformée de Fourier 
peut être étendue aux trois dimensions de l'espace cartésien (x,y,z). 

g(x,y,z) = TF[G(v,À,Tt)] = rr I G(v,À,Tt)e-To(vx+).y+,z)dvdÀdTt 
_.., 

(1-9) 

G{v,À,Tl} = TF1[g(x,y ,z)] = ( -2jyo )3 rr I g(x,y ,z)eYo(vx+).y+llZ)dxdydz 
1t _.., 

L2. Potentiel de Hertz d'un dipôle électrique horizontal en présence 
d'un interface 

Nous allons suivre maintenant la démarche qui a été exposée par Banos [4] 
et qui permet de prendre en compte la présence de l'interface air-sol. Cette 
démarche est la source d'un long développement débuté par Wait [5] et 
approfondie par Olsen et Chang (6]. Nous supposons que le dipôle électrique se 
trouve dans un demi-milieu caractérisé par une conductivité cr1 et une permittivité 
relative er-1• TI est placé horizontalement au-dessus d'un autre milieu caractérisé 
par 0'2 et &r2· Nous supposerons que la perméabilité J.1 des deux milieux est 
identique. Nous définissons un sytème de coordonnées cylindriques que nous 
indiquons sur la figure n°3. 

x 

Figure n°3 : Définition du système de coordonnées pour le dipôle électrique horizontal 
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CHAPITRE UN: Rayonnement d'un ensemble de lignes situées parallèlement à l'interface séparant deux 
demi-milieux 

Pour calculer le potentiel-vecteur de Hertz en présence d'un demi-milieu, 
nous aurons à appliquer les conditions de continuité sur l'interface. Cette surface 
étant plane, nous ne pouvons pas rester dans un sytème cylindrique. C'est 
pourquoi nous calculons la transformée de Fourier à deux dimensions de la 
fonction de Green qui permet de passer d'un espace (x,y,z) à un espace (x,À,T)). 
En utilisant la forme intégrale de la fonction de Hankel donnée dans (3], nous 
obtenons aisément : 

(I-10) 

avec u1 = 

La partie réelle de uL doit être définie positive afin d'assurer la convergence 
de l'intégrale lorsque x tend vers l'infini. De plus, nz,, est la composante selon 

l'axe (Oz) du potentiel primaire du dipôle électrique orienté selon (Oz). Le 
potentiel vecteur ÏI1 dans le milieu 1 se compose d'une manière générale de deux 
composantes nxl et nzt· Cette dernière composante selon l'axe (Oz), est la 
somme du potentiel primaire et d'un potentiel secondaire traduisant la présence du 
sol qui peut s'écrire sous la forme suivante: 

n = jcoJ.L Idl-jyo JTr (Â. ""''en,u,<x-h>e-.,,<,z+>..y>d)..d 
zal 47ty 2 27t 1 •'U 

1 ...., 

(I-ll) 

Dans le milieu 2, nous n'avons qu'un potentiel secondaire car il n'existe pas de 
source. Le potentiel peut se mettre de façon analogue sous la forme : 

n = jcoJ.L Idl-jy0 JTr (Â.11)e-n,<u,h+u2't>e-.,,<,z+>..y>dÂ.dll 
Z.2 47ty 2 27t 2 , 

2 

avec u
2 

= )..2 _!!,+112 

y~ 

2 ...., 

Les composantes selon l'axe (Ox) peuvent aussi s'écrire 

(I-12) 

n = jcoJ,L Idl-jy 0 JJ-y llg (Â.11)e-jy,u,(x-h)e-To('1z+>..y)dÂ.dll (I-13) 
xl 47t Y 2 21t 0 1 , 

1 ...., 

Les fonctions fh f2, gh g2 sont déterminées en appliquant les conditions de 
continuité à l'interface air-sol et en supposant que le potentiel est une solution à 
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CHAPITRE UN: Rayonnement d'un ensemble de lignes situées parallèlement à 1 'interface séparant deux 
demi-milieux 

variables séparées de l'équation d'onde. Ces conditions de continuité s'expriment 
par: 

{
Ezl = Ezt Hzl = Hzt} 
Ey2 = Eyt Hy2 = Hyt x=o 

(1-15) 

Les conditions se simplifient et peuvent s'exprimer à partir des potentiels 
vecteurs de Hertz [7]. En définissant les intégrales suivantes: 

(1-16) 

(1-17) 

(1-18) 

(1-19) 

Nous obtenons enfin le potentiel vecteur de Hertz dans l'air [4]: 

(1-20) 

En passant dans le repère cylindrique attaché au dipôle (voir figure n°3), la 
composante radiale du champ électrique rayonnée dans le milieu 1 par le dipôle 
de longueur dl et parcouru par un courant I se calcule par : 

(1-21) 

Nous remplaçons le potentiel-vecteur de Hertz par son expression (1-20) et nous 
obtenons pour la composante Er 

(1-22) 

Nous désirons également connaître la composante longitudinale Ez du champ 
électrique rayonné par le dipôle. Pour cela, nous calculons la composante Ez en 
prenant pour valeur de l'angle ~ 0 degré. En reconnaissant la forme intégrale de la 
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fonction de Hankel dans les fonctions G11 et G12 nous obtenons finalement : 

H~2>(-jy o'f,. ~y2 +(x+ h)2 >] + P(x,y;11)- Q(x,y, tù}e-To'lzdll 

où Zo est l'impédance d'onde dans le vide, nt = YtiYo, n2 = Y2IYo et 

(I-23) 

(I-24) 

(I-25) 

Nous pouvons voir que la composante longitudinale du champ électrique 
rayonné par le dipôle au-dessus du sol est la somme du rayonnement de ce même 
dipôle dans un milieu homogène (milieu 1)- ceci est traduit par la présence de la 
première fonction de Hankel - et du rayonnement d'un dipôle image, symétrique 
du précédent par rapport à l'interface - phénomène traduit par la deuxième 
fonction de Hankel. 

Les intégrales de Sommerfeld Pet Q traduisent la présence de l'interface. Si 
nous remplaçons le demi-milieu par un plan de masse, il suffit de faire tendre la 
conductivité du demi-milieu 2 vers l'infini. Ceci aurait pour conséquence 
d'annuler les intégrales de Sommerfeld. On peut trouver dans la référence [ 6] des 
approximations de P et Q. L'intégration numérique de ce genre d'intégrales a 
souvent fait l'objet d'études particulières notamment pour le cas d'un dipôle 
vertical au-dessus d'un sol de conductivité finie [8] où un terme sous forme de 
fonction de Bessel Jo apparaît et complique quelque peu l'allure des fonctions à 
intégrer. TI existe aussi d'autres méthodes qui consiste à déformer le contour 
d'intégration [4]. 

Pour notre part, le calcul de ces intégrales se fait numériquement. Nous 
avons mis en oeuvre un algorithme de Gauss-Romberg qui nous a paru bien 
adapté et plus rapide qu'un algorithme de Simpson. De plus, étant donné la 
puissance des calculateurs modernes, l'utilisation d'un algorithme d'accélération 
de convergence [9] ne s'est pas révélée nécessaire. 
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II. Champ électrique rayonné par un courant circulant sur un 
conducteur parallèle à l'interface. 

ILl. Composante longitudinale Ez rayonnée par un câble de section 
droite quelconque ou proche de l'interface 

Nous désirons calculer la composante longitudinale du champ électrique 
rayonné par un câble de section droite quelconque ou proche de l'interface. La 
composante longitudinale du champ électrique rayonné par un dipôle électrique 
horizontal au-dessus du sol a été donnée par la formule (I-22). Si le dipôle se situe 
en (Xa,Y 0,Zo), nous avons 

où ME est la quantité figurant entre les crochets de l'équation (I-25). 

Nous introduisons la notion de filament de courant. Un filament de courant 
est constitué d'une multitude de dipôles mis bout à bout sur toute la longueur 2L 
du câble. Par conséquent, le champ électrique Ez rayonné par ce filament de 
courant en un point d'abscisse z est donné par 

Ez(x,y,z) = l dEz(x,y,Z,Zo)dzo (I-26) 
-L 

Etant donnée sa définition, un filament est une ligne de courant représentée 
par un point dans le plan xOy, on peut donc le placer très proche de l'interface. 

Pour calculer le champ diffracté par un câble de section droite quelconque 
proche de l'interface selon la figure n°4, nous supposons que celui-ci est 
constitué d'un ensemble de filaments de courant parallèles à l'axe Oz et placés de 
façon à reproduire la géométrie du câble. Notre étude pour ce genre de 
configuration ne comprend que le cas d'une ligne parfaitement conductrice, 
l'épaisseur de peau est donc nulle. C'est pourquoi le courant est réparti à la 
périphérie du câble. Les filaments de courant sont localisés uniquement sur le 
contour C et vont représenter les densités de courant sur le câble. 
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x 

Figure n°4 : câble conducteur de section droite quelconque 

Pour une ligne de longueur infinie, la composante longitudinale du champ 
électrique rayonné par le courant à la surface de ce câble se met sous la forme : 

Ez(x,y,z) = rr dEZ(x,y,z)dzodc (1-27) 
C-L 

où le point M(x,y) parcourt C. Nous pouvons voir que le champ électrique est le 
résultat d'une double intégration sur le contour C et sur la longueur 2L du 
conduct~ur. La possiblité d'employer cette formule analytiquement semble à 
priori exclue. En revanche, cette formule intégrale se prête assez bien à 
l'application de méthodes numériques. 

Nous avons souligné que le filament de courant peut se trouver très proche de 
l'interface étant donné que le courant est par définition axial. Ceci nous permet 
d'envisager l'étude des câbles très proches de l'interface. Bien que cette 
configuration soit répandue physiquement, très peu d'études se portent sur ce 
sujet. 

IL2. Calcul de la composante électrique E: rayonnée par un 
conducteur cylindrique dans l'approximation des fils minces 

Nous nous penchons sur l'étude du conducteur cylindrique en présence de 
l'interface. Nous désirons intégrer analytiquement l'équation (I-27) lorsque le 
contour C représente un cercle parfait. En toute rigueur; le courant se propageant 
sur cette ligne comporte des composantes azimutales dont il faut tenir compte. La 
complexité engendrée par des courants non axiaux a été soulignée dans le cas 
d'une ligne isolée dans un espace homogène [10]. Une étude se basant sur une 
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démarche identique à la nôtre a été introduite pour la ligne en présence d'un 
interface [11]. L'auteur tient compte de variations azimutales du courant en 
introduisant des champs électriques et magnétiques d'ordre supérieur calculés à 
partir de l'ordre zéro que nous présentons dans ce chapitre. 

Quant à nous, nous ne soulèverons pas cette difficulté supplémentaire dans 
notre développement analytique et nous introduirons l'approximation des fils 
minces. Elle consiste à dire que le courant est uniformément réparti à la surface 
du câble et qu'il ne subit pas de variation azimutale. Elle est valable si le rayon est 
faible vis à vis de la longueur d'onde et de la hauteur par rapport à l'interface. La 
validité de cette hypothèse a été étudiée dans un cas particulier d'excitation dans 
la référence citée précédemment. 

Pour calculer la composante longitudinale du champ électrique rayonné par 
un conducteur cylindrique, nous découpons d'abord celui-ci en tronçons de 
longueur dl sur sa longueur et nous supposons que chaque tronçon est constitué 
dans un plan de section droite, par une somme de dipôles élémentaires mis côte à 
côte et situés à sa surface. Chaque dipôle est parcouru par un élément de courant 
de même intensité qui est donné par Id9/27t. Le champ rayonné par un tronçon est 
la somme des champs créés par chacun des dipôles. Nous intégrons l'ensemble 
des rayonnements sur la circonférence. Par conséquent : 

(I-28) 

-· 
Pour connaître dE.z(x,y,z,e), nous nous aidons de la figure suivante: 

Figure n°5 : Prise en compte du rayon d'un tronçon 
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En utilisant la fom1e intégrale de la fonction de Hankel, il apparaît alors un 
tem1e commun [12] qui est la représentation intégrale de la fonction de Bessel J0. 

dEz{x,y,z) = Z;y
02 

I(X0 ,Y 0 ,Z0 ) dlJJ0 (-jy 0;,a){;~ [H~2>(-jy 0;, ~(y -Yo)2 +(x- Xo)2)-
x - ~ 0~~ 

. H~2> (-jyo;, ~(y -yo)2 +(x+ Xo)2 >] + P(xo ,y o• ll)- Q(Xo,Y o• tù}e-T.Jt<z-~>dT) 

Nous venons de calculer la composante longitudinale du champ électrique à 
proximité du tronçon de câble de rayon a. Le câble dans toute sa longueur est 
constitué d'une juxtaposition de tronçons qui rayonnent. Ces tronçons vont 
interagir pour donner une distribution de courant sur la longueur que nous ne 
connaissons pas à priori et que nous devons calculer. 

Ce câble de longueur 2L et parcouru par un courant l(z) va donc rayonner 
une composante longitudinale du champ électrique qui peut se calculer par : 

Ez"(x,y,z) = l dEz(x,y,z,z')dz' 0-30) 
-L 

où d.Ez( x,y ,z,z) est le champ rayonné par un tronçon. 

Les conditions de continuité que nous aurons à appliquer par la suite 
s'expriment généralement par l'annulatio~ de la composante Ez du champ 

électrique -à la surface du conducteur. Dans le cas du fil de rayon a, le problème 
se pose quant au point d'application de ces conditions. Une solution approchée 
qui rentre dans le cadre de l'approximation des fils minces a été donnée par [13] 
et consiste à assurer la nullité de la valeur moyenne sur la circonférence de la 
section de la composante totale du champ électrique tangentiel. Nous serons donc 
amené à calculer la contribution du champ rayonné par le fil soit : 

[ 2~! E,(x,y,z)d8 L., ... , 0-31) 

Nous obtenons un calcul quasiment analogue à celui de la prise en compte 
du rayon qui s'est traduit par l'équation (1-28). Nous trouvons finalement: 

1 +r z 2 +~-
-2 Ez(x,y,z)d9 = 

8
oYo J l(z')NB(x,y,z- z')dz' 

1t -• 1t -L 

(1-32) 

avec 

(1-33) 
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Nous avons défini une transformée de Fourier qui permet de ,passer de 
l'espace cartésien (x,y,z) en un espace (x,y,tl) des constantes de propagation 
selon Oz. Nous pouvons voir que la fonction ME(x,y,rl) est la transformée de la 
fonction NE(x,y,z-z') dans cet espace et elle est donnée par 

MR (x, y, Tt)= I oO'Y oÇ.a){Ç~ ( H~2)(-jy oç• ~(x- h)2 + y2)- H~2)(-jy oç• ~(x+ h)2 + y2) 
n1 (1-34) 

I 0 (jy 0l;1a)] + I 0 (jy 0l;1a)[P(x,y, Tt)- Q(x,y, rü]} 

Si le rayon est faible vis à vis de la longueur d'onde, la fonction de Bessel Jo 
pourrait être remplacée par son développement limité au premier ordre et qui est 
équivalent à l'unité. C'est une simplification grossière de l'approximation des fils 
minces qui limite davantage son domaine de validité et que nous n'utiliserons pas. 

IL3. Calcul de la composante magnétique H 0 rayonnée par le 
conducteur dans l'approximation des fils minces 

Nous allons calculer la valeur moyenne de la composante He rayonnée par le 
conducteur lorsque celui-ci est parcouru par un courant I(z) à partir de la valeur 
moyenne de la composante électrique Ez. 

En raison de notre hypothèse des fils minces, pour calculer la composante 
magnétique He, nous admettrons qu'il existe une symétrie de révolution selon Oz 
autour du câble. Dans ce cas les champs électriques et magnétiques sont donnés à 
partir du potentiel-vecteur de Hertz par (1-1). Le potentiel vecteur TI ne dépend 
pas de 9 et il est orienté selon la direction de propagation. Dans le repère 
cylindrique attaché au câble (figure n°5), les champs Ez et He sont donnés par 

E = _.!. or r arrz] 
z rM àr 

Ha =-(a+ jroe) ~z 
(1-35) 

Or Tiz satisfait l'équation de propagation de Helmoltz en cylindrique. Nous avons 
alors: 

(1-36) 

Nous déduisons la valeur moyenne de la composante azimutale du champ 

- 15-
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magnétique rayonnée par le courant circulant dans le conducteur à partir de celle 
du champ électrique à partir des équations (1-35) et (1-36) et nous obtenons: 

t 1 -jy2 +r 
-
2 

He(x,y,z)d9 = -
8 

1 JI(z')NH(x,y,z- z')dz' 
1t -• 1t -L 

(1-37) 

La composante magnétique se met sous la même forme que la composante 
électrique à la condition de définir une fonction NH qui est donnée par la relation 
suivante 

(1-38) 

Comme pour le calcul de la composante électrique, la fonction MH est la 
transformée de F ourler de la fonction NH. Elle se met sous la forme suivante : 

MH(x,y, 11)= J0(-jy0Ç1a){ ~ H~2>(-jyof~1 ~(x- h)2 + y2) + J1 (-jy0~a) 
nt 

[- :: ff,'l(-jy~~(x+ h)' +y')+ P(x,y,'1)~ Q(x,y,'1)] 

(1-39) 

La fonction H?> est la fonction de Hankel de seconde espèce et du premier 
ordre. Les termes P et Q sont les intégrales de Sommerfeld définies 
précédemment. 

III. Prise en compte d'une gaine de matériau diélectrique autour 
du conducteur 

liLl. Impédance de surface dans le cas d'une gaine diélectrique 

Nous désirons incorporer la possibilité de tenir compte dans notre modèle de 
la présence d'une gaine diélectrique autour de chaque conducteur. 

Pour cela, nous introduisons la notion d'impédance de surface [ 14] [ 15] au 
niveau d'un conducteur par le rapport des composantes électriques longitudinales 
et magnétiques azimutales à la surface externe de la gaine. Nous rappelons que le 
conducteur est parfaitement cylindrique. La définition de W ait est donnée par : 

z = [--=--E z ] 

• 21trHe (r=b) 

(1-40) 
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Les conditions de continuité impliquent que l'impédance de surface se 
conserve de part et d'autre de l'enveloppe externe de la gaine diélectrique. Elle 
peut être appliquée quand les champs sont localement uniformes [16]. 

Cette impédance de surface peut se calculer à partir de la ligne de longueur 
infinie recouverte d'une couche de matériau diélectrique de permittivité relative 
Ent et isolée dans un milieu homogène et en supposant un mode de propagation 
unique. Soit la figure suivante : 

r 

Figure n°6 : Coordonnées cylindriques attachées au câble 

On montre aisément [17] dans le cas où le courant est de la forme 
l(z}=e-To'JZ+jlllt et en appliquant les conditions de continuité des champs électriques 
et magnétiques aux interfaces en r=a et r=b, que les champs dans le diélectrique. 
sont donnés par : · 

• 2~2 

E~ (r,Tl) = J~ I(Tl)[IoOYo~a)YoUYo~r)-IoUYo~r)Y~üYo~a)] (I-41) 
&d 

avec 

Nous pouvons alors déduire l'impédance de surface du diélectrique associée à une 
constante de propagation normalisée par 

z (Tl)= 1 Em(b,Tl) = 1 Yo~ Io0Yo~b)Yo0Yo~a)-I0ÜYo~a)Yo(jyof~tb) 
• 27tb H9d(b,Tl) 27tb co&d Io0Yo~a)'Y;(jy0~b)-I1 (jyo~b)Yo(jYo~a) (I-4J) 

J1 est la fonction de Bessel de première espèce d'ordre un et Y0, Y1 sont les 
fonctions de Bessel de seconde espèce d'ordre zéro et d'ordre un. 

Cette impédance de surface dépend de la permittivité du matériau qui la 
compose, de l'épaisseur mais aussi de la constante de propagation normalisée du 
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courant qui circule sur le conducteur interne. Nous avons défini l'impédance de 
surface dans l'espace des constantes (x,y,11) pour une valeur unique de 11· 

Les conditions de continuité seront appliquées dans l'espace spatial (x,y,z) 
afin de tenir compte intrinséquement de tous les modes, il est nécessaire d'étendre 
la notion d'impédance de surface à cet espace. Cette extension nous astreint à ne 
considérer que des lignes de longueur infinie afin de pouvoir utiliser les propriétés 
des transformées de F ourler et des produits de convolution. La notion 
d'impédance de surface est alors donnée dans l'espace (x,y,z) et à l'interface 
séparant la gaine du conducteur par 

[ E,(x,y,z) = jy,r!Z,(z-z')H,(x,y,z')dz' Lb (1-44) 

' ou 

(1-45) . 

L'impédance de surface Zs(ll) dans l'espace (x,y,11) se transforme en un 
opérateur de convolution dans l'espace (x,y,z)[13]. Cette quantité Z,(z- z') ne 
correspond pas dans le cas général, c'est à dire si plusieurs modes se propagent 
sur la ligne, à l'impédance de surface Zs(z) à une abscisse quelconque z. En effet, 
celle-ci serait donnée, par définition, par l'expression suivante: 

(1-46) 

Les champs électriques et magnétiques sont constitués par la somme de toutes les 
composantes modales qui peuvent donc s'écrire sous la forme : 

(1-47) 

(I-48) 

D'où 

(1-49) 
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Cette expression ne peut se simplifier d'avantage car elle dépend de He(b, TJ), 
c'est à dire de l'amplitude de chacun des modes existants. Or cette amplitude est 
fonction des conditions d'excitation n est donc logique que l'impédance de 
surface Zs( z) ne puisse être déterminée dans cette étape de calcul. 

IIL2. Principe de modélisation de la gaine diélectrique 

Pour le fil conducteur entouré par une gaine diélectrique, nous calculons les 
champs électriques ~t magnétiques dans l'air. Les expressions (I-32) du champ 
électrique et (I-37) du champ magnétique ne changent pas. Les conditions de 
continuité sont alors appliquées en r=b où nous imposons la relation (I-50) pour 
ces deux composantes. 

[ E,(x,y,z) = jy,r Iz,(z- z')H,(x,y,z')dz' Lb (I-50) 

Nous rappelons que cette dernière relation peut être appliquée quand les 
champs sont localement uniformes et que la présence du sol ne modifie pas le 
rapport Ez/He à la surface du diélectrique. Pour cela, nous supposons que 
l'épaisseur de la gaine est petite devant la hauteur du câble. Si le câble est soumis 
à un champ externe E;a , nous obtenons 

[ E,(x, y, z) + E;"(x, y, z) = jy,r! Z, (z- z')H,(x, y, z') dz' l.b (1-51) 

En fait, nous avons indiqué précédemment que nous appliquons les conditions de 
continuité en prenant la valeur moyenne des champs sur le contour du conducteur 
d'où 

2~ 1 E,(x,y,z) + E;"(x,y,z) = jr,r! Z,(z- z')H,(x,y,z')dz}a,_b (1-52) 

Elle se transpose dans l'espace (x,y,T)) par 

Ez(x,y;'l) + E~(x,y,ll) = 27tbZ.(ll)H9 (11} 

où Zs(TJ) est calculée par le rapport (I-43). 
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IV. Généralisation à un ensemble de lignes cylindriques et 
parallèles à un interface séparant deux demi-milieux 

IV.l. Application des conditions de continuité 

·Nous généralisons la démarche que nous avons présentée pour le conducteur 
unique et cylindrique dans les paragraphes II-2 et ill. L'étude d'un faisceau 
multifilaire où les conducteurs n'ont pas une section parfaitement circulaire 
semble très difficile à réaliser et elle ne représente pas grand intérêt pratique. 

Une ligne bifilaire au-dessus d'un plan de masse et excitée par un dipôle 
électrique vertical a fait l'objet d'une étude dans la référence [18]. Misè à part le 
type d'excitation, nos travaux sont une extension de cette démarche à N 
conducteurs et en tenant compte d'un sol de conductivité finie. 

Nous considérons maintenant un faisceau deN lignes situées parallèlement à 
l'interface. Pour que l'on puisse toujours supposer le courant uniformément 
réparti et purement axial sur chaque conducteur, nous devons ajouter l'hypothèse 
que les rayons sont petits devant 1' espacement entre conducteurs. La géométrie 
du problème est indiquée ci-dessous : 

Figure n°7 : Géométrie du faisceau de câbles 

Le conducteur k de rayon interne ak se trouve à une hauteur Xk et en Yk· TI 
peut être muni d'une gaine diélectrique de rayon externe ~ et de pennittivité 
relative &fk. Les valeurs moyennes des composantes longitudinales et azimutales 
des champs électriques et magnétiques rayonnées par ce conducteur k en un point 
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(x,y,z) sont données par les équations (I-32) et (I-37). En appliquant les conditions 
de continuité sur chaque conducteur, nous trouvons la relation matricielle 
suivante 

où -
2
1 J E;'(xt,Yt,z)d9 est la valeur moyenne de la composante longitudinale du 
1t -· 

champ externe sur le conducteur k. Transposons cette relation dans l'espace 
(x,y;rl): 

fEzn(xk,yt,TÙ- 27tbkZt(rûHen(xt,Yt,1Ù + E;'(xk,yk;rl) = 0 pourk = 1,2, ... ,N (I-55) 
n=l 

où Zk(ll) est l'impédance de surface qui prend en compte la présence d'un 
matériau diélectrique autour de ce conducteur. S'il n'existe pas de gaine (1%-~) 
et que la ligne est parfaitement conductrice alors la composante totale du champ 
électrique tangentiel doit s'annuller à la surface de ce conducteur (Zs=O). Dans le 
cas de lignes non parfaitement conductrices, 1' impédance de surface peut aussi 
traduire les pertes dues au matériau électrique constituant le conducteur central 
(aluminiwn ou acier pour les lignes d'énergie par exemple). Son expression peut 
se trouver dans la référence [19]. C'est aussi un moyen d'incorporer une tresse 
faisant office de blindage [14]. 

IV.2. Calcul du courant 

La relation (I-32) reliant la distribution de courant au champ électrique 
rayonné s'écrit dans l'espace (x,y,ll) par 

(1-56) 

où In( Tl) est la transformée de Fourier dans l'espace (x,y,ll) de la distribution l(z) 
du courant sur le câble n. De même, nous avons pour la composante magnétique 
à partir de (I-37) : 

2 

Han(xk,Y~t,TÙ = : 1 M~(x~t,Yt,TÜln(TÙ 
Yo 
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En remplaçant dans la relation matricielle (1-55) les champs électriques et 
magnétiques rayonnés par le conducteur, nous obtenons: 

(1-58) 

où M~ = M!(x1t,y1"ll) et M! = M~(xlt,ylt,ll). On peut résoudre ce système 
matriciel en utilisant les formules de Cramer. Le courant sur le conducteur m 
s'écrit sous la forme d'un rapport de deux déterminants: 

·. 

MB - 21t~Z. (Tt) MH 'Y~ 
n z

9 
n 1~ . ·. 

Soit dans l'espace (x,y,z) 

·. 
M~ 
. . . 

MB - 21tbNZN(Tt) MH 'Y~ 
NN Zo NN 'Y~ (1-59) 

(1-60) 

où IMm(ll~ est le déterminant se trouvant au dénominateur de l'expression (1-59) et 
IEit (Tt)! est celui se trouvant au nominateur. ce dernier se calcule à partir de la 
matrice formée des termes de [M~m(ll)] exceptée la colonne d'indice rn qui a été 
remplacée par celle de l'excitation [Ek(ll)]. 

Finalement la distribution du courant sur la longueur du câble rn (selon l'axe 
Oz) est obtenue par la relation (1-60) en fonction de l'excitation. Cependant, 
celle-ci doit être exprimée dans l'espace (x,y,ll) au moyen de la transformée de 
Fourier. 

L'application de cette démarche pour différentes excitations est développée 
dans le chapitre suivant. 
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CHAPITRE UN: Rayonnement d'un ensemble de lignes situées parallèlement à l'interface séparant deux 
demi-milieux 

CONCLUSION 

La théorie que nous venons d'exposer n'a fait l'objet que d'une hypothèse se 
résumant à considérer le courant uniformément réparti sur la circonférence du 
conducteur. Elle nous servira de référence par la suite face à celle des lignes de 
transmission. 

Nous nous sommes attachés à pouvoir prendre en compte le maximum de 
paramètres physiques caractérisant un faisceau multiconducteur ainsi que le 
milieu dans lequel on le place. Malheureusement, l'introduction de toutes ces 
possibilités dans le modèle nous restreint à 1' étude de lignes de longueur infinie et 
parfaitement rectilignes. L'application de cette étude trouve sa justification dans 
le cas de lignes électriques très longues (ligne de transport d'énergie, de 
télécommunication) exemptes de discontinuités où les phénomènes de 
rayonnements sont négligeables. D faut toutefois souligner pour ce type de lignes 
que l'effet de chaînette n'a pas été pris en compte. Une étude sur ce dernier sujet 
a été menée par la théorie des lignes de transmission [39]. Nous signalons aussi 
que le cas d'intersection entre les câbles a été développé par une approche 
identique à la nôtre dans la référence [40]. 

En revanche, quasiment aucune approximation n'a été faite concernant le 
milieu dans lequel se trouve le faisceau. Ceci nous permet la caractérisation de 
lignes enterrées qui pose encore problème à l'heure actuelle. 

L'application de cette théorie fait l'objet du chapitre suivant. 
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CHAPITRE DEUX :Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
-Modes de propagation et courant induit. 

INTRODUCTION 

Le but de ce second chapitre est 1' application de la théorie des antennes que 
nous venons d'exposer à notre faisceau de lignes horizontales situées 
parallèlement à l'interface. Nous considérons deux types d'excitation. 

Dans un premier temps, nous nous sommes intéressés aux phénomènes de 
propagation du courant sur le réseau de câbles. Pour cela, nous étudions le cas où 
chaque ligne est excitée localement par un générateur de tension. L'obtention 
d'une équation modale est dérivée de l'application des conditions de continuité à 
la surface des conducteurs. La résolution de cette équation nous a permis de 
souligner les aspects hautes fréquences de différentes configurations de lignes en 
ce qui concerne plus particulièrement 1' atténuation et la vitesse de phase de tous 
les modes guidés. 

Nous calculons ensuite le courant induit sur un faisceau de longueur infinie 
par une onde plane d'incidence et de polarisation quelconques. Encore une fois, 
l'application des conditions de continuité mène à la formule du courant induit. 
Deux méthodes sont mises en oeuvres. La première est 1' application de 
l'hypothèse des fils minces où le courant est calculé analytiquement. La seconde 
où nous développons la méthode numérique des moments permet de vérifier 
1 'hypothèse précédente. 

Ces résultats nous serviront de référence pour 1' étude menée par la théorie 
des lignes de transmission dans le quatrième chapitre. 
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-Modes de propagation et courant induit. 

1. Représentation modale du courant se propageant sur un 
ensemble de lignes parallèles à l'interface 

Ll. Obtention de l'équation modale 

· Le courant se propageant sur chaque conducteur dépendra étroitement du 
type d'excitation choisie. Le problème général de l'excitation par une distribution 
arbitraire de sources peut se trouver dans la référence [13). Le cas d'une 
excitation par un dipôle électrique vertical a été étudié aussi dans [20]. Nous nous 
intéresserons à 1' excitation par un générateur localisé de tension. En effet, cette 
configuration correspond très bien au cas des lignes de transmission où le courant 
est produit par un générateur en entrée. 

Nous allons maintenant montrer que le courant peut se décomposer en 
modes de propagation et chercher les constantes de propagation de ces modes. 
Nous supposons donc qu'un générateur de tension existe en z=:zo sur chacune des 
lignes et qu'il délivre une tension Eo(k) sur le conducteur k. En appliquant les 
conditions de continuité à la surface de chaque câble, nous avons vu (cf. chapitre 
Un - §IV) que le courant sur le câble s'écrivait : · 

(Il-l) 

Les générateurs de tension sur chaque câble sont modélisés par la relation (II-2) 
dans l'espace (x,y,z). 

Ce qui se traduit par l'expression (II-3) dans l'espace (x,y,11). 

E ( ) - -J'Yo E -Yo'I'IZo 
k z - 27t o~ce 

Nous en déduisons le courant sur le câble m : 

1 (z) = __!._ J IEo~cl e-Yo'l'l(z-Zo)dll 

m Zo7t.:IM~cn(lÙI 

(II-2) 

(II-3) 

(II-4) 

Nous pouvons voir que le courant se compose en une somme de modes 
caractérisés par des constantes de propagation normalisées par rapport à celle 
d'une onde dans le vide. Parmi ces modes, nous distinguons les modes guidés 
dont les constantes de propagation correspondent aux pôles de l'intégrale du 
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courant et les modes rayonnés pour les valeurs continues de T}. De nombreux 
travaux ont été menés sur la résolution de 1' équation modale pour divers types de 
configuration [21] [22]. Dans le cas monofilaire, deux pôles ont été mis en 
évidence [23] et le courant est calculé en déformant le contour d'intégration dans 
le plan complexe en prenant celui indiqué sur la figure ci-dessous. 

lm( Tl) 
Re(T}) 

Figure n°8 : Contour d'intégration dans le plan complexe 

Le contour prend en compte deux branches de coupure. La première est due 
à la singularité de la fonction de Hankel sur l'axe réel négatif et à l'origine. Ce 
dernier point correspond dans le plan complexe de la variable 11 au point n1 et la 
branche de coupure est définie par 

(ll-5) 

La seconde est directement liée à la fonction Q(x,y,T)). Sous certaines 
hypothèses, l'intégrale de cette fonction peut être calculée analytiquement et on 
montre [ 6] alors la présence d'un pôle en T}B qui est donné par 

(ll-6) 

Nous rappelons que y0 est la constante de propagation d'une onde dans le vide et 
qui nous sert uniquement à normaliser les constantes de· propagation des modes 
guidés. La constante de propagation y1 est celle du demi-milieu où se trouve les 
câbles, milieu que l'on peut caractérisetpar une conductivité cr1 qui nous permet 
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de considérer le cas de câbles entecrés. La branche de coupure associée à ce pôle 
est donnée par 

(11-7) 

· Le courant est alors la somme de quatre termes : les deux résidus des pôles 
qui correspondent aux modes guidés et la contribution de l'intégration des deux 
branches de coupure. L'importance de la contribution des branches de coupure 
vis à vis des modes guidés ainsi qu'une étude complète des caractéristiques de 
ces modes peuvent être trouvées dans [12]. Ce genre d'approche peut être 
généralisée à N conducteurs. 

Pour notre part, nous ne nous intéresserons qu'aux modes guidés. En effet, 
nous rappelons que notre étude s'applique à des lignes électriquement longues et 
parfaitement rectilignes. La contribution des modes rayonnés est donc supposée 
faible au niveau du courant total. De plus, le but de notre comparaison de cette 
théorie avec la théorie des lignes dè transmission n'est pas de prouver que le 
rayonnement est faible mais de trouver des paramètres linéiques qui traduisent 
correctement les effets dus à des demi-milieux dissipatifs sur les constantes de 
propagation ou sur les courants induits. 

La résolution en basses fréquences de 1' équation modale a mis en évidence 
l'existence d'un mode dont la carte des champs était plus concentrée entre le 
conducteur et l'interface d'où l'appellation attaché à la structure [24]. Olsen et 
al. ont montré toutefois qu'en hautes fréquences un mode caractérisé par une 
carte de champs plus répartie au niveau de l'interface séparant les deux milieux 
pouvait exister. La propagation s'apparente à celle d'une onde de surface [23] 
[12]. L'existence de ce mode est fortement influencée par l'annulation du 
dénominateur de l'intégrale de Q(x,y,11) et sa constante de propagation se situe 
aux alentours de llB· Ces modes pouvaient passer continûment d'un type à l'autre 
de propagation en fonction de la géométrie de la ligne (hauteur, rayon) et des 
constantes physiques des deux milieux. 

On peut trouver dans la littérature une autre dénomination de ces modes 
respectivement par mode ,/,j·1~ J~ T,.M>•vtis~;o, e~ moale. •oi.p,·ale.;. Bien que cette 
nouvelle dénomination ne lève pas l'ambiguïté sur la reconnaissance du type de 
propagation, c'est celle que nous utiliserons par la suite. 

De plus, nous rappelons que dans la représentation utilisée pour les 
constantes de propagation, 1' atténuation est directement proportionnelle à la 
valeur absolue de la partie imaginaire et la vitesse de phase est inversement 
proportionnelle à la partie réelle. Une onde se propageant dans le vide sans 
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atténuation correspondra au point 1 sur l'axe réel. Si la partie réelle de 11 est 
inférieure à 1, cela correspond à une onde se propageant avec une vitesse de 
phase supérieure à celle de la lumière. 

L2. Remarque sur la méthode numérique de recherche des pôles 

L'équation modale d'inconnue 11 se décompose en deux équations non­
linéaires qui sont données par 

{
Re(! Mm ( tùb = 0 

Im<IMm<tùl> = o 
(ll-8) 

Nous sommes confrontés à la résolution d'un système non-linéaire qui est 
souvent menée par des méthodes itératives. La plus courante est celle de Newton­
Raphson qui consiste à faire un développement en série de Taylor limité à l'ordre 
un pour chacune des équations du système non-linéaire à partir d'un point initial 
donné et considéré comme une approximation de la solution. La résolution du 
système linéaire résultant permet de déterminer une nouvelle approximation de la 
solution. Cette méthode, lorsqu'elle est convergente, a une convergence 

·quadratique. Malheureusement elle diverge parfois et c'est là son principal défaut. 
Lorsque le point de départ n'est pas suffisamment proche de la solution ou 
lorsque des irrégularités dans la fonction se présentent au voisinage de cette 
solution, la méthode ne peut être utilisée. 

Aussi pour pallier ces inconvénients, nous avons utilisé un processus basé 
sur une méthode d'optimisation. Cette méthode ne s'applique pas directement au 
système mais à une norme ~ déduite de ce système par la relation (ll-9). La 
solution du système est déterminée en recherchant le minimum absolu de cette 
norme. 

(ll-9) 

L'optimisation de ~ s'est en réalité faite en combinant la méthode de la 
plus grande pente pour l'optimisation combinée à celle de Newton-Raphson. 
L'avantage de la méthode de la plus grande pente est qu'elle ne peut pas diverger. 
La combinaison allie ainsi la sûreté de convergence à la rapidité de la méthode de 
Newton. Les détails de la méthode de Vignes sont exposés dans la référence [25]. 
Cependant, le problème majeur de traiter une norme plutôt que le système non­
linéaire est la possibilité de déterminer un minimum local non-nul de la norme. 
De plus, la difficulté d'un processus itératif est de trouver toutes les solutions 
puisque celles-ci dépendent intimement du point de départ. Un résultat intéressant 
serait de connaître à l'avance le nombre de solutions dans un espace donné du 
plan complexe de la variable 11· 
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Nous allons indiquer une méthode que nous n'avons pas mise en oeuvre 
mais qu'il serait intéressant d'introduire par la suite. D'après [26], nous avons 

2~ fiM~(rùl ~IM .. (tùld'l =N-p (II-10) 

où N désigne le nombre de zéros intérieurs à C et P le nombre de pôles. C est un 
contour fermé situé dans le plan complexe ne passant pas par un zéro et sur 
lequel la fonction IM~œ(rûl est régulière. Cette équation est encore égale à 

(II-11) 

n suffit de compter le nombre de fois où l'argument du déterminant 
change de 27t lorsque T) parcourt le contour C pour connaître le nombre de zéros 
diminués du nombre de pôles. Cette méthode est principalement utilisée en SEM 
(Singularity Expansion Method) où la recherche des pôles et des zéros est 
primordiale [27] [28]. 

L3. Etude des modes de propagation d'une ligne aérienne gainée 

Dans un premier temps, nous nous sopunes intéressés aux modes guidés 
susceptibles d'exister sur un câble aérien muni d'une gaine en présence du sol. 
Nous avons représenté sur la planche n°1 les constantes de propagation 
normalisées en partie imaginaire et en partie réelle pour différentes valeurs de 
permittivité de la gaine diélectrique et ce en fonction de la fréquence. Les valeurs 
sont indiquées en JMHz. La structure considérée est un câble de 1 rn de haut avec 
un rayon de 1,5 cm et une gaine de 5 mm d'épaisseur. Le demi-milieu inférieur 
est caractérisé par un conductivité de 1 o-2 S/m et une permittivité relative de 10, 
le demi-milieu supérieur par a-1 =0 et Er1 =1, ce qui représente l'air que nous 
supposons sans pertes. 

Pour un câble nu (figure en haut et à gauche), nous retrouvons les deux 
modes évoqués précédemment. En basses fréquences, le mode rapide est 
nettement moins atténué que le mode ligne de transmission et sa vitesse de phase 
est plus rapide que celle de la lumière d'où son nom. Par contre en hautes 
fréquences, la différence est moins flagrante et la distinction entre les deux types 
de modes est plus difficile, la vitesse du mode ligne de transmission devenant elle 
aussi plus grande que celle de la lumière à partir de 30 lMHz. D'une manière 
générale les caractéristiques du mode rapide changent peu en fonction de la 
fréquence. 

-29-



-~ 
~ .s 
~ ;: 

·::f 
~ 

~ 
~ 

~ 

-~ 
~ 

·::0: 

~ 
·S 
-~ 
i 
~ 

CHAPITRE DEUX: Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
- Modes de propagation et courant induit 

permittivite de la gaine = 1 permittivite de la gaine= 1,05 

1:100 ,t~ 
60 

-0.01 50 Mode rapide -0.01 Mode rapide 
lOO 0/ 00 

5 
70 10 5 

-~ 
-0.03 

I;:S .s -0.03 
~ 
.§ 

Mode ligne de ~ 
transmission ~ Mode ligne de 

-0.05 -0.05 transmission 

\ 

Partie reelle Partie reelle 

permittivite de la gaine= 1,14 permittivite de la gaine = 1,15 

100 

-0.0] -0.01 

«1,1 Degenerescence ~ ·--O.OJ ~ -0.03 
-~ 
:::: .::: 
~ 

Mode ligne de t~ Mode Mode ligne de 
trans mission ~ 

-o.o5 -0.05 
rapide transmission 

\ \ 

Partie reelle Partie reelle 



CHAPITRE DEUX :Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
-Modes de propagation et courant induit. 

Si nous plaçons une gaine diélectrique autour du conducteur, nous ne 
trouvons toujours que deux modes guidés. Nous pouvons remarquer que la 
présence d'une gaine de très faible permittivité (Erd=1,05, figure du haut et à 
droite) ne va apporter aucune modification significative. 

Cependant, nous avons mis en évidence un phénomène de dégénérescence 
entre les deux modes qui intervient pour une permittivité relative de 1,14 et à une 
fréquence de 40,1 l\1Hz (figure du bas à gauche). A partir de cette fréquence, il 
est extrêmement difficile de reconnaître les deux modes. Ce phénomène de 
dégénérescence a été remarqué la première fois par Olsen (23]. Nous avons 
souligné lors d'une précédente étude que cette dégénérescence intervient de plus 
en plus tôt en fréquence au fur et à mesure que la hauteur augmente mais que la 
permittivité relative de la gaine reste proche de l'unité. 

En revanche, si la permittivité de la gaine augmente, la distinction entre les 
deux modes devient plus aisée car la vitesse de phase du mode rapide reste 
toujours plus élevée que celle du second mode, celle-ci diminuant sensiblement 
lorsque la fréquence augmente. Le mode ligne de transmission est très influencé 
par la présence d'une gaine diélectrique au contraire du mode rapide. 

L4. Etude des modes de propagation d'un bifilaire aérien non gainé 

Nous nous sommes ensuite intéressés aux modes supplémentaires que 
pouvait créer la présence d'un autre conducteur de même rayon et à la même 
hauteur. Pour cela nous avons considéré le cas de deux conducteurs sans gaine 
diélectrique et nous avons recherché la variation des modes en fonction de 
l'espacement entre les deux câbles pour une fréquence fixe de 50 1\ffiz. Les 
résultats sont indiqués sur la planche n°2. 

Dans la configuration étudiée, l'équation modale se factorise pour se mettre 
sous la forme (II-12) et quatre modes ont alors été trouvés 

(II-12) 

Les constantes de propagation des deux premiers modes annulant le premier 
tenne entre crochets sont appelées de type différentiel et les deux autres annulant 
le second terme entre crochets de type commun. 

Premièrement, lorsque l'écartement entre les deux câbles est très important 
(>10À.), nous retrouvons les deux constantes de propagation des modes ligne de 
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transmission et mode rapide du cas monofilaire indiqué sur la planche. C'est ce 
qui nous a permis de reconnaître les modes ligne de transmission et rapide. 

Deuxièmement, au fur et à mesure que l'espacement diminue, l'atténuation 
du mode ligne de transmission de type commun augmente jusqu'à ce que la 
distance séparant les deux conducteurs soit égale à la hauteur pour diminuer 
ensuite et tendre de nouveau vers la constante de propagation d'une ligne seule 
lorsque l'espacement devient très faible. 

Pour des écartements très importants, il peut exister un mode ligne de 
transmission de type différentiel. Son atténuation diminue avec 1' écartement mais 
elle reste supérieure à celle du mode rapide de type commun. Toutefois si les 
deux conducteurs se rapprochent à moins d'une demie longueur d'onde, il n'est 
plus possible de trouver la constante de propagation associée à ce mode. Nous 
pouvons donc supposer que celui-ci n'existe plus. 

D'une manière générale, l'atténuation des deux modes communs et 
différentiels rattachés à la propagation de type onde de surface est inférieure à 
celle des modes rattachés à la propagation de type ligne de transmission même 
dans le cas différentiel. Par contre, il est intéressant de noter que pour des 
espacements supérieurs à la longueur d'onde ( 6 m ), le mode rapide commun 
possède une atténuation plus faible que le mode rapide différentiel, tendance qui 
s'inverse lorsque l'écartement diminue. Dans ce dernier cas, la constante de 
propagation du mode rapide différentiel tend vers celle d'une onde dans l'air. 

On peut se poser la question à savoir si tous les modes existent réellement. 
En raison des problèmes évoqués sur les méthodes de résolution des systèmes 
non-linéaires, une des solutions trouvées peut n'être qu'un artefact de la méthode 
numérique. L'unique moyen de le savoir serait de mettre en oeuvre la méthode 
utilisée en SEM que nous avons rapidement présentée. 

Pour notre part, nous précisons que le test d'arrêt de l'algorithme a été fixé à 
10-8 et que la valeur de la norme ~ au départ même pour un point proche de la 
solution était couramment supérieur à 105

• Si on envisage d'augmenter le nombre 
de conducteurs, nous pensons qu'il est impératif de connaître le nombre de 
solutions à trouver dès le départ. 

Une étude des modes de propagation sur une ligne de transport d'énergie 
plus complexe (ligne constituée de 7 conducteurs) peut être trouvée dans [29]. 
Malheureusement, cette étude est en basses fréquences (50 kHz à 450kHz) et la 
présence des modes rapides n'y figure pas. 
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LS. Etude des modes de propagation d'une ligne gainée et enterrée 

L'étude des modes guidés se propageant sur un câble enterré se fait souvent 
en supposant la profondeur importante. On minimise ainsi le rôle de l'interface 
[21] et on ne trouve alors qu'un mode unique. Cette hypothèse ne doit surtout pas 
être poursuivie pour de faibles profondeurs car dans ce cas la résolution de 
l'équation modale indique encore une fois la présence de deux modes guidés. 

Les modes de propagation du courant se propageant sur une ligne enterrée 
sont représentés sur la planche n°3 en fonction de la profondeur du câble pour 
une fréquence de 100 :MHz. 

Sur la figure du haut, nous avons représenté l'évolution du mode rapide en 
fonction de la profondeur pour deux valeurs de permittivité de la gaine 
diélectrique. Nous pouvons d'ores et déjà remarquer que le mode rapide possède 
une atténuation très faible et une vitesse de phase proche de celle d'une onde 
dans l'air. 

Ce mode peut devenir primordial en hautes fréquences mais il n'existe que 
pour des profondeurs faibles de câbles. En effet, pour la configuration étudiée, il 
n'existe que pour des profondeurs de 0,3 m * 0,6 m. Au-delà de ces limites, le 
mode n'existe plus car il disparaît dans la branche de coupure due à la présence 
de l'lB· En revanche, la présence de ce mode est relativement peu influencée par la 
gaine diélectrique. La courbe en pointillés représente la variation du mode rapide 
lorsque la permittivité relative de la gaine est égale à 2,56 et la courbe en trait tin 
ce même mode pour une permittivité égale à l'unité ce qui revient à simuler un 
câble se trouvant dans une cavité. Le lieu représentant la constante de 
propagation lorsque la profondeur varie se concentre autour de l'lB lorsque la 
permittivité de la gaine augmente. 

Les variations du mode ligne de transmission en fonction de la profondeur et 
de la permittivité de la gaine diélectrique sont représentées sur la figure du bas et 
à droite de la même planche. Si la permittivité de la gaine est équivalente à celle 
du demi-milieu environnant (permittivité égale à 1 0) nous pouvons voir que 
1' atténuation diminue lorsque la profondeur augmente. On peut penser que les 
champs se concentrent alors plus au niveau de la gaine et sont moins influencés 
par la présence de l'interface. Si la permittivité de la gaine diminue et équivaut à 
5, la constante de propagation s'enroule en fonction de la profondeur. Ce 
phénomène s'accentue lorsque la permittivité relative devient plus faible mais le 
mode ligne de transmission peut alors disparaître pour différentes profondeurs 
dans la branche de coupure relative au point n1• 
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La première branche de coupure due à la singularité de la fonction de 
Hankel et qui commence au point nt prend ici toute son importance. En effet, si 
dans le cas des câbles aériens, elle n'intervient pas, pour des câbles enterrés, il ne 
faut surtout pas la négliger. Ceci est visible pour une permittivité relative de la 
gaine égale à 2,56 où le mode ligne de transmission n'existe plus pour des 
profondeurs comprises entre 63 cm et 78 cm ainsi qu'entre 1,32 met 1,43 m. 

Pour mettre en avant cette variation, nous avons tracé sur la figure du bas à 
droite la constante de propagation pour une gaine de permittivité relative égale à 
1, ce qui correspond au cas du câble placé dans une cavité enterrée. La cavité est 
de faible diamètre vis à vis du conducteur. Nous retrouvons le fait que la 
constante s'enroule et converge vers une valeur qui est reliée à la permittivité de 
la gaine et ceci au fur et à mesure que la profondeur augmente. On peut expliquer 
le fait que l'atténuation augmente alors que la permittivité diminue en subodorant 
que les champs sont plus étendus dans le sol lorsque la gaine est de faible 
permittivité. Le mode n'existe plus là encore pour des profondeurs comprises 
entre 63 cm et 79 cm, entre 1,32 met 1,43 rn, puis entre 1,99 met 2,06 met enfin 
entre 2,67 m et 2,68 m. 

En remarque, on peut simuler un câble se trouvant dans une cavité enterrée 
par cette méthode en imposant une gaine diélectrique de permittivité relative 
égale à l'unité. TI est toutefois nécessaire de garder un rayon externe de la gaine­
donc le rayon de la cavité - faible vis à vis de la profondeur pour respecter la 
notion d'impédance de surface. 

II. Courant induit par une onde plane sur un réseau de lignes 
parallèles à l'interface dans l'hypothèse des fils minces 

ILl. Calcul du courant 

Nous cherchons le courant induit sur chaque câble supposé cylindrique lorsque 
notre faisceau de longueur infinie est illuminé par une onde plane. Cette onde 
plane est paramétrée par sa polarisation, son azimut et son incidence. Elle se 
propage selon 1' axe Oz avec une constante r et elle peut se mettre sous la forme 

(ll-13) 

où Eok désigne la composante longitudinale du champ électrique qui s'applique 
sur le conducteur k et qui tient compte du champ incident et du champ réfléchi 
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par l'interface (voir annexe A). Dans l'espace (x,y,T)), l'excitation est calculée en 
appliquant la transformée de Fourier. Soit 

-jy J r E (x y .,.., = --0 E e<Yol'l-f)Zdz = E Un--) 
z kt kt 'V 27t Ok Ok"\'1 y 

- 0 

(II-14) 

où 8 est la fonction de Dirac. Nous déduisons de la relation précédente et de 
l'équation (II-1), le courant sur le câble rn: 

-4' lE 1 J (z) = __ J Ok e-rz 

m ~Yol~ (r) 
kD Yo 

(II-15) 

Les matrices [Mm( 11)] et [Eok] ont été définies précédemment dans le cas de 
l'excitation localisée. Nous nous apercevons que le courant se propage avec la 
même constante de propagation que celle de l'onde qui l'a créé. Nous ne pouvons 
plus le décomposer en modes guidés et modes rayonnés. Ceci est le résultat 
direct du choix de lignes de longueur infinie. Ce résultat a été déjà indiqué dans 
une étude monofilaire et basses fréquences où la ligne était constituée d'un 
conducteur parfait [30]. 

En remarque, nous pouvons montrer [ 17] que si on considère une infinité de 
générateurs se trouvant sur les lignes et en introduisant un déphasage entre tous 
ces générateurs de manière à reproduire une onde plane, la sommation des modes 
guidés et rayonnés pour chaque générateur converge vers la solution en onde 
plane. A partir de cette remarque, dans le cas d'antennes très longues mais non 
infinies, nous pouvons penser que le courant créé par une onde plane sera proche 
du résultat trouvé pour des lignes infinies à la condition de ne pas se trouver 
proche des discontinuités donc des bords. Pour connaître le courant aux 
extrémités de chaque antenne, l'emploi d'une méthode numérique devient alors 
nécessaire. Le problème de réflexion du courant sur une ligne de longueur finie 
ou semi-infinie peut être résolue par une méthode de Wiener-Hopf à la condition 
que le point d'application ne soit pas proche des bords. Ce dernier point a été 
développé dans [31]. 

IL2. Effets de la gaine diélectrique sur une ligne aérienne 

Nous cherchons tout d'abord à montrer que la gaine diélectrique peut jouer 
un rôle prépondérant en hautes fréquences sur le niveau du courant induit par une 
onde plane. Pour cela, nous considérons une antenne aérienne située à 1 rn du sol 
et avec un rayon de 1 ,5 cm. 
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Elle est recouverte d'une couche de 5 mm d'épaisseur de matériau diélectrique de 
permittivité relative égale à 2,56. Le sol a une conductivité de 10-2 Sim et une 
permittivité relative de 10. L'onde incidente est une onde plane polarisée 
transverse magnétique de 1 V/rn et d'azimut nul. Elle se propage donc dans la 
même direction que l'antenne. La polarisation est indiquée sur la figure n°9. 

Figure n°9 : Polarisation transverse magnétique 

Nous avons indiqué sur la planche n°4- figure du haut -le courant induit en 
fonction de l'angle d'incidence de l'onde pour différentes fréquences. Ce courant 
est comparé à celui trouvé dans le cas où l'antenne est non gainée. 

En premier lieu pour le câble nu (trait continu), nous pouvons remarquer 
qu'en hautes fréquences le courant passe par un maximum pour une incidence 
rasante. Ce maximum sera d'autant plus prononcé que la fréquence sera élevée 
(courbes à 100 l\1Hz et 500 l\1Hz). Par contre, en basses fréquences, le courant 
dépend peu de l'angle d'incidence et reste quasiment constant. Ceci est visible 
notamment à ll\1Hz. 

Si nous nous intéressons au courant induit sur le câble gainé (trait pointillé), 
nous nous apercevons que la gaine joue un rôle prépondérant en hautes 
fréquences et pour de faibles angles d'incidence. Elle a pour effet de diminuer 
très fortement le courant et d'empêcher 1' apparition du maximum du courant 
localisé en incidence rasante. Par contre, elle n'a que peu d'influence en basses 
fréquences ou pour des angles supérieurs à 20 degrés. 

Pour une onde polarisée transverse électrique, on peut montrer que le 
courant ne possède pas de maximum pour des incidences rasantes, ce dernier 
s'obtenant pour une illumination simultanée (90 degrés). C'est pourquoi la gaine 
diélectrique ne joue pas un grand rôle dans ce type de configuration. 
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IL3. Courant induit sur un câble enterré 

Nous nous sommes intéressés au courant induit par une onde plane sur le 
même type de câble mais cette fois-ci enterré dans le sol. Nous échangeons les 
paramètres physiques de nos deux milieux et nous supposons que l'onde plane 
provient du milieu inférieur. L'onde s'appliquant sur notre antenne est donc 
l'onde transmise au travers l'interface en x=O. Le calcul de la transmission d'une 
onde au travers plusieurs milieux peut se trouver dans [32]. Les résultats sont 
indiqués sur la planche n°4 - figure du bas. La gaine diélectrique recouvrant le 
conducteur enterré a une permittivité relative de 2,56 et une épaisseur de 5 mm. 

Nous pouvons voir que pour un câble enterré à une profondeur de 1 mètre 
(courbes en traits discontinus), les niveaux de courant sont beaucoup plus faibles 
que pour un câble aérien. Ceci provient essentiellement de l'atténuation du champ 
transmis, celle-ci augmentant avec la fréquence. Nous pouvons nous rendre 
compte qu'il n'existe plus de maximum de courant induit pour des incidences 
rasantes. De plus, le courant est quasiment indépendant de l'angle d'incidence de 
l'onde plane si celui-ci est supérieur à 30 degrés. 

IL4. Réponse temporelle d'une ligne à l'IEMN 

Nous nous sommes intéressés à la réponse temporelle du courant induit par 
une lE~ sur une ligne aérienne gainée ou non et sur une ligne enterrée et 
gainée. Les résultats sont données sur la planche n°5 - figure du haut. 

Nous ne rappelons pas le phénomène physique générateur de l'lE~ qui est 
désormais classique. En effet la protection vis à vis de l'lE~ est devenue un 
standard des études CEM tant dans les domaines militaires que civils. Parmi la 
littérature qui traite de ce sujet, nous ne référencerons que [33]. Nous avons 
choisi une forme biexponentielle avec pour paramètres temporels a=4.107 s-1 et 
13=4,76.109 s-1

• Le champ électrique est normalisé à 100 V/m. 

La réponse en courant de la ligne a été calculée pour une incidence rasante 
et une onde transverse magnétique d'azimut nul, ce qui correspond au cas pire. 
L'angle d'incidence est de 5 degrés. Nous pouvons voir que l'lE~ peut 
générée un fort courant avec un temps de montée très court sur un câble 
parfaitement conducteur mais que la présence de la gaine diminue fortement le 
niveau ainsi que le temps de montée. Le temps de relaxation reste sensiblement le 
même. Sur une ligne enterrée et gainée, le courant induit est beaucoup plus faible 
(de l'ordre de 0,15 A) et l'apparition de l'impulsion est retardée par rapport au 
câble aérien. 
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Le même type de résultat est obtenu pour une ligne bifilaire où les câbles 
sont placés l'un au-dessus de l'autre. Nous avons indiqué sur la planche n°5 -
figure du bas, le courant induit sur les deux conducteurs par l'IE:MN précédente. 
Les courbes en trait continu correspondent aux câbles parfaitement conducteurs 
et celles en pointillés aux câbles entourés d'une gaine diélectrique. Dans un 
premier temps si les deux lignes sont parfaitement conductrices, le courant induit 
sur le câble placé à 1 mètre de hauteur est plus important que dans le cas du câble 
seul (voir figure du haut). La réponse temporelle en courant sur le câble placé à 
égale distance entre le sol et la ligne supérieure tend dans un premier temps, c'est 
à dire vers 5,5 ns, vers celle du câble seul mais elle est alors influencée par le 
rayonnement dû au conducteur supérieur qui devient prépondérant et qui induit un 
fort niveau. 

La gaine peut là encore revêtir une grande importance. Nous avons indiqué 
les nouvelles réponses du courant induit sur des lignes gainées (courbes en 
pointillés) et nous pouvons observer que les courants induits sur les deux câbles 
sont fortement amoindris. De plus, l'impulsion sur le câble inférieur reste positive 
et s'annule beaucoup plus rapidement. 

III. Courant induit par une onde plane sur un câble de section 
droite quelconque ou proche de l'interface 

liLl. Résolution par la méthode des moments 

Nous avons vu dans le premier chapitre que la composante Ez diffractée par 
un câble de section droite quelconque se composait de la somme des 
rayonnements des filaments de courant se trouvant à sa surface. Nous désirons 
calculer le courant induit sur ce type de câble lorsqu'il est soumis à une 
illumination par une onde plane. En appliquant les conditions de continuité du 
champ électrique à la surface du conducteur, nous obtenons l'équation intégrale 
en champ électrique suivante: 

où le terme de gauche est la composante diffractée par le câble 
(cf chapitre Un §II.l) et le terme de droite est la composante longitudinale de 
l'onde plane (cf annexe A). 
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La multiplicité des intégrales ne nous permet pas d'appliquer une méthode 
numérique directement, c'est pourquoi nous revenons dans l'espace (x,y,11) pour 
obtenir une équation plus simple donnée par la relation (II-17) où r est la 
constante de propagation de l'onde plane (cf annexe A). 

(11-17) 

Nous appliquons la méthode des moments afin de résoudre cette équation. 
La méthode des moments est une solution numérique basée sur la formulation 
d'une équation intégrale qui est largement employée en électromagnétisme. Son 
principe qui est rappelé dans l'annexe B a été exposée par Harrington [34]. On 
l'applique souvent pour connaître la distribution de courant le long d'un câble de 
longueur finie. 

L'originalité de l'application présente est de la mettre en oeuvre pour 
connaître la distribution du courant sur la circonférence du conducteur. Une 
démarche similaire a été présentée dans [35] et [36]où les deux demi-milieux sont 
supposés purement diélectriques. 

La technique de résolution de 1' équation intégrale comme celle ci-dessus est 
standard. Elle consiste à la discrétiser et à la réduire en un système d'équations 
linéaires. Cette discrétisation se fait au moyen de fonctions bases pour les 
inconnues et de fonctions tests pour 1' équation intégrale. n existe plusieurs types 
de fonctions bases et tests [3 7]. Pour notre part, nous avons mis en oeuvre la 
méthode dite« point-segment» où le courant est discrétisé par 

avec 

N 

l{xo,Yo,lÙ = LID{tùPD(x,y) 
D=l 

{
PD(x,y) = 1 si (x, y) E ~CD 

= 0 ailleurs 

(11-18) 

(ll-19) 

Le contour du câble C est partitionné en N segments Cn de longueur vn. En 

projetant sur les fonctions test, le système matriciel à résoudre est le suivant: 

(ll-20) 
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Nous pouvons voir que la relation précédente. peut se mettre sous la forme 
[I] [Z]=[V]. C'est pourquoi la matrice constituée des termes intégraux de 
M(x,y,11) est souvent appelée matrice impédance que nous noterons [Lam]. 

Nous sommes en mesure de connaître le module et la phase du courant 
induit sur toute la structure mais il nous manque le terme de propagation de ce 
courant car nous sommes dans l'espace (x,y,11). Utilisons les formules de Cramer 
pour résoudre le système linéaire (TI-20), nous avons: 

(ll-21) 

où !Lmnl est le déterminant de la matrice impédance et IEoiJ est le déterminant de 

la matrice formée à partir de la matrice [Lmn] exceptée la colonne k qui est 

remplacée par la colonne excitation [E0k]. Nous pouvons retrouver la constante de 

propagation du courant en revenant dans l'espace (x,y,z) et nous obtenons alors 
pour le courant longitudinal total : 

(ll-22) 

Nous retrouvons donc le fait que le courant total possède la même constante 
de propagation que celle du champ excitateur. Ce résultat est en accord avec 
l'étude du conducteur cylindrique dans l'approximation des fils minces. 

IIL2. Calcul de la matrice impédance 

Si le principal avantage de la méthode des moments est le nombre restreint 
d'inconnues, celles-ci se situant uniquement sur la structure et non pas dans 
1' espace environnant, les limitations se situent souvent au niveau de la prise en 
compte d'inhomogénéités. De plus, elle demande localement un développement 
analytique de la singularité des fonctions de Green au point source. 

Ces difficultés résident dans le fait de calculer la matrice impédance donc 
d'intégrer la fonction M sur le sous-contour C0 . Pour cela, nous nous aidons de la 

figure n°10 où nous avons 

(II-23) 
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x 

Figure n°10: Distances intervenant dans le calcul de la matrice impédance 

et où tn est le vecteur unité le long de C n que nous assimilerons au vecteur 

tangent au contour du câble au point (xn,yn). La distance D1 correspond à la 

distance entre le point (Xn,Yn) et le point (xm,Ym) et la distance D2 à celle qui 
sépare le point (Xn,Yn) à l'image du point (xm,Ym) par rapport à l'axe Oy qui 
symbolise la surface de séparation des demi-milieux. Les termes à calculer sont 
donnés à partir de (1-25) par 

I M(xm,Y m•xo,Y D' Tl)dcD = 
c. 

(ll-24) 

Nous pouvons voir que dans le cas où Pn=Pm, le problème se pose de calculer 
l'intégrale étant donnée la singularité des fonctions de Hankel à l'origine. Nous 
devons pallier cette difficulté en calculant analytiquement une partie de l'intégrale 
ci-dessus composée par la première fonction de Hankel. 
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Soit 

(II-25) 

Si la longueUr du sous-contour Cn est petite, nous pouvons remplacer la fonction 

de Hankel par son développement limité, c'est à dire: 

2' 
H~2>(z) = 1-...1 Ln(0,89053 z) 

1t . 
(II-26) 

De plus 

J Ln(x)dx = xLn(x)- x (II-27) 

Nous obtenons finalement : 

Nous sommes désormais en mesure de calculer tous les termes de la matrice 
impédance et nous arrivons à un système linéaire qui peut" être. résolu par un 
algorithme numérique de Gauss-Jordan. Le courant total est obtenu par 
l'intégration de toutes les densités de courant sur le contour C. Or nous rappelons 
que le conducteur est supposé parfait, le courant se situera donc uniquement à la 
surface, il n'est donc pas nécessaire de discrétiser l'intérieur du câble d'où un gain 
de temps calcul appréciable. 

IIL3. Distribution sur un conducteur cylindrique 

Ill.J.l. Câble aérien 

Afin de valider l'approche que nous venons de présenter, le courant induit 
sur un câble cylindrique par une onde plane a été représenté sur les planches n°6 
et n°7. Ce câble est situé à 1 rn de hauteur et possède un rayon de 1,5 cm. Ces 
caractéristiques nous permettent d'appliquer la théorie analytique dans 
l'approximation des fils minces. Sur la partie supérieure des planches n°6 et 7, 
nous avons représenté la distribution du courant en module à gauche et en phase à 
droite pour différents angles d'incidence. 
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CHAPITRE DEUX :Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
-Modes de propagation el courant induit. 

La discrétisation du câble par la méthode des moments s'est faite en 32 
segments. Pour faciliter la lecture des courbes, nous définissons quatre points 
particuliers à la surface du câble par les lettres A, B, C et D : 

Figure n°1l : Définition de quatre points sur le conducteur 

L'onde incidente est caractérisée par un champ électrique de 1 V /m pour une 
fréquence de 1 :MHz. 

Sur la planche n°6, l'onde se propage selon l'axe du câble (azimut nul) et est 
polarisée transverse magnétique (angle de polarisation nul). Cette polarisation 
correspond à la figure n°9. Nous pouvons nous apercevoir que pour des 
incidences supérieures à 15 degrés, le courant est uniformément réparti tant en 
module qu'en phase. Pour une illumination simultanée (90 degrés) le courant est 
constant sur toute la périphérie de la ligne et il n'existe pas de déphasage. 
L'approximation des fils minces est donc tout à fait justifiée dans ce cas. 

En revanche pour des angles d'incidence plus faibles, nous pouvons voir que 
le courant connaît une variation en fonction de la position sur le pourtour du 
câble. Pour un angle de 1 degré, le courant est maximum sur le dessus (point A) 
ainsi que sur le dessous (point C) mais il existe un déphasage de 180 degrés entre 
ces deux points. Le courant est minimum sur les côtés aux points B et D. Pour un 
angle de 5 degrés, nous pouvons voir que le courant tend à s'uniformiser. En 
effet, les lieux où les densités de courant sont minimales se rapprochent du point 
C. Le courant en ce point n'égale plus en module le courant au point A Les 
densités maximales s'étalent sur le dessus. 

Nous avons intégré toutes ces densités de courant afin de calculer le courant 
total sur la structure. Nous comparons ce résultat (triangles) à celui donné par la 
méthode analytique sur la figure du bas. Les deux méthodes concordent 
parfaitement bien que 1' approximation des fils minces ne soit plus justifiable pour 
les incidences rasantes car le courant n'est plus uniformément réparti. 
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CHAPITRE DEUX: Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
- Modes de propagation et courant induit 
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CHAPITRE DEUX :Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
-Modes de propagation et courant induit. 

Dans le cas d'une onde se propageant perpendiculairement à l'axe du câble 
(azimut de 90 degrés) avec . un champ électrique parallèle au câble (angle de 
polarisation de 90 degrés) ce qui correspond à la figure n°12, les densités de 
courant sont réparties beaucoup plus uniformément sur le contour du câble 
quelque soit l'angle d'incidence de l'onde. Ce résultat est visible sur la planche 
n°7. Le déphasage qui peut exister entre les différentes densités de courant 
n'excède pas 3 degrés. Là encore, la méthode des moments et la méthode 
analytique convergent vers la même solution. 

Figure n°ll : Polarisation transverse électrique avec un azimut de 90 degrés 

Nous avons montré dans [38] que la distribution s'uniformisait lorsque la 
fréquence augmentait en étudiant le même problème mais à une fréquence de 500 
N.IHz. Ceci s'explique par le fait que l'influence du demi-milieu inférieur se fait 
moins ressentir lorsque le rapport h/Â. augmente. 

Ill.J.l.Câble enterré 

La répartition du courant sur un conducteur enterré a été indiquée sur la 
planche n°8. Nous rappelons que nous ne pouvons pas prendre en compte la 
présence d'une gaine autour du conducteur par la méthode des moments. Nous 
avons repris le cas de la planche n°6 avec une profondeur de 1 m. L'onde se 
propage selon l'axe du câble et est polarisée transverse magnétique. L'onde 
excitatrice est l'onde transmise au travers l'interface (voir annexe A). 

Nous pouvons voir que le courant est uniformément réparti et que la réponse 
en courant total sur la structure calculée à partir de la méthode des moments 
concorde parfaitement avec celle calculée par la méthode analytique. En effet, 
dans ce cas, l'hypothèse des fils minces est justifiée. Nous pouvons noter aussi 
que la distribution de courant ne varie pas en fonction de l'angle d'incidence 
excepté le module du courant qui augmente en fonction de ce dernier paramètre. 
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CHAPITRE DEUX :Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
-Modes de propagation et courant induit. 

La méthode analytique sera toujours applicable à ce type de problème, c'est à 
dire à un câble enterré éloigné de l'interface. 

IIL4. Distribution de courant sur un câble cylindrique proche de 
l'interface 

111.4.1. Câble aérien 

Le conducteur est maintenant placé de telle façon que son espacement avec 
la surface du sol (5 mm) soit inférieur à son rayon (1,5 cm). Les résultats sont 
indiqués sur la planche n°9 où nous calculons le éourant par la méthode des 
moments lorsque 1' onde est transverse magnétique et se propage dans 1' axe du 
câble (voir figure n°9). La discrétisation du périmètre s'est faite en 64 segments. 

Pour une fréquence de 500 :MHz, nous pouvons voir que la distribution du 
courant ne s'uniformise plus comme pour les câbles aériens et éloignés de 
l'interface. Le rapport h/Â. est maintenant trop petit pour observer ce phénomène. 
ll est intéressant de noter que pour une incidence de 1 degré, le maximum du 
courant se situe autour des côtés soit des points B et D. Par contre, en ces deux 
points précis, la densité de courant diminue fortement créant ainsi deux lobes de 
densités maximales. Cette répartition particulière disparaît peu à peu avec 

.l'incidence. Nous la distinguons encore pour un angle de 10 degrés mais ces 
lobes n'existent plus dès 15 degrés. Pour une illumination simultanée, le 
maximwn de courant se trouve sur le dessus au point A et minimum en dessous 
au point C. De plus un déphasage de 180 degrés existe entre ces deux points. 

Nous savons dorénavant que l'hypothèse des fils minces n'est pas vérifiée 
pour un conducteur si proche de l'interface. Cette conclusion est visible si l'on 
regarde le courant total sur la structure. ll apparaît en effet un maximum de 
courant induit pour des incidences rasantes prédit par la méthode numérique 
(triangles) alors que la méthode analytique minimise fortement le niveau induit. 
En revanche, le courant induit par une illumination simultanée peut être calculé 
par la méthode analytique car 1' écart entre les deux résultats deviennent très 
faibles pour des angles supérieurs à 30 degrés. 

111.4.2.Câble enterré 

La planche n°10 représente le même cas que celui indiqué ci-dessus où les 
demi-milieux ont été permutés. Nous obtenons ainsi le cas du câble enterré et 
proche de l'interface excité par la même onde plane de 1 V/met à 500 Wiz qui 
est transmise au travers l'interface. 
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CHAPITRE DEUX :Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
-Modes de propagation et courant induit. 

La conclusion apportée au câble enterré mais à une profondeur importante 
reste toujours valable: la distribution du courant ne varie pas en fonction de. 
l'angle d'incidence excepté le niveau qui augmente avec l'incidence. En 
revanche, la répartition du courant est moins uniforme que dans ce dernier cas. Le 
maximum de courant se trouve en dessous du câble (point C) et il est déphasé 
d'environ 135 degrés avec la densité de courant se trouvant au point A 

Une conclusion importante est mise en évidence pour le courant total: la 
méthode analytique ne donne plus un bon résultat même pour une incidence 
normale en hautes fréquences. 

IlL 5. Courant induit sur un câble rectangulaire 

Nous nous sommes intéressés au conducteur de section rectangulaire. 
Physiquement, on peut penser à un guide d'onde rectangulaire. Le guide étudié a 
une section de 6 cm sur 4 cm. La disposition est indiquée sur la figure n°13. La 
discrétisation de ce guide s'est faite en 60 segments. 

Nous ne considérons que le conducteur aérien soumis à une illumination par 
une onde plane. Le sol est paramétré par une conductivité de 1 o-2 Sim et une 

·permittivité relative de 10. Le demi-milieu supérieur est supposé sans pertes 
( cr-0) et de permittivité relative égale à 1. 

L'onde excitatrice est caractérisée par un champ électrique de 1 V/m et une 
fréquence de 500 MHz. Nous présentons la répartition des densités de courant 
pour deux polarisations sur la planche n°11. 

7!\ 1 
1 
1 

h= 4 eni 
1 
1 

~ 

L=6cm 
I<E------------~ 

x 

Ï1\ 
1 

Il= 4 cm 
1 
1 

~--------~--------~~ 

y 

Figure n°13 : Conducteur rectangulaire proche de l'interface. 
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CHAPITRE DEUX :Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
-Modes de propagation et courant induit. 

III.S.l.Polarisation transverse électrique 

La première est une polarisation transverse électrique avec une onde se 
propageant perpendiculairement au guide. Elle est exposée sur la figure n°14. 

x 

A 

B 

Figure n°14: Polarisation transverse électrique. 

La distribution de courant induit par la polarisation transverse électrique est 
représentée sur la partie supérieure de la planche n°ll. Nous pouvons tout 
d'abord nous apercevoir que le courant se situe essentiellement sur les coins du 
guide. 

Pour un angle d'incidence de 1 degré, le courant maximum est localisé sur le 
coin supérieur gauche D qui est directement attaqué par 1' onde. Le niveau de 
courant induit sur le coin supérieur droit au point A est sensiblement inférieur. 
Nous assistons à un effet de masquage sur le côté vertical (AB) opposé à 
l'excitation où le courant est plus faible que sur le côté (CD). Le minimum du 
courant induit se trouve sur le dessous du guide (BC). Si l'élévation augmente, le 
niveau de courant induit varie dans la même proportion. Mais dans le même 
temps, la dissymétrie de la distribution engendrée par 1' excitation s'atténue. En 
effet pour une illumination simultanée, le courant est symétrique sur le 
conducteur. En revanche, le courant induit sur la face cachée est très faible. 

Le déphasage entre les densités de courant est relié à la notion de faces. Le 
déphasage pour des incidences rasantes entre la face supérieure et la face 
inférieure est de 1' ordre de 90 degrés ainsi que le déphasage entre les faces 
verticales. Pour l'incidence normale, le déphasage entre les faces supérieures ne 
change pas mais il n'existe plus de déphasage entre les faces verticales. 
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CHAPITRE DEUX: Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
- Modes de propagation et courant induit 

Distribution de courant sur un guide rectangulaire 
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CHAPITRE DEUX :Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
-Modes de propagation et courant induit. 

· 111.5.2.Polarisation transverse magnétique 

Le cas de l'onde polarisée transverse magnétique et se propageant toujours 
perpendiculairement au conducteur (figure n°15) a été étudié. 

x 

A 

B 

Figure n°15 : Polarisation transverse magnétique. 

Dans cette configuration, le cotirant longitudinal est nul physiquement. Ceci 
se voit sur les niveaux des densités de courant qui sont extrêmement faibles 
comparés à la précédente excitation. Si les maximums de courant se trouvent 
toujours sur les coins du conducteur, la répartition a par contre changé. 

"Le courant est cette fois plus important sur la face inférieure (BC) que sur la 
face supérieure (AD) pour des incidences rasantes. De plus, les densités de 
courant localisées sur les faces BC et CD étant en phase, le point A est en 
quadrature de phase avec les trois autres coins. Le déphasage entre les densités 
varie linéairement sur les faces AD et AB. 

Nous retrouvons la même distribution de courant pour une illumination 
simultanée que pour 1' excitation transverse électrique avec toutefois un niveau 
nettement moindre. Nous retrouvons le critère de symétrie qui s'expliquent par le 
fait que les dimensions du guide sont inférieures à la longueur d'onde. 
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CHAPITRE DEUX :Application de la théorie des antennes à un faisceau de lignes pour deux types d'excitation 
-Modes de propagation et courant induit. 

CONCLUSION 

Quelques configmations géométriques de lignes ont été étudiées par la 
théorie des antennes. 

Ceci nous a permis de caractériser premièrement les phénomènes de 
propagation qui pouvaient exister sur un ensemble de lignes en présence d'un 
interface. En hautes fréquences nous trouvons de manière générale deux types de 
propagation · : une onde attachée à la structure dont les champs sont plus 
concentrés entre les conducteurs et le sol [12] et une onde de surface. Les 
champs de ce dernier mode sont plus répartis au niveau de l'interface séparant les 
deux demi-milieux. L'atténuation correspondante est beaucoup plus faible et 
dépend peu de la fréquence. L'importance de ce mode peut devenir primordiale 
car on peut montrer que ces deux modes peuvent être excités indépendamment 
l'un de l'autre [13]. Nous avons montré pour notre part qu'une onde de surface 
pouvait exister pour de multiples configurations de lignes. La présence d'une 
gaine, d'autres conducteurs ou même dans le cas de lignes enterrées, tout ceci 
n'exclut pas son existence. 

Dans un second temps, cette théorie a été mise en oeuvre afin de calculer le 
courant induit par une onde plane. Mise à part 1 'hypothèse des fils minces, une 
restriction au niveau de la longueur des antennes a due être faite. Nous ne 
considérons en effet que des lignes de longueur infinie. Nous avons montré dans 
ce cas particulier que le courant s'obtenait de manière explicite. Un résultat très 
intéressant a pu être mis en évidence dans le cas où 1' onde est polarisée 
transverse magnétique. TI s'agit de la diminution sur les niveaux de courant induit 
que peut entraîner la présence d'une gaine en matériau diélectrique autour des 
conducteurs. En effet, nous avons souligné le fait que cet effet intervient pour de 
faibles angles d'incidence mais qu'il était négligeable pour des illuminations 
simultanées. Le cas de lignes enterrées a enfin été abordé et la possibilité 
d'application de cette méthode pour ce genre de problèmes a été démontrée. 

En troisième partie, la méthode des moments nous a servi à vérifier la 
validité de l'hypothèse des fils minces. Nous avons vu qu'elle n'est pas toujours 
justifiée pour des configurations où elle est couramment utilisée. La répartition du 
courant dépend en effet beaucoup plus de l'angle d'incidence de l'onde que de sa 
fréquence. Nous montrons finalement que cette méthode niunérique peut 
s'appliquer à des conducteurs plus complexes. 
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CHAPITRE TROIS: Calcul des paramètres linéiques de la théorie des lignes de transmission d'un faisceau 
multiconducteur 

INTRODUCTION 

Nous désirons appliquer la théorie des lignes de transmission aux différentes 
configurations rencontrées au cours des deux premiers chapitres. 

Succinctement, cette théorie consiste à schématiser la ligne de transmission 
formée par les conducteurs par des cellules élémentaires représentées par des 
constantes réparties Z et Y. Cette association de cellules provoque une variation 
exponentielle du courant se propageant sur la structure. 

Lorsque le demi-milieu inférieur est de conductivité élevée, il est considéré 
comme un conducteur à part entière comme les autres câbles et souvent pris 
d'ailleurs comme conducteur de référence. Dans ce cas, les paramètres linéiques 
Z et Y peuvent être associés à des éléments physiques simples tels que 
l'impédance et la capacité électrostatique. 

Si le demi-milieu inférieur est de faible conductivité, de nombreuses 
difficultés apparaissent quant à 1' application de la théorie des lignes. La première 
est de définir la référence de potentiel, ce point délicat sera exposé dans le 
chapitre quatre. La seconde difficulté est de trouver une définition des paramètres 
linéiques qui tiennent compte des pertes dans le sol et c'est ce qui fait l'objet de 
ce troisième chapitre. 

Nous indiquons pour commencer une démarche qui a été introduite par 
Vance et qui permet de calculer l'impédance et l'admittance présentéespar une 
ligne unique et aérienne située au-dessus du sol. 

Ensuite nous présentons une définition plus générale qui peut s'appliquer à 
des structures plus complexes et qui est obtenue à partir de la théorie des 
antennes. 

Nous comparons enfin cette dernière définition des paramètres linéiques à 
celle de Vance dans le cas d'une ligne aérienne parfaitement conductrice et 
placée au-dessus du sol. 
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CHAPITRE TROIS: Calcul des paramètres linéiques de la théorie des lignes de transmission d'un faisceau 
multiconducteur 

1. Paramètres linéiques d'un câble aérien obtenus à partir de 
ceux du câble coaxial 

Les paramètres linéiques d'une ligne coaxiale se définissent aisément en 
raison de la symétrie de révolution de la structure. Lorsque le conducteur externe 
est de faible conductivité, on peut encore obtenir des formules relativement 
simples pour l'impédance et l'admittance. C'est pourquoi, il est tentant 
d'assimiler la ligne au-dessus d'un demi-milieu plan par la structure coaxiale qui 
est représentée sur la figure n°16. Cette démarche est celle de Vance [41] et elle 
est couramment utilisée dans la communauté scientifique. 

n est possible de raffiner ce modèle en introduisant les paramètres d'une 
ligne coaxiale excentrée. Cette procédure a principalement été développée par 
King [42] et reprise par la suite par [43]. Nous ne nous intéresserons qu'à la 
première méthode car les paramètres obtenus s'expriment au travers de fonctions 
usuelles ce qui entraîne une très grande facilité de mise en oeuvre. 

Figure n°16: Ligne coaxiale centrée 

Ll. Impédance et admittance d'une ligne coaxiale 

Dans le cas de la ligne coaxiale centrée, les paramètres linéiques qui 
prennent en compte un conducteur externe de faible conductivité se trouvent dans 
[41]. L'impédance linéique se compose de trois termes. Le premier correspond à 
la self L associée au champ magnétique. L'impédance correspondante est donnée 
par 

jro J.1 h jro J.1 2h 
Z = -cosh-1

(-) ~-Ln(-) 
2x a 2x a 

(III-1) 
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CHAPITRE TROIS: Calcul des paramètres /inéiques de la théorie des lignes de transmission d'un faisceau 
mu IIi conducteur 

Le second terme est l'impédance interne du sol. Ce terme se calcule par 

z = -jy2 H~
1>(jy2 2h) 

1 41th~ H~1>(jy22h) 
(lll-2) 

Les fonctions H~1> et H~1> sont les fonctions de Hankel de première espèce d'ordre 
zéro et d'ordre 1. Sous couvert de certaines conditions, l'impédance interne peut 
se simplifier considérablement. En effet si la profondeur de pénétration 
ô=t/ ~7tf~ dans le sol est petite devant 2h tout en gardant crz>>co~, elle peut être 
approximée par 

(lll-3) 

Si maintenant la profondeur de pénétration est largement supérieure à 2h, elle se 
réduit à 

roJ.L . J.L a 
Z = -+ Jro-Ln( ) 1 8 27t Ji y 0h 

(lll-4) 

Cette dernière simplification représente l'approximation basses fréquences de 
l'impédance interne du sol. Elle est souvent utilisée à la place de (lll-2). · 

Le dernier terme constituant 1' impédance linéique est 1' impédance interne du 
conducteur aérien qui permet de tenir compte des pertes dues à une conductivité 
finie du matériau. 

Z.= Yr lo(Yr8) 
• 2xaar It (y ca) 

(lll-5) 

où err est la conductivité du conducteur et Yr = ~jroJ.Lar. Dans le cas de lignes 
d'énergie ou de télécommunication.., les pertes dues au sol dominent la réponse 
en courant. L'impédance interne du conducteur aérien est donc souvent négligée. 

L'admittance se compose de la capacité linéique C qui se calcule par 

L'admittance du sol est approximée par 
l 

y =]J_ 
1 z 

1 
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Dans la majorité des articles, cette admittance est aussi négligée. Les pertes 
du sol sont alors uniquement traduites par l'impédance linéique. Ce principe se 
retrouve aussi lorsque la ligne aérienne est assimilée à une ligne coaxiale 
excentrée [43]. 

Nous avons représenté sur la planche n°12 l'impédance interne du sol Zg où 
nous l'avons décomposée sous la forme Zg R8+jroL8. Nous comparons les 
résultats calculés à partir de la formule (ill-2) (courbe en trait continu) avec ceux 
calculés par les approximations (ill-3) et (ill-4) en fonction de la fréquence. La 
configuration de la ligne est un câble aérien à 1 m de hauteur avec un sol 
caractérisé par une conductivité de 1 o-2 Sim et une permittivité relative de 10. 

Une bonne concordance entre le développement limité qui correspond à la 
formule (ill-4} et la formule complète est visible jusqu'à une fréquence de l'ordre 
de 1 :MHz. En revanche, le résultat obtenu avec la relation (ill-3) ne converge pas 
sur toute la bande de fréquence envisagée. Ceci s'explique par le fait que la 
première condition d'application de cette relation, c'est à dire 8>>2h implique que 
la fréquence soit supérieure à lOO :MHz alors que la seconde condition a2>>ro~ 
nécessite une fréquence inférieure à 18 :MHz. Nous soulignons ici le domaine très 
restreint de cette approximation. 

Le calcul numérique de la formule complète (ill-2) n'exige pas un temps 
calcul exorbitant. Au vue de cette dernière remarque, nous préconisons 1' emploi 
systématique de la formule (ill-2) pour l'évaluation de l'impédance interne du sol 
par les expressions de V ance. 

L2. Paramètres secondaires de la ligne 

Les paramètres secondaires de la ligne sont constitués par la constante de 
propagation "fp et l'impédance caractéristique Zo. On peut les calculer à partir des 
paramètres primaires mais V ance en donne des formules approchées ce qui 
permet une analyse directe. Nous les indiquons ci-dessous 

,;-;;! ~ 1 + fiiDt: 1 JI y P ~ jro-v L\.- 1 + 2h Ln( r::;:::- ) + r::;:::-
2Ln(-) v Jroth v JIDt, 

a 

(ill-8) 

(ill-9) 
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Impedance Interne dù sol 
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1 
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' 0.0 '-::l~...J,...UJ~-'--L..J....LJ..l~..J..-L..I...I.UlW..2~..L..I...I..Jual 3 

1ff 10 10 
Frequence (MHz) 
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multiconducteur 

avec tb=Jlcr2 h2, t.= J.l.O'o a2, .JLc =Ife et ~L/C = 60Ln(2h/a). Si le matériau 
constituant le câble est parfaitement conducteur ainsi que le sol alors nous 
retrouvons les formules classiques de l'impédance caractéristique Z0 = 60Ln(2h/a) 

et de la constante de propagation y P = jro 1 c. 

Toujours sur la planche n°12, l'atténuation et la vitesse de phase constituant 
la constante de propagation sont calculées à partir de l'expression (III-8) (courbe 
en tirés) et à partir de JZY où 1' admittance ne comprend que le terme capacitif de 
la ligne (trait continu). 

En basses fréquences, les deux approches prédisent la même atténuation 
jusque 10 Wiz tandis que la vitesse de phase obtenue par l'expression (III-8) est 
légèrement moindre. Au-delà de 10 Wlz, 1' atténuation calculée diiectement par 
les paramètres linéiques reste constante alors que celle donnée par la formule 
approchée augmente quasiment linéairement en fonction de la fréquence. Une 
conclusion identique peut être énoncée pour la vitesse de phase. 

II. Définition des paramètres linéiques à partir de la théorie des 
antennes 

Nous allons montrer qu'il est possible de définir la notion d'impédance et 
d'admittance à partir de la théorie des antennes. Nous allons suivre une démarche 
similaire à celle du chapitre Un mais en supposant que le courant se propageant 
sur le câble ne comporte qu'un seul mode guidé. Cette dernière hypothèse est la 
condition intrinsèque de la théorie des lignes de transmission. 

Ce procédé a pour base de départ un article de Wait [5] et a fait l'objet de 
très nombreuses études par la suite [19]. 

ILl. Ligne conductrice en présence d'un interface 

nt.l. Ligne de longueur infinie isolée dans un espace homogène 

Considérons tout d'abord un fil conducteur de longueur infinie isolé dans un 
espace homogène (figure n°17) sur lequel nous supposons que le courant 
longitudinal se propage sous la forme 

I(z) = Ime -fz+ jrot (111-1 0) 
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z 

x 

Figure n°17: Ligne de longueur infinie isolée dans un espace homogène 

Les champs magnétique et électrique s'expriment en fonction du potentiel de 
Hertz par la relation (I-1) que nous rappelons ci-dessous 

{
Ë = rot rot ÏI 

Ïl =(cr+ jcoe)rot ÏI 
(I-1) 

Nous devons résoudre l'équation d'onde MI-yeii=O dans les deux milieux, 
avec 'Yi2=jroJ.Li( cri+jroei). En raison de la symétrie de révolution autour de l'axe Oz, 
l'onde est TM soit Hz=O et le potentiel-vecteur de Hertz II est donc orienté selon 
Oz dans la direction de propagation. Nous voulons avoir II Ilome-rz+j(l)t, l'équation 
d'onde en coordonnées cylindriques devient: 

(Ill-11) 

Si nous supposons que le potentiel-vecteur est une solution à variables 
séparées de l'équation (Ill-10) de la forme Ilom=f(S)g(r), nous obtenons un 
système de deux équations différentielles distinctes. Nous ne nous intéressons 
qu'à l'onde principale et aux solutions physiquement acceptables (les potentiels 
sont nuls à l'infini), le potentiel-vecteur de Hertz s'exprime dans l'air par 

(Ill-12) 

et dans le fil : 

(III-13) 

-54-

1 



CHAPITRE TROIS: Calcul des paramètres linéiques de la théorie des lignes de transmission d'un faisceau 
mu IIi conducteur 

avec Ç1 = ~1-r2/rî et ~ = ~1-r2/ri. Io est la fonction de Bessel modifiée de 

première espèce et Ko est la fonction de Kelvin d'ordre zéro. Faisons intervenir la 
source du champ électromagnétique dans le terme ~· Soit jz la densité de 
courant électrique à l'intérieur du conducteur, nous avons: 

(III-14) 

Or le courant total s'exprime par 

lm = r J jzrdrd9 = 27t J jzrdr 
0 0 0 (ill-15) 

En remplaçant jz par son expression, nous obtenons l'inconnue ~ et nous 
pouvons en déduire la composante longitudinale du champ électrique à l'intérieur 
de la ligne. On peut introduire l'impédance superficielle du fil Zc associée à la 
constante de propagation r sur ce fil par la relation suivante 

Z _ Y~ lo(y~a) 
r- 2xacrr 11 (y~a) 

(III-16) 

On vérifie facilement que si la conductivité du fil tend vers l'infini, Çr tend vers 
l'unité et Zc prend la valeur de ~ de Vance définie par la relation (III-5). La 
composante longitudinale du champ électrique à la surface du conducteur 
' . s exprune par 

(III-17) 

Dans le cas où IY ~~ >> 1, elle peut se simplifier et se mettre sous la forme 
suivante 

Z ::t~_l_~iroll 
r 2xa cr 

f 

(ill-18) 

Pour connaître la composante longitudinale dans l'air due au courant se 
propageant dans la ligne, il est nécessaire de connaître 1' inconnue B0• Dans ce 
but, nous pouvons dire que la composante tangentielle Ha se conserve à la 
traversée de la surface de séparation du fil, soit : 

(III-19) 
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Finalement, nous trouvons pour le potentiel vecteur de Hertz dans l'air : 

n _jcoJ,Limy( ,: ) -rz+jœt 
• - 2 2 ... ~ YJ~r e 

1t"ft 
(ill-20) 

De plus, la présence d'un interface plan situé en x=O nous oblige à exprimer 
la fonction de Bessel Ka sous sa forme intégrale afin de faciliter le passage en 
coordonnées cartésiennes. Par conséquent 

nt.l. Influence de l'interface séparant deux demi-milieux 

Nous introduisons un sol réel à l'interface x=O selon la figure n°18. 
x 

a 

z 

milieu 2 

y 

Figure n°18: Présence d'un interface en x=O 

(ill-21) 

Nous n'avons pas de symétrie de révolution cylindrique, l'onde ne peut donc 
pas être uniquement TM. TI existe un couplage entre les ondes TE et TM, ce qui 
oblige à introduire un potentiel vecteur de Hertz magnétique orienté également 
selon Oz noté TI*. Ainsi TI décrit un mode TM et TI • un mode TE. Les champs 

1 • s expnment par : 

~ ~ ~ ~ 

E =Rot Rot(ll.z)- jcoJ,LRot(IT .z) 
~ ~ ~ ~ 

(ill-22) 
H =(a+ jcoe)Rot(llz) +Rot Rot(IT .z) 
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CHAPITRE TROIS: Calcul des paramètres linéiques de la théorie des lignes de transmission d'un faisceau 
multiconducteur 

Nous décomposons ces potentiels vecteurs de la manière suivante : 

-air: III= rrpl+ rrsl 
n• =II* 1 si 

-sol: J\= rrs2 
rr• 2= rr• s2 

où IIP est le potentiel primaire créé par les sources électriques et I1
1 

le potentiel 

secondaire dû à la présence de l'interface. Dans le sol, le potentiel est secondaire . 
car il n'existe aucune source. De plus, le potentiel vecteur de Hertz dans l'air I11 
lorsque le fil est isolé dans l'espace est égal au potentiel vecteur primaire lorsque 
le conducteur est en présence de l'interface air-sol. Les potentiels secondaires 
peuvent être calculés à partir de TIP1• Nous désirons les avoir sous la forme 

suivante dans l'air : 

(Ill-23) 

dans le sol: 

(Ill-24) 

avec u~ = À2 +y~- r 2 . R(À) est le coefficient de réflexion en mode TM à la 

surface du sol et M(À) celui en mode TE. T(À) est le coefficient de transmission 
en mode TM à la surface du sol et N(À) celui en mode TE. Ces coefficients se 
déterminent en appliquant les conditions aux limites à la surface de séparation des 
deux demi-milieux (x=O). Or nous désirons connaître uniquement Ezl' donc seul 

R(À) est à calculer. Les conditions aux limites nous donnent un système de quatre 
équations à quatre incov)lues (R(À), M(À), T(À), N(À)) et en résolvant ce système, 
nous trouvons [5] [19] 

(Ill-25) 
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La détermination de R(Â.) nous donne directement l'expression de IT5t donc 
de TI 1. Par conséquent, la composante longitudinale du champ électrique produit 
par le courant sur le conducteur est donné par 

(Ill-26) 

avec r' =~(x-hi +y2 et r" =~(x+ hf +y2 
• 

Nous retrouvons le fait que le champ produit par une ligne infinie située au­
dessus du sol se compose de la somme du champ rayonné par cette même ligne 
isolée dans l'espace et du champ engendré par une ligne image située de manière 
symétrique par rapport à l'interface, le tout pondéré par deux autres termes 
intégraux qui traduisent la nature physique du demi-milieu inférieur. 

En remarque, si nous tenions compte désormais non plus d'un seul mode 
guidé mais d'une infinité de modes caractérisés par une constante de propagation 
nonnalisée par rapport à celle d'une onde dans le vide, nous pouvons montrer en 
transformant les fonctions de Kelvin en fonctions de Hankel que 1' on retrouve la 
fonnule (I-30) du chapitre Un exprimée dans l'espace (x,y,11). 

ll.l.3. Concept d'impédance et d'admittance 

Le concept d'impédances et d'admittances représentatives de la ligne se 
définit en appliquant les conditions de continuité du champ électrique à la surface 
du conducteur. En x h et y=a, la composante Ez se met sous la forme suivante 

(ill-27) 

où nous avons posé 

(ill-28) 

où r' =a et r• = .J4h2 + a2 ~ 2h. Z et Y s'apparentent donc respectivement à une 
impédance et une admittance linéique de la structure constituée par le conducteur 
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multiconducteur 

inunergé dans le demi-milieu supérieur (indice 1) et parallèle à la surface du 
demi-milieu inférieur (indice 2). 

Toutefois nous pouvons observer une différence primordiale entre les 
paramètres linéiques que nous venons de donner avec ceux de V ance. En effet, 
ces paramètres linéiques dépendent de la constante de propagation r du courant 
alors que ceux de Vance ne sont liés qu'à la géométrie de la ligne. 

A ce stade, de nombreux auteurs [19] introduisent ooe approximation qui 
permet de trouver des paramètres explicites. n s'agit de 1' approximation quasi­
TEM qui consiste à calculer les paramètres Z et Y en assimilant r à la constante 
de propagation y1 du demi-milieu supérieur. Ce procédé de perturbation est ooe 
correction du premier ordre [ 44] au mode initialement trouvé par Carson [24] en 
basses fréquences dès 1926. En remplaçant la fonction de Kelvin par son 
développement limité, nous trouvons les paramètres linéiques de 1' approximation 
quasi-TEM: 

2h J e-2hl~ejÀ.a 
Ln(-)+ 2 dÀ. 

a ...., Y 2I)J + ,,.....Î!-+_y_2 ___ y_l 
y: ~ l 1 

(lll-29) 

Nous nous apercevons que l'impédance linéique se compose de deux 
termes. Nous retrouvons le terme selfique lié au champ magnétique que nous 
avons rencontré dans les formules de V ance. Le second traduit les pertes due:s 'au 
demi-milieu inférieur. L'impédance interne du sol est représentée ici par ooe 
forme intégrale. 

De la même façon, nous retrouvons le terme capacitif pour 1 'admittance qui 
est identique à celui de V ance et ooe admittance interne du sol encore sous forme 
intégrale. 

Nous pouvons comparer directement les deux formulations de 1' impédance 
interne du sol. Cette comparaison porte sur la configuration d'un câble aérien 
situé à 1 rn du sol caractérisé par ooe conductivité de 1 o-2 Sim et ooe permittivité 
relative de 10. Les résultats se trouvent sur la planche n°13. 

Nous remarquons que la résistance R8 calculée par les expressions de V ance 
est sous-estimée en hautes fréquences par rapport à 1' approximation quasi-TEM. 
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Impedance Interne du sol 
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multiconducteur 

Les valeurs de la self Lg sont di.fférentes selon le formalisme employé. En basses 
fréquences, les formules de V ance ont tendance à la sous-estimer et à la 
surestimer dans la bande supérieure de fréquences. 

Nous comparons toujours sur la planche n°13 -figures du bas- la constante 
de propagation selon (Ill-30) calculée avec les deux définitions des paramètres en 
fonction de la fréquence pour la même configuration de ligne. 

(Ill-30) 

Si en basses fréquences les deux méthodes convergent vers la même solution, un 
écart très important apparaît en hautes fréquences. En effet, nous pouvons nous 
apercevoir que 1' approximation quasi-TEM donne une atténuation qui diminue à 
partir de 30 MHz pour une vitesse de phase égale à celle d'une onde dans l'air. 
Les expressions de Vance ne traduisent pas un tel phénomène. 

En remarque, si nous comparons maintenant 1' atténuation calculée par 
l'approximation quasi-TEM de la planche n°13 à celle obtenue par la formule 
(ITI-8) sur la planche n°12, l'écart est faible jusque 30 MHz environ. n est donc 
préférable d'utiliser cette dernière expression plutôt que celle calculée par la 
racine du produit ZY de Vance. Nous préconisons pour notre part de calculer 
l'admittance linéique de la ligne par Y y~/Z où Yp est obtenue par (lll-8). 

De plus, les paramètres linéiques Z et Y dépendent dans les formules 
{Ill-28) de la constante de propagation du courant sur le fil qui sont elles-mêmes 
fonction de l'excitation de la structure. C'est la raison pour laquelle nous nous 
sommes limités dans ce chapitre aux approximations de V ance et quasi-TEM qui 
supposent que cette constante est indépendante de l'excitation. 

Ill. Prise en compte d'une gaine diélectrique 

ll.2.1. Champ électrique rayonné par un conducteur entouré 
d'une gaine diélectrique et situé au-dessus du sol 

Nous avons vu que le potentiel primaire se calcule à partir de la ligne isolée 
dans un espace homogène et les potentiels secondaires s'en déduisent en 
appliquant les conditions de continuité au niveau de l'interface. Lorsque la ligne 
n'est pas recouverte d'une gaine diélectrique, nous avons trouvé un potentiel 
Primaire qui s'exprime par: 

II _ jroJ.Lim K { J: ) -fz+jmt 
' - 2 2 o y,.,,r e 

1t'Yt 
(lll-20) 
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CHAPITRE TROIS : Calcul des paramètres linéiques de la théorie des lignes de transmission d'un faisceau 
multiconducteul' 

Dans le cas d'une ligne recouverte d'une couche de matériau diélectrique, 
le potentiel vecteur de Hertz primaire peut s'écrire sous la forme de l'expression 
(ill-31) en supposant que lr 1Ç1bl << 1, ce qui revient à considérer le diamètre 
externe de la gaine petit devant la longueur d'onde. 

n
1 

= jmJ,LI;' hf IoO_rd~a)YI(j.ydÇdb)-JI(~ydÇdb)Yo(~ydÇda)J 
21t"( 1 -;L 1 oU'Y d~a)YI (J'Y dÇda) -J 1 (jy d~a)Yo Ur d~a) 

K
0 
(y 

1
Ç

1
r)e-rz+jalt 

(III-31) 

où y4 =jm~JJSoErd, ~ =~1-f2/r!. L'équation (III-31) est obtenue à partir du 
chapitre Un où nous avons calculé l'impédance de surface due à la présence de la 
gaine diélectrique en ne prenant en compte qu'un seul mode guidé caractérisé par 
r. En posant 

(III-32) 

qui ne dépend que des paramètres physiques et géométriques de la gaine, nous 
retrouvons une formule analogue à (III-20). Les calculs exposés précédemment et 
qui permettaient de trouver la composante longitudinale du champ électrique 

d · I 1 -rz+jrot • h ' E a-. 1 ffi · d pro wt par un courant = me restent mc anges. n eu et, e coe ctent e 

réflexion R(Â.) ne change pas. 

Connaissant alors le potentiel vecteur secondaire dans l'air, donc le potentiel 
vecteur total TI1, nous en déduisons directement la composante longitudinale du 

champ électrique dû à un courant circulant sur une ligne recouverte de 
diélectrique et située au-dessus d'un sol : 

(ill-33) 

avec la définition (lll-32) de t. En raison de l'isolation du conducteur par une 
couche diélectrique, la définition des paramètres linéiques et plus particulièrement 
de 1' admittance ne peut plus se faire aussi aisément qu'auparavant. 

-61-

. ' ., 



CHAPITRE TROIS: Calcul des paramètres linéiques de la théorie des lignes de transmission d'un faisceau 
multiconducteur 

n2.2. Recherche de la notion d'impédance et d'admittance 

Nous suivons maintenant une démarche extraite de [45] qui permet de 
rétablir la notion d'impédance d'admittance de la ligne. Nous définissons un 
potentiel vecteur A et un potentiel scalaire ~ par [ 1]: 

- an -
A= ~- = jro~n 

ôt 

'= -div(ll) 

Nous avons alors d'après les équations de Maxwell: 

- - .. E = -jroA- grad(4>) 

(lll-34) 

(lll-35) 

(lll-36) 

En appliquant les conditions de continuité en champ électrique à la surface du 
conducteur en r=a, nous avons 

(lll-37) 

où Eze est donné par l'équation (lll-17) et les potentiels vecteurs et scalaires Azet 

~c sont déterminés à la surface du conducteur. Nous définissons alors: 

jroAz 
Zd=--

1 

1 m -r2I -r2I 
y----- -------
d- 4>o ÔZ- grad(4>c)- grad(4>1)- grad(4>d) 

(lll-38) 

(Ill-39) 

Or d'après [45], le potentiel scalaire à la surface du conducteur (r=a) lorsque 
la ligne est recouverte par une gaine est égal au potentiel scalaire noté ~1 sur le 

conducteur lorsque le conducteur n'est pas isolé moins le potentiel scalaire noté 
~d dans le diélectrique et calculé en r=b. 

Si nous supposons que la composante Ezd du champ électrique ne dérive que 
du potentiel scalaire, nous avons : 

E (z b)= -ydÇd_!_fioGYdÇdb)YoGYdÇda)-IoGYdÇda)YoGYdÇdb)l 
zd ' ro&d 27talio(jydÇda)YtGYdÇda)-ItGYdÇda)Yo(jYd~a)j 

= -grad(4>d) (Ill-40) 
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Les paramètres sont donnés finalement par les formules ci-dessous : 

Zd et Y d dépendent de la constante de propagation r du courant qui circule 
dans le fil. Dans le cas où la permittivité relative du diélectrique constituant la 
gaine équivaut à celle du demi-milieu 1 ou si l'épaisseur de la gaine est nulle, 
nous retrouvons les expressions de (Ill-28) .. 

Nous pouvons de nouveau calculer ces paramètres linéiques dans le cadre de 
1' approximation quasi-TEM afin de pouvoir analyser directement 1' effet de la 
gaine. Les fonctions de Kelvin sont remplacées par leur développement limité 
dans le calcul de ~(Yt) et Yd(Yt) pour donner 

(Ill-43) 

Nous pouvons aussi simplifier le facteur t en remplaçant les fonctions de 
Bessel par leur développement limité. Nous pouvons alors remarquer à partir de 
l'équation (Ill-45) que pour une épaisseur de la gaine faible devant la longueur 
d'onde, on peut remplacer t par l'unité. Par exemple si on se place à 100 MHz 
avec un rayon interne a=1,5 cm et externe b=2 cm, en prenant une permittivité 
relative de la gaine égale à 10, on trouve r-1,0086+j0,01. Sous cette hypothèse, 
il apparaît que l'expression (Ill-43) de l'impédance linéique ne comporte aucun 
paramètre relatif à la gaine. L'impédance garde donc la même expression que 
dans le cas du conducteur nu. 

-63-

, 1 

1 
1 
! 
1 
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multiconducteur 

En revanche, 1' admittance est fortement influencée par la présence de la 
gaine. En effet, le terme capacitif se compose premièrement de la capacité 
présentée par la surface externe de la gaine et la surface de séparation des deux 
·demi-milieux et deuxièmement d'une capacité présentée par la surface du 
conducteur et la surface externe de la gaine. 

(Ill-45) 

Nous avons représenté sur la planche n°14 la variation de l'admittance 
linéique calculée dans le cadre de 1' approximation quasi-TEM en fonction de 
l'épaisseur de la gaine diélectrique. Nous avons décomposé cette admittance en 
un terme de conductance Gd et un terme capacitif Cd sous la forme Y d=Gd+jroCd. 
La ligne étudiée est constituée d'un câble gainé et aérien situé à 1 rn de hauteur 
au-dessus du sol de conductivité 10-2 Sim et de permittivité relative de 10. Nous 
considérons deux gaines, l'une a une épaisseur de 5 mm et l'autre 1 cm. Toutes 
deux possèdent la même permittivité relative de 2,56. 

La conductance G présentée par la ligne qui ne dépend pas de la gaine 
excepté en hautes fréquences présente un comportement singulier à partir de 20 
:MHz où elle devient négative. Ceci apporte un éclaircissement sur le fait que 
1' atténuation diminuait en hautes fréquences alors que la résistance linéique 
augmentait. Ce phénomène particulier sera explicité dans le chapitre quatre. La 
capacité augmente proportionnellement à 1' épaisseur de la gaine. 

Nous comparons maintenant la constante de phase et nous remarquons dans 
un premier temps que la présence de la gaine diminue sensiblement la vitesse de 
phase. Cette tendance sera d'autant plus marquée que l'épaisseur sera importante. 

Par contre, de nouveau un comportement remarquable apparaît au niveau de 
1' atténuation. En effet la présence de la gaine peut impliquer une atténuation 
presque nulle à une fréquence précise qui se décale vers le bas du spectre lorsque 
l'épaisseur de gaine augmente. 

En fait, il faut remarquer que nous n'avons pas tenu compte des pertes qui 
pouvaient exister au niveau du conducteur car elles apparaissaient négligeables 
vis à vis de celle3 dues à la conductivité finie du sol. Mais à cette fréquence où 
l'atténuation devient très faible, c'est à dire vers 400 ou 500 :MHz selon la gaine, 
les pertes dues à un conducteur non-parfait prennent alors une importance 
particulière. 
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multiconducteur 

Nous précisons que ce phénomène a été mis en évidence 
expérimentalement par un procédé décrit dans la référence [45] et présenté sur la 
planche n°15. Sur la figure n°12 de cette planche, nous pouvons voir que le 
dispositif expérimental se compose d'un conducteur placé à une hauteur de 5 m et 
de 2,3 mm de diamètre. ll est entouré par une gaine diélectrique de permittivité 
relative égale à 2,31 et de diamètre externe de 8,4 mm. L'auteur introduit des 
pertes dans le diélectrique au moyen d'une tangente de pertes valant 5.104

• La 
ligne est excitée à l'origine par un cornet et on étudie l'atténuation de l'onde se 
propageant sur une distance de 220 m. Les résultats expérimentaux sont indiqués 
sur la figure n°11 de cette planche où nous pouvons remarquer que l'atténuation 
diminue très rapidement à partir de 20 MHz j'Usque le minimum se trouvant à 100 
MHz. Le type d'onde qui domine en basses fréquences et que l'auteur nomme 
Carson-Pollaczek correspond à notre mode ligne de transmission et celle de 
Sommerfeld-Goubau au mode rapide. En hautes fréquences, la propagation est 
dominée par l'onde de surface que Goubau a mis en évidence [46]. 

Nous avons superposé l'atténuation calculée à partir des expressions 
(Ill-43) et (lll-44) des paramètres linéiques et notée approximation quasi-TEM sur 
la planche. Nous pouvons remarquer que la variation de celle-ci s'approche de 
celle obtenue par l'expérimentation jusque 60 MHz. Les écarts sont expliqués par 
le fait que nous n'avons pas tenu compte des pertes ni du conducteur ni de la 
gaine. En revanche, nous retrouvons une atténuation quasiment nulle pour des 
fréquences de l'ordre de 100 MHz et 600 MHz qui ne traduit aucun phénomène 
physique. L'introduction de l'approximation quasi-TEM dans le calcul des 
paramètres linéiques d'un câble gainé et placé au-dessus d'un sol de faible 
conductivité peut entraîner une estimation complètement fausse de l'atténuation. 
Nous avons comparé aussi l'atténuation calculée à partir des paramètres de Vance 
donc en négligeant la présence de la gaine et nous nous apercevons qu'elle 
correspond à celle de l'onde de Carson-Pollaczek qui n'est plus valable à partir de 
20MHz . 

. .IL3. Généralisation à un faisceau multifilaire 

11.3.1.Conducteurs non-gainés 

Les formules donnant l'impédance et l'admittance d'un câble situé au-dessus 
du sol peuvent être établies pour un ensemble deN conducteurs si l'espacement 
entre les conducteurs ainsi que la hauteur de chacun d'eux soient suffisamment 
grands vis à vis de leur rayon respectif pour que le courant soit uniformément 
réparti à leur surface. De plus l'espacement entre les conducteurs doit être faible 
vis à vis de la longueur d'onde. 
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multiconducteur 

Le calcul des matrices impédances et admittances nécessite toutefois la 
même hypothèse sur le courant que dans le cas monofilaire. Nous le supposons 
constitué d'un mode guidé unique. Par conséquent, le courant sur le conducteur k 
est de la forme 

lit (z) = Ilte-rz 

En définissant les expressions ci-dessous où les distances D~ et D~ sont 
présentées sur la figure n°19, nous appliquons les conditions de continuité à la 
surface de chaque conducteur. 

J -ul(xt+X.) ] 
Z (f) = K (y Ç Dm)-K (y Ç Dm)+ e ej~yt-Y.-••>dÂ. 

m o 1 1 1 o 1 1 2 u +u 
- 1 2 

(III-46) 

Figure n°19: Faisceau multiconducteur- Définition des distances D1 et D2 

Nous obtenons alors une relation matricielle qui peut se mettre sous la forme 
suivante: 

·. z1N:<n]+r 
zNN<n 

(III-48) 

1 

y;1<n . . . 
1 

Nous pouvons nous apercevoir que cette relation est identique à celle 
trouvée dans l'étude monofilaire. Nous définissons alors les matrices impédances 
et admittances par les expressions (III-49) et (III-50). 
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z,"(I') ] . 
ZNN(~+Z .. 

. (ITI-49) 

1 

vlN.<n . . . . 

En revanche, nous pouvons voir que la matrice admittance est créée en 
prenant l'inverse de la matrice constituée de 1' inverse des termes calculés par la 
formule (ITI-47). Nous pouvons remarquer que nous retrouvons dans le cas 
monofilaire les expressions précédemment établies. ll est important de souligner 
que ces matrices dépendent toujours de la constante de propagation du courant. 

Nous pouvons introduire de nouveau l'approximation Quasi-TEM. ll suffit 
pour cela de calculer les termes de (ITI-49) et (ITI-50) en utilisant y 1 la constante de 
propagation intrinsèque du demi-milieu supérieur. De nombreux travaux [19] [39] 
[ 4 7] ont utilisé 1' approximation quasi-TEM pour calculer les matrices des 
paramètres linéiques dans le cas de conducteurs non gainés. 

11.3.2.Conducteurs entourés d'une gaine diélectrique 

Pour prendre en compte une gaine diélectrique autour des conducteurs, les 
termes (lll-46) et (lll-47) sont remplacés par les termes suivants: 

(ITI-52) 
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où on peut reconnaître dans le terme de la seconde ligne l'expression (ill-16) de 
l'impédance interne. 

Nous comparons maintenant les valeurs des inductances et des capacités 
calculées par les formules (ill-51) et (ill-52) dans le cadre de l'approximation 
quasi-TEM à des valeurs mesurées et extraites de [ 48] pour une ligne bifilaire 
gainée et située au-dessus d'un plan de masse à une fréquence de 500KHz. La 
configuration est rappelée sur la figure n°20. 

D=122mm 
1 1 

2a=7nun I 

Figure n°20: Ligne bifilaire gainée au-dessus d'un plan de masse 

La permittivité de l'air est fixée à 1,18 d'après l'auteur afin de tenir compte du 
milieu environnant et notamment de l'influence des supports maintenant les 
câbles. Cette valeur a été obtenue à partir de la connaissance de la vitesse de 
propagation sur un conducteur unique et non-gainé dans les mêmes conditions. 
Les résultats sont récapitulés dans le tableau n°l. 

Mesure Calcul 
Ltt (nH/m) 845.8 813 
L12 (nH/m) 584.8 563 
Ctt (pF/m) 37.6 31.6 
Ct2 (pF/m) -28.7 -21 

Tableau n°l: Comparaison des valeun deL etC pour une ligne bifilaire gainée 

La permittivité relative de la gaine a été fixée à 4. L'écart entre la valeur mesurée 
et la valeur calculée n'excède pas 4% pour l'inductance mais avoisine les 25 % 
Pour la capacité. Ceci provient du fait que la théorie se base sur une répartition 
uniforme du courant sur les conducteurs, ce qui sous-entend un espacement entre 
les conducteurs important par rapport aux diamètres de ceux-ci. Cette hypothèse 
n'est pas vérifiée dans cette configuration, toutefois les ordres de grandeur sont 
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respectés:. Nous soulignons aussi le fait que les valeurs calculées par 
l'expression (Ill-50) correspondent directement aux coefficients électrostatiques. 

D'autre part, ce genre de mesures pour un sol de conductivité faible est 
difficilement envisageable. 

-69-



CHAPITRE TROIS : Calcul des paramètres linéiques de la théorie des lignes de transmission d'un faisceau 
multiconducteur 

CONCLUSION 

Nous venons de présenter le calcul des paramètres linéiques d'un faisceau 
de câbles localisés dans un demi-milieu supérieur et placés parallèlement à la 
surface du demi-milieu inférieur. Ces deux milieux peuvent être dissipatifs et les 
câbles entourés d'Wle gaine diélectrique. 

Ces paramètres linéiques sont obtenus à partir de la théorie des antennes en 
supposant Wl seul mode guidé et nous avons vu qu'ils dépendent de la constante 
de propagation du courant sur les conducteurs. Nous avons alors introduit 
1' approximation quasi-TEM qui suppose dans Wl premier temps que cette 
constante de propagation est identique à la constante intrinsèque du milieu où se 
trouvent les câbles. 

Nous avons ensuite comparé le résultat donné par cette approximation· à celui 
dérivé des expressions de V ance. Un écart entre les des approches a été mis en 
évidence principalement au sujet de l'atténuation du courant en hautes 
fréquences. 

L'extension aux câbles gainés du calcul des paramètres linéiques a enfin été 
confronté à des résultats de mesure. Si Wle concordance étroite a pu être observée 
sur les impédances linéiques, Wle différence sensible est apparue sur les 
capacités linéiques. Nous rappelons alors la difficulté de mesurer ces derniers 
paramètres qui sont fortement influencés par le milieu environnant ainsi que 
l'hypothèse de l'uniformité de la distribution du courant sur chaque conducteur 
qui est nécessaire à notre démarche. 
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CHAPITRE QUATRE: Comparaison de la théorie des lignes de transmission et de la théorie des antennes au 
sujet des modes de propagation et du courant induit. 

INTRODUCTION 

Dans ce dernier chapitre, nous comparons la théorie des lignes de 
transmission à la théorie des antennes que nous avons vue au cours des deux 
premiers chapitres. 

Cette comparaison se porte sur les phénomènes de propagation lorsqu'un 
faisceau de câbles est localement excité par des générateurs ou sur le courant 
induit lorsqu'il est illuminé par une onde plane. Cette comparaison n'est possible 
que pour un faisceau de longueur infinie. 

Dans un premier temps, le mode guidé obtenu à partir des paramètres 
linéiques calculés dans le troisième chapitre est confronté à ceux que nous avons 
trouvés par la théorie des antennes. Cette confrontation est réalisée pour de 
multiples configurations de lignes. 

Dans une seconde partie, cette confrontation est poursuivie lorsque les 
câbles sont illuminés par une onde plane. Nous examinons les écarts entre le 
courant induit calculé par la théorie des lignes et celui calculé par la théorie des 
antennes en fonction de l'angle d'incidence de 1 'onde. Nous traduisons ces 
écarts dans le domaine temporel en étudiant la réponse en courant d'une ligne à 
une IEMN. 
De plus, nous présentons une possibilité de modéliser un câble de section droite 
quelconque ou proche de l'interface par la théorie des lignes couplées que nous 
comparons à la méthode des moments du second chapitre. 

Finalement, nous ouvrons une perspective qui permettrait d'appliquer les 
modifications que nous avons introduites précédemment aux cas des lignes de 
longueurs finies. 
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CHAPITRE QUATRE: Comparaison de la théorie des lignes de transmission et de la théorie des antennes au 
sujet des modes de propagation et du courant induit. 

1. Théorie des lignes de transmission 

Ll. Résolution de l'équation différentielle pour une ligne monojilaire 

1.1.1. Equations des télégraphistes 

La théorie des lignes de transmission suppose une variation exponentielle du 
courant qui est obtenue en résolvant une équation différentielle. Cette équation 

. différentielle est directement dérivée des équations de Maxwell et nous 
présentons cette démarche dans le cas canonique du conducteur situé au-dessus 
d'un plan de masse. On obtient l'équation des télégraphistes à partir de 
l'intégration l'équation de Maxwell (IV-1) [33] sur le contour défini sur la figure 
n°2l. 

soit 

x 

-- - - - - - -
le 1 

h 1 s • 
' 

z 
cr2-+ ex> 

Figure n°2l : Contour d'intégration des équations de Maxwell 

-+ ... aB -+ 
Rot(E) = --=- jm B 

Ot 

IJ -+ -+ II-+-+ r-+-+ 
Rot(E) ds = -jm B ds =' E dl 

s s c 

(IV-1) 

(IV-2) 

d'après le théorème de Stockes. Si le conducteur et l'interface ont une 
conductivité infinie alors le champ électrique à la surface du câble ou du plan de 
masse est nul et le calcul de la circulation du champ électrique sur le contour C se 
limite aux deux portions colinéaires à 1' axe Ox. 
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La théorie des lignes nécessite la définition d'une différence de potentiel 
entre les surfaces du câble et du conducteur de retour qui est ici le plan de masse. 
Dans le cas où le conducteur de retour n'est pas un plan de masse mais le sol de 
conductivité finie, la référence de potentiel n'est pas imposée et nous aborderons 
ce dernier point délicat par la suite. 

La tension peut être introduite de différentes façons, soit à partir du champ 
total, soit à partir du champ diffracté. La première approche a 1' avantage 
d'introduire un terme source magnétique qu'il est plus facile de mesurer en 
basses fréquences mais masque le couplage par la composante Ez d'où une 
certaine confusion. Zeddam [49] a montré que ces deux approches étaient 
parfaitement identiques. · 

Nous reprenons ici la définition du potentiel (IV-3) qui ne tient compte que 
du champ engendré par le courant circulant sur la ligne. Cette définition a pour 
principal avantage de séparer les termes sources des paramètres (tension, 
courant) de la ligne. De plus, en l'absence de champ externe excitateur, la tension 
V d garde encore toute sa notion. 

vt(z) = -rE:{x,z)dx (IV-3) 
0 

Nous séparons donc dans l'équation (IV-2) le champ externe qui est la 
somme des champs incidents et réfléchis du champ diffracté. En divisant 
l'équation précédente par &z puis en prenant la limite lorsque &z vers 0, nous 
obtenons finalement: 

(IV-4) 

De plus, si le courant est de la forme Ime-rz+jrot alors le champ B~ est 

proportionnel à I(z) et nous introduisons le premier paramètre linéique qui est 
1' impédance Z par 

jroj B~(x,z)dx = jroLI(z) = ZI(z) {IV-5) 
0 

Nous obtenons alors la première équation des télégraphistes: 

éMV{z) . 
âz. +ZI(z)=E~+r(h) {IV-6) 
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La deuxième équation différentielle reliant le courant et la tension s'obtient 
en écrivant la continuité du courant 

I(z+~)+ ~ ~= l(z) (IV-7) 

Nous sommes en régime harmonique et nous prenons la limite de l'équation 
ci-dessus lorsque t:,;z tend vers zéro en rappelant l'expression de la capacité 
q=CV, nous obtenons finalement avec Y jroC: 

ôl(z) + YVd(z) = 0 
ôz 

(IV-8) 

Nous nous apercevons qu'il n'y a pas de terme source qui intervient dans 
le second membre. Ceci est dû à notre définition du potentiel transverse. Z et Y 
représentent l'impédance et l'admittance de la ligne. Des équations des 
télégraphistes, nous pouvons déduire l'équation différentielle dont le courant est 
solution: · 

&;;;z)- ZYI(z) =-YE~+r (h,z) (IV-9) 

La solution générale de 1' équation différentielle du courant est obtenue 
par la méthode de variation des constantes et peut s'écrire sous la forme: 

(IV-10) 

avec p(z) = -
1-J eJZYuE~+r (u)du et q(z) =- -

1-J e- JZYu E~+r (u)du. Les constantes A 
2Zco 2ZcL 

et B se calculent à partir des charges en extrémité de la ligne. 

1.1.2. Remarque sur la référence de potentiel 

L'obtention de l'équation différentielle (IV-10) n'est pas influencée par la 
référence de potentiel choisie et elle est donc encore valable lorsque le 
conducteur de retour n'est pas un plan de masse. En revanche, l'application des 
conditions de charge aux extrémités de la ligne semble nous contraindre à définir 
la référence de potentiel. 

Nous rappelons que nous désirons appliquer la théorie des lignes de 
transmission aussi bien à une ligne aérienne qu'à une ligne enterrée et nous avons 
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d'ailleurs calculer les paramètres linéiques Z et Y dans le chapitre Trois en ce 
sens. Nous choisirons comme référence de potentiel l'interface entre les deux 
demi-milieux. Toujours dans le cas de la ligne enterrée, deux types de 
configurations sont couramment employées [50]. Nous les avons indiquées sur la 
figure n°22. 

interface air-sol 

milieu 2 : ~ 6:2 Air 

Figure n°22 : Deux définitions de la référence de potentiel pour une ligne enterrée 

La première ne nous semble pas appropriée car elle nous oblige à considérer 
exclusivement un conducteur enterré et gainé. Dans la seconde configuration, les 
conditions de charge s'exprimeront difficilement. Nous indiquons notre 
configwqtion dans le cas de la ligne enterrée sur la figure n°23. 

interface air-sol 

~ 

Figure n°23 : Définition de notre référence de potentiel 

L2. Extension à un faisceau de câbles 

Nous pouvons généraliser la démarche précédente à un ensemble de N 
conducteurs rectilignes et parallèles à l'interface air-sol comme le montre la figure 
n°24. Un conducteur k est caractérisé par son rayon rk et sa hauteur xk par rapport 
au plan de référence. ll peut être connecté à ses extrémités par des impédances 
Z0k et lu en z=O et z=L. Nous définissons toujours les tensions Vk(z) référencées 
par rapport à l'interface air-sol (x=O). 
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z 

Figure n°24 : Configuration géométrique du faisceau de câbles 

La théorie des lignes couplées nous permet de relier les tensions ainsi 
définies aux courants ~ circulant sur chaque conducteur par le système matriciel 
suivant: 

-[ ':]+[Z][I] =[E~1] 
[:]+[Y][V] = [0] 

(IV-11) 

où [V], [I] et [EzJ sont les matrices colonnes des tensions, courants et champs 
électriques externes, le champ électrique dans le cas d'une onde plane 
s'appliquant sur chaque conducteur étant la somme du champ incident de l'onde et 
du champ réfléchi par le sol. Nous pouvons obtenir une équation différentielle 
matricielle du second ordre en courant. 

[d
2I] dz2 -[Y][Z][I] = -[Yl[E~] (IV-12) 

Lorsque le sol ainsi que les câbles sont parfaitement conducteurs, le 
produit [Y][Z] est diagonal, chaque terme valant y12 où y1 est la constante de 
propagation de l'onde dans l'air. Dans ce cas, les modes induits sur les 
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conducteurs se propagent à la même vitesse. Par contre, si le milieu est 
hétérogène (sol de faible. conductivité, présence de gaines diélectriques ... ) le 
produit n'est plus diagonal et nous devons avoir recours au formalisme modal 
pour résoudre l'équation différentielle. Dans ce cas, on montre que le produit 
[Y][Z] peut se diagonaliser grâce à la transformation linéaire introduite par les 
matrices de passage [T] formées par les vecteurs propres de la matrice [YZ] soit 

(IV-13) 

où [f] est la matrice diagonale constituée des différentes constantes de 
propagation au carré associées à chaque mode. L'équation différentielle se met 
dans la base propre sous la forme 

[~! ]- [r')I;J = - !Tr'IYI (E:") (N-14) 

avec [i]=[Tf
1 
[I]. Nous obtenons un système différentiel diagonal qui se résoud 

aisément notamment lorsque le champ externe est celui d'une onde plane, c'est à 
dire si: 

(IV-15) 

où f 0 est la constante de propagation de l'onde selon l'axe Oz (voir annexe A2). 

Les matrices (e -roz] et (E~+r] sont respectivement une matrice diagonale et une 

matrice colonne. Dans ce cas, la solution est donnée par 

(IV-16) 

Les matrices [ e -rj et [ e rj sont des matrices diagonales dont un élément k 

correspond à e-nz et enz, rk étant la constante de propagation associée au mode 

propre k. Les matrices colonnes [A] et [B] sont obtenues en appliquant les 
conditions de charges dans la base initiale. 

l[I) = [T) ( e-rz) [A)+ [T) ( erz) [B) + [T) [ f 2 - rg] -1 
[T) -1 [Y) ( e -r,z) [ E~+r] 

[V) =-[vr{!] . (IV-17) 
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Et nous appliquons les conditions de charges suivantes : 

[V(O)) =[! E~·· (x,O)dx ]-[ z,)[ 1(0)) + [ E, (0)] 

[V(L)) =[!E~.,(x,L)dx]+[ZL)[I(L)) +[E,(L)j 
(IV-18) 

où les matrices colonnes (E8(0)] et (E8(L)] sont les vecteurs composés des 
générateurs appliqués à l'entrée et à la sortie des lignes. Nous obtenons un 
système linéaire de 2N équations que l'on résoud numériquement pour obtenir les 
N inconnues de [A] et les N inconnues de [B]. De plus, il est important de noter 
que pour connaître les courants [I] circulant sur les conducteurs, nous devons 
disposer des matrices impédances [Z] et admittances [Y]. 

II. Phénomènes de propagation des courants sur le faisceau 

ILl. Résolution pour une excitation par un générateur localisé 

La méthode de résolution peut être appliquée dans le cas où le faisceau de 
câbles est uniquement excité par des générateur localisés. Les courants sur 
chacun des conducteur sont donnés par les relations suivantes 

{

[1] = [Tl[e-rz)[A] +[Tl[erz)[B] 

[v] =- [vr{ :J 
Les conditions de charges se résument à 

{

[V(O)) = [E,(O)]-[z0](I(O)) 

[V(L)) = [ E
8 
(L)] +[ ZL] [I(L)) 

(IV-19) 

(IV-20) 

A partir de 1' équation (IV -19) nous pouvons voir que les courants sur les 
conducteurs se composent d'ondes progressives et d'ondes régressives. Sur un 
faisceau de longueur infinie ou refermé à chaque extrémité sur sa matrice de 
charge adaptée, seules les ondes progressives subsistent. Par conséquent les 
courants se mettent sous la forme suivante : 

(IV-21) 
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Le courant circulant sur chaque conducteur est la somme de N modes de 
propagation caractérisés par leur constante de propagation. Dans le cas d'un 
conducteur unique, le courant se compose d'un seul mode de propagation 
caractérisé par une constante de propagation Yp· 

Nous pouvons d'ores et déjà comparé avec le résultat donné par la théorie 
des antennes qui prédisait une somme de modes guidés et rayonnés. Tout 
d'abord, La théorie des lignes de transmission va donc négligé le rayonnement. 
Diverses études [8] ont été menées afin de connaître la conséquence de cette 
dernière remarque. D'autre part, une conclusion plus intéressante apparaît. En 
effet, nous avons trouvé deux modes guidés par la. théorie des antennes en hautes 
fréquences. ll va donc exister une contradiction à ce niveau entre la théorie des 
lignes et la théorie des antennes. 

Pour quantifier les conséquences de cette dernière conclusion, nous allons 
comparer les modes de propagation de la théorie des antennes à ceux de la 
théorie des lignes dans diverses configurations. 

ILl. Modes de propagation et paramètres linéiques d'une ligne 
monoconducteur 

11.2.1.Modes de propagation d'une ligne aérienne 

La constante de propagation de la théorie des lignes est donnée par 
l'équation (Ill-30) où les paramètres linéiques ont été présentés dans le chapitre 
Trois par l'expression (Ill-28). Ces paramètres dépendent de la constante de 
propagation du courant se propageant sur la ligne. Nous aboutissons alors à 
l'équation implicite (IV-22) mis en avant par Wait [5] ou encore par [51]. Ces 
derniers auteurs ont mené une comparaison identique à la nôtre dans le domaine 
basses fréquences. En outre, ils définissent des termes correctifs pour la self et la 
capacité qui sont dus à la présence du sol. 

(IV-22) 

En comparant avec l'expression (ill-27) qui donne la composante 
longitudinale du champ électrique produit par le courant, nous nous apercevons 
que résoudre cette équation implicite correspond à annuler la composante Ez à la 
surface du conducteur donc à appliquer la condition de continuité en champ 
électrique. Etant donné que le calcul de la composante longitudinale électrique 
s'est faite à partir de la théorie des antennes, l'équation (IV -22) est 
rigoureusement identique à l'équation modale du second chapitre. Connaissant les 
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constantes de propagation du courant, la question se pose quant à celle que nous 
devons utiliser pour calculer les paramètres linéiques. Si en basses fréquences, on 
peut subodorer que le mode ligne de transmission répond à la question, en hautes 
fréquences, la question demeure en suspend. Une possibilité de réponse est 
d'appliquer l'approximation quasi-TEM. 

Afin de valider cette procédure, nous comparons 1' atténuation et la vitesse 
de phase du mode de propagation de la théorie des lignes à celles des deux modes 
guidés ligne de transmission (TA-LT) et rapide (TA-Rapide) de la théorie des 
antennes pour une ligne aérienne parfaitement conductrice sur la planche n°16. 

La constante de la théorie des lignes est calculée à partir des paramètres linéiques 
de l'approximation quasi-TEM donnés par l'expression (Ill-29) (TLignes­
QT 1er ordre). Nous nous apercevons qu'en basses fréquences, la constante de 
propagation est très proche de celle du mode ligne de transmission jusque 10 
MHz pour un câble situé à 1 mètre de hauteur. En hautes fréquences, elle tend 
vers celle du mode rapide mais avec un écart important au niveau de 
1' atténuation. 

Afin de diminuer l'écart que nous venons de remarquer, nous avons 
introduit une méthode itérative de calcul de la constante de propagation de la 
théorie des lignes avec pour départ celle de 1' approximation quasi-TEM. Elle 
consiste à réintroduire la constante de propagation calculée à partir des 
paramètres linéiques de l'approximation quasi-TEM dans le calcul des 
paramètres linéiques de l'expression (Ill-28) et de recalculer une nouvelle 
constante de propagation. Ce processus peut se répéter indéfiniment et nous 
avons représenté son principe par 1' organigramme ci-dessous: 

"fp ="ft 1er ordre 

\V 

Calcul de ;"' 

' Z(yp) et Y(yp) 

ordre 
supérieur 

\ 1 

'YP = ~Z(yp)Y(yp) 

Tableau n°l : Organigramme du processus itératif 
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Constante de propagation sur une ligne conductrice 
Attenuation 

1 

2.8e+08 

2.6e+08 

Hauteur: 1 m 
Rayon : 1,5 cm 
Sigma : 0,01 Sim 
Epsilon :10 

1 

10 

Frequence (MHz) 

Vitesse de phase 

~.TA-LT 

- • TA-Rapüle 

100 

-- TLigne- quasi-TEM 1er ordu 
- - TLigne - Quasi-TEM 2nd ordr~ 
- - · TLi~n~ - Ouasi-TEM Sie me ordre 

-------/ -- /---

10 
Frequence (MHz) 

100 
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Les constantes de propagation du second (Tlignes-QT 2nd ordre) et du 
cinquième ordre (QT -5ième ordre) obtenues par ce processus sont indiquées sur la 
planche n°16. Le second ordre permet d'améliorer l'écart en basses fréquences 
au niveau de la vitesse de phase. Le cinquième ordre converge parfaitement 
jusque 35 Wiz vers le mode ligne de transmission et vers celui du mode rapide 
dès 45 Wlz. Entre ces deux fréquences, nous assistons à une transition entre la 
propagation d'une onde où les champs sont répartis entre le conducteur et le sol à 
une propagation d'une onde de surface où les champs sont localisés à l'interface 
air-sol. 

Nous appliquons le même procédé que celui indiqué dans le paragraphe 
précédent aux expressions (Ill-41) et (Ill-42) des paramètres linéiques 
représentatifs d'une ligne gainée. Nous considérons une ligne aérienne entourée 
d'une gaine de 5 mm d'épaisseur et de permittivité diélectrique relative égale à 
2,56. Les constantes de propagation de la théorie des antennes et de la théorie des 
lignes sont indiquées sur la planche n°17. 

Nous avons cherché à mettre en évidence le fait que malgré un ordre 
d'itérations de 5 la constante de propagation de la théorie des lignes ne traduit 
pas l'existence du mode rapide mais converge sur toute la bande de fréquences 
vers le mode ligne de transmission. Ce phénomène apparaît pour des gaines de 
permittivité relative supérieure à celle qui génère la dégénérescence modale 
observée dans le second chapitre. 

Sur la planche n°tS, nous avons repris la ligne monofilaire de la référence 
[45] et décrite sur la planche n°15. Nous avons vu dans le chapitre précédent que 
l'approximation quasi-TEM pour une ligne gainée pouvait conduire à des erreurs 
très importantes notamment au niveau de l'atténuation. Ces erreurs sont corrigées 
par le processus itératif où dès le second ordre l'atténuation obtenue est très 
proche de celle trouvée expérimentalement par Chiba. L'introduction du 
cinquième ordre n'améliore que très superficiellement ce résultat. Une seule 
itération suffit pour permettre de connaître l'atténuation sur la ligne et pour 
traduire correctement les phénomènes physiques. 

Toujours sur la planche n°tS, nous avons représenté les courants modaux 
des deux modes guidés en sortie du générateur délivrant une tension Eo et placé 
en z=z.o. lls sont calculés en appliquant le théorème des résidus soit 

(IV-23) 
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1 

~ 
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~ 3.0e+08 
\) 

~ 
t 
~ 
~ 
.~ 2.8e+08 
~ 

Constante de propagation sur une ligne gainee 
Attenuation 
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Epsilon gaine : 2,56 

10 
Frequence (MHz) 

Vitesse de phase 
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4 . E -rol'l..-(z-zo> 
Rapide __ J ...,.;:..o _e -.......----

!, - z, [ élM('l)l 
ôrt ,.,.. 

(IV-24) 

Sur la partie supérieure, nous avons tracé l'évolution des courants 
modaux qui correspondent à la configuration de la ligne conductrice en fonction 
de la fréquence. Nous pouvons observer qu'en basses fréquences le mode ligne 
de transmission est principalement excité au détriment du mode rapide jusque 40 
MHz où la tendance s'inverse. La procédure itérative traduit donc le mode qui est 
excité de manière prépondérante même dans le cas de la ligne gainée qui se 
trouve sur la figure du bas. Le mode rapide est en effet dominé sur toute la bande 
de fréquences par le mode ligne de transmission. 

Afin de connaître l'erreur commise au niveau de la distribution lorsque 
l'on considère un mode unique de propagation par la théorie des lignes de 
transmission vis à vis de la théorie des antennes qui en compte deux, nous avons 
tracé sur la phinche n°19, la distribution du courant sur une ligne sans gaine à 10 

-11Hz. Nous comparons le courant (TA-LT+rapide) calculé en sommant les deux 
courants modaux ligne de transmission (TA-mode LT) et rapide (TA-mode 
rapide) à celui calculé par la théorie des lignes (TLignes- 5ième ordre) où les 
paramètres linéiques sont calculés par le processus itératif au cinquième ordre . 

. -· ·Nous pouvons remarquer que jusqu'à une distance de 350 rn, le courant 
calculé par la théorie des lignes est très proche du courant total calculé par la 
théorie des antennes où le mode ligne de transmission domine. En revanche à 
Partir de 400 rn, le mode rapide de la théorie des antennes étant moins atténué, il 
devient prépondérant malgré le fait qu'il soit très peu excité au départ (cf. planche 
n°18). Dans ce cas, la théorie des lignes de transmission sous-estime 
considérablement le courant. 

Nous avons tracé toujours sur la planche n°19-figure du milieu, le courant 
à 500 rn du générateur en fonction de la fréquence sur le même câble que 
précédemment. En basses fréquences où le mode rapide n'existe pas (f <10 :MHz) 
la théorie des lignes donne un bon résultat puisque la constante de propagation de 
l'approximation quasi-TEM coïncide avec celle du mode ligne de transmission de 
la théorie des antennes. En revanche pour une plage de fréquence allant de 10 
MHz à 40 :MHz, le mode rapide domine le courant total et le processus itératif ne 
converge pas encore vers ce mode. C'est pourquoi le courant calculé par la 
théorie des lignes est erroné. Par contre pour des fréquences supérieures à 40 
MHz, la constante de propagation du processus itératif converge vers le mode 
rapide et on peut de nouveau appliquer la théorie des lignes. 
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Pour un câble gainé, on assiste au même principe, c'est à dire que le 
courant total de la théorie des antennes est dominé par le mode rapide de 9 Wiz 
à 40 Wiz et là encore la théorie des lignes ne fournit pas un bon résultat. 
Cependant, en hautes fréquences, le mode ligne de transmission de la théorie des 
antennes domine de nouveau le mode rapide et la théorie des lignes donne le 
même niveau de courant. 

En conclusion, il existe une plage de fréquences sur laquelle la théorie des 
lignes de transmission ne donne pas un bon résultat pour une grande distance 
entre le point d'observation et le générateur. En revanche, elle peut s'appliquer en 
basses fréquences (f < 9 MHz) mais aussi en hautes fréquences (f > 40 MHz) 
quelque soit la distance séparant le générateur du point d'observation. Et dans la 
plage de fréquences intermédiaire (9- 40 Wlz), elle peut s'appliquer pour des 
distances inférieures à 350 m. 

11.2.2.Pai:amètres linéiques d'une ligne aérienne 

Nous avons représenté les paramètres linéiques déduits de ce processus 
pour la ligne conductrice sur la planche n°20 et pour la ligne gainée sur la planche 
n°2l. Les courbes en trait continu correspondent aux paramètres linéiques de 
1' approximation quasi-TEM et celles en trait discontinu les paramètres linéiques 
d'ordre supérieur. 

Pour la ligne parfaitement conductrice, la self ne change guère sur toute la 
bande de fréquences en fonction de 1' ordre d'itération et la capacité garde une 
valeur autour de llpF/m. Les termes de pertes (résistance et conductance) 
évoluent de façon très différente en fonction de l'ordre du processus itératif décrit 
sur le tableau n°2. La résistance est plus faible en hautes fréquences pour le 
cinquième ordre que pour 1' approximation quasi-TEM et la conductance devient 
négative beaucoup plus tard ceci afin de traduire le changement de mode de 
propagation. 

n 

Sur la planche n°2l, les paramètres de la ligne gainée sont représentés en 
fonction de la fréquence. De nouveau, la résistance et la conductance varient en 
fonction du nombre d'itérations. La différence entre le second ordre et le 
cinquième est néanmoins minime, ce qui démontre que le processus converge 
plus rapidement lorsqu'une gaine est présente. 

En comparant les paramètres linéiques de la ligne aérienne gainée à ceux 
de la ligne parfaitement conductrice, nous pouvons nous apercevoir que les 
conclusions quant au changement qu'entraîne la présence de la gaine sur les 
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valeurs des paramètres restent valables pour des ordres d'itérations supérieurs. 
C'est à dire que la valeur de la capacité augmente avec la gaine alors que la 
valeur de la self demeure fixe. En résumé, le processus itératif n'entraîne pas une 
variation non physique des paramètres. 

En fait, on pourrait aussi calculer les paramètres· linéiques avec les 
constantes de propagation solutions de l'équation modale mais cela entraîne 
toujours la question du choix de la constante entre celle du mode rapide ou ligne 
de transmission. Ceci paraît d'autant plus difficile que ce choix va dépendre de 
deux paramètres : la fréquence et la distance séparant le point d'observation du 
générateur. 

11.2.3.Configuration de la ligne enterrée 

Nous nous intéressons maintenant au cas d'une ligne gainée et enterrée. 
Nous reprenons la même configuration de ligne mais en la plaçant à 1 mètre de 
profondeur. Les expressions (III-41) et (ill-42) sont toujours valables. A cette 
profondeur, nous savons que le mode rapide n'existe pas car il disparaît dans la 

~ branche de coupure due à llB· Seul le mode ligne de transmission subsiste nous 
avons tracé son atténuation ainsi que sa vitesse de phase (TA-LT) sur la planche 
D

0 22. 

La schématisation de la ligne par les paramètres linéiques (TLignes -
1er ordre) de 1' approximation quasi-TEM donne une erreur importante pour 
l'atténuation en basses fréquences jusque 3 l\1Hz et diverge aussi à partir de 
50 MHz. Pour des ordres supérieurs d'itération (TLignes - 2nd et 5ième ordre) 
l'écart en basses fréquences subsiste et l'amélioration n'intervient qu'en hautes 
fréquences. Nous pouvons observer une erreur pour la vitesse de phase que le 
processus d'itération ne parvient pas à réduire. 

Les paramètres linéiques de la ligne enterrée et gainée sont représentés 
sur la planche n°23. La différence entre les paramètres de l'approximation du 
premier ordre et ceux des ordres suivants se reflète particulièrement sur 
l'impédance linéique où la valeur de la self diminue notablement. Cet écart de 
Valeur pour la self entre le premier ordre et les suivants apparaît pour la première 
fois. En effet, pour la ligne aérienne, la self était le paramètre le plus stable en 
fonction du nombre d'itérations. 

De plus, il ressort de l'étude des planches n°2l et n°23 que la capacité 
que présente une ligne enterrée et gainée est plus forte d'un facteur 20 que celle 
d'une même ligne mais aérienne. La self garde une valeur identique aux alentours 
de 1 ,2 J..l}I. Les résistances et conductances sont aussi beaucoup plus élevées, ce 
qui traduit une plus grande atténuation en ligne. 
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Constante de propagation sur une ligne enterree 
Attenuation 

1 

1.3e+08 

7.0e+07 

5.0e+07 
1 

10 
Frequence (MHz) 

Vitesse de phase 

JO 
Frequence (MHz) 

Profondeur: 1 m 
Rayon : 1,5 cm 
Sigma sol : 0,01 Sim 
Epsilon sol: 10 
Rayon gaine : 2 cm 
Epsilon gaine : 1 

-TA-LT 

100 

-- TLigru • qwui-TEM 1er ordre 
- - TLigru • qiUJSi-TEM 2rul ordre 
- - · TLigne • QlUlSi·TEM Sieme ordre 

100 
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Impedance Lineique 

250.0 r-

150.0 ~ 

50.0 -

·50.0 
J 

Resistance ( ohmslm) 
1 

Sieme ordre 
- - - 2nd ordre 
-- Jerordre 

1 

JO 
Frequence (MHz) 

-

JOO 

Admittance Lineique 

Conductance (Sim) 
0.01 

o.oo 
__ ___.._ ...... _ _... .....::::, 

'", '' , 
'""~ 

- - Sieme ordre \ 
- - - 2nd ordre h 

·0.01 
-- Jerordre 

-0.02 

1.2 

1.0 

0.8 

0.6 

0.4 
J 

200.0 

150.0 

100.0 

50.0 
J JO 

Frequence (iWHz) 

JOO J 

Self ( microhenryslm) 

Siemeordre 
- - - 2nd ordre 
-- 1erordre 

JO 
Frequence (MHz) 

Capacite (pF/m) 

JOO 

Profondeur: 1 m 

Rayon : 1,5 cm 

Sigma sol: 0,01 Sim 

Epsilon sol : 10 

Rayon gaine : 2 cm 

Epsilon gaine : 1 

- - · Sieme ordre 
- - - 2nd ordre 
-- Jerordre 

JO 
Frequence (MHz) 

100 

PUNCHEn°23 
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IL3. Modes de propagation et matrices modales des paramètres 
linéiques d'une ligne multifilaire 

11.3.1.Définition des matrices modales 

Nous désirons généraliser le processus que nous venons d'exposer à un 
faisceau de câbles. La difficulté principale auquel nous nous heurtons provient de 
la représentation modale de la ligne multifilaire. Si le milieu était homogène, il 
n'existerait qu'un mode guidé donc qu'une constante de propagation à partir de 
laquelle nous pourrions calculer les éléments constitutifs des matrices Z et Y. La 
procédure serait donc strictement identique à celle du conducteur unique. 

En revanche, nous avons vu que sur une ligne multifilaire, le courant se 
propageant sur chaque conducteur est la combinaison de plusieurs modes de 
propagation. Quelle constante de propagation devons nous choisir pour le calcul 
de Z et Y? 

Pour tenter de répondre à cette question, supposons que les lignes sont 
adaptées et qu'il n'existe que des ondes progressives. Dans ce cas, la matrice des 
courants se met sous la forme (IV -21 ). Connaissant les courants, nous pouvons 
calculer les composantes longitudinales du champ électrique produit par chacun 
des modes et par chacun des conducteurs à partir de l'étude du chapitre Trois. La 
composante Ez produite par le conducteur k parcouru par un courant I formé de N 
modes de propagation et qui s'applique sur le conducteur j est en effet donnée par 

(IV-25) 

Nous appliquons les conditions de continuité du champ électrique à la 
surfa~e de tous les conducteurs. Pour cela, nous devons sommer les composantes 
longitudinales rayonnées par chaque conducteur et générées par chaque mode du 
courant. Par conséquent, nous obtenons: 

(IV-26) 
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Cette dernière relation peut s'exprimer sous forme matricielle. Dans ce 
cas, nous désirons obtenir une forme analogue à 1' expression (III-27) afin de 
définir de nouveau une matrice impédance et une matrice admittance. Pour un 
faisceau multiconducteur, la relation (III-27) s'extrapole pour donner l'expression 
ci-dessous: 

(IV-27) 

On montre aisément que l'on obtient l'expression (IV-27) à partir de la 
relation (IV -26) à la condition de définir la matrice impédance [Z] et [Y] par 

. . 

(IV-28) 

(IV-29) 

où les matrices [Z(r m)] et [~{fm)] correspondent aux matrices modales 
ùnpédances et admittances que l'on calcule par les expressions (ill-49) et (III-50). 
Nous nous apercevons que les matrices globales [Z] et [Y] se composent à partir 
des matrices impédances et admittances modales. Ces matrices globales ne 
peuvent pas néanmoins être calculées directement. En effet, il faudrait pour cela 
connaître les constantes de propagation et les matrices de passage [T] qui dans la 
théorie classique des lignes couplées se calculent en diagonalisant le produit des 
matrices [Z] et [Y]. 

" Nous proposons un processus itératif analogue à celui de la ligne 
mono filaire avec pour point de départ 1' approximation quasi-TEM. La procédure 
employée est indiquée sous la forme de 1' organigramme présenté dans le tableau 
U0 3. 

Au départ nous supposons que le courant sur chacun des conducteurs 
n'est constitué que d'un seul mode caractérisé par une constante de propagation 
égale à celle du demi-milieu supérieur. La diagonalisation du produit des deux 
matrices des paramètres linéiques permet de connaître les N constantes de 
propagation du second ordre. Ces constantes de propagation représentent les 
modes différentiels et le mode commun. A chaque mode est associé un vecteur 
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qui représente la répartition du courant sur les conducteurs. Tous ces vecteurs 
forment la matrice de passage [T] qui est obtenue lors de la diagonalisation. 

Connaissant les constantes de propagation ainsi que la matrice de 
passage, nous pouvons calculer pour chaque mode les matrices impédances et 
admittances modales et reconstituer les matrices globales [Z] et [Y] que l'on peut 
de nouveau diagonaliser et ainsi de suite. 

r. = ... = rN = r• 1er ordre 

Calcul de [Z( Yt )] et [Y( Yt )] 

relations (III- 49) et (III- 50) 

diagonalis ation du produit 

[Y( Yt )][Z(yt )] 

~ [f] et [T] 

\ l/ 

Calcul des matrices mod ales 

[Z(f)] et [y(f)] 

relations (III- 49) et (III- 50) 

····.·,· 
:•:.·.·.· 

Re constitution des matrices 

globales [ Z] et [Y] 

= 

relations (IV- 28) et (IV- 29) 

diagonalis ation du produit 

[Y][Z] 

~ [f] et [T] 

ordre 
, . 

supeneur 
1--
r-

Tableau n°3 : Organigramme du processus itératif pour un faisceau multiconducteur 
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11.3.2. Modes de propagation sur une ligne bifilaire 

Nous avons appliqué le procédé que nous venons de décrire à une ligne 
bifilaire et aérienne situé au-dessus du sol. Les deux conducteurs sont nus et 
placés à la même hauteur de 1 rn, l'espacement entre eux étant fixé à 20 cm . 

.. 

Nous avons vu qu'une ligne bifilaire pouvait supporter quatre modes de 
propagation :le mode ligne de transmission commun, le mode rapide commun, le 
mode rapide différentiel et le mode ligne de transmission différentiel. Nous 
savons aussi que l'écartement de 20 cm n'est pas suffisant pour permettre 
l'existence de ce dernier mode. 

Nous comparons les constantes de propagation en atténuation et en phase 
de la théorie des lignes couplées à celles des trois modes que nous venons 
d'évoquer sur les planches n°24 et n°25. 

Sur la première de ces planches, nous comparons le mode commun 
calculé par le processus itératif que nous venons de présenter aux modes 
communs ligne de transmission (TA-LT) et rapide (TA-Rapide) de la théorie des 
antennes. 

ll apparaît que le mode commun de la théorie des lignes calculé grâce à 
l'approximation quasi-TEM (TLignes -QT 1er ordre) reste très proche du mode 
ligne de transmission jusque 10 :MHz pour ensuite commencer à se rapprocher 
du mode rapide. L'amélioration apportée par une itération (second ordre) est 
faible. L'introduction du cinquième ordre permet à la théorie des lignes couplées 
de converger jusque 60 :MHz avec le mode ligne de transmission. Mais nous 
assistons à un phénomène particulier aux alentours de 70 :MHz où la constante 
converge brusquement vers celle du mode rapide différentiel (non représenté sur 
cette planche) pour finalement se rapprocher du mode rapide commun. 

Sur la planche n°25, nous avons représenté les constantes de propagation 
du mode différentiel de la théorie des lignes couplées et du mode rapide 
différentiel. Nous nous apercevons qu'une parfaite concordance existe sur toute 
la plage de fréquences et quelque soit le nombre d'itérations. 

La principale limitation de la théorie des lignes proviendra de l'unicité du 
mode commun et qui ne concorde pas avec les modes communs de la théorie des 
antennes sur certaines plages de fréquences. Les modes différentiels relativement 
Peu influencés par la présence du sol ne seront pas sources d'erreurs au sein de la 
théorie des lignes couplées. 

-88-



CHAPITRE QUATRE: Comparaison de la théorie des lignes de transmission et de la théorie des antennes au 
sujet des modes de propagation et du courant induit 

Constante de propagation du mode commun sur une ligne bifilaire 
Attenuation 

# , , 
/ , 

1 . 

3.2e+08 

3.0e+08 
" 

2.8e+08 

2.6e+08 

2.4e+08 
1 

, ,­
# 

--
-

------.l . ......_ ---- \ .. _.,.- 1 ..,. 
~- 1 

1 
1 
1 
1 1 

1 
1 
1 1 
1 1 

l' 
Il 

10 
Frequence (MHz) 

100 

Vitesse de phase 

JO 
Frequence (MHz) 

TA-Rapide 
- TA-LT 
--. TLigne • quasi-TEM 1er ordre 
- '- TLigne • Quasi-TEM 2tul ordre 
- - - TLigne • Quasi-TEM Sieme ordre 

1 \ 
1 \ 

Hauteur: 1 m 
Ecart : 20cm 
Rayon : 1,5 cm 
Sigma : 0,01 Sim 
Epsilon :JO 

100 
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Constante de propagation du mode differentiel sur une ligne bifilaire 
Attenuation 

1 

.. 
3.015e+08 

3.010e+08 

3.005e+08 
1 

Hauteur: 1 m 
Ecart : 20cm 
Rayon : 1,5 cm 

Sigma : 0,01 Sim 
Epsilon :JO 

10 
Frequence (MHz) 

Vitesse de phase 

10 
Frequence (MHz) 

\ 1 

\1 
1 

100 

-- TA-Rapük 
- - - TligM • Quasi-TEM 1er ordre 
- - TligM • Quasi-TEM 2nd ordre 
- - Tl.if(ne • Quasi· TEM 2nd ordre 

\ 

100 
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Là encore, la procédure d'itérations peut être une solution pour améliorer 
la prédiction de l'atténuation et de la vitesse de phase des différents modes se 
propageant sur la ligne. 

TI serait de nouveau intéressant d'étudier la distribution du courant le long 
des câbles et de comparer ce résultat avec celui donné par la théorie des antennes 
en sommant l'effet de tous les courants modaux. Malheureusement, nous attirons 
l'attention sur la complexité qu'entraîne le calcul de ces courants modaux et qui 
nous empêche de le faire. En effet, d'après les relations (IV -23) et (IV -24), il est 
nécessaire de calculer la dérivée de l'équation modale qui pour une ligne 
multifilaire s'obtient en calculant le déterminant d'une matrice. Sachant que cette 
dérivée se fait analytiquement, le calcul de la dérivée d'un déterminant est une 
opération trop compliquée et nous n'avons pas cherché à poursuivre ce calcul. 

Les paramètres Iinéiques sont représentés sur les planches n°26 et n°27 en 
fonction de la fréquence et pour trois itérations différentes. n apparaît que les 
paramètres Z11 et Z12 varient dans les mêmes proportions en fonction de la 
fréquences et du nombre d'itérations. La selfL12 est toutefois plus faible que L11. 
Pour les admittances, nous remarquons que la capa~ité C12 est moitié moindre 
que C11 et de signe opposé. Par contre l'évolution fréquentielle des conductances 
différent quelque peu en hautes fréquences en fonction de l'ordre d'itération, la 
conductance Gt2 restant positive pour un ordre d'itération supérieur à deux. 

III. Résolution de l'équation différentielle pour une illumination 
par une onde plane 

Si maintenant nous nous intéressons au cas de l'illumination de la ligne 
par une onde plane incidente, d'une manière générale, la composante électrique 
longitudinale peut se mettre sous la forme : 

(IV-30) 

L'onde se propage selon l'axe Oz avec une contante de propagation r 0 
qui tient compte de l'angle d'incidence mais aussi de 1' angle d'azimut formé par 
la direction du câble et la direction de propagation de l'onde (cf. annexe A). Nous 
avons vu que le courant sur chaque ligne était donné par la relation (IV-17). Nous 
allons scinder notre étude du courant induit en deux parties afin de faciliter la 
compréhension des phénomènes physiques mis en jeu. 
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Impedance Lineique Zll 

JS.O 

JO.O 

5.0 

0.0 
J 

Resistance ( ohmslm) 

-- lerord~ 

- - - 2nd ordre 
- - · Sieme ordre 

JO 
Frequence (MHz) 

1 
1 

J.30 

1.20 

J.JO 

1.00 

0.90 
JOO J 

Admittance Lineique Yll 

Se-OS 

-Se-OS 

-Je-04 
J 

Conductance (Sim) 

-- lerordre 
--- 2nd ordre 
- - Sieme ordre 

JO 
Frequence (MHz) 

14.40 

14.20 

14.00 
JOO J 

Self ( microhenryslm) 

-- lerordre 
- - - 2nd ordre 
- - Sieme ordre 

JO 
Frequence (MHz) 

Capacite (pF/m) 

-- lerordre 
- - - 2nd ordre 
- - · Sieme ordre 

JO 
Frequence (MHz) 

JOO 

Hauteur: lm 
Ecart : 20cm 
Rayon :1,5 cm 
Sigma : 0,01 Sim 
Epsilon :10 

' 1 
\ 1 

' 1 
\ 1 

'1 
\1 

1 

JOO 
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Impedance Lineique Z12 

Resistance (ohmslm) 
20.0 0.80 

-- lerordre 
15.0 - - - 2nd ordre 0.70 

- - · Sieme ordre 

10.0 .,-, 0.60 
/ \ 

\ 
\ 

\ \ 
5.0 1 A 0.50 

'/ \' ~ .... 

0.0 0.40 
1 JO 100 

Frequence (MHz) 

Admittance Lineique Y12 

Se-05 

-Se-OS 

-Ie-04 

Conductance (Sim) 

1 
1 

, 1 

~---_\ .. .." 
/ 1 

~----~--~--- \, 

1 

-- Jerordr• 
- - - 2nd ordre 
- - Sieme ordre 

10 
Frequence (MHz) 

100 

-7.0 

-7.2 

-7.4 

-7.6 

1 

1 

Self (microhenrys/m) 

-- lerordre 
- - - 2nd ordre 
- - Sieme ordre 

10 
Frequence (MHz) 

Capacite (pF/m) 

-- lerordre 
- - - 2nd ordre 
- - · Sieme ordre 

10 
Frequence (1WHz) 

\ 1 

1 1 
\ ' 
1 1 
\.' 

100 

100 
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liLl. Ligne de longueur infinie 

Nous allons dans un premier temps considérer un faisceau de longueur 
infinie. Dans le cadre de cette hypothèse, les phénomènes de réflexion aux 
extrémités n'existent pas et l'expression (IV-17) du courant se simplifie pour 
donner 

(IV-31) 

Nous pouvons énoncer la même remarque que celle qui a été faite dans la 
théorie des antennes, c'est à dire que le courant induit sur une ligne infinie se 
propage avec la même constante de propagation que le champ qui l'a créé. Les 
phénomènes de propagation propres à la ligne comme les modes différentiels par 
exemple n'existent pas. Cette configuration de la ligne de longueur infinie n'est 
pas représentative de tous les phénomènes physiques, son principal intérêt étant 
la possibilité de quantifier l'importance du couplage qui peut exister entre une 
onde et une ligne. Dans le cas d'un conducteur unique, cette condition peut 
s'écrire sous la forme (IV-32) à la condition de poser ZY=y/. 

(IV-32) 

La constante de propagation Yp n'apparaît toutefois pas en terme de propagation. 
ll se pose toujours le problème du calcul des paramètres linéiques, à savoir avec 
quelle constante de propagation devons nous les calculer ? 

Dans le cas de la ligne monoconducteur, si nous suivons la démarche 
indiquée dans le chapitre Trois, le champ électrique produit par un courant se 
propageant avec une constante r o se calcule par la relation (Ill-27) que nous 
rappelons ci-dessous 

(IV-33) 

Nous pouvons observer que l'impédance et l'admittance se calculent à 
partir de la constante de propagation de l'onde plane. Les paramètres de la ligne 
vont donc dépendre du champ excitateur. Ce principe a été déjà introduit par 
Tesche [52]. 
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De plus en appliquant les conditions de continuité du champ électrique à 
la surface du conducteur, on montre aisément que la relation (N-33) peut se 
ramener à la relation plus classique (N-32) à la condition de définir la constante 'YP 
par 

(N-34) 

Ce faisant, la théorie des lignes mène à la même solution que la théorie 
des antennes puisque la relation (N-33) en est extraite. La principale limitation de 
la théorie des lignes de transmission pour le calcul du courant induit par une onde 
plane provient de la définition des paramètres linéiques. En effet, dans la théorie 
plus classique, les paramètres linéiques ne dépendent que de la configuration 
géométrique de la ligne comme c'est le cas pour une ligne excitée localement par 
un générateur. Dans la littérature scientifique ces paramètres sont généralement 
les mêmes et sont calculés à partir de l'approximation quasi-TEM que nous avons 
déjà présentée. 

Pour illustrer ce propos, nous avons représenté sur la planche n°28 les 
paramètres linéiques d'une ligne aérienne et parfaitement conductrice lorsqu'elle 
est soumise à une onde sous incidence rasante ( 5 degrés) et sous incidence 
normale (90 degrés). Ces paramètres sont comparés à ceux donnés par 
1' approximation quasi-TEM. 

En basses fréquences, les trois formulations concordent parfaitement 
jusque 10 :MHz. C'est la limite de validité de la théorie classique. En revanche, 
en hautes fréquences, les paramètres varient beaucoup en fonction de 1' angle 
d'incidence de l'onde plane. Pour une illumination simultanée en particulier, les 
paramètres ne varient plus de manière habituelle et entrent en oscillations dès 100 
:MHz traduisant le couplage entre 1' onde et le câble. 

Pour une incidence rasante, les paramètres linéiques restent proches de 
ceux de l'approximation quasi-TEM jusque 200 :MHz, la théorie des lignes 
classique peut donc s'appliquer plus haut en fréquence pour des ondes rasantes. 
Ce dernier point s'explique facilement par le fait que dans le cas d'une onde 
plane, la constante de propagation fo équivaut à y1cos(a.) où a. est l'angle 
d'incidence. Tant que le cosinus sera proche de l'unité, la théorie classique des 
lignes sera exploitable. 

Si nous nous intéressons maintenant à un faisceau de N conducteurs, nous 
pouvons montrer que nous arrivons à la même conclusion, c'est à dire que les 
matrices impédances et admittances données par les relations (Ill-49) et (Ill-50) 
doivent en toute rigueur se calculer en introduisant la constante de propagation de 
1' onde plane incidente. 
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Impedance Lineique 

0.0 

·250.0 r 

·500.0 r 

·750.0 
1 

Resistance ( ohmslm) 
"1 '1 

\ 

\ 

\ 

' \ 
\ 
\ 
1 

/' 1 
1 \ 1 

'J 1 1 
'------Q-=-ua-si-:-T::-:'E:-M-, \ \ 

- - - 5 degres 1 • 1 

-

-

-- · 90degres \ 1\ 1 
1 " 1 -

Ill ' 
1 1 
'1 1 
~ 1 , 

1.ll .1 .1 

10 JOO 1000 
Frequence (MHz) 

Admittance Lineique 

3e-02 

le-02 r 

·le-02 

Conductance (Sim) 
'1 '1 

-- Quasi-T'EM 
--- 5degres 
- - · 90 degres 

1 "'-' 

1 , 

.1 .1 

1 
1 

-

1.1 

0.7 

0.3 
1 

20.0 

15.0 

10.0 
1 JO JOO JOOO 1 

Frequence (jWHz) 

Self ( microhenrys/m) 

'--..::...:::;... __ 
\ 

-- Quasi-TEM \ 
--- Sdegres 
- - 90 degres \ 

\ 
-../' 

JO 100 
Frequence (MHz) 

\ 
' JI 

\, 

1000 

Hauteur: 1 m 
Rayon : 1,5 cm 
Sigma sol: 0,01 Sir 
Epsilon sol : 10 

Capacite (pF/m) 

1, 

-- Quasi-T'EM /~ !! 
'ji' 

' Il 1 

; 1 ; \! 
' \ 

1 11 
1 \ 1 1 

' ' 

--- 5 degres 
- - · 90 deg_res 

1 'J 
1 

1 

JO JOO JOOO 
Frequence (MHz) 



CHAPITRE QUATRE: Comparaison de la théorie des lignes de transmission et de la théorie des antennes au 
sujet des modes de propagation et du courant induit. 

Nous nous sommes alors intéressés à comparer les écarts au niveau du. 
courant induit par l'onde plane qu'engendren~ les différentes méthodesde calcul des 
paramètres linéiques. 

III.l.l.Câble aérien parfaitement conducteur 

Nous considérons un conducteur placé à 1 mètre du sol et soumis à une 
onde plane se propageant dans le même axe que le câble. Nous comparons le 
résultat obtenu par la théorie des antennes et qui est équivalent à celui obtenu par 
la théorie des lignes qui utilise des paramètres variant avec la constante de 
propagation du champ excitateur à ceux obtenus par l'introduction des paramètres 
de l'approximation quasi-TEM ou ceux de Vance dans la théorie des lignes. 

Sur la partie supérieure de la planche n°29, le module du courant induit en 
fonction de l'angle d'incidence de l'onde est indiqué pour trois fréquences. 

La théorie des lignes converge vers la solution de la théorie des antennes 
en basses fréquences et notamment à 1 !\1Hz quels que soient les paramètres mis 
en oeuvre. Les paramètres de V ance introduisent une erreur importante sur le 
niveau du courant induit dès 100 !\1Hz pour les incidences rasantes. A 500 MHz, 
la théorie des lignes classique ne donne plus de bons résultats quel que soit l'angle 
d'incidence si l'on utilise les paramètres de Vance ou pour des angles d'incidence 
supérieurs à 10 degrés si l'on utilise ceux de 1' approximation quasi-TEM. 

On retrouve directement la conclusion faite a propos des paramètres 
linéiques. Les paramètres linéiques de l'approximation quasi-TEM sont en effet 
très proches de ceux calculés pour une incidence de 5 degrés et on peut les 
utiliser pour obtenir le courant alors qu'ils diflèrent en hautes fréquences de ceux 
calculés pour une incidence normale. Dans ce cas l'approximation quasi-TEM 
mène à un résultat erroné. 

Nous pouvons observer sur la partie inférieure de cette planche les 
conséquences de ces différences dans le domaine temporel. L'onde plane est sous 
incidence rasante (5 degrés) et générée par une IEMN (a=4.107s·I, ~=4,76.109s·1 

et Ao= 100 V /rn). 

La théorie des lignes qui utilise les paramètres de V ance entraîne une 
sous-estimation très importante tant en amplitude qu'en temps de montée. En 
revanche, cette même théorie avec les paramètres de 1' approximation quasi-TEM 
donne une solution très proche de celle calculée par la théorie des antennes. 
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111.1.2.Câble gainé 

Dans le cas où la ligne est gainée, nous avons introduit une modification 
dans la méthode de calcul des paramètres linéiques qui ne permet pas de revenir 
aussi facilement que précédemment à la relation (IV -33) à partir de la relation 
(IV-32). C'est pourquoi, il est ici nécessaire de comparer le résultat donné par la 
théorie des antennes et celui donné par la théorie des lignes de transmission en 
utilisant la constante de propagation du champ externe pour le calcul des 
paramètres linéiques. Nous ajouterons aussi le cas où les paramètres sont calculés 
dans le cadre de 1' approximation quasi-TEM. 

La ligne monofilaire gainée et aérienne est considéré sur la planche n°30. 
Le courant calculé par les trois approches est indiqués pour deux fréquences de 
l'onde (1 l\1Hz et 500 l\1Hz). Si en basses fréquences, les trois approches 
concordent de manière satisfaisante , en hautes fréquences, le courant calculé par 
la théorie des lignes avec les paramètres de l'approximation quasi-TEM est sous­
estimé pour des incidences supérieures à 20 degrés. Le fait de calculer les 
paramètres avec la constante de propagation du champ externe permet de corriger 
cet écart de niveau mais induit aussi une légère erreur pour des incidences 
rasantes. Notre formalisme qui permet de prendre en compte la gaine diélectrique 
autour du conducteur va entraîner une surestimation du courant induit pour des 
angles d'inc~dence inférieurs à 30 degrés. 

Toujours sur la planche n°30, nous pouvons nous apercevoir que la 
théorie des lignes de transmission peut s'appliquer en basses fréquences avec les 
deux définitions des paramètres pour une ligne enterrée et gainée. En revanche, 
en hautes fréquences, seule l'utilisation des paramètres qui varient avec l'angle 
d'incidence de l'onde plane permet à cette dernière théorie de converger vers le 
résultat de la théorie des antennes. L'utilisation des paramètres linéiques de 
l'approximation quasi-TEM conduit à un écart très important même pour de 
faibles angles d'incidence. 

Nous avons tracé sur la planche n°3l, les réponses temporelles de ces 
deux lignes à une IEI\1N. Pour la ligne aérienne, nous avons choisi une incidence 
rasante et pour la ligne enterrée une illumination simultanée afin de calculer à 
chaque fois le courant maximwn susceptible d'exister. 

Nous pouvons tout d'abord observer pour la ligne aérienne le peu de 
différence entre la théorie des antennes et la théorie des lignes même lorsque nous 
employons les paramètres linéiques de l'approximation quasi-TEM. Le fait de 
calculer Z et Y avec la constante de propagation du champ externe n'améliore 
presque pas la réponse en courant. 
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ll en va tout autrement pour la ligne enterrée où le courant calculé dans le 
cadre de l'approximation quasi-TEM ne concorde pas avec celui de la théorie des 
antennes. Néanmoins, le calcul des paramètres avec la constante de propagation 
du champ externe permet à la théorie des lignes de transmission de donner un 
résultat satisfaisant. 

III.l.J.Modélisation d'un câble proche de l'interface par la 
théorie des lignes 

La théorie des lignes couplées est largement utilisée dans la communauté 
scientifique pour calculer les courants induits sur un faisceau pour différents types 
d'ondes. Une des nombreuses applications est le calcul du courant induit par une . 
IEl\1N sur des lignes de transport d'énergie [53] [54] [55]. 

Nous avons cherché à appliquer la théorie des lignes couplées à la 
modélisation du câble proche de l'interface que nous avons étudié dans le 
chapitre Deux par la méthode des moments. Le câble est supposé constitué par 
Wle somme de N petits conducteurs disposés de telle manière à reproduire le 
contour du câble comme il est indiqué sur la figure n°25. 

Ce type de démarche a déjà fait l'objet d'une étude sur les goulottes et les 
chemins de câbles en basses fréquences [56] ou de la simulation d'un réflecteur 
cylindrique [57]. Nous désirons renouveler le même procédé mais en hautes 
fréquences avec la difficulté de calculer les matrices des paramètres linéiques que 

__ cela entraîne. 

Le courant sur chaque conducteur est donné par la relation (IV -31) où le 
vecteur [E~+r] représente la composante longitudinale du champ électrique qui 

s'applique à la surface de chaque conducteur. Les paramètres linéiques sont 
calculés en introduisant la constante de propagation du champ externe dans les 
fo~ules (Ill-49) et (Ill-50). 
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Figure n°25 : Modélisation d'un câble par N conducteurs. 

Le courant total sur le câble modélisé est calculé en intégrant tous les 
courants sur chaque petit conducteur le long du périmètre du câble. Nous nous 
sommes intéressés au câble de 1 ,5 cm de rayon est placé à 2 cm du sol. TI a été 
modélisé par 8, 16 et 64 conducteurs de 0,01 mm de rayon. Le rayon élémentaire 
a été choisi afin de respecter la condition de proximité entre les conducteurs de la 
théorie des lignes. 

Le courant induit en fonction de l'angle d'incidence de l'onde plane pour 
une fréquence de 500 MHz est représenté sur la planche n°32. Nous comparons 
les résultats de la modélisation à celui donné par la méthode des moments 
(triangles) qui est présentée dans l'annexe B et qui permet de résoudre l'équation 
intégrale obtenue dans le second chapitre. 

En premier lieu, nous pouvons voir que si nous appliquons brutalement la 
théorie monofilaire des lignes de transmission, l'erreur engendrée est conséquente 
notamment pour des angles inférieurs à 30 degrés. Pour des angles supérieurs, la 
courbe converge vers la réponse de la méthode des moments. La théorie 
monofilaire des lignes peut encore s'appliquer en hautes fréquences pour des 
câbles proches du sol si les incidences considérées sont proches de la normale. 

Dans un second temps, la modélisation par 8 conducteurs se révèle assez 
peu performante car le maximum du courant pour un angle de 1' ordre de 12 
degrés n'est pas atteint et un écart important existe aussi pour une illumination 
simultanée. Ceci pourrait vraisemblablement être amélioré en augmentant le 
rayon élémentaire des conducteurs. 

En augmentant le nombre de conducteurs à 16, le niveau du courant induit 
augmente aussi et se rapproche de celui de la méthode des moments. Finalement, 
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en fixant le nombre de petits conducteurs à celui de la discrétisation ( 64) de la 
méthode des moments, nous obtenons un résultat très satisfaisant. 

En fait, on peut montrer que dans le cas du faisceau de longueur infinie la 
théorie des lignes couplées peut être considérée comme une méthode des 
moments où les fonctions bases et tests sont des fonctions de Dirac. La 
singularité au point source est alors évitée en appliquant les fonctions tests à une 
certaine distance du point source, cette distance étant égale au rayon élémentaire. 
Malgré ce dernier point, la distribution du courant sur le contour du câble est 
proche de celle de la méthode des moments. 

Nous désirons connaître la réponse à une IEMN d'un câble proche de 
l'interface. S'il paraissait difficilement envisageable d'obtenir cette réponse par la 
méthode des moments étant donné le temps-calcul nécessaire à un point de 
fréquence, la théorie des lignes couplées nous permet de calculer la réponse 
fréquentielle dans un laps de temps raisonnable. Nous avons discrétisé le câble en 
huit, seize et finalement trente-deux conducteurs et nous avons mis en oeuvre une 
transformée de Fourier discrète à la réponse fréquentielle. Les caractéristiques de 
l-'IEMN sont celles de 1 'IEMN rapide présentée au second chapitre. 

Nous pouvons voir toujours sur la planche n°3l qu'une trop faible 
discrétisation (huit conducteurs) entraîne une surestimation du courant induit. Si 
nous appliquons la théorie des lignes de transmission monofilaire en calculant les 
paramètres à partir de la constante du champ externe, le courant induit est là 
encore surestimé. 

JILl. Perspective d'une méthode s'appliquant sur des lignes de 
longueur finie 

Si nous nous intéressons maintenant au cas d'un faisceau multiconducteur 
de longueur finie et illuminée par une onde plane, nous allons assister aux effets 
conjugués des phénomènes de propagation et du couplage entre 1' onde et les 
conducteurs. Les courants sur chaque conducteur sont exprimés par la relation 
(IV -17) que nous rappelons 

(IV-17) 

Cette dernière relation peut se mettre sous une forme plus générale qui est 
présentée ci-dessous: 
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(IV-35) 

Nous appliquons les conditions de continuité du champ électrique à la 
surface de chaque conducteur. De plus, les champs diffractés par chaque 
conducteur. se compose de la somme des composantes dues à chaque mode de 
propagation. Le terme de couplage caractérisé par la constante r o est ici 
considéré comme un mode de propagation à part entière. La somme des 
composantes diffractées par chaque conducteur et chaque mode doit égaler la 
composante du champ électrique de l'onde plane. Par conséquent 

(IV-36) 

où la matrice colonne du champ diffracté est donnée par 1' expression ci-dessous 

(IV-37) 

Dans un but de simplification, nous revenons au cas de la ligne 
monofilaire. Le champ produit par le courant peut se calculer par la relation 
(IV-38) et en appliquant la condition de continuité du champ électrique à la 
surface du conducteur, nous obtenons une équation dont est solution la constante 
de propagation Yp qui caractérise le mode guidé. 

Cette équation est la suivante: 

(IV-39) 
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La complexité de cette équation est soulignée par le fait que les termes 
1

1 
,~ et 13 dépendent aussi de cette constante de propagation . Cependant en raison 

de la résolution de l'équation de base de la théorie des lignes de transmission qui 
est 1' équation des télégraphistes, nous sommes amenés à supposer vérifiée 
l'équation (IV-22) que nous rappelons ci-dessous. En effet la constante de 
propagation YP est définie lors du passage des équations des télégraphistes à 
l'équation différentielle du courant comme étant la racine du produit ZY. Dans ce 
cas l'équation (IV-39) peut se ramener à vérifier les deux équations ci-dessous: 

Z(yP)Y(yp) = r! (IV-22) 

(IV-40) 

Cette dernière équation indique la limite d'application de la théorie des 
lignes pour le cas d'une illumination par une onde plane puisque, pour qu'elle soit 
vérifiée, il faut que les paramètres linéiques soient indépendants du champ qui 
s'applique sur le conducteur. Ceci permet en effet la résolution classique des 
équations des télégraphistes et donc de l'équation différentielle du courant. Le 
·domaine de validité de la théorie des lignes a donc été mis en évidence lors de 
l'étude de la ligne de longueur infinie et pour notre câble à une hauteur de 1 rn, 
cette limite était de 1' ordre· de 15 l\1Hz. Pour des fréquences supérieures, 
l'impédance et l'admittance varient en fonction de l'angle d'incidence et dans ce 
câs, l'équation n'est plus vérifiée. 

Par contre cette étude peut être abordée d'un autre point de vue. Nous 
proposons de décomposer notre problème en deux parties distinctes : une partie 
qui sera similaire au cas du câble localement excité et qui nous ramène à 
l'équation (IV-22) et une partie assimilable au cas de la ligne de longueur infinie. 
Revenons à notre faisceau multiconducteur, 1' équation (IV -3 7) se scinde en deux 
parties qui sont d'une part r~:quation (IV-26) que nous rappelons ici 

.. 

(IV-26) 

et d'autre part 
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{
Zuio) :~~ ZINio)]+r: Y11r0

) ::: Y,Nfr,) l 1\]=(E~'] (IV-4!) @ 
ZNI(fo) ··· ZNN(fo) 

1 
··· 

1 
J 1~ E: 

YNI (fo) YNN(fo) 

Les matrices colonnes inconnues [A] et [B] sont obtenues en appliquant les 
conditions de charges aux extrémités du faisceau. Pour cela, les courants et les 
tensions transverses se calculent par les relations ci-dessous: 

[I) = [Tl[e-rz][Al +[Tl[erz]lB] +[-[z(fo)] +r;[y(fo)rlrt [e-r,z][E;r] 

rv1 = - rvr{ :J (IV-42) 

La matrice [Y] est la matrice admittance globale composée à partir des 
matrices admittances modales (cf. équation IV-29). Nous pouvons observer que si 
nous adaptons notre faisceau, nous retrouvons le cas des conducteurs de longueur 
infinie où les paramètres linéiques sont calculés en tenant compte de la constante 
de propagation de l'onde plane. A contrario, si le faisceau est uniquement excité 
par des générateurs localisés en entrée, nous retrouvons 1' étude sur les modes 
susceptibles de se propager. 

Le changement introduit se situe au niveau du calcul du couplage de 
l'onde avec les câbles. Pour cela, nous calculons les paramètres linéiques avec 
pour constante de propagation celle de l'onde plane pour le calcul du couplage et 
avec le processus itératif pour le calcul des phénomènes de propagation. Nous 
utilisons donc deux couples de paramètres linéiques pour modéliser la ligne 
multifilaire. Cette modification devrait compenser le niveau du courant induit par 
l'onde plane en hautes fréquences lorsque l'angle d'incidence est supérieur à 30 
degrés, phénomène observé pour la ligne de longueur infinie. Cette correction ne 
sera significative qu'avec des signaux dont le spectre est en très hautes 

· fréquences. Nous avons observé que pour le cas de l'IEMN qui illumine le câble 
sous incidence normale, la réponse temporelle est peu affectée par cette 
correction sur une ligne de longueur infinie. De plus, si l'angle d'incidence est 
plus faible, nous avons montré que 1' approximation quasi-TEM donnait un 
résultat satisfaisant même en hautes fréquences. 

Cette démarche reste à valider en la comparant avec une autre méthode 
qui permet de connaître la distribution du courant sur la longueur du faisceau. 
Malheureusement, les méthodes numériques classiques telles que la méthode des 
moments, les différences finies ou les éléments finis ne sont pas appropriées à 
1' étude du courant sur des lignes de très grandes dimensions en hautes 

-99-



CHAPITRE QUATRE: Comparaison de la théorie des lignes de transmission et de la théorie des antennes au 
sujet des modes de propagation et du courant induit. 

fréquences. Nous signalerons cependant un article qui compare la théorie des 
lignes à la méthode des différences finies dans le domaine temporel [58] . 

• 100. 
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CONCLUSiON 

Mises à part les différences fondamentales qui existent entre la théorie 
des lignes et la théorie des antennes comme les pertes dues au rayonnement ou le 
nombre de modes guidés susceptibles de se propager, nous avons montré que la 
limitation de la théorie des lignes de transmission provenait principalement de la 
définition des paramètres linéiques. 

Dans un premier temps, nous avons introduit un processus itératif basé sur 
l'approximation quasi-TEM qui permet d'améliorer notablement le calcul des 
constantes de propagation des modes guidés. Nous avons fait ressortir pour une 
ligne monofilaire les plages de fréquences sur lesquelles la théorie des lignes ne 
pouvait pas être appliquée sous peine de ne pas trouver la bonne distribution du 
courant le long du câble. Ce processus itératif est applicable directement pour des 
lignes de longueur finie et conserve aux paramètres linéiques leur sens physique 
dans la mesure où ceux-ci gardent une évolution fréquentielle satisfaisante quel 
que soit l'ordre d'itérations. 

Dans un second temps, nous avons montré que les paramètres linéiques 
d'un faisceau multiconducteur devaient en toute rigueur être calculés à partir de la 
constante de propagation de 1' onde plane excitatrice. En tenant compte de cette 
remarque, nous avons réussi à mettre en évidence la limite d'application de la 
théorie classique des lignes de transmission pour une ligne conductrice aérienne. 
Par théorie classique, nous entendons celle qui utilise des paramètres uniquement 
liés à la géométrie du problème. En revanche, les nouveaux paramètres linéiques 
introduits permettent à la théorie des lignes de converger vers le résultat de la 
théorie des antennes en très hautes fréquences. 

Les résultats que nous venons d'évoquer ont fait l'objet d'une 
.. communication [59]. 

Nous avons ensuite repris une méthode d'analyse d'un câble proche de 
l'interface en le modélisant par la théorie des lignes couplées et nous avons pu 
observer une très bonne concordance de cette méthode avec celle des moments. 

Finalement, nous avons indiqué un moyen d'appliquer ces dernières 
conclusions au cas des lignes de longueur finie mais il reste encore à le valider 
par une étude plus approfondie. 
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CONCLUSION GENERALE 

Le travail que nous venons d'exposer constitue une contribution à l'étude 
de la propagation et du couplage des ondes électromagnétiques avec des lignes 
multifilaires en présence d'un sol de faible conductivité. 

Dans un premier temps, nous avons souligné les aspects hautes 
fréquences de ces deux phénomènes en mettant en oeuvre la théorie des antennes. 
Nous avons en effet mis en évidence la présence d'un mode guidé de propagation 
qui s'apparente à une onde de surface et qui peut devenir prépondérant. D'autre 
part, l'effet d'une gaine diélectrique a été mis en évidence. Celle-ci diminue 
fortement le niveau de courant induit par une onde d'incidence rasante. Par 
ailleurs, la comparaison entre la méthode analytique qui nécessite quelques 
approximations et la technique numérique donnant la distribution de courant à la 
surface d'un câble ouvre la voie à de nouvelles investigations. 

Dans un second temps, nous avons introduit un raffinement dans le calcul 
des paramètres linéiques de la théorie des lignes de transmission qui permet de 
retranscrire les phénomènes observés auparavant. Nous avons aussi indiqué la 
possibilité de modéliser un conducteur de section droite quelconque en présence 
du sol par cette même théorie avec pour principal avantage un gain de temps­
calcul considérable. 

Les modifications introduites dans le calcul des paramètres linéiques 
n'étant validées que pour des lignes de longueur infinie, nous conclurons sur la 
perspective que nous avons présentée afm d'étendre leur application au cas de 
lignes de longueur finie où les phénomènes de propagation et de couplage se 
combinent. Nous pensons qu'il serait intéressant de la confronter, et peut-être la 
valider, par une approche numérique. 
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AnnnexeA 

Propagation d'une onde plane 

ANNEXE A 

Nous présentons le calcul des composantes électriques et magnétiques qui 
nous intéressent dans les deux milieux. L'onde plane se propage dans le demi­
milieu supérieur avec un angle d'incidence a et un angle d'azimut J3 qui sont 
indiqués sur la figure ci-dessous : 

x 

Figure n° Al : définition des angles a et J3 

Elle peut se décomposer en une onde Transverse Electrique et Transverse 
Magnétique. Dans ce but, nous introduisons l'angle de polarisation p qui est 
indiqué sur la figure suivante. 

-

Figure n° A2 : angle de polarisation de l'onde 

Les composantes électriques sont calculées par 

{
EoH = c~s(p) E0 

E0E = sm(p) E0 
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ANNEXE A 

1l OndeTM 

La composante magnétique d'une onde transverse magnétique est donnée par 

· H~ =Ho cos(f3)eY1[ zcos(a.)cos(f3)- ycos(a.)sin(f3))ey1xsin(a.) (A-2) 

On en déduit le champ réfléchi par 

H
r _ R H s(A) Y1[zcos(a.)cos(f3)-ycos(a.)sin(f3)) -y1xsin(a.) 
1

- 8 0 co .., e e (A-3) 

où Ra est le coefficient de réflexion de Fresnel: 

n2 sin( a.)- ~n2 - coi- (a.) 
R8 = 1 et 

n2 sin( a.)+ 'V n2
- coi- (a.) 

Le champ total s'écrit alors sous la forme 

H~+r =Ho cos(f3)e'Y 1[ zcos(a)cos(f3)- ycos(a)sin(f3))ey1xsin(a{ 1 + RHe -2y1xsin(a) J (A-4) 

Or, d'après Maxwell 

-+ 
-+ -+ ao -+ 

Rot(H) = j +at= (cr+ jroe) E (A-S) 

d'où 

a = oH cos a. cos .., e e He (A-6) 
{E

I+r E ( ) (A) y,[zcos(a.)cos(~)-ycos(a.)sin(~)) y1xsin(a.)[l+R -2y1xsin(a.)J 

E~+r = EoH sin( a.) cos(~)e y 1( zcos(a.) cos(~)- y cos( a.) sin(~))e y 1xsin(a.)[ 1_ R"e -2y 1xsin(a.) J 

Nous avons vu qu'il était nécessaire de calculer, pour la théorie des 
antennes, la valeur moyenne des composantes électriques et magnétiques autour 
de l'axe x h sur un contour de rayon a représentant le câble (cf. chapitre Un). 
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D'o~ par exemple pour la composante longitudinale: 

_1 7' é + r (O)dO = _1 7' E sin(a)cos(p)e'Y 1 (zcos(a)cos(p)- y cos(a)sinCf3))e·dh + asin(O)]sin(a) 
2x z 2x 08 (A-7) -x -x 

(1- RHe -2y 1(h +a sin(9)]sin(a))de 

or 

1 o ( ~ zl - yl ) = 2 ~ 1 eycœ(S)+ juill(&) d9 

-· 
soit finalement 

_1 -J~i+r (9)dS= EoH sin( a.) cos(J3)e'Y 1[ zcos(a.)cos(J3)- y cos(a.)sin(J3)] 
21t z 

-1t 

De même, en remarquant que 

H~+r(z) = -H~+'(z)sin(9)+H~+'(z)cos(9) 

et 

1 +1t . (9) - J l sm cos(9)d9 = 0 
21t -1t 

On obtient la relation suivante pour la composante magnétique 

(A-8) 

(A-9) 

(A-10) 

(A-11) 

(A-12) 

Nous venons d'exprimer les composantes électriques et magnétiques du champ 
.. ambiant dans le demi-milieu supérieur ce qui nous sert à calculer le courant induit 

sur des lignes aériennes. Pour calculer le champ transmis dans le demi-milieu 
inférieur afin de calculer le courant induit sur des lignes enterrées, nous 
appliquons la démarche de Wait [Wait]. La composante Hy du champ magnétique 
incident peut s'écrire sous la forme suivante 

(A-13) 

où Re(u1)>0 et u: = 'J.! +y:. Pour cela, il suffit de poser j) .. = -y1 cos( a). 
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Le champ.dans le milieu 2 s'exprime sous la même forme 

H; = T8He-~x- j) . .z 

ANNEXE A 

(A-14) 

où u
2 
=~Y~ -y~ cos2(a) et T111+RH. Par conséquent, la composante longitudinale 

du champ électrique transmise au travers l'interface dans le milieu 2 est donné par 

E
T y,~y~ -y: cos

2
(a) T E (A) y 1(zcos(a)cos(~)-ycos(a)sin(~)) -x~y~ -y: cos2 (a) (A-15) 

a :z - 2 H OH COS P C C 
Yz 

2) OndeTE 

Une onde transverse électrique peut être caractérisée par son champ 
électrique qui est donné par 

E
i -E . (A) Y 1 (zcos(a)cos(~)-ycos(a)sin(~)] y1xsin(a) 
z- oB sm tJ e e 

Le champ réfléchi s'exprime par 

avec 

E
r_ R E . (A) Y 1 (zcos(a)cos(~)-ycos(a)sin(~)] -y1xsin(a) 
z - B oB sm tJ e e 

sin( a)- ~n2 - cos2 (a) 
RB= 

sin(a)+.Jn2 -cos2 (a) 

Par conséquent, nous en déduisons le champ total dans le milieu 1: 

(A-16) 

(A-17) 

E~ = EoB sin(~)ey,[zcos(a)cos(~) -ycos(a)sin(~)]ey 1 xsin(a)[ l+ Rae -2y,xsin(a) JA-1S) 

Le champ transmis dans le demi-milieu inférieur est obtenu par une 
démarche identique à celle menée dans le cas de l'onde TM et nous trouvons 
finalement: 

Er _ .,. E . (A) y 1 ( z cos( a) cos(~)- y cos( a) sin{P)] -x~ y~- y~ cos2 (a) 
z - J.s oB sm tJ e e (A-19) 
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Annnexe B 

Résolution d'une équation intégrale 
par la méthode des moments 

ANNEXEB 

Nous allons résoudre une équation intégrale par la méthode des moments. 
Cette méthode a été mise en oeuvre dans le cadre de l'électromagnétisme en 1968 
par Harrington et est depuis largement utilisée. Nous allons rappeler brièvement 
son principe qui consiste à transformer une équation intégrale en un système 
matriciel plus commode à résoudre. 

3) Principe 

L'équation intégrale peut se mettre sous la forme suivante: 

L(f)= e (B-1) 

où L est un opérateur intégro-différentielle et linéaire, f est la fonction inconnue 
ete est la fonction excitatrice connue. On construit deux bases de fontions: 

(bp b2 , b3 , ••• , bN)--+ fonction base 
(t1,t2 ,t3 , ••• ,tN) --+fonction test 

et un produit scalaire <h,g> de la forme suivante : 

(h,g) = Îh(x).g(x)dx (B-2) 

où D est le domaine de définition de l'opérateur L. La fonction inconnue est 
" projetée sur les fonctions base : 

(B-3) 

Cette somme n'est qu'une approximation de la fonction et elle est d'autant 
plus précise que N est grand. Les inconnus sont maintenant les coefficients de 
pondération ~· Ce qui nous donne : 

(B-4) 
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Cette dernière équation est projetée à son tour sur les fonctions test par 
l'intermédiaire du produit scalaire, ce qui mène à : 

(B-5) 

On obtient un système matriciel qui se met sous la forme : 

(B-6) 

où [an] est la matrice colonne des coefficients inconnus, [ em]la matrice colonne 
d'excitation et lLmn.]la matrice d'ordre MxN, cette dernière matrice étant souvent 
appelée matrice impédance lorsque la méthode des moments est utilisée en 
électromagnétisme. Ce système matriciel admet des solutions si M~N. 

4) Application et choix des fonctions base et test 

Le choix des fonctions base et test est arbitraire, il en existe d'ailleurs un 
grand nombre mais la simplicité des calculs et la rapidité de convergence sont 
extrêmement liées aux fonctions choisies. Nous utiliserons pour notre part la 
méthode de collocation qui utilise des impulsions rectangulaires donnant un 
courant discontinu et la distribution de Dirac imposant les conditions de 
continuité du champ électrique en des points isolés. Cette dernière méthode est 
aussi appelée point-segment. 

Figure n°Bl : définition des fonctions bases et tests 
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